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Titre : Caractérisation fine et modélisation non-linéaire des transistors MOSFET
Résumé

Dans ce travail, nous avons développé un modeéle non-linéaire pour les transistors MOS en boitier
utiles pour des applications en hyperfréquences. Le modéle développé reproduit, de maniére trés précise, les
caractéristiques hyperfréquences des transistors MOS, tant en régime petit-signal qu’en régime grand-signal.
Il prend en compte I'effet du boitier, présent dans les composants discrets. Le modeéle a été validé a travers
des mesures grand-signal a I'aide d’un analyseur de réseaux vectoriel. L’extraction des paramétres du modéle
est trés rapide et son implémentation dans un simulateur de circuits commercial est trés simple. A l'aide de ce

modele, un amplificateur de puissance a été congu et réalisé en technologie LDMOS.
Mots-Clés :

MOSFET, LDMOS, boitier, RF, modélisation grand-signal, caractérisation micro-ondes, non-linéaire,

amplificateur de puissance.

Title: Fine characterization and non-linear modeling for MOSFET transistors
Abstract

In this work, a non-linear model for MOS transistors for RF applications has been developed. This
model reproduces accurately the RF characteristics of MOS transistors in small signal as well as in large
signal regime. It takes into account the effect of package, which is present in discrete transistors. The model
has been validated through large signal measurements, using a vectorial network analyzer. The model’s
parameter extraction is very fast and its implementation in a circuit commercial simulator is very easy. As an

application, a power amplifier is designed and realized in LDMOS technology.
Key words:

MOSFET, LDMOS, package, RF, large-signal modeling, microwave characterization, non-linear,

power amplifier.
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Introduction générale

Introduction géneérale

Le marché des télecommunications demande, aujourd’hui, des
amplificateurs de puissance pour les stations de base a bas codt, linéaires et
possédant un rendement élevé. Les puissances requises pour ces amplificateurs
peuvent dépasser les 120 W pour une tension d'alimentation inférieure a 30V. La
technologie LDMOS-Silicium (filiere des transistors MOS), qui possede tous les
atouts requis pour satisfaire ce besoin, est largement utilisée pour la réalisation
des amplificateurs de puissance des stations de base et des relais pour les
systemes de communications sans fil [1,2] (selon I'ITRS, 95% du marché des
stations de base en 2009 [3]). Cette technologie est donc devenue un standard

pour une gamme de fréquences qui reste limitée a environ 3GHz.

Un grand intérét est accordé au développement de modéles non-linéaires
de ce type de composant afin de concevoir et simuler les circuits [4]. Les modéles
des transistors doivent prédire le comportement du composant dans les deux

régimes de fonctionnement petit-signal et grand-signal.

De nombreux modeles existent pour les transistors MOS, comme le BSIM
développé a l'université de Berkeley en Californie, le MOS MODEL (MM)
développé par Philips, le modele HiSIM de l'université d’Hiroshima [5], ou le
modele EKV de I'Ecole Polytechnique Fédérale de Lausanne (EPFL). Ce sont,
pour la majorité, des modeles de type physique se basant sur les lois des semi-

conducteurs.

La construction d’'un modeéle grand-signal d’'un composant, utilisé pour la
simulation RF, nécessite une caractérisation fine. Généralement, on préfére
utiliser des composants en puce pour éviter les effets du boitier sur les
performances du composant. Pour cela, il faut aussi disposer d'un systéme de
mesure sous pointes adéquat. Les transistors LDMOSFET de puissance sont
disponibles généralement encapsulés en boitier. Souvent les constructeurs ne

donnent pas les informations nécessaires sur le boitier.
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La problématique de cette thése s’est exprimée a travers le besoin de
modeles RF pour les technologies MOS en boitier. Or, les modéles compacts
(BSIM, MM, EKV et HiSIM) ne sont pas adaptés pour les technologies
émergentes, a cause de leur complexité et du temps élevé pour I'extraction des
parametres. Par conséquent, la solution qui pouvait contourner ce probleme était
I'utilisation d’'un modele empirique. C’est ainsi que nous nous sommes penchés
sur le développement d’'un modéle grand-signal rapide a extraire, facile a utiliser
dans les divers environnements de CAO et tenant compte des effets du boitier

souvent ignorés par les autres modéles.
Cette these est composée de quatre chapitres :

Le premier chapitre introduit les bases de la compréhension de tout ce qui
motive cette étude. Apres un rappel sur les propriétés des transistors MOS
standards, leur principe de fonctionnement et leurs caractéristiques statiques,
nous verrons la nécessité d'utiliser le transistor MOS dans le domaine des
radiofréquences. Le cas du transistor LDMOS sera mis en relief. Et, comme le
transistor LDMOS est souvent utilisé pour la réalisation des amplificateurs de
puissance (PA), nous abordons dans ce chapitre un bref rappel sur les PA. Ce
rappel couvre la définition d’'un amplificateur de puissance RF, les figures de
mérite les plus fréquemment utilisées et enfin les différentes classes de

fonctionnement.

Dans le second chapitre, nous présentons une caractérisation fine d’un
transistor LDMOSFET monté en boitier en vue de la construction de son modele
non-linéaire. Le méme composant caractérisé peut étre utilisé pour la réalisation
de [Il'amplificateur de puissance souhaité, ce qui évitera une dispersion
technologique due a [l'utilisation d'un autre composant de la méme série. La
technique de caractérisation utilisée est basée sur la méthode Dambrine [6]. Le
composant LDMOSFET choisi est un BLF2043F (NXP Semiconductors). Il est
placé dans une cellule spécifique avec un dissipateur thermique. Le boitier a été
obtenu en enlevant la puce du transistor et a fait 'objet d’'une caractérisation
séparée. Les parametres S sont mesurés dans la bande de fréquence 0.2-

2.7GHz, pour plusieurs points de polarisation. Une comparaison entre les
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évolutions de ces parametres S mesurés et calculés, a partir du schéma

équivalent obtenu, permet de valider la méthode utilisée.

Le troisiéme chapitre est entierement consacré a la présentation du modele
grand-signal qui a été développé. Nous discutons tout d’abord, I'approche de la
modélisation grand-signal nécessaire a I'élaboration du modeéle. Ensuite, nous
proposons une analyse sur les éléments intrinseques en étudiant leur évolution en
fonction de la polarisation de drain Vgs et de grille Vs, et cela, afin d’écarter les
éléments qui seront pris comme non-linéaires dans notre modéle. Par la suite,
nous donnons les équations grand-signal élaborées pour chaque élément non-
linéaire, ainsi que la technique d’extraction de tous les parameétres du modéle.
Nous allons ensuite, détailler la méthode d’implémentation du modele non-linéaire
dans un simulateur électrique de circuits. Enfin, nous présentons la validation des

équations du modéle, a travers des comparaisons entre simulations et mesures.

Le dernier chapitre de cette thése est réservé a la validation de notre
modéle a travers la conception de circuits micro-ondes. Dans ce contexte, nous
décrivons I'amplificateur de puissance que nous avons congu a l'aide du modéle
non-linéaire du transistor LDMOS, ainsi que le banc de mesure que nous avons
utilisé. Puis, nous comparons les résultats de mesures obtenus aux résultats de

simulation.

Enfin, nous terminerons par une conclusion générale et des perspectives.
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1. Introduction

D’une maniére générale, les circuits produits par lindustrie des semi-
conducteurs voient leurs fonctionnalités, leurs performances et leur autonomie
augmenter alors que leur poids et leur taille diminuent continuellement.
L’'innovation de I'industrie a été particulierement stimulée par le développement du
secteur des microprocesseurs. Depuis I'explosion des applications d’échanges
d’'informations, les technologies radiofréquences (RF) et analogiques permettent
une croissance rapide du marché des communications sans-fil et représentent des

technologies essentielles et critiques pour de nombreux manufacturiers [7].

Les communications sans fil, dans un sens large, sont aujourd’hui
inséparables de la vie quotidienne moderne et continuent a s’y intégrer, a
commencer par le téléphone portable, les réseaux Internet sans fil (WLAN), les
systémes blue-tooth, les radars anticollision de veéhicules, jusqu’a la souris et le
clavier de l'ordinateur sans fil. Toutes ces applications font partie intégrale du
domaine des radiofréquences, et elles se sont développées grace au progrés des
transistors et de leurs performances [8]. Cette partie grand public du marché des
produits sans-fil est trés sensible aux codts. Ainsi le choix entre plusieurs
technologies, comparables en termes d’'impératifs techniques, se fera sur la

capacité a étre mature rapidement pour une production de masse [7].

Depuis la naissance du transistor jusqu’au début des années 80, deux
technologies sont utilisées dans le domaine des RF : Le transistor bipolaire sur
Silicium (Si) et le transistor MESFET (MEtal Semiconductor Field Effect
Transistor) sur Arséniure de Gallium (GaAs). A partir des années 80, et petit a
petit, de nouvelles technologies font leur apparition dans les RF, et notamment les
HEMT (High Electron Mobility Transistor), les transistors bipolaires a
hétérojonction et récemment les transistors MOSFET (Metal Oxide Semiconductor
Field Effect Transistor) sur Si [8].
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Malgré la position dominante du transistor MOSFET sur Si sur le marché,
il est utilisé essentiellement pour les applications numériques. L'intérét d’utiliser
cette technologie dans le domaine des RF est né récemment. Ceci vient avec
I'évolution des performances RF des transistors MOS, directement liées au
progrés de la lithographie et a la réduction de la longueur de grille. L’intérét porté
pour les technologies Si, et plus précisément pour les transistors MOS, dans le
domaine des hyperfréquences, repose sur trois points [9] :

« C’est une technologie peu colteuse par rapport aux technologies IlI-V

[1]. Elle est trés mature d’'un point de vue industriel.

o« La quasi-totalité des circuits numériques sont réalisés avec cette
technologie. On peut donc envisager des applications mixtes

(analogique/numérique) sur la méme puce (SoC : System on Chip) [10].

« Elle requiert de faibles tensions de polarisation et présente une

consommation en puissance trés faible [11].

Aprés un bref rappel sur le principe du transistor MOS standard, son
principe de fonctionnement ainsi que ses caractéristiques statiques, ce chapitre
introduit les bases de la compréhension de tout ce qui motive cette étude.

Ainsi, nous verrons la nécessité d'utiliser le transistor MOS dans le
domaine des radiofréquences. Le cas du transistor LDMOS sera mis en relief avec

les détails de ses caractéristiques et propriétés RF.

Par ailleurs, le transistor LDMOS est surtout utilisé pour réaliser des
amplificateurs de puissance (PA) [4], C’est pour cela que nous terminons notre
chapitre par un rappel des PA. Ce rappel couvre la définition d’'un amplificateur de
puissance RF, les figures de mérite les plus fréquemment utilisées et enfin les

différentes classes de fonctionnement.

2. Rappels sur les propriétés des transistors MOS

Le transistor MOS est, de loin, le dispositif le plus répandu dans la

production actuelle de composants semi-conducteurs, car il est le composant de
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base de la technologie CMOS (Complementary MOS), qui, a elle seule, englobe
plus de 80 % (figure 1.1) de la production mondiale de circuits intégrés.

100 ITI-V

Bipolaire

40 |- MOS

O | |
1980 1985 1990 1995 2000 2005
année

Figure 1.1 - Part du marché des différentes technologies semi-conducteur [8,12]

Le transistor MOSFET se caractérise par le fait que la grille, par I'effet de
champ électrique, contrdle a travers I'oxyde de grille la densité de porteurs dans le
canal du dispositif et ainsi 'intensité du courant dans le canal. Le canal est relié de
part et d’autre a deux régions fortement dopées entre lesquelles est appliquée une

tension donnant lieu a la circulation du courant [13,14].

2.1. Principe de base et structure du transistor MOS

Le principe du transistor MOS consiste a moduler la densité de porteurs du
canal en jouant sur la polarisation de grille (Vgs). Celle-ci permet, par le biais du
champ électrique ainsi créé, d’attirer une quantité de porteurs a la surface du
semi-conducteur. Une couche conductrice se forme alors a ce niveau et permet la
libre circulation d’'un courant (lgs), sous réserve de l'application d’'un champ
électrique (i.e. d’'une tension Vgs). Cette couche conductrice est appelée « couche

d’inversion » ou parfois « canal » [15-17].

La figure 1.2 illustre I'effet de champ dans un transistor MOS schématisé :
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— l'une des électrodes (grille G) commande l'intensité du champ électrique et

par conséquent la densité de charges électriques mobiles ;

— lautre (canal) posséde deux contacts (dits de source S et de drain D) a ses

extrémités, entre lesquels est appliquée une différence de potentiel.

Le canal conduit plus ou moins de courant en fonction de son niveau de
remplissage en charges mobiles. De ce fait, le transistor MOS peut aussi étre
considéré comme une résistance modulable électrostatiquement et reliant deux

contacts (source et drain).

En résumé, un transistor MOS (TMOS) peut étre considéré comme une
capacité plane, a la différence prés que les charges d’'une des faces sont mises en
mouvement latéral. Dans cette structure, la tension de grille (Vg) commande la

quantité de charges et la tension de drain (V4) les met en mouvement.

-+ D
= S =S Ips
Canal vide => courant nul Canal rempli de charges => courant non nul
(@) canal en état dit bloqué canal en état dit passant

Figure 1.2 - Effet de champ dans un transistor MOS [14]

Le transistor MOS moderne contient une grille G en silicium polycristallin
(plus rarement en d’autres matériaux, par exemple, en métal) [18-21], séparée du
substrat en silicium monocristallin par une couche mince de diélectrique, le plus
souvent SiO,. Les régions de source et drain font partie intégrante du substrat,

dont ils different par leur type de conduction.

Suivant le type des porteurs assurant le passage du courant, on peut parler
de transistors MOS a canal N (ou NMOS, conduction par électrons) et de

transistors a canal P (ou PMOS, conduction par trous).

La figure 1.3 présente I'architecture d’'un transistor MOS sur silicium de type

N. L’architecture classique est constituée de quatre terminaux qui permettent

7
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d’analyser le comportement électrique du transistor : la grille (Vy), la source (Vs), le

drain (Vg) et le contact du substrat (V).

La structure du transistor étant identique selon sa largeur, on le représente
communément dans le plan (x,y) [22]. La figure 1.3.b donne un exemple plus
détaillé.

VQ
V, T

Grille |
YA AA IS rox
sio, |32

_.._Oc_<

-~
=

NN

z

| y y Substrat de type p, (N.)

YALA LSS A A A SIS A A A AI LSS H I

Espaceurs (SiO,)

Diélectrique de
grille (Si0,)

Siliciure -

STI
Poche de
Isolation surdopage (p*)
latérale
(Si0,) Substrat de Silicium (p) >
v,
(b)

Figure 1.3 - Architecture d’un transistor NMOS [5,15]
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Enfin, dans le MOSFET, il existe deux modes de fonctionnement [23-25] :

— « a enrichissement » qui correspond a une conduction par canal d’inversion

induit.

— «a appauvrissement » qui correspond a une conduction par porteurs
majoritaires (canal enterré préexistant physiquement que I'on bloque par

désertion).

Nous considérerons par la suite le cas dun transistor nMOS a
enrichissement, ou la conduction est assurée par les électrons, porteurs

minoritaires du substrat.
2.2. Tension de seuil et barriére de potentiel Source-Drain

Le diagramme de bandes du transistor MOS idéal en condition de bandes
plates est donné sur la figure 1.4 pour un substrat dopé P. Il reprend I'ensemble

des notations utilisées pour caractériser 'empilement grille/canal [26].

EO A A A A
qxi
qxs
ECi | [ qq)s
qQPm
Y - Ec
Eq
________ Y R =
Efm
qvfb¢ qq)f\lr N 2 . Efs
\ 4 EV
Métal Oxyde Semi-conducteur

Figure 1.4 - Diagramme d’énergie d’'une structure MOS
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Ona:

E., Ey, Ei: sont respectivement le niveau de conduction, de valence et

intrinséque.
Eo : Energie minimale d’un électron dans le vide.
@ : Potentiel de la jonction.
q®Pn, = Eg -Emm : Travail de sortie du métal.
q®s= Ep - Ets : Travail de sortie du semi-conducteur.
qys= Eo - Ec : Affinité électronique du semi-conducteur.
qyi= Eo - Eqi : Affinité électronique de l'isolant.

q®= E; - Es: Position du niveau de fermi intrinseque par rapport au niveau

de fermi extrinséque.

D’aprés la figure 1.4, on a:

E
q@m—(qzs+7g+qq>f)=0 (1.1)

Le potentiel ®; définissant le niveau de fermi E¢=E;-q®; dans le volume du

semi-conducteur est donné par I'équation suivante [16] :

@, :k—TIn[Naj (1.2)
g (n

Ou N, est la densité de dopants accepteurs.

La tension de bandes plates Vi=0, -®s est la tension de grille qu’il faut
appliquer pour que le potentiel W a l'interface semi-conducteur/isolant (c.-a-d. la

courbure de bande entre la surface et le volume du semi-conducteur) soit nul.

A cause de la nature différente des dopants du transistor, une barriére
d’énergie potentielle, de hauteur ®4, apparait entre le canal et les régions source
et drain (correspondant a la barrigre de potentiel d’'une jonction N*P). Cette
barriére empéche le passage des porteurs entre la source et le drain si aucune

polarisation n’est appliquée sur le dispositif (figure 1.5).

10
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Grille Grille
SourceN Substrat P DramN SourceN* Substrat P DramN"
(O g
d s (Dd_\Ps .
%%e %° o, 0 ¢ E. o, ® %% % E_
Ef Ef
Qo 08 %o
—  E — S ___E,
(a) (b)

Figure 1.5 - Modification de la barriére de potentiel source-drain en fonction de la
polarisation de grille V4. (a) régime d’accumulation (état bloque),
(b) régime d’inversion (état passant).

La tension de grille Vg module la hauteur de cette barriere [15] et les
différents régimes de fonctionnement du transistor nMOS sont donc définis selon

les valeurs de ys [16,26] :
e ¥ <0 soit Vgs < Vg, : régime d’accumulation (figure 1.6 a)

Les porteurs majoritaires du substrat sont attirés a linterface SiO,/Si, la
capacité est en accumulation. La barriére cété source pour les électrons vaut alors

@4 - ¥ a la surface du semi-conducteur, le transistor est a I'état bloqué.
e Y¥s=0, Vg = Vg : condition de bandes plates (figure 1.6 b)

Les bandes d’énergie sont plates et aucune charge n’est accumulée aux
deux interfaces de l'oxyde. Les concentrations de porteurs majoritaires et
minoritaires sont constantes dans toute la profondeur du silicium. La tension
électrique a appliquer entre la grille et le substrat pour obtenir cette configuration

est appelée tension de bandes plates Vi.

o 0 <WY¥s<®P Vp < Vg < Vpg: régime de dépléetion ou de desertion

(figure 1.6 c)

11
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Les porteurs majoritaires sont repoussés de la surface du semi-conducteur
et une zone désertée en porteurs se crée. Le transistor ne conduit pas. Vg étant

la tension Vgs pour laquelle s = ®r a la source.
o O < W <204 Ving < Vgs < Vin: régime d’inversion faible (figure 1.6 d)

La condition Ws=®; correspond au seuil de I'inversion faible : en surface les
concentrations de porteurs majoritaires et minoritaires sont égales a n;, la

concentration intrinséque de porteurs.
o 2@ < ¥ soit Vgs > Vi : régime d’inversion forte (figure 1.6 e)

Lorsque Vgs est suffisamment élevée, la surface du semi-conducteur est
amenée en régime d’inversion : un canal d’inversion est créé entre la source et le
drain. On parle d’inversion forte lorsque la population de porteurs est localement
inversée. La concentration des porteurs minoritaires en surface devient supérieure
a la concentration des majoritaires dans le volume. De nombreux porteurs libres
sont présents dans le canal, la barriere @4 - ¥ coté source pour les électrons a la
surface du semi-conducteur devient faible et le transistor conduit (figure 1.5). La
tension a appliquer pour amener le dispositif dans ce régime s’appelle la tension
de seuil Vi, (pour threshold voltage). Elle est définie comme la tension de grille Vs
telle que la condition Ws=2®; soit remplie. Son expression analytique est donnée
par [26] :

Qdep

(024

Vy, =V, +20, — (1.3)

Quep €tant la charge de déplétion dans le substrat, et Cox la capacité
correspondant a I'épaisseur physique de I'oxyde de grille SiOy (Cox=¢€ox/tsioz). La
zone de déplétion augmente jusqu’au régime de forte inversion ou un
accroissement de la tension de grille induit alors une augmentation des porteurs

minoritaires plutét qu’une plus forte déplétion.

12
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\ Métal Oxyde| Semi-conducteur
q\PST e o o [, e o o o E.
Efm 1 \' ________ Ei .......... —_ Ei
AVge<0f | Ee Epm— | Ee
8800 © 0 0 0 O EV 5 0 0 0 0 O EV
(a) (b)
Vgs<vfb1 ‘Ps<0 Vgszvfba ‘I”S=0
Accumulation Bandes plates
] /
e e e [, B ——— Ec
q\Ps¢ [ (] [ q\ysl : o [ [ ]
- E; e —FE;
————————— Efs Bl o Efs
E qus>0¢ EV qvgs>0l EV
—< oo o 6 0 O
(c) (d)
Vfb<Vgs<Vmga 0<\Ps<q>f Vmg<Vgs<Vthv ch <\Ps<2q)f
Désertion Inversion faible

(e)
Vgs>Vth, \Ps>2¢f

Inversion forte

Figure 1.6 - Diagramme de bandes d’énergie des transistors NMOS dans le
régime : (a) d'accumulation, (b) de bandes plates, (c) de désertion, (d) d'inversion
faible et (e) d'inversion forte. [22]
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La figure |.7 présente une coupe du transistor MOS dans les régimes

d’accumulation, de déplétion et d’Inversion respectivement.

Vgs<vfb Vfb<Vgs<Vmg

Accumulatlon B Zone de _
de trous b™ désertion o

(@) (b)

Couche d inversion
(Canal) i

(c)

Figure 1.7 - Coupe de MOSFET représentative de son fonctionnement :
(a) Accumulation, (b) Déplétion, et (c) Inversion (activation du canal).
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2.3. Les régimes de conduction du transistor MOS
Le courant délivré par le transistor est gouverné par trois facteurs :
— La charge dans le canal (qui dépend de la tension de grille V),

— La tension de drain V45 qui permet le déplacement des porteurs de la

source au drain,

— La mobilité des porteurs (Uerr) qui quantifie la vitesse acquise par les

porteurs sous 'action d’'un champ électrique.

En fonction des polarisations Vg et Vs il est donc possible de définir deux
régimes de conduction distincts : le régime linéaire (ou ohmique) et le régime de
saturation (figure 1.8). Le régime linéaire se caractérise par une dépendance
linéaire du courant en fonction de Vy4s tandis que le régime de saturation
caractérise un état dans lequel le courant n’évolue plus avec Vys, car le canal est
dit pincé V;, = Vgsat = Vgs — Vin. Entre ces deux régimes, le courant délivré dépend a

la fois de Vgs et de Vgs : C'est la zone de raccordement.

Enfin, pour résumer le fonctionnement du transistor MOS nous pouvons
dire que [27-29] :

e Pour Vg < Vi, le canal nest pas formé. Idéalement, le courant dans

cette zone est nul.

e Pour Vg > Vy, le canal est formé, le transistor peut conduire du courant.

Selon Vgs on a différents régimes. On note Vysat = Vgs - Vin.

— Pour Vg4 << Vgsat, le transistor est en régime linéaire, le courant lgs

est proportionnel a Vgs.

— Pour Vgs = Vgsat, 1a densité de charge du canal s’annule au drain : on
dit que le canal est pincé. Le courant ne peut plus augmenter

proportionnellement a la tension V.

— Pour Vg4s > Vgsat, le courant reste constant et vaut lgsat. La tension aux
bornes du canal vaut Vst et le point de pincement se déplace vers
la source lorsque la tension V45 est augmentée. Le transistor est en

régime saturé

15
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Figure 1.8 - lllustration des trois régimes de conduction qui caractérisent le
fonctionnement d’un transistor NMOS
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2.4. Caractéristiques électriques idéales du transistor MOS

Les transistors MOS sont caractérisés électriquement en utilisant les
graphiques l4s=f(Vgs) et lgs=f(Vas). Ces caractéristiques sont schématisées de
maniere idéale en figure 1.9 [30], ce qui nous permet de relier les différents
régimes de la capacité MOS définis dans le paragraphe précédent aux modes de
fonctionnement du transistor MOSFET [31].

Mode I Mode Vdsat=vgs‘vth

« Bloqué » | « Passant » L I .
I N Régime | Régime

los T « Ohmique »” « Saturé »
Vgs=Vin+t4AV

|dSA

Vo=V +3AV

Vgs<Vth
Vgs=Vth Vgs VdS

(@) (b)

Figure 1.9 - Caractéristiques idéales d’un transistor MOS.
(a) Graphique lgs-Vgs. (b) Graphique lgs-Vgs. La ligne Vgsa=Vgs-Vin S€pare le régime
ohmique du régime saturé

N
>

3. Les transistors MOS pour les radiofréguences - Le
transistor LDMOS

L’amélioration des performances et de I'intégration des technologies CMOS
a permis le progrés des circuits numériques, grace a la réduction des dimensions
du transistor. Cette diminution de la longueur de grille s’accompagne d’une
augmentation de la fréquence de transition du dispositif [32,33]. Elle refléte donc
les performances dynamiques du transistor et permet d’estimer la gamme de
fréquence dans laquelle le dispositif peut étre utilisé. La fréquence de transition
augmente de fagon inversement proportionnelle a la longueur de grille du
transistor [33]. La réduction des dimensions permet dés lors d’envisager une

utilisation du transistor MOS pour des applications radiofréquences [34].

Pour des raisons de co(ts, de consommation et de volume, de nombreux

efforts sont menés depuis des années pour réussir a intégrer sur silicium — et si
17
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possible sur une méme puce — des systémes complets d’émission et de réception
pour communications radiofréquences [33]. De nombreux circuits RF sont réalisés

depuis le milieu des années 90.

Ainsi, I'objectif de la technologie CMOS en RF serait de pouvoir intégrer
toute la chaine d’émission/réception sur un unique systéme sur puce. Or, pour

cela, une brique manque : 'amplificateur de puissance.

Les fabricants de composants semi-conducteurs (transistors bipolaires,
transistors a effet de champ) se sont lancés dans la « bataille » permettant de
répondre aux exigences des systémes de communication en termes de
puissance, de performances en gain et linéarité, d’encapsulation et de codt de
revient. En effet, ces différents dispositifs semi-conducteurs sont nécessaires pour
les étages émetteurs et récepteurs dans les divers équipements qui utilisent le
spectre hertzien depuis le téléphone portable, jusqu’aux stations de bases et aux
satellites. Les filieres sur Arséniure de Gallium (GaAs) sont actuellement les plus
performantes du fait des propriétés physiques intrinséques et permettent d'obtenir
de meilleures caractéristiques aux fréquences élevées (figure 1.10). Cependant les
technologies Silicium (MOSFET et bipolaire) sont trés matures et offrent des
composants avec des performances trés honorables a des colts relativement plus
faibles [1], ce qui reste un atout majeur dans le contexte actuel ou le marché du

téléphone cellulaire est trés sensible au prix de revient des composants [7].

TENSION D’ALIMENTATION
5W/mm IW/mm
100V 4 MESFET SiC E HEMT GaN
4W/mm
LDMOS Si
l OV HBT AsGa / ° /OBSW!mm
PHEMT AsGa
Fréquence
1V~ I I ™>
0.1GHz 1GHz 10GHz 100GHz

Figure 1.10 - Technologies disponibles pour 'amplification de puissance [35,36]
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Dans le monde de la puissance, l‘utilisation des transistors bipolaires a
longtemps été la norme. Cependant la puissance délivree a augmenté
régulierement quelles que soient les applications, alors que leur utilisation est
limitée par le phénoméne de second claquage. Le second claquage d’un transistor
bipolaire est le nom donné au phénoméne de destruction du composant

occasionné par son instabilité thermique.

Avec l'évolution des technologies dans le domaine des circuits intégrés
MOS et par rapport aux exigences de performances et de co(t, cités auparavant,
une nouvelle génération de composants semi-conducteurs est apparue sur la

scene de I'amplification de puissance : les transistors DMOS de puissance [7].

Le transistor DMOS (Diffused Metal Oxide Semiconductor), a permis de
s’affranchir de ces limitations. En effet, comme toute structure de type Métal-

Oxyde-Semiconducteur, le courant est assuré par les porteurs minoritaires.

Ainsi, lorsque la température du dispositif augmente par auto-
eéchauffement, les porteurs minoritaires se recombinent par agitation thermique, ce
qui a pour effet de diminuer le courant (i.e. la mobilité des porteurs minoritaires
diminue) : la température est autorégulée, il ne peut y avoir d’emballement

thermique. Ce type de composant a un fonctionnement plus stable [2].

Il existe deux types de transistors DMOS de puissance : Les transistors
discrets VDMOS (structures verticales) et les transistors intégrés LDMOS

(structures latérales).

Le transistor VDMOS soufre d’instabilité aux fréquences élevées [37]. Le
transistor LDMOS posséde aussi l'avantage, par rapport au transistor a
configuration verticale (VDMOS), d’avoir intrinséquement ses trois électrodes
coplanaires, ce qui le rend favorable a I'intégration. Il est également compatible
avec les technologies BiCMOS avancées, ce qui fait de lui un candidat idéal pour

assurer la partie puissance dans un circuit intégré [38].
Nous nous intéresserons dans cette thése aux transistors LDMOS.

Comme son nom l'indique, la particularité du transistor LDMOS par rapport
aux structures verticales, provient du chemin latéral qu’emprunte son courant. Ces

transistors, obtenus par le procédé de double diffusion, se distinguent du
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MOSFET par un puit dopé p+ (Sinker) qui assure la continuité électrique entre les
sources des composants élémentaires et la masse connectée au substrat p+.
L'avantage évident, est de diminuer le nombre de contacts qui rend le LDMOS
plus facile a intégrer [2,39,40]. Le contact direct Source-Substrat élimine les fils de
connexion supplémentaires. La performance RF d'un tel contact est meilleure,
parce que l'inductance de la source est réduite [41]. Par conséquent l'intégration
du dispositif devient beaucoup plus facile du fait qu’'on a seulement deux contacts,
Drain et Grille [42,43].

Les transistors LDMOS sont aussi caractérisés par une zone N’ située
entre la fin du canal d’inversion et le drain N*, zone appelée drift ou extension de
drain (LDD de : Lightly Doped Drain), ceci a pour but, 'augmentation de la tension

de claquage (figure 1.11) [1].

Drain
Source
[ | n- LDD
i

+
p " sinker b epi

p* substrate

—

Source

Figure I.11 - Vue en coupe d’'un transistor LDMOS [12]

Sa trés large utilisation dans le domaine des amplificateurs de puissance
radiofréquence (réseaux de télécommunications) fait de cette technologie un
standard (figure 1.12) [40,41,44,45]. En plus de leur faible co(t de conception, les
transistors LDMOS possédent les caractéristiques électriques et thermiques
requises pour les modulations complexes. Ses potentialités en termes de haut

rendement et de linéarité en font un candidat idéal pour une gamme de
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fréquences qui reste limitée a environ 3GHz (figure 1.13) [1,33,46,47]. Cependant,
il est a remarquer que des composants LDMOS a tension d’alimentation 50V
figurent dans les catalogues des fabricants depuis plusieurs années, mais les
utilisateurs se limitent encore a des tensions de l'ordre de 30-35 V a cause de
probléemes de fiabilité liés a la dégradation de lisolant de grille et ou celui de

passivation [48].

La grille est réalisée en polysilicium et sa résistance d’acces est fortement
réduite par sa siliciuration. Certains travaux du MIT (Massachusetts Institute of
Technology), rendent compte de l'utilisation d’'une grille partiellement métallique
pour abaisser la résistance de grille et améliorer fortement les fréquences des
LDMOS dans le futur. Cependant, étant donné les contraintes des procédés
actuels, il convient de travailler sur une siliciuration de grille la plus compléte
possible [7,12].

Other, $40M -
Avionics, $50M ’
Industrial, $70M

Cellular
Basestation,
$400M

WIMAX, $80M

GPA, $100M

VSAT, $40M
Broadcast, CATV, $30M

$50M . Land Mobile,
$30M

Figure 1.12 - Part de marché pour les transistors LDMOS (2008) [49]
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Figure 1.13 - Fréquence maximale d’utilisation des LDMOS au fil des années
(extrait de [49] et actualisé)

La limitation en gamme de fréquence pour ce composant s’explique par les
contraintes de design du composant. Il faut un compromis entre la tension de
claquage et la distance source-drain. En diminuant cette distance, on favorise la
montée en fréquence mais on dégrade la tenue en tension du composant. A
I'inverse, si on augmente l'espace source drain on diminue la montée en
fréquence du composant qui nécessite un canal court favorisant le transit rapide
des électrons. C’est pourquoi ce type de transistor est limité a des fréquences

d’utilisation maximum en bandes L ou S [50].

Cette technologie a atteint sa maturité technologique. Elle est utilisée
actuellement pour les émetteurs des stations de base de radiotéléphonie [51,52].
Ses principaux points forts sont : le faible colt de production des composants et
leur fort rendement [12,47]. Son principal inconvénient est sa limitation en
frequence (en geénéral 3GHz, sauf dans un travail récent [33], a notre

connaissance, on a pu monter en fréquence jusqu’a 6GHz).

4. L’amplification de puissance micro-ondes

Le paramétre le plus important affectant le colt final d’'un systéme est
souvent la puissance de I'émetteur, qui est intimement liée aux exigences de

linéarité de I'émetteur [53]. Ce paramétre est lié a la taille de I'amplificateur de
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puissance (PA), au boitier (package), aux chemins thermiques et aux méthodes
de refroidissement correspondantes, a l'alimentation et aux tailles des cables
d'interconnexion DC, ainsi qu’aux poids et la sécurité. Chacun de ces parameétres
peut rapidement augmenter les colts. L'analyse du niveau de puissance doit tenir
compte des pertes dans les cables et I'antenne, des gains des antennes de
I'émetteur et du récepteur, des conditions de liaison comme la distance, la météo,
les obstacles, etc. Les capacités des récepteurs sont essentielles pour déterminer
les besoins en puissance de I'émetteur. Les parameétres clés de la conception d’un
PA sont la fréquence, la bande passante, la puissance de sortie, le rendement en
puissance ajouté (PAE), le rapport cyclique, la linéarité, le gain, la tension et le
courant de polarisation, la puissance dissipée et la fiabilité (le temps moyen de
bon fonctionnement). D'autres facteurs peuvent également étre importants, tels
que les pertes de retour, l'isolation, la stabilité, les variations de charge, le colt, la

taille, le poids, la facilité d'entretien et de l'industrialisation, etc. [53].

Le LDMOS est étudié pour étre intégré dans un circuit de type Amplificateur
de Puissance (PA). Nous allons étudier, dans cette partie, ce qu’'est un
amplificateur de puissance. Cette étude couvre la définition d’'un amplificateur de
puissance RF, les figures de mérite les plus fréquemment utilisées et enfin les
différentes classes de fonctionnement, qui ont énormément d’influence sur les

performances d’un amplificateur.
4.1. Définition d’un amplificateur de puissance

De nombreux travaux on été effectués ces derniéres années sur
I'intégration en technologie CMOS de fonctions RF de réception (LNA,
mélangeur...) ou d’émission moyenne puissance (mélangeur, préamplificateur,...),
mais trés peu de ces travaux ont été conduits sur l'intégration d’amplificateurs de
puissance radiofréquence. Actuellement, I'amplificateur de puissance reste le
privilege des technologies IlI-V, le CMOS commencant a peine a se développer, et

constitue un des obstacles majeur a une intégration « tout silicium » en RF [38].

Les circuits qui constituent un systéme radiofréquence complet sont
nombreux et la partie radio proprement dite apparait comme un maillon délicat du
systéme. Parmi les nombreuses fonctions radiofréquences, I'amplificateur de

puissance représente un bloc particulierement critique de la chaine d’émission
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[54], du fait de sa consommation élevée et des forts niveaux de signal qu’il doit

gerer.

La chaine d’émission d'un systeme radiofréquence, dans laquelle

I'amplificateur de puissance joue un réle actif, est illustrée par la figure 1.14.

Amplificateur de puissance

auuBJuY 1

Filtre

Oscillateur

Etage de pré-amplification Etage de puissance)

Figure 1.14 - Schéma bloc d’'une chaine d’émission [38]

L’amplificateur de puissance a pour réle d’amplifier le signal en provenance
du mélangeur pour fournir une puissance active suffisante a I'antenne [55]. Il est
geénéralement constitué d’un ou plusieurs étages de pré amplification et d’'un étage
dit de puissance. Chaque étage est constitué d’éléments actifs (transistors) mais
également d’éléments passifs qui permettent d’effectuer des transformations
d'impédance entre étages [38]. Ainsi une charge optimale est présentée au
transistor afin que celui-ci délivre sa puissance de sortie maximale. La puissance
de sortie, le gain en puissance, le rendement (la consommation) et la linéarité sont

les principaux parameétres caractérisant un PA [53].

Nous allons maintenant étudier les différentes figures de mérite d’un

amplificateur de puissance.

4.2. Figures de mérite

Un amplificateur de puissance (du point de vue thermodynamique)
transforme I'énergie continue en une énergie alternative qui s'ajoute a I'énergie

contenue dans le signal RF appliqué a I'entrée du dispositif [38].
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Il peut étre représenté sous forme d’un quadripOle défini par des grandeurs

électriques et un bilan de puissance comme sur la figure 1.15 [56].

Pdc
Iln  SEEEE— Iout
|
Pln :> V|nT TVout :> POUt
I:)dissipée

Figure I.15 - Bilan des puissances dans un PA

Les puissances fournies a I'amplificateur sont :

- La puissance d’entrée, Pi,. En régime harmonique, la puissance

d’entrée RF a la fréquence f, s’exprime par :

R -1 939(\/ -|-*) (1.4)

n" A" in*'in
2

- La puissance continue (consommeée) fournie par les alimentations

extérieures, Py. est donnée par :

ch ZZ(Vdc'Idc) (|-5)

Les puissances générées par I'amplificateur sont :

- La puissance de sortie, Pout. En régime harmonique, la puissance de

sortie RF a la fréquence f, s’exprime par :

Put :%'SRe<Vout'|;ut) (1.6)
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L’énergie fournie par I'alimentation (P4c) n'est pas entieérement transmise
a la charge. Une partie plus ou moins importante est dissipée (Pgissipce)

sous forme thermique par le dispositif actif [7].

- La puissance dissipée, Pyissipee. Cette puissance est générée par

I'échauffement au sein des matériaux de I'amplificateur.

D’aprés la loi de conservation de I'énergie, le bilan des puissances

s’exprime :
Rn + Ric = Pout + I:zjissipée (|-7)

La puissance dissipée est une puissance perdue, elle doit étre efficacement
évacuée afin de ne pas perturber le comportement électrique de I'amplificateur.
Un fonctionnement efficace se traduit donc par la capacité a convertir la puissance
fournie en puissance de sortie utile. Le critere du rendement en puissance ajoutée

permet d’évaluer cette performance [56].
4.2.1 Puissance de sortie (Poy)

Elle correspond a la puissance disponible a la sortie du transistor en
fonction de la puissance d’entrée. L’évolution de cette puissance passe par trois

zones (figure 1.16) [57] :

e Zone linéaire : la puissance de sortie évolue linéairement avec la

puissance d’entrée a un gain pres.

e Zone de quasi-saturation : le transistor s’approche de ses limites
physiques, la puissance de sortie ne varie plus linéairement avec la
puissance d’entrée, cependant c’est dans cette zone que l'on a les
meilleures performances du transistor en termes de puissance et de

rendement.

e Zone de saturation : le transistor est dans ses limites physiques, la
puissance de sortie n'augmente plus avec la puissance d’entrée, il y a

un risque de destruction du transistor.
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Figure 1.16 - Evolution de la puissance de sortie en fonction de la puissance
d’entrée [36]

Cette puissance de sortie dépend, en plus de la puissance d’entrée, de

plusieurs parameétres :

- Dans la zone linéaire, elle dépend de la classe de polarisation (A, B, AB,

C ...) et de la charge de sortie au fondamental.

- Dans la zone de saturation et quasi-saturation, elle dépend des charges

présentées au fondamental ainsi qu’aux harmoniques.

La compression est la différence entre la courbe réelle de la puissance de
sortie et la courbe théorique idéalisée ou la puissance de sortie continuerait a

croitre linéairement avec la puissance d’entrée.
4.2.2. Gain en puissance (Gp)

L’optimisation d’'un amplificateur de puissance consiste a rechercher le
transfert maximal de puissance. Ainsi le gain en puissance se caractérise par le
rapport entre la puissance de sortie et la puissance d’entrée a une fréquence
donnée [58].

P

G,= F‘;”t (1.8)

in
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ou

Gde :10'|Oql%ut)_1o'loqen) (1.9)

La variation du gain en puissance en fonction du niveau de puissance
permet de caractériser la linéarité du composant. Ainsi, a partir d’'un certain niveau
de puissance, les non-linéarités se manifestent par une diminution progressive du
gain en puissance [7]. En effet, la compression de la puissance de sortie est
immédiatement répercutée sur le gain en puissance du transistor. Nous
définissons comme point de compression de gain a 1dB (CP1dB) la puissance
délivrée a la charge quand le gain du composant a chuté de 1dB par rapport a sa

valeur dans la zone linéaire (figure 1.17) [45,59].

a.
10
8
% 1dB i
'Cc_g Gain au point de compression :
6
—Gain
Point de compression & I'enfréeg
4 v
-30 -20 -10 0 10
Pin (dBm)
15
19 | Point de compression....... e
5| 6 1dB ¢ Poy1ap
& 0
A
E 5
10 ——P1 calculée
-15 , RAFRLAL
Point de compression a l'entrée:
-20 X
-20 -10 0 10
Pin (dBm)

Figure 1.17 - a. Gain en puissance calculé en fonction de la puissance d’entrée.
b. Définition du point de compression [8].
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4.2.3. Rendement d’un amplificateur (n) et rendement en puissance
ajoutée (PAE)

Un autre point essentiel pour les amplificateurs de puissance est la
consommation électrique nécessaire pour obtenir le niveau de puissance de sortie
souhaité. Ce point est caractérisé par le rendement de sortie, défini par le rapport
entre la puissance de sortie utile (Pow) et la puissance fournie par les

alimentations en continu (Pyc) [36,55] :

(1.10)

Le rendement est un parametre critique parce qu’il détermine directement

I'autonomie de la batterie [7].

La puissance consommée (P4) étant forcément au moins égale a la
puissance de sortie [60], la consommation de 'amplificateur est donc directement
liée a la puissance émise, qu’il convient de réduire pour améliorer 'autonomie des
appareils nomades. Le rendement est ainsi extrémement corrélé a la classe de

fonctionnement de I'amplificateur [7].

Pour des applications a des fréquences élevées, la puissance d’entrée a
fournir peut étre importante. |l est alors intéressant d’utiliser la notion de puissance
ajoutée, donnée par la différence entre les puissances d’entrée et de sortie. Le
rendement en puissance ajoutée (ou PAE : Power Added Efficiency) s’écrit alors
[55,60] :

P,—P 1) . Puisipee

PAE=7, =—_Tn—pl1_— |=1
Fic G Fac

p

(1.11)

Le PAE est le rendement le plus couramment utilisé pour les amplificateurs,
et compte a la fois pour les performances en commutation et en puissance. Un
PAE élevé est essentiel pour réduire le colt global des systémes d'émission.
Comme avec la puissance, le PAE affecte la taille de 'amplificateur de puissance,
le boitier (package), les chemins thermiques et les méthodes de refroidissement

correspondantes, l'alimentation et les tailles des cables d'interconnexion DC, le
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poids et la sécurité. Chacun de ces paramétres pouvant rapidement augmenter

les colts [53].
4.2.4. Fréquence de transition (f)

Une des figures de mérite les plus couramment utilisées est celle de la
fréquence de transition f; d’'un transistor. Elle est déterminée comme étant la
fréquence a laquelle le gain en courant en court-circuit |[H21| du composant est égal
a 1 (ou 0dB) [61]. Elle reflete les performances dynamiques du transistor en
régime de fonctionnement petit-signal et permet d’estimer la gamme de fréquence
dans laquelle le dispositif peut étre utilisé (utilisation envisageable jusqu’a des
fréquences de l'ordre de f/10, voire f/5 en étant moins conservateur et méme fi/3

selon [7]).

La fréquence de transition peut étre calculée analytiquement a partir des
parameétres [Y] et des éléments du schéma équivalent électrique hyperfréquence
du transistor MOS (figure 1.18) (nous allons détailler ce schéma dans le deuxiéme

chapitre).

I
__2
H,,

l;

=0 T (.12)
\V,=0 11 12

l1, I2: courant d’entrée et de sortie du transistor respectivement.

Figure 1.18 - Schéma équivalent électrique conventionnel pour les transistors FET
a trois terminaux [12]
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A la fréquence de transition, ‘Hm‘ =1
Une expression donnée dans [8] est :

o g, |
' 22[Cpu+C Lt 0y(R +R,)+Coe8,(R +R,)]

Une approximation de cette expression est donnée dans [33,61], pour

(1.13)

laquelle f; est une fonction de la transconductance (gm) et des capacités Grille-

Source (Cgs) et Grille-Drain (Cgq) :

fao— o 114
t 27z.(CgS+ng) (1.14)

La fréquence de transition est extraite par la mesure des paramétres [S] en
fréquence. Pour chaque fréquence le gain en courant est calculé et tracé comme

lillustre la figure 1.19.

40

30
™)
T
S 20
T
g | —H2 f,=91 GHz
= -20 dB/decade

10

1E+08 1E+09 1E+10 1E+11 1E+12

fréquence (Hz)

Figure 1.19 - Gain en courant Hy1 en fonction de la fréquence pour un point de
polarisation. lllustration de la détermination de la fréquence de transition f; [8]
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Enfin, la fréquence de transition f; dépend fortement des dimensions du
nceud technologique (figure 1.20) et dépend peu des éléments parasites

extrinséques du transistor [62].

250 -

200 -
‘rIT150 .
e
& 100 -

N s B I

D 1 T T 1 T T I//
350nm 250nm 180nm 130nm 90nm 65nm 45nm
Nceud technologique CMOS

Figure 1.20 - Amélioration de f; avec I'évolution de la technologie [62]

4.2.5. Fréquence maximale (fpax)

De fagon analogue, la fréquence maximale d’oscillation fyax est déterminée

a partir de I'expression du gain de Mason G, (ou gain unilatéral, U).

Le gain de Mason, appelé aussi gain en puissance disponible maximum,
est définie en fonction des parameétres [Y] par l'expression (1.15) [9,61,63]
(lexpression de G, en fonction des paramétres [S] est disponible aussi dans la
littérature [64]) :

— 1 ‘Y21 _le‘z
’ 4 SRe<Yll)'SRe<Y22) B 9%e(Yzl)-ERe(le)

(1.15)

fmax correspond a la fréquence pour laquelle le gain de Mason (en dB) est
nul. Au-dela de fnax, l€ transistor devient passif. La détermination de la fréquence
fmax est illustrée par la figure 1.21 ou le gain de Mason est tracé en fonction de la

fréquence de mesure pour un point de polarisation défini.
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Figure 1.21 - Gain de Masson en fonction de la fréquence. lllustration de la
détermination expérimentale du fax pour un point de polarisation donné.
(Extrapolation de la pente a -20dB/décade jusqu’a son intersection avec l'origine
des abscisses) [8]

Il existe plusieurs définitions analytiques de fnax directement reliées a un

schéma équivalent spécifique du transistor.

L’expression la plus précise proposée dans la littérature [8], est :

fonex = fc (1.16)
40, R +R)2. | R R)
Avec f, donnée par :
f.= I (1.17)

° 27(C,+Cyy)

Une autre expression plus simple est donnée dans [7] :
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f
fmax = t
2.¢ R,(gy +24,.Cyy)

Enfin, fnax est proportionnel a fi mais il est fortement affecté par les

(1.18)

elements extrinséques du transistor. Le parametre le plus critique est Ry [62].

Selon le cas (type du transistor, application souhaitée, fréquence de travail,
schéma équivalent utilisé, ...), on trouve dans la littérature d’autres formules de f;
et fmax, [61'63,65].

4.3. Classes de fonctionnement

Pour une technologie donnée, la conception d'un amplificateur de
puissance avec des performances optimales (puissance de sortie, rendement ou
linéarité) repose sur le choix d'une classe de fonctionnement et de la

détermination de I'impédance de charge optimale correspondante [38].

La classe est déterminée par trois facteurs clés : le point de polarisation au
repos, la topologie d’adaptation et la configuration du transistor. La classe
détermine le rendement maximal nmax ainsi que la puissance de sortie maximale
relative Poumax. Les classes peuvent eégalement étre groupées par leur linéarité
(certaines classes sont tres linéaires, tandis que d'autres générent beaucoup de

distorsions harmoniques) [63].

En fonctionnement dynamique, le transistor est amené a changer de
régime (linéaire, saturé) au cours du temps en fonction de la polarisation statique
et de l'amplitude des signaux d'entrée V4 et de sortie Vg. Les familles
d’amplificateurs de puissance sont définies suivant la polarisation et le temps de
conduction du transistor ainsi que de la forme temporelle des tensions d’entrée et

de sortie.

Le temps de conduction correspond a la durée t; pendant laquelle le

transistor conduit sur une période du cycle RF, on introduit alors la notion d’angle

de conduction 0 =t ou encore d’angle d’ouverture (p=5/2 (figure 1.22) [38].
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Figure 1.22 - Définition de I'angle de conduction
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Polarisation Amplitude du signal RF
Grille au repos appliqué sur la grille

Plusieurs types d’amplificateurs, classés de A a S, se distinguent
[55,60,64,66,67]. Nous allons aborder tout d’abord les amplificateurs petits-
signaux (classes de fonctionnement sinusoidales), pour ce cas, trois catégories
principales existent : A, B et C. Une quatrieme classe AB, est un compromis entre

la classe A et la classe B.

Nous verrons ensuite les classes D, E, F et S qui correspondent a un
fonctionnement en mode commuté, non-sinusoidal. lls sont des classes
spécialisées et ne sont généralement pas commercialisées (en raison de leur forte
distorsion et des problémes d’alimentation/adaptation associés a la complexité de

leur conception) [63].
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4.3.1. Classes sinusoidales (fonctionnement linéaire)

Suivant la valeur de I'angle de conduction, qui dépend de la polarisation du
transistor et de la dynamique du signal d’entrée, on distingue les différentes

classes de fonctionnement sinusoidales (Tableau 1.1, [66]).

Classe Angle de conduction
A 360°
AB 180°<6<360°
B 180°
C 5<180°

Tableau I.1 - Angle de conduction des classes de fonctionnement sinusoidales

La figure 1.23 résume toutes les classes de fonctionnement sinusoidales

d’'un amplificateur de puissance sur la caractéristique lgs(Vgs).

Idsh
|
’ds{maxm ____________________
Idsrmax} =
7‘—————————————‘ <
B
Q \_ r”l
______ i
AT
0 T "./f %3 (Pincement) \/QS

Figure 1.23 - Résumé des classes sinusoidales d’un amplificateur de puissance
[43]

* Classe A

Le transistor se trouve en classe A s’il fonctionne en régime saturé, c’est-a-

dire qu’il conduit sur toute la période du signal RF (figure 1.24). Dans ce cas,
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'angle de conduction est de 360°. Un amplificateur de classe A est un
amplificateur petit-signal, le niveau de courant de sortie est directement

proportionnel au niveau d’alimentation [7].

Cette classe offre le degré de linéarité le plus élevé de toutes les classes.
En revanche, la conduction du courant de sortie sur tout le cycle du signal d’entrée
va contribuer a la dégradation du rendement (inférieur ou égal a 50% théorique
[68]) et peut créer des probléemes liés a I'échauffement pour une utilisation dans

des applications a forts niveaux [69].
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Figure 1.24 - Fonctionnement et polarisation en classe A

* Classe B

En classe B, I'angle de conduction est de 180°, le transistor est polarisé au
seuil de conduction Vgsqo=V: et ne conduit que pendant une demi-période du cycle

RF (figure 1.25).
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Figure 1.25 - Fonctionnement et polarisation en classe B

En statique le courant consommeé est nul, tandis qu’en dynamique le niveau
de courant est proportionnel au niveau du signal d’entrée. Plus le signal d’entrée
est grand, plus le rendement sera important (rendement théorique maximum de
78,5% [68]). Cette classe d’amplificateur est couramment employée pour la
réalisation d’amplificateurs « push-pull » ou deux transistors se partagent la
puissance fournie pendant la moitié de chacun de leur cycle RF. Cependant, elle

présente aussi une distorsion importante.
* Classe AB

L'angle de conduction est compris entre 180° et 360° (figure 1.26). La
polarisation est ainsi située entre le seuil de conduction et le point de polarisation
de classe A, avec une amplitude du signal d'entrée suffisante. En effet si
I'amplitude du signal Vg est faible, le transistor fonctionne en régime sature,
comme un amplificateur de classe A. En revanche, a partir d’'un certain niveau de
polarisation, le transistor se bloque pendant une durée inférieure a la demi-période

du signal RF et la distorsion ainsi que le rendement augmentent.
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Figure 1.26 - Fonctionnement et polarisation en classe AB

Cette distorsion reste relativement plus faible que celle d’'un PA de classe
B, principalement en raison du niveau de polarisation considéré. La classe AB
obtient un meilleur rendement que la classe A et est couramment utilisée pour des
amplificateurs de puissance [70]. Cette classe possede donc, en comparaison

avec les classes A et B, un bon compromis rendement/linéarité.

*Classe C

Le transistor est polarisé sous le seuil de conduction (Vgs<V;) en statique.
Son angle de conduction est alors inférieur a 180° (figure 1.27). A mesure que
I'angle de conduction diminue, la forme temporelle du courant rétrécit : le
rendement augmente tandis que la puissance dissipée et la puissance de sortie
diminuent. L'obtention d'un rendement important (proche de 100%) correspond a
un comportement fortement non-linéaire au détriment de la puissance de sortie.
La classe C posséde un rendement et un comportement non-linéaire plus

importants que toutes les classes A, B ou AB.
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Figure 1.27 - Fonctionnement et polarisation en classe C

4.3.2. Classes commutées, fonctionnement non-linéaire

Pour ces classes, les transistors sont utilisés comme des interrupteurs. En
effet, jusqu’a présent nous avons discuté de circuits ou le composant actif agissait
comme une source de courant. L’intérét de cette nouvelle approche est qu’'un

interrupteur ne dissipe - idéalement - aucune puissance. Il n’y a [38] :
e Soit aucune tension a ses bornes,

e Soit aucun courant.

Ainsi le produit V*I est toujours nul, le transistor ne dissipant pas de
puissance, et l'efficacité théorique est de 100%. De plus, la puissance de sortie
est indépendante de la puissance d’entrée. Cependant, a mesure que la
fréquence augmente, des limitations apparaissent et les pertes de conduction et

de commutation augmentent [7,67].

La classe D se décline sous deux formes : un mode courant ou le signal de
sortie a une forme temporelle rectangulaire et un mode tension ou le signal de

sortie est une demi-sinusoide. Cette classe posséde une distorsion importante
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mais un rendement relativement plus élevé que les classes sinusoidales et a

I'avantage de ne pas endommager le transistor.

La classe E est une classe particuliere des amplificateurs de commutation.
En haute fréquence, elle permet d’obtenir de meilleurs rendements qu’une classe
D équivalente (malgré un niveau de puissance inférieur a la classe A). Le montage
classe E utilise un circuit de charge accordée pour compenser la capacité de
sortie. Le domaine d’application des classes E est réservé aux amplificateurs a

bande étroite.

La classe F est utilisée pour les applications a trés haut rendement. Elle est
caractérisée par une tension d’excitation en entrée de type sinusoidal et une
tension de sortie de forme carrée. Le courant de sortie est, quant a lui, de forme
impulsionnelle voire sinusoidale. En principe I'absence de puissance dissipée
induit I'obtention d’un rendement de 100%. En réalité, le rendement d’un
amplificateur de classe F reste supérieur a celui de classe E mais atteint
difficilement 100%.

Le choix d'une classe de fonctionnement dépend de nombreux facteurs
comme les contraintes de linéarité, la consommation, le niveau de puissance, etc.
La figure 1.28 résume les différentes classes de fonctionnement des amplificateurs

de puissance ainsi que leurs niveaux de linéarité et de rendement relatifs [38].

Active Device

Source en courant interrupteur
Classes sinusoidales Classes commuttees
Fonctionnement en régime linéaire Fonctionnement en mode non linéaires
Classes A, AB, B, C Classes D, E,
F(idéale)...
Faible (quelques %) rendement Fort (Bo-mo%L
linéarité

<
fort

faible

Figure 1.28 - Résumé des différentes classes de fonctionnement des
amplificateurs de puissance
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5. Conclusion

Le MOSFET est aujourd’hui le transistor le plus utilisé en
microélectronique. Alors qu’il sert principalement pour la conception de circuits
numeériques, son faible colt et ses performances en font un composant de plus en

plus intéressant pour les applications RF.

Cette premiere partie est une introduction au sens général de notre étude.
Au début, nous avons brievement rappelé le fonctionnement du transistor MOS

standard.

Nous avons, ensuite, situé et justifié les transistors LDMOS sur le marché
des télécommunications et leur raison d'étre. En effet, les MOSFET de puissance
LDMOS, ont permis de contourner les limitations rencontrées sur les MOS
standard en termes de tension de claquage et de courant de sortie pour les

applications de puissance.

Nous avons également présenté I'amplificateur de puissance RF, les
figures de mérite les plus fréquemment utilisées telles que le gain en puissance, le
rendement, la fréquence de transition et la fréquence maximale et enfin nous
avons abordé les différentes classes de fonctionnement, et plus en détail les

classes de fonctionnement sinusoidales (les classes : A, B, AB et C).

Nous nous proposons de présenter dans le chapitre suivant nos travaux sur
la caractérisation fine de ces transistors en vue de leur utilisation comme

amplificateur de puissance.
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Chapitre Il Modéle petit-signal et caractérisation du transistor LDMOS

1. Introduction

La modélisation des éléments d'un circuit intégré s'inscrit parmi les
méthodologies permettant de réduire le temps de cycle et le colt d'un circuit [41].
En effet, une des particularités des circuits intégrés est qu'une fois fabriqués ils ne
peuvent étre modifiés. Ainsi, lors de la conception du circuit, le comportement
électrique de celui-ci doit étre simulé pour vérifier qu'il fonctionne correctement.
Pour étre pertinente, cette simulation doit bien entendu étre la plus proche
possible de la réalité. Le but de la modélisation est donc d'élaborer, pour chaque
dispositif, un équivalent mathématique, le modéle, qui permet d’en reproduire et
d’en prédire le comportement électrique [4]. Les principales difficultés résident
dans le fait que développer un modéle représente un trés long travail de

recherche.

Nous l'avons vu, l'activité RF en technologie MOS est relativement récente,
et reste encore minoritaire. Or, dans un circuit RF ou dans un circuit numérique, le
transistor n'est pas utilisé de facon identique. Les besoins et les contraintes des
deux types de circuit différent, et il en est par conséquent de méme pour les
modéles. Dans le but d'affiner la modélisation du transistor MOS en RF, il est donc
essentiel de s'intéresser a certains aspects du composant, qui peuvent avoir une
influence négligeable dans le cadre d'une application numérique, et néanmoins

importante, voire prépondérante dans le comportement RF du transistor [9].

La construction d’'un modeéle de transistor MOSFET, utilisé pour la

simulation RF nécessite une caractérisation fine.

Généralement, on préfére utiliser des composants en puce pour éviter les
effets du boitier sur les performances du composant. Pour cela aussi, il faut
disposer d’'un systéme de mesure sous pointes adéquat. Or les transistors
LDMOSFET de puissance sont disponibles généralement encapsulés en boitier.

Les constructeurs ne donnent pas souvent les éléments précis du boitier [71,72].
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Dans ce chapitre, nous présentons une caractérisation fine d’un transistor
LDMOSFET en boitier en vue de I'élaboration de son modéle non-linéaire. Le
méme composant caractérisé peut étre utilisé pour la réalisation de 'amplificateur
de puissance souhaité, ce qui évitera une dispersion technologique due a

I'utilisation d’'un autre composant de la méme série.

2. Exigences de la modélisation

La modélisation d’'un composant doit répondre a un ensemble d’exigences
qui, elles, sont définies par le domaine d’application et les demandes du

concepteur en termes de résultats de simulation.

Pour illustrer ceci, nous allons prendre un exemple trés simple qui est le
cas d'une impédance. Si le concepteur s’intéresse uniquement au rapport du
courant avec la tension appliquée sur cet élément, la loi d’Ohm i =v/z suffit pour
le décrire. Cependant, si I'on est intéressé aussi par I'influence de I'effet Joule et
de la température sur le courant, il est nécessaire d’inclure ce phénomene et de

rendre le modele plus complexe. |l en va de méme pour le bruit thermique, etc.

De maniére générale, un modéle idéal de transistors MOS adapté pour la
conception de circuits intégrés numériques, analogiques ou mixtes, doit satisfaire

les points suivants [8,73] :

1. Le modéle doit donner une bonne précision sur les caractéristiques de

courant I-V dans une large gamme de polarisation.

2. Il doit prédire, de fagon rigoureuse, les caractéristiques dynamiques en
régime petit et grand-signal, méme pour des fréquences de fonctionnement

proches de la fréquence de transition du composant.

3. Il doit donner une bonne prédiction du bruit blanc et du bruit basse

fréquence.

4. Les recommandations 1 a 3 doivent étre vérifiées sur tous les régimes de

polarisation et pour diverses valeurs du potentiel de substrat V.

5. Toutes les exigences précédentes doivent étre satisfaites pour une large

gamme de températures.
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6. Le modele doit étre valable pour une large gamme de largeur W et de

longueur Ly de la grille (paramétrable en W, Ly).

7. 1l doit avoir le strict minimum possible de paramétres. Ceux-ci doivent étre
reliés directement a la structure du composant et au procédé de fabrication

technologique.

8. Le modéle doit étre facile a intégrer (implémenter) dans un simulateur. Pour
le calcul numeérique, il doit étre robuste et continu entre les régimes de

fonctionnement.

9. La méthode d’extraction des paramétres du modéle doit étre la plus simple
possible. Le nombre de composants-test ainsi que le nombre de mesures

requis pour I'extraction des parameétres doit étre le plus petit possible.

Tous les points énoncés précédemment représentent évidement le cas d’un
modéle idéal. Il n'existe pas de modéle pouvant satisfaire la totalité de ces
exigences. Cependant, I'approche et le type de modélisation font apparaitre divers

avantages et inconvénients.

Ainsi, le choix d'un modeéle ou d'une approche de modélisation doit

s’effectuer en fonction des besoins comme des moyens offerts.

Par la suite, nous allons présenter trois types de modélisation concernant
les MOSFET, avec leurs avantages et leurs inconvénients. Ainsi, en combinant les
moyens offerts et les exigences requises dans le cadre de ces travaux, nous

allons exposer le choix de modélisation effectué.

3. Types de modélisation
On peut généralement distinguer trois types de modélisation [8,73] :
3.1. Lamodélisation physique

Elle est basée sur la physique des composants semiconducteurs. Tous les
parameétres ont une signification physique directement liée a la géométrie du
composant (W, Ly), au procédé technologique et a la physique du composant
(dopages, potentiels de bandes plates...) [73].
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Par définition, un modéle physique répond a la majorité des exigences
présentées ci-dessus. Ainsi, il est adapté a la simulation statistique en rapport
avec les paramétres technologiques, il peut prévoir le comportement du transistor
a diverses températures et peut tenir compte de nombreux effets, de maniére

analytique.

Cependant, le temps de développement d’'un modéle physique peut durer
plusieurs années et ne jamais prendre fin, car, a chaque nouvelle génération
technologique, de nouveaux effets physiques apparaissent et doivent étre pris en
compte. D’autre part, afin d’assurer une bonne robustesse numérique, les
équations doivent étre les plus simples possibles et doivent assurer une continuité
entre les différents régimes de fonctionnement. Ceci entraine automatiquement
une limitation dans les expressions du modéle physique. Finalement, d’'un point de
vue pratique, les inconvénients les plus importants sont le nombre de parameétres

et les méthodes d’extraction des modéles physiques.

Aujourd’hui les modéles physiques les plus répandus pour les transistors
MOS sont le BSIM développé a l'université de Berkeley, le MOSMODEL de Philips
ainsi que le modéle SP (Surface Potential) développé par Gildenblat et Chen a
I'Université de Pennsylvanie et qui est qualifié a la fois de modéle le plus proche
de la physique et aussi le plus mathématique [5,74]. Par exemple, la version du
BSIM3v3 comprend a peu prés 400 paramétres afin d’assurer tous les régimes de
fonctionnement et un grand nombre d’effets physiques [8,12,75]. Une grande
partie des effets sont décrits par des équations semi-empiriques qui, finalement,
ne sont plus vraiment reliées a la physique du composant [5]. D’autre part, le
nombre de transistors tests exigés pour I'extraction des paramétres est trés éleve.
Ceci oblige les ingénieurs de modélisation a incorporer un nombre non
négligeable de structures de mesures sur les masques technologiques. De ce fait,
le nombre de mesures requises afin d’extraire les paramétres est trés élevé. Enfin,
I'extraction exige de la part de l'ingénieur de modélisation une formation technique

tres spécifique sur le modele précis.

Aujourd’hui, le temps d’extraction d’'un modéle de type BSIM est tellement
élevé qu’il ne se préte pas a la modélisation de technologies en cours de
développement.
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3.2. Lamodélisation phénomeénologique (ou empirique)

La modélisation phénoménologique est une approche purement empirique,
c'est-a-dire qu’elle se base uniquement sur la représentation des effets

observables et mesurables, indépendamment de leur nature.

Cette catégorie regroupe les modéles utilisant un circuit électrique
équivalent qui comporte des éléments linéaires et non linéaires. Ces éléments
non-linéaires sont décrits par des expressions mathématiques les plus simples
possibles pour ne pas altérer la convergence et le temps de calcul des
simulateurs. Les expressions mathématiques sont représentatives du
fonctionnement global, elles peuvent avoir une signification physique ou non, on
emploie alors le terme d’expression ou de modele empirique. Ce type de modéle
présuppose de réaliser des composants avant de les modéliser car les paramétres
des expressions sont déterminés a partir de mesures électriques de ces mémes

composants [73,76].

Ces circuits équivalents peuvent étre trés simples ou au contraire d’'une
complexité importante, leur conception devant dépendre de l'application visée
[35].

Parmi la liste des points énoncés dans le paragraphe 82, un modéle
empirique peut n’en satisfaire qu’'un nombre restreint. Il ne peut étre utilisé pour
faire une étude statistique sur les composants en fonction des paramétres de
fabrication technologiques. Les lois d’échelle sur la géométrie des composants
(surtout sur Lg) ne sont pas valables, car le modele ne tient pas compte de
I'évolution de chaque élément physique en fonction des dimensions du
composant. D’autre part, les effets de température sur les éléments modélisés
empiriquement sont trés difficiles a incorporer. Finalement, I'extraction requiert
obligatoirement une procédure d’optimisation, chose qui peut mener a différents

ensembles de valeurs de parametres pour un méme composant.

Toutefois, les avantages de la modélisation phénoménologique ne doivent
pas étre négligés. L’élaboration d’'un tel modéle peut s’avérer trés rapide ; des
équations simples peuvent trés bien décrire le comportement électrique du

transistor, sur tous les régimes de polarisation et sur la gamme de fréquence de

47



Chapitre Il Modéle petit-signal et caractérisation du transistor LDMOS

fonctionnement envisagés. Méme certaines lois d’échelle peuvent étre incluses
dans les équations. Une fois le modéle élaboré, I'extraction des parametres est
rapide et les mesures requises sont simples et peu nombreuses. Par ailleurs, a
cause de la nature de la modélisation empirique, le modéle est facilement
incorporable dans un simulateur de circuits quelconque. Grace a la simplicité de

tels modéles, le temps de calcul numérique, peut étre considérablement réduit [8].

3.3. La modélisation a base de données expérimentales (ou par
tables)

La modélisation a base de données expérimentales est tres similaire a la
modélisation phénoménologique. La différence majeure est que les éléments non
linéaires ne sont pas décrits par des fonctions mathématiques, mais par des
matrices de données de mesures paramétrées suivant plusieurs entrées (Vgs, Vs,
température ...) [76]. Les points de mesures sont reliés entre eux par des

fonctions d’interpolation. Ceci entraine certains avantages et inconvénients [73].

Le modéle est valable uniquement dans la plage des mesures effectuées
[77], car, au-dela, les fonctions d’interpolation ne peuvent nullement assurer le
comportement du composant. Il en découle que, pour des polarisations proches a
la limite des mesures, ces modéles présentent d’énormes problemes de
discontinuité. Ceci est un inconvénient majeur, car il peut entrainer la divergence
lors d’un calcul. D’autre part, peu de lois d’échelle peuvent étre prises en compte

et chaque composant doit étre individuellement mesuré.

On peut désigner le modele par table comme le plus simple et le plus
rapide a mettre au point puisqu’il ne nécessite pas d’étapes d’optimisations parfois

colteuses en temps [57,76,78].

Les avantages sont similaires a ceux des modéles phénoménologiques,

avec, de plus, une rapidité d’extraction plus élevée.

4. Choix de la modélisation

Afin de modéliser les transistors MOS en hyperfréquence, nous avons

d’abord considéré les besoins et le but de I'étude. Le transistor mis en avant dans
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cette étude est destiné a des applications de puissance. Le composant est d’abord
modélisé puis sont modeéle est implanté dans le logiciel de simulation ADS
d'Agilent. Les concepteurs utilisent ces modéles pour concevoir des circuits

hyperfréquences (amplificateurs de puissance, mélangeurs, LNA, oscillateurs, ...).

Les modeéles physiques représentent, de fagon précise, le comportement
physique interne du composant, mais ils exigent des temps de calcul trés
importants et des ressources informatiques conséquentes pour I'étude du régime
grand-signal. Le modéle BSIM3v3, par exemple, ne peut pas répondre a ces
besoins, pour les raisons évoquées précédemment (Plus précisément, a cause de

la complexité et du temps d’extraction du modéle).

Les modeles par tables constituent un bon compromis calcul-précision-
facilité de mise en ceuvre, mais il faut élaborer un modéle pour chaque transistor
utilisé, et de plus, le modéle est valide uniquement dans la zone mesurée car

I'extrapolation du modéle peut-étre inexacte.

Nous avons donc fait le choix du modéle phénoménologique qui rendait le
travail beaucoup plus flexible et rapide. Ces modeéles nécessitent des
caractérisations spécifiques de composants déja existants. Ces méthodes de

caractérisation seront expliquées plus loin dans ce chapitre.

5. Méthodologie suivie pour [I'extraction du modéle

electrique

Dans ce paragraphe, nous allons présenter la méthode d’extraction de tous
les éléments et les parametres du modeéle. Elle se base sur des mesures statiques
et des mesures petit-signal en hyperfréquences. Dans un premier temps, nous
discuterons des mesures hyperfréquences et des techniques d’étalonnage
nécessaires lors des mesures. Par la suite, la méthode de détermination de
chaque élément et de chaque paramétre du modeéle sera donnée. La procédure

générale d’extraction est schématisée sur la figure 11.1.
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Figure 1l.1 - Diagramme reflétant la chronologie a suivre pour l'extraction du
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6. Choix du schéma équivalent

Un modéle électrique grand-signal de transistor se base sur une approche
de type schéma équivalent électrique. Les éléments grand-signal sont déterminés
a partir de mesures donnant leurs variations en fonction des potentiels appliqués.
Avant de passer dans les détails de I'élaboration d’'un modéle grand-signal pour
MOSFET, il est important de rappeler le schéma équivalent petit-signal qui est
intimement lié au modéle grand-signal. Un schéma équivalent électrique petit-
signal (linéarisation autour dun point de polarisation) représente le

fonctionnement dynamique d’un transistor autour d’'un point de polarisation.

Dans ce paragraphe, nous allons présenter en détail le schéma équivalent
électrique petit-signal, utilisé pour la modélisation de notre transistor en

hyperfréquences.
6.1. Schéma équivalent électrique petit-signal

Nous nous sommes basés sur un schéma équivalent (SE) petit-signal,
largement utilisé dans la littérature [6,12,76,79-85], hérité de la culture des
transistors FET en IlI-V [12,86]. Il est défini selon une approche non-quasi statique
pour une topologie a source commune et un potentiel de substrat nul (connecté a
la source). Les différents éléments électriques constituant le schéma équivalent

représentent les diverses parties du transistor et leurs mécanismes physiques.

D’aprés sa structure et son fonctionnement physique, le transistor (sans
boitier) est divisé en deux parties : sa partie intrinséque et sa partie extrinséque
[73]. La partie intrinséque correspond a la partie active du transistor, c'est-a-dire
au canal. La partie extrinséque correspond aux zones reliant la partie active du
composant avec les métallisations de contact. De méme, le schéma équivalent est

constitué par ses éléments extrinséques et ses éléments intrinséques.

Dans la littérature [42,87,88], on parle souvent de ces deux parties
(intrinséque et extrinséque) pour la modélisation des transistors de type FET sans
prendre en considération l'effet du boitier. Or, on peut distinguer les applications
ou les circuits intégrés ne peuvent pas assurer toutes les performances

demandées et, par conséquent, les composants discrets se révélent
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indispensables. Il s’agit la plupart du temps de fonctions de commande qui
demandent des puissances ou des tensions élevées tels que les amplificateurs de

puissance [89,90].
Les enjeux du packaging sont principalement [91] :

- Latenue mécanique, le package doit supporter les contraintes dues aux
variations de température, et offrir une protection contre les chocs et la
corrosion qui conduisent a une altération du scellement entre le substrat

et le capot.
- La protection thermique.
- L’herméticité.
- La transmission de l'information et de I'énergie avec le MEMS, et donc

les questions de connectique, électrique ou optique.

Notre contribution consiste a introduire une troisieme partie modélisant
I'effet du boitier, du fait que le composant utilisé dans ce travail est un transistor
MOSFET discret.

Que ce soit pour 'une ou l'autre des parties, le schéma équivalent repose
sur 'hypothése que ses éléments sont indépendants de la fréquence jusqu’a la
fréquence de coupure du transistor [6,92]. En d’autres termes, le schéma
équivalent utilisé est suffisant pour décrire le comportement du transistor tant que
ses éléments sont constants en fonction de la fréquence. Cette hypothése est
primordiale pour l'extraction des éléments du schéma équivalent a partir des
mesures [86,93-95].

Le schéma équivalent petit-signal tel qu’il est usuellement utilisé est illustré

sur la figure 11.2.
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Boitier

Figure 11.2 - Modéle petit-signal pour les transistors MOS en source commune,
incluant les éléments du boitier

6.2. Eléments Intrinséques

La figure 1.3 montre le schéma équivalent de la partie intrinséque. Chaque
élément du schéma équivalent intrinséque reflete un mécanisme physique ou une
propriété électrique du transistor. Ces éléments sont des fonctions de la
polarisation et de la longueur de grille. L'extraction de la partie intrinséque du
transistor se fait ensuite lorsque celui-ci est polarisé [96].

Q, "_lcrd Drain
c ——

% ImVgs 9d——
R, Cys

Source

Figure 11.3 - Schéma équivalent électrique petit-signal de la partie intrinséque d’'un
transistor MOS

L'effet transistor est modélisé par une source de courant donnée par

Im-Vgs, gm €tant la transconductance et traduisant la commande du canal par la
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tension Vgs. Vgs est le signal appliqué aux bornes de la capacité Cg. La

transconductance est définie par [97] :

alds(vgs’ ds)

= .1
9 == (I11)
Vgs=cte
L’élément gq représente la conductance de drain du transistor qui est
définie par :
0 Vs Vi)
— ds\Tgs Tds/ 1.2
9 =50 (112)

Vs =Cte

Dans les équations (11.1) et (11.2), lys est le courant circulant entre le drain et

la source du transistor et dépend des potentiels Vgs et Vs.

Cgs correspond aux capacités en série des jonctions de source et de drain.

Elle est définie par la relation suivante :

— an (Vgs 'Vds)

1.3
ds a\/ds ( )

Vgs=cte
Qq est la charge accumulée sous I'électrode de drain.

Les capacités Cgs et Cyq sont les charges qui fluctuent en fonction du
champ électrique émanant de la grille vers les métallisations, les régions N* de
drain et de source. L'estimation de ces capacités dans un dispositif MOSFET est
trés importante, et cela particulierement pour la simulation des circuits RF (Radio

Frequency) [96].

Ces capacités représentent la commande de la charge stockée sous I'effet
des tensions Vg et Vyq. Les équations decrivant leur évolution reposent sur le
principe de la conservation de la charge. Ce principe assure la convergence des

simulations en grand-signal et correspond a une réalité physique [84] :

_ 0Qq (Vgs Vaa )
® oV

9 Vg4 =cte

C (1.4)
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— an (Vgs 'ng )
“oav

d
Y Vge=Ccte

C (11.5)

Qg est la charge totale stockée dans la grille et dépend aussi des potentiels
Vgs et Vgs. Dans les équations (11.4) et (1.5), Cq4s et Cyq sont définies par rapport
aux potentiels Vgs et V4. Néanmoins, dans la topologie source commune, les
potentiels de contréle usuels sont Vys et Vgs. A partir de la relation entre les trois

potentiels (Vga=Vgs-Vas), Cgs €t Cqq peuvent étre exprimées sous la forme :

Cgs — an (Vgs’vds) + an (Vgs’vds) (”6)
6\/95 v, =cte avds Vgs=Cte
_ aQ (V S ’Vds)
cw_——ﬁai——hme (11.7)

L’élément R; est lié aux effets non-quasi statiques. Le caractére distribué de
la capacité de grille et de la résistance du canal conduit & considérer la partie du
canal sous la grille comme une ligne de transmission « R-C » non uniforme.
L'impédance d'entrée de cette ligne est équivalente a la capacité grille-source en
série avec une résistance R; [98]. La détermination de cette résistance demeure
difficile, particulierement dans la région ohmique et en régime trés pincé. Elle est
souvent dépendante des tensions de commande du composant. Cependant, elle

montre sa limite lors de la montée en fréquence du composant [80].
6.3. Eléments Extrinseques

Les éléments extrinséques du schéma équivalent sont illustrés sur la figure
I1.4. lls sont supposés indépendants des polarisations et du régime de

fonctionnement du composant [88,99,100].

Les résistances Rs et Ry modélisent la résistivité des caissons fortement

dopés, respectivement, de source et de drain.

La résistance Ry est due principalement a la résistance de la siliciuration de
la grille, ainsi qu’aux pertes métalliques [86]. Ces résistances sont distribuées sur

toute la largeur de la grille.
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Il est important de noter que Ry et Rs sont inversement proportionnelles a la
largeur du transistor, alors que Ry est proportionnelle a la largeur totale (Tableau
[.1).

Les deux inductances Lq et Ly appelées aussi selfs parasites de connexion,
modélisent les fils de connexion aux électrodes du composant. Le comportement
inductif des fils de contact « bonding », peut étre pris en compte par ces éléments
[80].

L’inductance Ls modélise essentiellement les effets inductifs dus aux trous

de contact afin de joindre le plan de masse de la puce « via-hole » [80].

Les capacités Cpg et Cpq sont des capacités électrostatiques parasites des

plots de métallisation de grille et de drain par rapport au substrat [82].

A

N\
Ry /

/: )

D
Im
N\
d
| |
1
Cds

L LT LIS P

Figure 11.4 - Signification physique des éléments intrinseques et extrinséques du
schéma équivalent
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6.4. Eléments du boitier

Le transistor LDMOSFET utilisé est le BLF2043F de NXP Semiconductors.
C’est un transistor encapsulé dans un boitier en céramique de type SOT467C
(figure 11.5). La source commune est connectée au support de fixation [101].

Pour cela, nous avons modélisé l'effet du boitier en ajoutant les

inductances Ly, et Lgp et les capacités Cgygp et Cqsp (figure 11.6).

Ly et Lgp modélisent les inductances équivalentes des pattes (languettes)

grille et drain du boitier.

Cgsp €t Cysp modélisent les capacités parasites entre les pattes grille et

drain respectivement et celle de la source.

Figure 1.5 - Photo du boitier SOT467C utilisé pour les transistors BLF2043F

Grille

Source"

Figure 11.6 - Origine physique des éléments du boitier
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6.5. Facteurs d’échelle

La plupart des éléments du schéma équivalent répondent a des lois
d’échelle [86,102], c’est-a-dire que leur valeur varie en fonction de la largeur de la
grile W. Le Tableau Il.1 donne les dépendances des éléments du schéma

équivalent.

Om Qd Cgs ng Cds Ri Rg Rd Rs Lg Ld I-s Cpg de Lgp Ldp Cgsp Cdsp

ocC | & & | & XX | @@ | | | [ce

Ind. |Ind. | Ind. | Ind. Ind. |Ind. | Ind. | Ind.
W I W|W|W|W|[1/W W|1/W|1W W

Tableau II.1 - Lois d'échelle des éléments du schéma équivalent
Ind. : indépendance vis a vis de la largeur de grille, W.

7. Les mesures sur les transistors

Le transistor LDMOSFET utilisé est le BLF2043F (de NXP Semiconductors)
monté en boitier. |l est destiné aux applications dans les stations de base de
téléphonie mobile. Il peut générer une puissance de 10W pour une fréquence de

travail autour de 2.2GHz avec une tension de seuil de grille Vi, d’environ 4V [101].

Afin de caractériser ce transistor, nous avons eu recourt a deux types de
mesures couramment utilisées: les mesures en continu et les mesures
hyperfréquences. Il faut préciser que nos mesures statiques sont effectuées point
par point. Aussi, étant donné que I'exploitation des mesures hyperfréquences n’est
pas automatisée dans notre laboratoire, nous avons reporté les mesures sur le
logiciel ADS tout en définissant les équations permettant d’extraire le modéle

eéquivalent du transistor.
7.1. Les mesures en continu

Les premiéeres informations qu’il est possible d’extraire de ce type de
mesures sont le réseau lys=f(Vg4s) a différentes valeurs de Vs et la caractéristique
de transfert l4s=f(Vgs) @ différentes valeurs de V4. Cela permet de vérifier le bon
fonctionnement du transistor. De plus, le premier réseau de caractéristiques

las=f(Vgs) (figure 11.7) donne des informations sur le courant de drain maximum que
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peut délivrer le composant et sur sa tension de pincement. La conductance

extrinséque gq ext €St donnée par :

Ol 4
oV,

ds v =cte

gd ext (”8)
Le second réseau de caractéristiques lygs= f(Vys) donne la valeur maximale
du courant, de la tension de pincement et permet de déduire la transconductance

extrinséque gmext

ol

- 1.9
gmext 8V ( )

0 vy =cte

Bien qu’elles ne soient pas directement utilisables pour notre modeélisation,
a cause des effets critiques non pris en compte tels que les effets thermiques, ces
caractéristiques servent en tant qu’éléments de comparaison et donnent une

information sur les limites d’utilisation du composant.

A titre d’exemple, la figure 1.7 montre le réseau de caractéristique lygs=f(Vgs)
pour le transistor BLF2043F élaboré point par point pour différentes valeurs de
Vgs.

—4+—\Vgs=4,8YV
700 1| —W—\gs=52V
—4—\/gs=5,6V
——\/gs=6V

Figure 1.7 - Réseaux de caractéristiques de sortie lgs=f(Vgs)
du transistor BLF2043F
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La figure 11.8 présente le courant lgs en fonction de la tension Vg du

transistor utilisé a Vy4s=16V.

1600

1400 -

1200 -

1000 -

li.(mA)

Vgi(V)

Figure 11.8 - Caractéristiques de transfert l4s=f(Vgs)
du transistor BLF2043F a Vy4s=16V

La figure 1.9 présente la transconductance statique du transistor a
Vgs=16V.

600

500 -

400

100 A

Vgs(V)

Figure 11.9 - Transconductance statique g, du transistor BLF2043F a V4s=16V
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7.2. Les mesures hyperfréqguences
7.2.1. Parametres de répartition

Les transistors sont généralement représentés sous la forme de
quadripbles avec un port d’entrée et un port de sortie, ou sont définis les courants
et les tensions. La figure 11.10 illustre schématiquement un transistor MOSFET

sous sa représentation quadripdle en source commune.

Drai

Port1 : " i Port 2
A Grille 2|
Source :

O
~
N
y

Figure 11.10 - Représentation d’un transistor en source commune,
sous la forme d’un quadripdle

En régime de fonctionnement petit-signal (faibles amplitudes d’excitation),
le quadripdle peut étre caractérisé par des relations linéaires entre les courant i; et
les tensions vi. En hyperfréquences, les notions de courant et de tension sont
difficiles a utiliser [8]. En effet, au dela de 100 MHz, la condition circuit ouvert
(impédance infinie) est difficile a réaliser ; quant a la mise en court-circuit, elle
entraine souvent l'oscillation du montage, ceci est d0 aux capacités et aux
inductances parasites. Au contraire, les mesures des parameétres S se font sur
entrée et sortie adaptées et n’entrainent pas ces difficultés [103]. De plus, en
raison des phénoménes de propagation qui peuvent exister en haute fréquence,
on se rend compte que les tensions et les courants dépendent de la position ou ils
sont mesurés (la longueur des éléments est souvent du méme ordre de grandeur

que la longueur d’onde) [9].

Pour cela, nous utilisons le concept de la puissance d’onde. En un plan du
circuit (plan P1 ou plan P, de la figure 11.10) sont définies la puissance de I'onde

incidente a; et la puissance d’onde réfléchie b;. Entre deux plans (P4 et P2), nous
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définissons la notion de la puissance transmise. Les puissances a; et b; sont

reliées avec les courants i et les tensions v; par les relations :

v, + 2.1,

o L (11.10)
p = V= Zh (11.11)

2JR(z.)

Z. est I'impédance caractéristique sur laquelle le quadripdle est chargé. Le
quadripble est caractérisé par les paramétres S qui sont définis par des relations

linéaires entre les ondes incidentes, réfléchies et transmises. lls sont définis par :
b, =S8, +S,,a, (1.12)
b, =S,a +S,a, (1.13)

Ou sous forme matricielle :

by _ 4| S Sp &
(bj_(s{aj_(sﬂ Szzl(azj (1.14)

Les 4 parameétres S; sont des grandeurs complexes.

La signification physique des parameétres S est la suivante :

S, = (11.15)
8 a,=0
C’est le coefficient de réflexion a I'entrée, la sortie étant adaptée.
s, =& (1.16)
a, a,; =0
C’est le coefficient de transmission sortie — entrée, I'entrée étant adaptée.
S, = b, (1.17)
al a,=0

C’est le coefficient de transmission entrée —sortie, la sortie étant adaptée.
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21a,=0

C’est le coefficient de réflexion en sortie, I'entrée étant adaptée.

7.2.2. Mesure des parametres S

(11.18)

La mesure des paramétres S d’un quadripdle se fait a I'aide d’'un analyseur

de réseau vectoriel (ou VNA, Vector Network Analyzer).

Le principe de

fonctionnement d’'un VNA est illustré schématiquement sur la figure 11.11. I

comprend un synthétiseur de fréquences, un amplificateur, un atténuateur, un

commutateur et deux coupleurs bidirectionnels. La source génére le signal

incident au composant dont la puissance est régulée par I'amplificateur et

I'atténuateur. Le signal est dirigé par le commutateur selon qu’on fait une mesure

directe ou inverse. Les ondes incidentes et réflechies par le composant sont

séparées par les coupleurs. Le traitement se fait en basse fréquence aprés avoir

effectué une division de fréquence par mélange.

Source

amplificateur
programmable

acquisition - atténuateur acquisition -
traitement traitement
programmable
% | l by direct inverse b l I G2
\
| I— R | M—
port 1 coupleur Inverse o/ direct coupleur
Zc

Y/

Figure 11.11 - Principe de fonctionnement schématique
d’'un analyseur de réseau vectoriel [8]

port 2
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La mesure se fait en deux étapes :

e D’abord, en sens direct, I'onde incidente ('onde a) est injectée a I'entrée
du dispositif sous test (DUT de I'Anglais : Device Under Test), et permet

d’obtenir les paramétres S+ et Sy¢ a partir des ondes mesurées by et az;

e Ensuite, dans le sens inverse, I'onde incidente (I'onde ay) est injectée a la

sortie du DUT, et les parameétres obtenus sont Sy, et Sqo.

La figure 11.12 illustre le principe de mesure des parameétres S.

|
Mesure en 1 Mesure en
sens direct | sens inverse
ar : az
incidente | incidente
|
|
Port 1 Quadripble Port 2 1 Port 1 Quadripdle Port 2
b 'y bz | b 'bZ
i g - . ’ e g
réfléchie transmise | transmise réfléchie
— > < .
|
|
PI PZ | Pl Pg
|

|
Figure 11.12 - Principe de mesure des parametres S [8]

Nous avons utilisé I'analyseur de réseau ANRITSU 37325C pour effectuer
les mesures hyperfréquences sur le transistor, pour différents points de
polarisation. La gamme de fréquences choisie est de 0.2-2.7 GHz. Le transistor

est placé dans une cellule avec un dissipateur thermique approprié (figure 11.13).

DUT Dissipateur thermique

Figure 11.13 - Le transistor BLF2043F placé sur le dissipateur thermique
pour les mesures
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Nous avons utilisé également le support de test de type UTF (Universal
Test Fixture) modéle ANRITSU 3680-20, afin de s’affranchir des problémes liés
aux connecteurs (figure 11.14). Ce support contient deux cotés de fixation, un coté
fixe et 'autre mobile a l'aide d’un chariot (glissiére). Chaque c6té posséde un
conducteur central (une pointe) pour le signal et deux pinces latérales pour la

masse.

Cote fixe Coté mobile Chariot

g U |

ZincitsuU  wooeL 3s80-20

Figure 11.14 - Support de test universel UTF (Universal Test Fixture) modéle
ANRITSU 3680-20

La figure 11.15 montre schématiquement le banc de mesures utilisé pour la

mesure des parameétres S.
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Analyseur de réseau
( N

| ooo
ooo

| @ ooo
OO ooo ooo
ooo ooo

OO too ooo
ooo ooo
oo —_—

©)
\_ Port 1 Port 2 Yy,

Tés de polarisation

Pointes de T'UTF

Figure 11.15 - Schéma du banc de mesures des parametres S

Hormis le VNA, le banc inclut une alimentation de tension continue afin de
polariser les transistors, deux tés de polarisation permettant de découpler le
régime statique et le régime dynamique, et la connectique coaxiale nécessaire a la
propagation des signaux. La figure 11.16 illustre une photo du banc utilisé pour la

mesure des parameétres S du transistor BLF2043F.
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) Tés de polarisation
Analyseur de réseau

Alimentations

DUT UTF

Figure 11.16 - Photo du banc de mesures de paramétres S

Le transistor est connecté aux lignes d'acces par des soudures. Le contact
de masse est réalisé par le dessous du substrat. Les sources du transistor sont

reliées a la masse par l'intermédiaire de trous dans le substrat.
7.2.3. Etalonnage

La mesure hyperfréquences est entachée d’erreurs dues aux éléments de
mesure, a I'analyseur de réseau vectoriel (erreurs systématiques) mais aussi aux
conditions environnementales (erreurs de dérive) [104]. Pour s’affranchir des
erreurs systématiques, des techniques d’étalonnage sont utilisées afin de corriger

la mesure brute [88].

En effet, les paramétres S d’'un dispositif se rapportent a un plan de
référence. Le but du calibrage (étalonnage) est donc de ramener le plan de
référence dans le plan du dispositif sous test DUT et a normaliser les paramétres

S résultants par rapport a 50Q [9].

Nous ne disposons pas de kit de calibration étalon. Nous avons réalisé le
kit de calibration en utilisant un substrat en téflon (le transistor est monté sur le

méme substrat que le kit réalise).
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Dans le cadre de ces travaux, la méthode utilisée pour effectuer le
calibrage est du type LRL (Line - Reflect - Line). Ce processus de calibrage utilise
pratiquement deux lignes de transmission d’impédance caractéristique, et de
longueurs différentes, et un dipdle quelconque a fort facteur de réflexion en
module (trois lignes si la bande couvre plusieurs octaves) [105,106].
Contrairement a la méthode standard ; SOLT (Short Open Load Thru : court-
circuit, circuit ouvert, charge adaptée, connexion directe) la connaissance
préalable exacte des éléments n’est pas nécessaire (différence de longueur entre
les deux lignes, facteur de réflexion). C’est pourquoi ils sont plus faciles a réaliser :
le facteur de réflexion peut étre une simple ligne laissée en circuit ouvert sans que
I'on ait besoin de déterminer sa capacité équivalente en fonction de la fréquence
si celle-ci n'est pas une véritable capacité [107]. Malgré ca, la méthode de

calibrage LRL assure une grande précision de mesure [108].

La premiére ligne L4 constitue la ligne de référence. Cette ligne présente
une impédance de 50Q). Afin de nous ramener dans les plans du transistor, nous
utilisons une ligne de référence de 1cm et nous effectuons le calibrage au centre
de cette ligne. La deuxiéme ligne L, est choisie en fonction de la bande de
fréquence dans laquelle on désire effectuer I'étalonnage tout en respectant I'écart
de phase avec la ligne de référence. Cette deuxieme ligne est de longueur de
2.25cm présentant aussi une impédance de 50Q. Le résultat obtenu est

satisfaisant pour permettre I'extraction des modeles a partir de ces mesures.

Toutefois, avec un tel support de test, il n'est pas possible d'effectuer des
mesures au plus prés du transistor. En effet, les soudures de connexion ne
peuvent pas étre prises en considération lors de I'étalonnage de l'analyseur de
réseau vectoriel, ce qui nous obligera par la suite a effectuer une correction des
mesures pour se ramener dans les plans d'accés du transistor. D'une maniere

générale, les soudures sont modélisées par des inductances.

8. Détermination des éléments électriques du modele

La détermination des éléments du schéma équivalent électrique petit-signal

se base sur des propriétés des transistors MOS dépendant du régime de
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polarisation et de la fréquence de fonctionnement. Elle se fait par étapes selon
une méthode d’épluchage « deembedding » qui consiste a déterminer en premier
les éléments du boitier puis les éléments extrinseques pour se rapprocher

progressivement de la zone intrinséque.
Pour cela, nous avons besoin de 3 types de mesures :
8.1 Extraction des éléments du boitier

De nombreux travaux ont été déja réalisés concernant la caractérisation, la
modélisation et la simulation des transistors FET et circuits actifs micro-ondes
associés [47,74,88,95,109]. Cependant, la plupart de ces travaux ne prennent pas
en considération l'effet du boitier [110]. Or les transistors LDMOSFET de

puissance sont disponibles généralement encapsulés en boitier.

Nous proposons dans ce paragraphe une méthode simple pour extraire les

éléments du boitier.

Pour rendre possible l'extraction des éléments extrinseques, il est

nécessaire de commencer par déterminer leurs valeurs.

Nous avons mesuré les paramétres S du boitier seul en enlevant la puce

(transistor), figure 11.17.

Figure 11.17 - Photo du transistor utilisé ainsi que celle du boitier seul

Le boitier peut étre modélisé en entrée par une inductance Ly, en série
avec une capacité Cgysp. De méme, en sortie il est modélisé par une inductance Lgp

et une capacité Cqsp (figure 11.18) [71,72].
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)

Cgsp Cdsp

O 8 O

S
Figure 11.18 - Schéma équivalent du boitier

Les impédances Zi1 et Zy, du circuit sont données par les relations

suivantes :
Sl o (11.19)
11 ap jcgspa) .
Z,=]L, o+ 11.20
22 J dp jcdspa) ( )

Pour les faibles fréquences, les inductances se comportent comme des
courts-circuits, les impédances liées a ces derniéres seront négligées, nous

pouvons donc déterminer les capacités :
e Pour les pulsations o faibles :

1

Cgsp —
gsp chspa)

Z | << |Zog| = 21~ Z (11.21)

Lgp Cgsp

1

‘ZLdp‘ << ‘ZCdsp C
J dspa)

=Ly ® Loy = (11.22)

Les valeurs des capacités sont données, alors par les expressions

suivantes :

co-_ Lt (11.23)
®Im(Z,)27.f '

C — (11.24)

" 1m(Z,, )2.7. 1

Nous tracons les courbes des capacités et nous prenons les valeurs pour

les fréquences les plus faibles, Cgspo €t Cyspo.
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e Connaissant Cgs, et Cysp, NOUs les remplagons dans les équations (11.19) et
(11.20) pour tracer les courbes de Lg, et Lg, et nous prenons les valeurs pour

les fréquences les plus élevées.

Les expressions des inductances sont données ci-dessous [71,72] :

1

Im(Z,)+
L,, = Coo 271 (11.25)
® 2. f '

1

Im(Z, )+~
L 27 Cypo-2.. 1 .26
o 2.7.f (11-26)

8.2 Extraction des éléments extrinseques

Les éléments extrinséques sont la matérialisation des phénomeénes que 'on
qualifie de parasites. lls ne participent pas a I'effet transistor qui se produit dans le
canal. lls sont engendrés le plus souvent par les métallisations d’acces a la zone
active. Il est nécessaire de déterminer leurs valeurs pour rendre possible
'extraction des éléments intrinséques et donc des données principales et
primordiales du modeéle. Plusieurs méthodes nous sont proposées pour leur

extraction [57] :

Calcul analytiqgue [111]: il nécessite une bonne connaissance des
propriétés physiques et géométriques des matériaux du transistor. En utilisant les
simples lois ohmiques on approche les valeurs de ces composants extrinseques.
Cependant cette technique n’est pas une fin en soit, elle permet juste d’avoir un
point de départ, une idée pour les autres méthodes, et en particulier pour

I'optimisation.

Optimisation [47,95,112] : on trouve des algorithmes de gradient, de recuit
simulé, de diffusion simulée, des algorithmes génétiques... Ces méthode
consistent a trouver le minimum global d’'une fonction objectif (ou fonction erreur)
entre valeurs mesurées et valeurs simulées. Pratiguement, on optimise les valeurs
des composants extrinseques de telle sorte que le modéle équivalent ait une
réponse électrique la plus proche possible des mesures. Extrémement

performante et rapide, cette méthode nécessite cependant de connaitre la valeur
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d’échelle des paramétres recherchés afin d’éviter de tomber dans des minimums

locaux de la fonction d’erreur.

Simulation électromagnétique [57]: a [laide de simulateur
électromagnétique du type Momentun, Sonnet, Ansys, HFSS ; on matérialise les
métallisations d’accés a la zone active du transistor, et 'on simule les paramétres
S associés sur une bande de fréquence donnée. De ces parameétres S on en
déduit des éléments extrinséques localisés. C’est une technique rapide et

relativement précise.

Méthode statistique : elle est basée sur une technique de régression
linéaire. Elle permet, a partir dune mesure de paramétres S a un point de
polarisation donnée, de faire coincider une expression analytique avec les
parameétres Z, puis de faire une régression linéaire pour obtenir les paramétres Z a

une fréquence hypothétique infinie et en déduire ainsi les éléments extrinseques.

Le FET «froid » (ou Cold FET) [6,35,99,113,114]: comme son nom
'indique, cette méthode est uniquement destinée aux transistors de technologie
FET. Elle consiste a effectuer des mesures de paramétres S sur le transistor

polarisé de fagcon a ce que les éléments intrinséques ne masquent pas les

éléments extrinséques. Ces états de polarisations sont :

Vgs=0V & Vg>Vy, (tension de seuil): le canal du transistor est en
« conduction », dans cet état on peut déterminer les valeurs des composants

séries des éléments extrinseques.

Vus=0 & Vys<<Vy, : le canal du transistor est dépléte, on a alors accés aux

valeurs des composants paralléles des éléments extrinséques.

Cest une méthode fiable et largement utilisée dans la littérature

scientifique. D’ailleurs, c’est la méthode utilisée dans le cadre de ce projet.

Nous polarisons la grille en direct, c’est-a-dire en appliquant une tension
Vgs=14V et V4s=0V. Ceci a pour effet de court-circuiter les éléments paralléles de
la figure 1l.2, les capacités de plot peuvent étre négligées, seuls les éléments

séries sont pris en compte, comme indiqué sur la figure 11.19 [35].
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Lg

Boitier Source Boitier

Figure 11.19 - Schéma équivalent petit-signal a polarisation froide
pour Vgs=0V et Vgs>>Vy,

Les parties réelles et imaginaires des éléments de la matrice Z extraites
des mesures permettent alors, par identification, de déterminer les éléments
résistifs et les réactances de ce quadripble, a savoir les résistances et inductances

extrinséques du transistor.

Nous utilisons le principe d’extraction des éléments du schéma équivalent
a polarisation froide, a savoir la méthode basée sur des transformations
successives (Annexe) des parameétres S en parameétres Z ou Y selon la procédure

d’épluchage décrit dans le schéma de la figure 11.20.
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[ Conversion des matrices [SMeS]—>[ZMes] ]
v

Epluchage des inductances du boitier

[Za]=[zM%]_[jﬁga) 0 }

JLdel)

[ Conversion des matrices [Z ] [Ya] ]

v
Epluchage des capacités du b0|t|er
JCyp

Ye = Ya

-t
I}

[ Conversion des matrices [ e] [Z ] ]

I}

[ Détermination directe des éléments extrinséques ]

Figure 11.20 - Procédure d’extraction des éléments extrinséques du transistor
LDMOS en boitier

On en déduit les éléments extrinseques en fonction des éléments de la

matrice [Z].

A partir de la figure 11.21, la matrice [Z¢] du quadripble est exprimée comme

suite :

(V1] _ [Ilj(zne ZlZe J N {Vl = leell + ZlZe'Z (“ 27)

Vv, I, ZZle ZZZe V, = ZZlell + ZZZeIZ

Zm_% =4%+&%Jdg+g) (11.28)
1h,=0

Zo = R+l (11.29)
211,=0

zmz%- =R+ jLo (1.30)
1h,=0
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Z, =Yo|  —(R,+R.)+ je(L, +L.) (11.31)
211,=0
(R, +R,)+ jolL, +L,) R+ jLo
[z.]= (11.32)
Rs + JLsa) (Rd + Rs)+ Ja)(Ld + Ls)

Les éléments électriques extrinséques sont donc exprimés comme suit :

R, =Re(Z,,,)-Re(Z,,,) (1.33)
Ry = Re(Z,,.)-Re(Z,,,) (1.34)
Rs = Re(212e) (”35)
L - [IM(Zys) = IM(Zy5, )] (11.36)
2.1
L, = [IM(Zy5 )= IM(Zy )] (11.37)
2. f
L = Im(Zy) (11.38)
2.7 f
I l,
—> g Rg Rd Ld «——
oYY Y r—AN AVAYAY, YN0
Rs
V, V
Ls ’
o 0O

Figure 11.21 - Schéma équivalent a polarisation froide sans boitier
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Les figures 11.22 et 11.23 illustrent les courbes des matrices [Zves] et [Ze]
successivement sous forme de parties réelles et imaginaires pour la gamme de
fréquence d’extraction a Vgs=0V et Vgs=14V.

67
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SSS 200
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Lt L B O B '40\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\
0.0 0.5 1.0 1.5 20 25 3.0 0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 25 3.0

freq, GHz freq, GHz

Figure 11.22 - Parties réelles et imaginaires de la matrice [Zyes] extraites en
fonction de la frequence pour Vgs=0V et Vgs=14V

1.2 10 /
0.9 0
?0TT ] oM SN———— 2282 ]
NP NI ]
NNNN 06— NNNN 0]
=_—=== 2222 b
T T ®® i TC T T ]
SRRR EEEE 1
0.3— -20
7 i _VV NN o N
i - ]
0-0\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\ '30\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\
0.0 0.5 1.0 15 2.0 2.5 3.0 0.0 0.5 1.0 15 2.0 2.5 3.0
freq, GHz freq, GHz

Figure 11.23 - Parties réelles et imaginaires de la matrice [Z] extraites en fonction
de la fréquence pour Vgs=0V et Vgs=14V

La figure 11.24 illustre les graphes des éléments extrinséques en fonction de
la fréquence a Vys=0V et V4=14V.
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Figure 11.24 - Eléments extrinséques (Rg, Ra, Rs, Lg, Lq et Ls) extraits en fonction
de la fréquence pour Vgs=0V et Vgs=14V

Nous remarquons que les graphes des €léments extrinseques Rg, R4, R,
Ly et Ls sont assez plats (figure 11.24), ce qui veut dire que leurs valeurs sont
indépendantes de la fréquence. Leurs valeurs respectives RMS (Root Mean
Square, Moyenne racine quarrée) dans cette bande fréquentielle pour Vgs=14V,

par exemple, est de 4.66, 1.03, 2.42, 1.36 et 5.81% autour de la valeur moyenne.

2
(RMS = Z%(Vi\;vmj , ou N est le nombre de point, V; la valeur de chaque

m

point mesuré et Vy, la valeur moyenne dans la zone 0.2-2.7GHz). Néanmoins,

pour l'inductance Ly, nous remarquons que la courbe n'est pas plate et que les
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valeurs sont négatives pour les basses fréquences ce qui n'a pas de sens
physique. Cette erreur est due a la mesure. En fait, I'inductance Ly dépend de la
partie imaginaire de limpédance Zi1e qui dépend elle-méme de I'impédance
mesurée Ziimes €t qui posséde des valeurs négatives pour les fréquences
inférieures a 1.3 GHz (figures 11.22 et 11.23).

Nous prenons comme valeur de Lq4 celle des fréquences les plus élevées,
pour lesquelles on remarque une convergence vers une valeur stable. Cette
valeur possede une signification physique et pour laquelle les éléments

intrinséques sont plats, comme nous le verrons dans la suite de ce chapitre.

Les résistances R4, Rs et Ry sont traversées par le courant de drain
continu : leurs valeurs exactes sont essentielles pour le calcul des tensions
intrinseques de drain et de grille, nécessaires a I'extraction des parametres du
modele de courant. Il est important de noter que la détermination précise des
résistances est primordiale pour la validité du modéle. La moindre erreur dans la
valeur extraite est immédiatement répercutée dans les valeurs des éléments
intrinseques [99]. Pour cela, nous avons utilisé une deuxieme méthode pour une

détermination plus précise des résistances d’acces (Rg, Rq et Rs) [8,88,94,115] :

Les résistances séries du modéle sont déterminées a courant nul
(polarisation froide : V4s=0V) pour plusieurs valeurs de polarisation de la grille.
Dans ces conditions, la transconductance est nulle et le schéma équivalent
électrique est celui de la figure 11.25. La résistance R; traduisant les effets non

quasi statiques est négligée.

Crille Co Intrinseque Drain
O_IVW\_‘I'I'A' I I -'A'nvw
L, R, |l Re La
—C, 9¢ —1—Cas
3 R
L

Source

Figure 11.25 - Schéma équivalent électrique (sans boitier) a V4s=0V utilisé pour la
détermination des résistances d’acces [8]
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Pour des fortes tensions de grille (forte inversion), les paramétres Z en
fonction des éléments du schéma équivalent peuvent étre approchés par les

relations suivantes :

1
Re(Zy. - Zy,,) = R, +E (1.39)
Re(Z,,, —Z,,,) ~ R, +i (11.40)
29,
1
Re(Z, )~ R +— 11.41
(@) =Rt (141)

Afin d’obtenir les valeurs des résistances, nous utilisons une relation
physique donnant la dépendance de la conductance de drain en fonction de la

tension de grille :

HWC
=P " (\y _Vy 11.42
gd Lg(l+ )( gs th) ( )

Si 'on remplace g4 dans les relations (11.39-11.41) par la relation (11.42), on

obtient :

1
Re(Zy, —Zy,.) = Ry TN (11.43)
gs th

1
Re(Z,,.—Z.,.)~ R, + .44
( 22e 12e) d ZK(VgS _Vth) ( )
Re(Z,,,)~ R, +—— (11.45)
2KV, -V,
Avec
:& (11.46)
L, (1+a)

Comme exemple, la figure 11.26 illustre Re(Z12¢), Re(Z11e-Z12¢) et Re(Zoge-

Z12¢) en fonction de la fréquence de mesure pour Vg=14V et V4s=0V.
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real(z12e)

rz1112

rz2212
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0-0\\T\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\
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1.5
105
4 -\/V\M- S
0.5
0-07\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0
freq, GHz

Figure 11.26 - Partie réelle de Z1ze, Z116e-Z12¢ €t Z22¢-Z12¢ €N fonction de la

fréquence pour Vgs=14V et Vys=0V

Nous remarquons que les trois grandeurs sont constantes en fonction de la

fréquence. Les valeurs respectives RMS de Re(Zye-Z12¢), Re(Z11e-Z12¢) €t de
Re(Z12¢) dans cette bande fréquentielle pour Vg4=14V, sont de 1.03, 5.81 et 2.42%

autour de la valeur moyenne. Ce résultat étant tres satisfaisant, nous procédons a
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une régression linéaire en fonction de 1/(Vgs - Vi) des valeurs moyennes des

parametres Z..

Sur la figure 11.27 sont illustrées les régressions linéaires des parameétres.
D’aprés les équations (11.43-11.45), les valeurs des résistances sont celles

obtenues a l'origine des axes des ordonnées.

1

-8-Re(Z22e-Z12e)
—-Re(Z12€)
——Re(Z11e-Z12¢)

0,8

¥

T~ Rd=0.67 Ohm

0,6

]

0,4

]

i M‘M/”‘

o s T T T T Rs=0.06 Ohm
T T
0,00 0,10 0,20 0,30 0,40 0,50 0,60

1/(Vgs-Vth) (1/V)

Résistances (Ohm)

I
I
I
I
I
I
4
3
3
t &
1l
S
>
t o
=
3
*
*

Figure 11.27 - Régressions linéaires des termes Re(Z12.), Re(Z11e-Z12¢) et Re(Zze-
Z12¢) en fonction de 1/(Vgs-Vin) et détermination des valeurs de Ry, Rq et Rg

En ce qui concerne les capacités de plots Cyy et Cpq, les techniques
d’extraction existantes ne donnant pas de résultats physiques, nous déterminons
leurs valeurs de maniere empirique, elles sont choisies de fagon que les éléments
intrinséques (Cgs, Cus, Cgd, Im, 9a et Ri) soient plats en fonction de la fréquence.
Cependant, comme nous allons le voir, la détermination de Cyq et Cpy n'est pas

prépondérante pour la validité du modéle.

Les valeurs des éléments extrinseques extraites sont données dans le
tableau 11.2 :

Elements extrinseques extraits | Cog | Cpa | Lg | La | Ls | Rg | Ra | Rs

Unité pF | pF | nH | nH | pH | Q Q Q

Valeur 0.10/0.10({0.70({0.61| 23 |0.25|0.67|0.06

Tableau I1.2 - Les valeurs des éléments extrinséques extraites
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Les éléments extrinséques ainsi que les éléments du boitier du schéma
équivalent étant déterminés, il reste maintenant a passer au dernier maillon de la

chaine : I'extraction des éléments intrinséques.
8.3 Extraction des éléments intrinseques

Le principe d’extraction des éléments intrinséques du schéma équivalent
est celui mis au point par G. Dambrine [6]. Il consiste a extraire les différents
éléments a partir de la matrice admittance intrinséque [Yj] du fait de la topologie

en 7 du schéma équivalent intrinséque (figure 11.3).

Cette matrice admittance est obtenue par transformations successives de
la matrice S mesurée. Dans notre configuration (I'existence du boitier), les
transformations successives de la matrice S mesurée jusqu’a la matrice [Yj] suit
le principe de la figure 11.28. Ensuite, a partir de la matrice admittance intrinséque,
nous extrayons, par calcul analytique, 'ensemble des éléments intrinséques du

schéma équivalent.
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MM Intrinséque W

[ Conversion des matrices [ Mes]—)[ZMes ] I
. =

Epluchage des inductances du b0|t|er : T\
[Z ]_ [Z ]_ JLgp Intrlnseque M
al™ Mes 0 :|: j :IT: :[
. = 1 =

I
1
i—

.||—|

[ Conversion des matrices [Z Y ]
!
Epluchage des capautes du b0|t|er
SO N L e
0 Cupe L 1
1
Conversion des matrices [ [Z -

Epluchage des inductances extrinseques

ARSI

Lo

a— tli

Intrinséque P'WI

|

Conversion des matrices [Z, | —[Y,]

Epluchage des capacités extrinseques

[Yd]=[Yc]—[jC89a) jC(:dw}

Intrinséque

B
+

Conversion des matrices [Y, | —[Z, ] ] N
v

Epluchage des éléments extrinseques séries

R +R.+jL R.+ jL
[Zi]:[zd]_|: g S- J SCU s J S-CO j|
R+ JLo Ry + R+ JLw

.

Intrinseque %
T

)

Conversion des matrices [ ] [Y]

[ Détermination directe des éléments intrinséques ]

Figure 11.28 - Procédure d’extraction des éléments intrinséques du composant
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La matrice [Y|] est donnée par [6,81,82,98,103,116-119] :

%O e G
[Y_]:{Yl” Yior | _| 1+ JRCy (11.47)
T Yo Y 9 —iC +iwlCc. +C .
1+ jRngSCO J gda) gd Jw( ds gd)

Les figures 11.29 et 11.30 illustrent les graphes des matrices [Zues] et [Y]]
sous forme de parties réelles et imaginaires pour la gamme de fréquence
d’extraction a V4s=4.8V et V4s=26V.

o — —
0 UL ‘ L ‘ T ‘ T ‘ T ‘ L -50 T T 1T ‘ L ‘ L ‘ T T 1T ‘ L ‘ T T
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 25 3.0

freq, GHz freq, GHz

Figure 11.29 - Parties réelles et imaginaires de la matrice [Zves] extraites en
fonction de la fréquence pour Vgs=4.8V et Vys=26V
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Figure 11.30 - Parties réelles et imaginaires de la matrice [Y|] extraites en fonction
de la fréquence pour V4s=4.8V et Vy4s=26V
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On en déduit les éléments électriques intrinséques en fonction des

éléments [Yj] :

@

Re(Y,,;)+ Re(Y;,)
. Cgsa)[lm(Ylli)+ Im(lei)]

94 = Re(Yzzi )"’ Re(YlZi)

On = \/(1"' (Rngsa’)z)l_[Re(qu )_ Re(lei )]2 + [Im(qu )_ Im(YlZi )]2J

(11.48)

(11.49)

(11.50)

(11.51)

(11.52)

(1.53)

Les éléments extraits du transistor a Vy4s=4.8V et V4s=26V sont illustrés sur

la figure 11.31.
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Figure 11.31 - Eléments intrinséques gq, gm, Cgs, Cgd, Cas €t R; extraits en fonction
de la fréquence a Vys=26V et Vys=4.8V

Nous observons que les éléments Cgs, Cgq, Cus €t gm sont constants dans la
bande fréquentielle 0.2-2.7GHz. Leurs valeurs RMS autour de la valeur moyenne
dans cette bande est de 3.24, 2.48, 2.22 et 4.81% respectivement. Néanmoins, la
conductance de drain gq présente une nette variation en fonction de la fréquence.
En effet, elle diminue lorsque la fréquence augmente et les valeurs sont négatives
pour les fréquences supérieures a 1GHz ce qui n’a pas de sens physique. Cette
erreur est due a la mesure des paramétres S. En fait, la conductance g4 dépend
des parties réelles des admittances intrinséques Y4 et Y2o qui dépendent elles-

mémes des parties imaginaires des impédances mesurées Ziimes €t Ziames qui
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possédent des valeurs négatives pour les fréquences inférieures a environ
1.4GHz (figures 11.32 et 11.33). Ceci est da a la sur-correction faite par le calibrage
LRL sur les accés du composant-test. De ce fait, nous prenons comme valeur de
gq celle des fréquences les plus faibles. Cependant, nous verrons dans la suite
que malgré la valeur de gq prise, le modele reproduit précisément les

caractéristiques électriques hyperfréquences.
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Figure 11.32 - Parties imaginaires des impédances mesurées Zi1ves €t Z12mes
extraites en fonction de la fréquence pour Vg=4.8V et Vys=26V
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Figure 11.33 - Parties réelles des admittances intrinséques Y2y et Y1y extraites en
fonction de la frequence pour Vgs=4.8V et Vys=26V

D’autre part, l'incertitude sur la valeur de R; est attribuée au fait qu’'un
composant MOSFET présente un facteur de réflexion (Sqi1) trées élevé. Par
conséquent, le terme Y4 dont R; dépend est faible, et l'influence de R; dans Yqy;
est « masquée » par l'influence de la capacité Cqs. Néanmoins, l'influence de la

résistance R; n’est pas prédominante dans la validité du modéle.
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A titre d'exemple, le tableau 1.3 donne les valeurs des éléments

intrinséques ainsi obtenus pour le transistor BLF2043F a Vys=26V et Vgs=4.8V.

Eléments intrinseques extraits Cgs Cyd Cas Ri Jdd Om
Unité pF pF pF Q mS mS
Valeur 16.5 | 06 | 13.3 | 0.1 2.3 344

Tableau 11.3 - Les éléments intrinséques extraits a Vys=26V et V4=4.8V

9. Intégration du schéma équivalent dans le simulateur

Nous avons implanté les paramétres S mesurés pour chaque point de
polarisation dans le logiciel ADS sous forme de fichier Touchstone a extension
S2P.

La figure 11.34 montre comment est introduit le fichier contenant les
mesures des parameétres S dans le simulateur ADS. Les mesures sont faites a
'aide d’un analyseur de réseaux vectoriel (VNA). Ce dernier fournit les résultats
sous forme de fichier S2P contenant les valeurs des parameétres S pour la gamme

de fréquence de travail (0,2 a 2,7GHz).

Le fichier est introduit dans un composant du logiciel ADS, le S2P qui est
un composant a deux ports (2-Port S-Parameters). Le port 1, supposé port
d’entrée, est relié au Terml, et le deuxieme port (de sortie) est relié au Term2.
Nous indiquons aussi les fréquences de début, de fin et le pas dans le simulateur
S-Parameters. Le fichier des mesures S2P doit étre copié dans le dossier data du
projet. Par conséquent, nous pouvons visualiser les différents résultats sous forme
d’abaque de Smith, de courbes de module et de phase, ou encore sous forme de

tableau de valeurs.
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szplj
+1  Term SNT, N . +%  Term
Term1 File="alm22010.s2p Term2
Num=1 Num=2
Z=50 Ohm Z=50 Ohm
_ A | S-PARAMETERS I _
S Param
SP1
Start=0.2 GHz |
— Stop=2.7 GHz p—
_ Step= o

Figure 11.34 - Design utilisé pour la visualisation
des paramétres S mesurés sous ADS

Les équations décrivant les différentes transformations des parametres S
en parameétres Z ou Y ainsi que celle décrivant les éléments intrinséques du
schéma équivalent sont ajoutées également sur ADS. De cette maniére,
I'extraction de ces éléments devient automatique pour chaque point de
polarisation et pour chaque fréquence.

Un bon avantage de ADS c’est qu’il permet de visualiser les résultats de
plusieurs design (fichier .dsn) en méme temps, et donc la possibilité de comparer

les résultats des mesures avec ceux des calculs.

Nous disposons a présent de tous les éléments du schéma équivalent petit-
signal.

Le modele petit-signal final implémenté sous ADS est présenté sur la figure
11.35:
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Figure 11.35 - Schéma équivalent petit-signal introduit dans le simulateur ADS
pour Vgs=4.8V et Vys=26V

10. Validation du modéle en régime petit-signal

De toutes les étapes de la procédure qui constituent la modélisation d’'un
transistor, il en reste une ultime, qui n'‘est pas de moindre importance, c'est la

validation.

Plusieurs moyens permettent de vérifier la qualité des méthodes

d’extraction et la validité du schéma équivalent ainsi obtenu [86] :

e Invariabilité des éléments intrinséques avec la fréquence (cette

vérification fait partie des méthodes d’extraction),
e Comparaison entre parameétres S mesurés et simulés,

e Comparaison des fréquences de coupures f; et fnhax mesurées et

calculées,

e Comparaison entre transconductances extraites en statique et en

dynamique.

La figure 11.36 montre la comparaison entre les paramétres S mesurés et
calculés du transistor pour des fréquences allant de 200MHz a 2.7GHz. Le

composant est polarisé en saturation pour V4s=4,8V, Vys=26V.
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— Simulation
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Figure 11.36 - Comparaison entre mesure et simulation des paramétres S
pour Vgs =4,8V et Vy4s =26V (— Simulation, ooo Mesure)

Nous observons une excellente concordance de ces évolutions, ce qui
traduit une reproduction satisfaisante du fonctionnement du composant en régime

petit-signal [71].

Il faut noter que cette comparaison ne peut étre qu’indicative [8], car la
représentation sur I'abaque de Smith donne une information mixte du module et

de la phase de chacun des parametres S. Pour plus de précision, nous
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représentons le module et la phase des paramétres S, mesurés et simulés,

comme le montrent les figures 11.37, 11.38 et 11.39.
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Figure 11.37 - Comparaison des modules des parametres S mesureés et simulés
(—— Simulation, ooo Mesure)
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Figure 11.38 - Comparaison des paramétres S mesurés et simulés (en dB)
(—— Simulation, ooo Mesure)
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Figure 11.39 - Comparaison des phases des paramétres S mesurés et simulés
(—— Simulation, ooo Mesure)

Les figures montrent un bon accord obtenu sur les paramétres de

dispersions, entre les données provenant de la simulation et celles de la mesure.

Pour ce qui est du facteur de transmission Si2, nous remarquons une
légére différence entre simulation et mesure, ceci est di au fait que sa valeur est
trop faible, donc, comparable a I'erreur absolue du VNA, aussi, d’aprés la figure
11.38, représentant les valeurs de ce dernier en dB, nous remarquons que sa
valeur est inférieure a -30dB pour toute la bande de fréquence de travail, ce qui
veut dire qu’il N’y a pas de transmission sortie-entrée, et par conséquent, cette

erreur peut étre omise.

Pour valider le modéle dans les différents régimes de polarisation, nous
faisons une comparaison des parametres S mesurés et calculés pour différents

points de polarisation.

Nous prenons comme exemple les points (Vgs=4,8V, Vys=7V et 26V) pour
le régime de faible inversion - saturation, les courbes obtenues sont illustrées sur

les figures 11.40 et 11.41.
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freq (200.0MHz to 2.700GHz)

Figure 11.40 - Comparaison entre mesure et simulation des paramétres S
pour Vgs=4,8V et V=26V (— Simulation, ooo Mesure)

freq (200.0MHz to 2.700GHz)

Figure 11.41 - Comparaison entre mesure et simulation des paramétres S
pour Vgs=4,8V et Vys=7V (— Simulation, ooo Mesure)
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Pour les fortes inversions, et en régime de saturation nous prenons les
points : Vgs=6V, V4s=7V et 26V. Les résultats sont donnés sur les figures 11.42 et
11.43.

freq (200.0MHz to 2.700GHz)

Figure 11.42 - Comparaison entre mesure et simulation des paramétres S
pour Vgs=6V et Vys=7V (— Simulation, ooo Mesure)

freq (200.0MHz to 2.700GHz)

Figure 11.43 - Comparaison entre mesure et simulation des paramétres S
pour Vgs=6V et V4s=26V (— Simulation, ooo Mesure)
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Pour le régime linéaire, nous prenons les points (Vgs=6,6V, Vg4s=1V) et

(Vgs=5,6V, Vgs=0.25V), figures 11.44 et 11.45.

freq (200.0MHz to 2.700GHz)

Figure 11.44 - Comparaison entre mesure et simulation des parameétres S
pour Vgs=6,6V et V4s=1V (— Simulation, ooo Mesure)

freq (200.0MHz to 2.700GHz)

Figure 11.45 - Comparaison entre mesure et simulation des parameétres S
pour Vgs=5,6V et Vy4s=0.25V (— Simulation, ooo Mesure)
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D’aprés ces résultats de simulation pour les points de polarisations cités,
nous pouvons remarquer qu’il ya un bon accord entre la mesure et la simulation,
et cela, pour les points de fonctionnement en régime de faible inversion et de forte

inversion, soit en saturation ou en régime linéaire.

On note que le transistor LDMOS étudié est souvent utilisé pour concevoir
des amplificateurs de puissance en classe AB qui constituent un élément essentiel
des stations de base, cela veut dire que les transistors sont souvent polarisés en
faible inversion-saturation. Pour ce régime, nous avons déja cité un exemple pour
Vygs=4.8V et Vys=26V. D’aprés la figure 11.40 nous remarquons une tres bonne

concordance entre la mesure et la simulation.

D’apres les résultats, nous pouvons dire que le schéma choisi pour notre
etude est convenable pour la modélisation et la caractérisation du transistor
LDMOS, pour les différents régimes de fonctionnement ; faible inversion, forte
inversion, linéaire ou saturation et cela pour les fréquences allant de 0.2 a
2.7GHz. Ce résultat est trés intéressant car il prouve la validité de la méthode pour

les différents régimes de fonctionnement du transistor.

11. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons montré la possibilité d’'une caractérisation
fine d'un transistor LDMOSFET monté en boitier.

Dans un premier temps, nous avons abordé certains principes
fondamentaux de la modélisation et, par la suite, nous avons décrit le schéma
équivalent petit-signal des transistors LDMOSFET en donnant la signification
physique pour chaque élément. Nous avons détaillé, en particulier, comment
modéliser l'effet du boitier, souvent négligé dans la littérature, et la méthode

utilisée pour I'extraction de ces éléments.

Ensuite, nous avons développé les techniques d’extraction des éléments
électriques, basées sur des mesures hyperfréquences de paramétres S. Le
modéle petit-signal a été implémenté dans le simulateur commercial ADS.
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Enfin, les résultats de simulations ont été confrontés aux résultats
expérimentaux afin de vérifier la validité du modele petit-signal. Nous en avons

déduit la validité du modeéle pour plusieurs points de polarisation.

Ces résultats montrent que le schéma équivalent utilisé est trés
convenable pour ce genre de transistors, en particulier, ceux possédant un boitier,
et que la technique utilisée pour I'extraction des éléments du schéma équivalent

est assez précise et rapide.

Le schéma équivalent petit-signal extrait va servir pour développer le

modéle grand-signal ; objet du prochain chapitre.
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Chapitre Il Modélisation non-linéaire du transistor LDMOS

1. Introduction

La conception assistée par ordinateur des circuits intégrés suscite un
besoin de modéles pour tous les éléments utilisés par le concepteur. Dans le
domaine des microondes, nous trouvons un grand nombre de modéles petit-signal
(linéaire) pour les transistors MOS [93,113,117,120-122]. Il existe divers effets
non-linéaires qui ne sont pas pris en compte par une modélisation petit-signal. Afin
de pouvoir obtenir tous ces effets par simulation, un concepteur a besoin d’'un
modéle grand-signal [42,77,88,123-125].

Le modele d'un élément quelconque est construit par des équations
décrivant ses propriétés physiques. Le simulateur doit résoudre toutes ces
équations a tous les points d’excitation requis par le concepteur. Par conséquent,
le temps de calcul et de résolution d’'un circuit dépend directement des équations

et donc des modeles utilisés pour les composants [8,73].

C’est vrai que la fagon la plus rigoureuse de modéliser physiquement un
transistor est de décrire les équations de base des semi-conducteurs dans les
trois dimensions et de les appliquer dans des volumes infiniment petits. Ceci est
tres efficace lors de I'étude et de la conception d’'un transistor, mais le temps de
calcul s’avére tellement long qu’il est difficile d’appliquer une telle méthode pour la
conception de circuits. C'est pour cette raison que nous avons préféré la
modélisation empirique qui se caractérise par sa simplicité, sa rapidité d’extraction

des parametres ainsi qu’un temps de calcul numérique réduit.

Dans ce chapitre, nous présentons le modéle grand-signal que nous avons
développé dans le cadre de cette these. En premier lieu, nous discutons
I'approche de la modélisation grand-signal nécessaire a I'élaboration du modéle.
Nous proposons aussi une analyse sur les éléments intrinséques en étudiant leur
évolution en fonction de la polarisation de drain Vgys et de grille Vg, et cela, afin

d’écarter les éléments non-linéaires du modéle. Par la suite, nous donnons les
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eéquations grand-signal élaborées pour chaque élément, ainsi que la technique
d’extraction de tous les parametres du modéle. Nous allons ensuite, détailler la
méthode avec laquelle le modéle non-linéaire a été implémenté dans un
simulateur électrique de circuits. Finalement, dans le dernier paragraphe, nous
présentons la validation des équations du modéle, a travers des comparaisons

entre simulations et mesures.

2. Approche fondamentale pour la modélisation électrique

grand-signal

Tous les éléments intrinséques des transistors MOS dépendent de la
polarisation du composant et du régime de fonctionnement. Une description petit-
signal ne suffit pas et chaque élément doit étre représenté par une équation
grand-signal qui décrit ses variations en fonction des différents signaux
d’excitation appliqués. Avant de passer a la description de chacun des éléments et

des modéles élaborés, il est nécessaire de définir 'approche grand-signal.

Le principe se base sur une définition trés simple de modéle électrique :
Tout composant est décrit électriquement par des charges stockées sur un point
physique du composant et des charges en mouvement entre deux points
physiques du composant. Un point physique d’'un composant est représenté
électriquement par un nceud d'un circuit. Les charges en mouvement sont
représentées par des courants électriques entre deux nceuds. Les courants vont
donner, par dérivation, des conductances (ou résistances) et des
transconductances (ou transimpédances). A partir des charges stockées, on peut

dériver des capacités entre deux ou plusieurs nceuds [8,73].

3. Les non-linéarités dans les composants - Modélisation
non-linéaire

Nous avons vu dans les chapitres précédents les principales
caractéristiques concernant les composants MOS. Il est évident que leurs

caractéristiques électriques présentent une dépendance non-linéaire par rapport

aux potentiels de controle. Ceci a pour conséquence l'apparition d’effets non-
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linéaires dans le comportement d’'un composant ou d’'un circuit dans le cas de
régime de fonctionnement grand-signal [66,126]. Pour illustrer ceci et comprendre
'importance des effets non-linéaires, nous allons prendre un exemple d’un

composant non-linéaire trés simple et en extraire certains résultats.

3.1. Exemple d’'une non-linéarité dans un composant : effets non-
linéaires

Supposons un schéma électrique équivalent d’'un composant quelconque
donné sur la figure Ill.1. vi est le signal d’excitation du composant, et R
'impédance de charge (supposée réelle). Le composant présente une impédance
d’entrée réelle Ri, et une source de courant iy non-linéaire controlée par vy. iq est
3éme

une fonction du ordre de v{ donnée par :

Iy = OV, + 0V, + 0V, (111.1)

in _out

JORIEI G R

kA
A

I4=91V1*92V17+ g5V,
Figure 1ll.1 - Schéma équivalent électrique d’'un composant hypothétique

contenant une source de courant non linéaire

Les éléments g; sont des transconductances d’ordre i. Le courant iy non-
linéaire est illustré sur la figure 111.2 en fonction de la tension statique V4. Sur la
méme figure, nous représentons le méme courant ; si les ordres 2 et 3 sont

négligés, le courant iy se réduit a une fonction linéaire de v+ (ig=g1.v1).
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0003 [ T
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—¢— Courant non linéaire 0,002

—— Courant lineaire

-0,1 -0, , 0,1
-0,001 Vi)

-0,002

Figure 111.2 - Courants statiques, linéaire et non linéaire,
en fonction de la tension d’entrée

3.2. Distorsion harmonique
Si 'on applique a v¢ une tension sinusoidale d’amplitude A et de pulsation

angulaire wo, V1= Agcos(wot), on peut aisément calculer le courant et la tension

résultante sur la charge R; :

i, = g,A, cos(wst)+ g,A,° cos?(wpt)+ g5 A,° cos®(w,t) (111.2)
i, = (QZTAOZ] + (glA0 +3g+4,0~,5°’] COS(a)Ot)+gZTAOZCOS(Za)Ot)+g3TA°3COS(3th) (111.3)
Et

2 3 2 3
Vi = [ 92;&) le + (glﬁb +%J R cos(a)ot)+% R cos(2a)0t)+% R, cos(3a,t)(111.4)

Dans le cas ou la source de courant est linéaire, la tension v, €st égale
a:
Viead _1in = 91R1Ay COS(a)Ot) (1.5)
L’équation (l11.4) fait apparaitre des termes fréquentiels multiples de la
frequence fondamentale g, appelés harmoniques [126]. Les formes d'ondes

temporelles de Vioad, Vioad iin €t V1 sont données sur la figure 111.3. On observe que

la forme d’onde vipag présente une distorsion qui est due aux harmoniques.
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/ Y &— vioad

a

o v1 f
--a--yload lin

Figure I11.3 - Formes d’ondes temporelles du potentiel a I'entrée du composant vi,

et du potentiel sur la charge vipag

La représentation de ce résultat dans le domaine spectral est d’autant plus

intéressante qu’elle fournit des

informations sur [l'amplitude de chaque

harmonique. Le spectre des harmoniques du circuit considéré est donné sur la

figure IIl.4. Sur

harmonique.

4

le tableau Ill.1 sont résumées les amplitudes de chaque

Signal d'entrée Signal de sortie du

composant non linéaire

Vluanl

rs

T, f, 2f, 3f,

Figure 111.4 - Spectre obtenu a la sortie du composant non-linéaire excité par une

fréquence fy

Fréquence DC ™o 2m0 3o
, . 1 3 1 1
Amplitude iiad _92A02 9: A +_93'0‘03 _ngo2 _93'6‘03
2 4 2 4
Amplitude iiad_iinsaire - 9,A° - i

Tableau Ill.1 - Amplitudes des harmoniques 1 a 3 résultant du composant non-

linéaire et du composant linéaire
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Un développement de I'équation (11l.2) en séries de Fourier donne le méme
résultat que I'équation (l11.4). Par conséquent, 'amplitude de chaque harmonique

correspond aux coefficients de Fourier C,. De maniére générale, si
iy = ? ’ " 1.6
lg =0 Vi + 0,V +03Vp +..+ 0,V (111.6)

Avec n=2k et k entier positif, les coefficients de Fourier résultants de (ll1.6)

dépendent de tous les éléments g;. Le tableau 1.2 résume cette observation.

DC ™o 200 3wo 4mg Nmo
Co C1 C, Cs C4 Cn

Coefficient

Dépend de | Ao, 92,94, ... Gn | Ao, 91,93, --., Ont | Ao, G2, 94, -, On | Ao, 3, -, Ont | Ao, Ga, -, On | Ao, Gn

Tableau lIl.2 - Eléments dont dépendent les coefficients de Fourier

On remarque que les coefficients pairs et impairs sont respectivement
geénéreés par les éléments de non-linéarité pairs et impairs. Dans I'équation (111.6),
n est I'ordre de la non-linéarité. Le phénoméne décrit ci-dessus est appelé

distorsion harmonique.

4. Evolution des éléments intrinseques en fonction de la

polarisation

Une fois les éléments intrinséques déterminés en fonction de la fréquence,
il est nécessaire de déterminer leur évolution en fonction des polarisations de
drain et de source afin de déterminer les éléments intrinséques non-linéaires du
transistor LDMOSFET. Pour cela, il suffit d’appliquer la méme procédure que celle
décrite au chapitre précédent sur des mesures de paramétres S du composant en
faisant varier la polarisation a diverses fréquences (dans la bande 0.2 - 2.7 GHz).
Une moyenne doit étre effectuée sur les valeurs extraites aux fréquences

mesurées.
4.1. Evolution des éléments intrinséques en fonction de Vgs

La figure II1.5 montre I'évolution des capacités Cgys, Cys €t Cgg mesurées en

fonction de la tension Vgs pour différentes valeurs de Vgs.
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La figure 1.6 montre la transconductance gn, la conductance de sortie gq et

la résistance R; mesurées en fonction de la tension Vg4 pour différentes valeurs de
Vgs.

30
25
20
™
E / i
o 15 - —\fgs = 4.8V
o —\Vgs=5.2V
10
—gs = 5.6V
5
O T T T 1
0 10 20 30 40
Vds (V)
120
100
80
o
R
& 00 —fps = 4.8V
T
o —\/E5 = 5.2V
40
—\/gs = 5.6V
20
0 T T T 1
0 10 20 30 40
Vds (V)
30
25
20
o
2
= 15 —\gs= 4.8V
] —_—\gs= 5.2V
10
—\/gs= 5.6V
i \
0 T T T 1
0 10 20 30 40
Vds (V)

Figure 111.5 - Variations des capacités Cgs, Cys €t Cyq en fonction de Vgs pour
différentes valeurs de Vg
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1000
800
w600
[S
£ —_—s s
& 400 Vgs= 4.8V
// —\gs= 5.2V
200 fr
o T T T 1
0 10 20 30 40
Vds (V)
100
80
60
n
—\gs = 4.8V
.g. 40
- —\Vgs= 5.2V
L)
20 ——\gs=5.6V
0 &sﬁ ,
10 20 30 40
-20
Vds (V)
5
a
€3
£
(o) —_—\ps=4,8
= 2 —\E5=5,2
k —W/gs=5,6
1
0 %
0 10 20 30 40
Vds (V)

Figure Il1.6 - Variations de la transconductance gm, de la conductance de sortie
gq, et de la résistance R; en fonction de Vgs pour différentes valeurs de Vs

4.2. Evolution des éléments intrinseques en fonction de Vgs

La figure 11l.7 montre I'évolution des capacités Cgys, Cys €t Cgg mesurées en

fonction de la tension Vgs pour différentes valeurs de Vs.
106



Chapitre lll Modélisation non-linéaire du transistor LDMOS

La figure II1.8 montre la transconductance gnm, la conductance de sortie gq et
la résistance R; mesurées en fonction de la tension Vgs pour différentes valeurs de
Vds.

25
2 _
- —Vds=7V
v 10 —Vds=16V
—Vds=26V
5
4] T T T T 1
0 2 4 6 8 10
Vgs (V)
25
“ _’_//\
T 15— ___f-"—'—'—
o
2 o ——— —Vds=7V
o 10 —Vds=16V
—ds=26V
5
0 T T T T 1
0 2 4 6 8 10
Vgs (V)
10
8
o 6
a
2 —ds=7V
4
) / —Vds=l6v
2 ——Vds=26V
I
4] T T T T 1
0 2 4 6 8 10
Vgs (V)

Figure 1.7 - Variations des capacités Cgs, Cys €t Cgg €n fonction de Vgs pour
différentes valeurs de Vs
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Figure III.8 - Variations de la transconductance gnm, de la conductance de sortie

da, et de la résistance R; en fonction de Vgs pour différentes valeurs de Vs
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4.3. Hypothéses et approximations pour le modéle des MOSFET
Nous pouvons remarquer des figures 111.5 a I11.8 que :

e Les éléments intrinséques ne sont pas beaucoup influencés par la
variation de la polarisation Vgs, étant donné que le transistor utilisé est
destiné a des applications fonctionnant dans le régime de saturation.
Nous pouvons, donc, omettre I'influence de la polarisation de drain Vs

sur ces éléments.

e Les éléments qui présentent un effet remarquable de la polarisation de
grille Vg sont; la capacité intrinséque grille-source Cgs, la

transconductance de sortie gm, et la conductance du drain gg.

e Une autre approximation concerne les autres éléments (la capacité
drain-source Cgs, la capacité grille-drain Cyq et la résistance R;). Par la
suite, ils sont considérés linéaires : leur influence sur les propriétés non-
linéaires du composant est négligeable, du fait qu’ils varient faiblement

en fonction de la tension Vgs.

Enfin, cette étude nous a permis de connaitre les éléments intrinséques qui
sont influencés par la polarisation et ceux qui ne le sont pas. Ces derniers peuvent

étre considérés comme linéaires.

Une fois les variations des éléments intrinséques, en fonction de la
polarisation déterminés, le prochain défi est de trouver les équations des éléments
non-linéaires en fonction des tensions Vg et Vg. C’est I'objet des paragraphes

suivants.

5. Formulation mathématique du modele

5.1. Source de courant grand-signal lgs

Dans un modéle grand-signal, I'équation définissant l'allure du courant
drain-source lgs en fonction des tensions de polarisation est trés importante, car, il
est I'élément qui présente la non-linéarité la plus dominante [75]. Dans ce
paragraphe, nous allons discuter des équations grand-signal qui ont été élaborées

afin de décrire le courant de drain grand-signal des composants MOS. Pour
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assurer une continuité entre les régimes de fonctionnement, une seule équation
de courant doit étre utilisée et doit étre valable sur tous les régimes de
fonctionnement. Ceci peut étre facilement atteint avec une modélisation
empirique. La modélisation empirique de courant non-linéaire remonte au début
des années 80, a I'époque ou les composants a base de matériaux IlI-V (MESFET

et HEMT) étaient en pleine expansion dans les applications microondes [32,84].

Il est évident que la validité d’'un tel modéle va étre tres approximative dans
certains régimes de fonctionnement, et trés bonne dans d’autres. Mais, les
applications hyperfréquences n’exigent pas, par exemple, une précision
rigoureuse pour des polarisations sous le seuil car les composants fonctionnent en

régime d’inversion [8].

La modélisation du courant Iy repose sur ['utilisation de la
transconductance hyperfréquence gm et de la conductance de sortie

hyperfréquence gq.

D’aprés leur définition au chapitre I, (équations II.1 et I1.2), gm(Vgs,Vas) et
9d(Vgs,Vas) correspondent a des deérivées partielles de l4s(Vgs,Vas); Le courant lgs
peut alors étre défini soit par I'intégration de la transconductance gn par rapport a
Vgs, soit par l'intégration de la conductance de sortie gq par rapport a Vgs. on peut

donc écrire que [8,80,81] :

VgsO

VdsD
Ids(vgs’vds): J-gm(vgs'vds)dvgs = J-gd (Vgs,Vds)dVds (|||7)

Vin Vo=cte 0 Vg =cte

Les limites d’intégration étant définies entre Vi, et Vgs0 pour gm et entre 0 et

Vgso pour ggq.

De I'équation (I11.7), il découle que gm(Vgs,Vas) et ga(Vgs,Vas) Ne peuvent pas
étre modélisées de maniére indépendante. Dans le cas contraire, chacune des
intégrales de I'équation (lIl.7) donnerait un résultat différent. D’'un point de vue
électrique, ceci se traduit par deux courants différents dans la méme branche
(Drain-Source). D’'un point de vue physique, ceci revient a ne pas respecter la
conservation de la matiére. Cette erreur est fondamentale dans I'approche de la
modélisation grand-signal. Afin d’éviter ce genre de problémes, les équations de

Om €t gq doivent étre consistantes entre elles et reliées par la relation (111.7) [8].
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En utilisant l'intégration de gnm, 'expression de lqs s’écrit alors sous la forme

suivante :
Vs
1oV Voo )= Vj O (Vs Vo JAV . + 9V Vigo MVie —Vio) (111.8)
Vi, est la tension de seuil.
Vgs, Vs et Vgso sont des tensions internes du composant.
dq €t gm sont des éléments hyperfréquences.

Si I'on dérive I'expression (I11.8) on retrouve bien :

6' ds (Vgs 1 Yds )
oV

S
g Vs =Vaso

= 9, (Ve Vo) (111.9)

al ds (Vgs ’Vds)

oy 0l Vo) (11.10)

Les expressions de gn et gq ont une forme polynomiale comme suit :

gm:(ao+a1vgs+a2vgf+...+av ”)Fl(vgs) (H1.11)

nYgs

gy = (b, +bV,, +b V.7 +..+b V" )RV, ) (111.12)

nYgs

La fonction F; avec (i=1 ou 2) permet d’assurer la continuité du modeéle au
dessous de la tension de seuil Vi, en gardant un courant lgs=0 pour Vgs<Vi. On a

alors :
F.(v,,)= 051+ tanh((V,, -V, )40)| (11.13)

Les expressions mathématiques de chaque élément non-linéaire ainsi que
les coefficients sont obtenus aprés I'introduction des résultats de mesures dans le

logiciel Excel. Ces expressions sont introduites par la suite dans le logiciel ADS.

Une bonne optimisation entre le temps de calcul du simulateur pour le
fonctionnement non-linéaire de I'amplificateur de puissance et I'ordre du polynéme
donnant une bonne description des évolutions, nous améne a choisir un ordre

d’environ 5 a 6 pour les expressions de gnm et de gq (Tableau 111.3).
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Les constantes d’intégration de g, et g4 sont déterminées en posant l3s=0

pour les bornes d’intégration inférieures c’est a dire a Vgs= Vin.

ag ai as as as as dg

76524 -70458 25395 -4549.8 422.22 -18.588 0.2729

bo b1 b b3 ba bs

1708.3 -1473 493.94 -80.563 6.4102 -0.1996

Tableau I11.3 - Coefficients a; et b; permettant d’extraire gm, et gq

Le fonctionnement de I'amplificateur de puissance en Classe AB implique
que le point de fonctionnement reste en zone saturée. C’est pourquoi la
formulation mathématique (II1.8) du courant lys permet de décrire parfaitement
cette région, mais, elle ne permet pas de décrire le comportement de la zone
ohmique. Nous avons donc ajouté un terme tanh (aVgs) a I'expression (l11.8). Ce
terme n’intervient en rien dans les simulations en régime établi de I'amplificateur
de puissance. Il a pour but de donner un réseau I/V physiquement plus réaliste
lors de I'établissement de I'équilibrage harmonique. Dans ces conditions la

formulation finale du courant lgs s’écrit :

Vgs
Ids (Vgs ’Vdso): ta‘nh(w\/ds )J‘ gm(vgs ’Vdso)dvgs + gd (Vgs ’Vdso)'(vds _Vdso) (”I 1 4)

Vin

Notons que le terme a est ajustable de fagon a pouvoir décrire un réseau

simulé le plus proche possible de la mesure.

5.2. Capaciteé grille-source Cgys

La modélisation des capacités non-linéaires suscite aussi une attention
particuliere, a cause du probléme de la conservation de la charge [77]. Il est
équivalent au probléme de la conservation de la matiere, mais peut étre moins
évident lors de I'élaboration d’'un modéle de capacités grand-signal. La difficulté

est que la charge n’est pas une grandeur directement mesurable, comme l'est le
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courant [8]. Si ce principe n'est pas respecté, il y a un risque de créer des

divergences lors de simulations de circuits grand-signal.

L’introduction d’'un modéle non-linéaire de capacité dans le logiciel ADS
passe par les équations qui décrivent la charge de la capacité. Nous disposons, a
partir de la caractérisation du composant, de I'évolution de la capacité Cy4s en
fonction de Vg pour Vgs=Vgso. Il convient donc de trouver une expression
mathématique de la charge dans le logiciel ADS. Celui-ci propose certains
modeéles non-linéaires prédéfinis de la capacité qui sont plus adaptés aux
MESFETs qu’aux MOSFETSs.

Nous utilisons donc un modele basé sur des expressions polynomiales

décrites dans [81]. L’expression de charge est la suivante :

Vgs

Qgs = Icgs (Vgs'VdSO )dvgs + K'Vgs (|||15)

Vin

Cp = (o +eV, +e V4.4V, RV, (111.16)

nYgs

F3; est définie telle que les F; utilisées précédemment, permet d’assurer
Cgs= K en dessous de la tension de seuil, K représente la valeur constante que

prend Cgys pour Vgs<Vin.

Les coefficients c; permettant d’interpoler la capacité Cy4s du transistor

BLF2043F sont donnés dans le tableau 1l1.4 suivant :

Co C1 Co Cs3 Cy Cs

15.218 4.4657 -5.4963 1.8724 -0.2384 0.0104

Tableau 111.4 - Coefficients ¢; permettant d’extraire la capacité Cgys

6. Implémentation du modéle dans wun simulateur

commercial

Le modéle de type phénoménologique utilisé nécessite d’étre implémenté
dans un logiciel de simulation électrique pour circuits. Parmi les nombreux
logiciels commerciaux existants, nous avons choisi le logiciel commercial ADS
(Advanced Design System) de Agilent Technologies largement utilisé par les

concepteurs de circuits intégrés en microondes.
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Dans ce paragraphe, nous allons présenter les techniques utilisées pour
implémenter le modele développé dans ADS. Dans un premier temps,
limplémentation des éléments non-linéaires est décrite. Par la suite, nous
présentons la description du modéle complet, incluant les éléments non-linéaires
et les éléments linéaires. Finalement, nous résumons les différents niveaux

hiérarchiques des éléments du modele.
6.1. Description des éléments non-linéaires dans ADS

Une fois I'équation du courant lgs et celle de la capacité Cg sont
déterminées en fonction des tensions Vs et Vs, il faut implémenter le modéle non-
linéaire dans un simulateur (dans notre cas ADS : Advanced Design System de

Agilent Technologies).

Pour les hyperfréquences, on s’intéresse beaucoup plus a la région de
saturation. Par conséquent, cette région aura une priorité quant a la précision du

modéele.

Pour les modéles hautes fréquences, les éléments les plus sensibles sont :

la transconductance gm, la conductance du drain gq et la capacité Cgs [81,87].

Pour simplifier 'implémentation dans le simulateur ADS, nous utilisons un
modéle prédéfinit de la bibliothéque. Ce modele est appelé : MESFET_Form,
(Symbolic MESFET Model : Modéle symbolique pour les MESFET), (figure 111.9).
Ce modéle est beaucoup plus adapté aux MESFET, néanmoins, 'expérience nous
a montré qu’il peut étre utilisé pour d’autres transistors FET (HEMT dans les
travaux de thése de F. Amrouche [80] et LDMOSFET dans le cas de nos travaux).
L’avantage de ce modele, c’est qu’il donne la possibilité a [l'utilisateur de
programmer des équations personnalisées pour les éléments souvent considérés
comme non-linéaires, a savoir, le courant drain-source lgs, la charge grille-source
Qgs, la charge grille-drain Qgq, le courant grille-drain lgq et le courant grille-source
lgs [127].
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Dans notre modéle, les éléments non-linéaires peuvent étre classés en

deux catégories :

1. La source de courant du drain lgs qui dépend de la transconductance gnm

et de la conductance du drain gq selon les relations : (111.11-111.14).

2. La charge grille-source Qgs qui dépend de la capacité Cgs selon les
relations (111.15) et (111.16).

Mesfet Form
LDMOS_BLF2043F

NFET=yes Rds0= Rg=0.25 Imax= wBvds=
Betatce= Rs=0.06 Xti= wldsmax=
Delta1= Ld= N= wPmax=
Delta2= Lg= Eg= AllParams=
Gscap=4 Ls=23 pH Vbr=
Gdcap=1 Cds=13.3 pF Vitotc=
Cgs= Crf= Rin=0.1 Ohm
Cgd=0.6 pF Rc= TaumdI=no
Eléments pouvant Lambda= Rgs= Gsfwd= Fnc=
N e Alpha= Rgd= Gdfwd= R=
étre définis par - Rz Gsrev= c=
l'utilisateur par des T om= Tqm= Gdrev= P=
équations Idstc= Vmax= Vijr= wVgfwd=
Vbi= Fc= Is= wBvgs=
Tau=0.85 psec  Rd=0.67 Ir= wBvgd=

Figure 111.9 - Modéle MESFET_Form de la bibliothéque ADS utilisé pour simplifier
I'implémentation de notre modéle

Par la suite, la techniqgue de chacun des éléments est explicitée

séparément.

6.1.1. Courant lygs dans le simulateur ADS

Sur la figure 111.10 sont montrées les équations utilisées pour décrire le
courant de drain lgs en fonction des tensions Vg et Vgs. Nous utilisons des objets

appelés VAR destinés pour introduire les variables et les équations sur ADS.
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Tar] VAR —
VAR4 VAR
VAR?2
a0=76524 b0=1708.3
a1=-70458 e
a2=25395 22;4192734
a3=-4549.8 Cao
b3=-80.563
a4=422.22 b4=6.4102
a5=-18.588 b5=0.1996
wi=4
Kids=-67.42

VAR
VAR9
F1=0.5%(1+tanh((_v2-wt1)*40))

VAR
VAR5
gd=(b0+b1*_v2+b2*_V2**2+b3*_v2**3+b4*_\2**4+b5* \2**5+b6*_v2**6)*1e-3*F1

VAR
VARG
idsldmos=((a0*_v2+a1/2*_v2**2+a2/3*_\2**3+a3/4*_\2**4+ad[5* \2**5+a5/6* v2**6+ab/7*_v2**7)*1e-3+Kids)*tanh(2*_v1)*F1+gd*_v1

Figure 111.10 - Equations utilisées pour décrire le courant grand-signal de drain lgs

Les a; et les b; représentent les coefficients des polynébmes de gn et gq
respectivement, et les potentiels de contrble _v1 et v2 représentent les tensions

Vs et Vgs respectivement.

6.1.2. Charge Qqgs dans le simulateur ADS

Comme pour le courant lgs, la figure 111.11 montre les équations utilisées
pour décrire la charge Qgs. Les potentiels de contréle sont définis de la méme
maniere que précédemment, et les d; représentent les coefficients du polynédme de
Cogs.
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R
VAR3
d0=15.218
d1=4.4657
d2=-5.4963
d3=1.8724
d4=-0.2384
d5=0.0104
d6=0
wt2=-0.2

VAR
VAR7
F2=0.5*(1+tanh((_v1-w2)*40))

7] VAR
- VARS8

qgsldmos=d0*_v1*1e-12+(d1/2*_v1**2+d2/3*_v1**3+d3/4*_v1**4+d4/5" _v1**5+d5/6*_v1**6)*1e-12*F2

Figure 111.11 - Equations utilisées pour décrire la charge grille-source Qgs

6.2. Schéma équivalent électrique dans le simulateur ADS

Le modéle complet est décrit de fagon schématique, a I'aide d’éléments
localisés et des composants non-linéaires définis précédemment. La figure 111.12

montre le schéma du modéle électrique dans ADS.

e
H L L o
< > 4oV V) 2OV Ld Ldp P2
i i L=0.61 nH L=0.1 pH _
Port R= R= Num=2
P1 Lgp Lg
Num=1 L=0.1 pH L=0.7nH GaAsFET
R= R= FET1
Model=LDMOS_BLF2043F
t C Area= C
Cgsp Temp= Cdsp
>~ C=4pF Trise= =~ C=3.9pF
t C e
Cpg Cpd
>~ C=0.1pF =~ C=0.1pF
Port

P3
Num=3

Figure 111.12 - Schéma électrique du modéle complet dans ADS

La figure I11.13 résume les différents niveaux hiérarchiques des éléments du
modele.

117



Chapitre Il Modélisation non-linéaire du transistor LDMOS

GaASFET

FETY

Model=LDMOS_BLF2043F
rea=

Temp=

Trise=

Py Cpd
C=0.1pF C=0.1pF

Port
P3
Num=3

1. Description du schéma équivalent électrique

VAR
VAR9
F1=0.5*(1+tanh((_v2-w1)*40))

VAR
VAR5
gd=(b0+b1*_V2+b2*_v2**2+b3*_V2**3+b4*_\2**4+b5*_\2**5+b6*_v2**6)*1e-3*F1

VAR
VARG
idsldmos=((a0*_v2+a1/2*_v2**2+a2/3*_v2**3+a3/4*_v2**4+a4/5*_v2**5+a5/6*_v2**6+ab/7*_v2**7)*1e-3+Kids)*tanh(2*_v1)*F1+gd*_v1

] VAR
= VAR?

F2=0.5*(1+tanh((_v1-v2)*40))

VAR
VARS8
qgsldmos=d0*_vi*1e-12+(d1/2*_v1**2+d2/3*_v1**3+d3/4*_v1**4+d4/5*_v1**5+d5/6*_v1**6)*1e-12*F2

2. Expressions analytiques du courant lgs et de la capacité Cgs

VAR v
1 VaR4 gﬁEQ VAR
an
a0=76524 b0=1708.3 VAR3
a1=-70458 - S d0=15.218
. b1=-1473 -
32:25395 b2=493.94 d1:4.4657
s mle o
iy b4=6.4102 -
a5=-18.588 b5=-0.1996 d4=-0.2384
a6=0.2729 b6=0 d5=0.0104
wi=4 d6=0
Kids=-67.42 w2=-0.2

3. Valeurs des parameétres

-——|1 2 e

i
LDMOS Model Complt22
LDMOS_BLF2043F

4. Symbole schématique dans la librairie

Figure 111.13 - Hiérarchie utilisée pour la définition du modéle dans ADS
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Chapitre Il Modélisation non-linéaire du transistor LDMOS

7. Validation des équations

Afin de valider les expressions mathématiques de modélisation, nous allons
confronter, dans ce paragraphe, les évolutions mesurées et celles interpolées du
transistor BLF2043F. Les comparaisons entre les mesures et les interpolations

sont représentées sur la figure 111.14.

700

- ]
600 Mestfre

—Modéle
500

/ -
w
EﬂlDO
£ 300
9
200
100
0D & @ @ &
0 4 6 8
Vgs (V)
7
——Mesure
6
—Modele
5
T4
E
=]
151 3

‘ ——Mesure
20

| —Modéle

0 2 4 6 8
Vgs (V)

Figure 111.14 - Comparaison entre les non-linéarités (gm, ga et Cys) mesurées et
interpolées du transistor LDMOS BLF2043F a Vy4s=26V
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Chapitre Il Modélisation non-linéaire du transistor LDMOS

On peut remarquer que les éléments calculés a partir des paramétres

extraits suivent la méme tendance que les éléments mesurés.

Le tableau IIl.5 récapitule I'ensemble des erreurs commises sur les

éléments calculés avec le modéle.

gm (MS) gd (MS) Cgs (PF)
E 9,52 0,12 0,35
Emax 23,12 0,36 0,75
Erel (%) 1,91 3,04 1,66

Tableau I11.5 - Erreurs sur les valeurs de gm, g4 et Cgys calculés via le modele

E est I'erreur par point définie par :

E = \/ﬂi[fsm.éu)— Fesrs (1) (.17

Elle permet de quantifier la précision locale moyenne portant sur un nombre

de points N. Cette erreur est la plus utilisée car elle donne un résultat global [86].

Emax €st I'erreur maximale définie sur le méme principe :

N
Emax = rr}glx\/[fsimulé(j)_ fmesuré(j)]2 (”|18)

Elle fournit une information supplémentaire sur la qualité du modéle extrait.

Ere est 'erreur relative moyenne :

Erel :%ZN:[ fsimulé(j)_ frrjesuré(j)j (”|19)

fmesuré (J )

Nous estimons que les résultats sont satisfaisants et cela quelle que soit la

non-linéarité (gm, ga ou Cyg).
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8. Conclusion

Ce chapitre a traité de I'élaboration d’'un modele grand-signal empirique

pour les transistors LDMOSFET en hyperfréquences.

Dans un premier temps, nous avons décrit les non-linéarités dans les
composants en donnant un exemple d’effets non-linéaires, puis, nous avons
étudié I'évolution des éléments intrinséques en fonction de la polarisation du drain
Vs et de la grille Vgs en concluant avec certaines hypothéses et approximations
pour le modele des MOSFET.

Par la suite, Nous avons exposé en détail I'élaboration de I'équation grand-
signal de chaque élément non-linéaire pris en compte dans le modéle, a savoir, le
courant lgs qui dépend de la transconductance gn, et la conductance gq, ainsi que

la capacité grille-source Cggs.

L’extraction des paramétres du modéle est trés simple, il suffit d’introduire
les résultats de mesure dans le logiciel Excel et faire une interpolation. C’est un

avantage majeur de notre modéle.

Le modéle développé a été implémenté dans le simulateur commercial

ADS et la méthode de son implémentation a été détaillée.

Finalement, nous avons traité de la validation des équations des éléments
non-linéaires du modeéle en hyperfréquences. Pour cela, les résultats de
simulations ont été confrontés aux résultats de mesures. Un bon accord entre la

mesure et I'interpolation a été obtenu.

Il reste maintenant a vérifier la validit¢ de notre modéle a travers la
conception de circuits micro-ondes et la validation des résultats de mesures et de

simulations, cela fera I'objet du dernier chapitre de cette thése.

121



Chapirre 4

Validation du modele non-
lineaire : application a la
conception de circuits micro-
ondes



Chapitre IV Validation du modeéle non-linéaire : Application a la conception de circuits micro-ondes

1. Introduction

Pour valider notre modéle non-linéaire, I'application la plus importante
réside dans son utilisation pour la conception et la simulation de circuits [128].
Nous proposons dans ce chapitre de détailler la méthodologie que nous avons
employée pour concevoir un amplificateur de puissance en utilisant notre modéle
du transistor LDMOS, de décrire le banc de puissance que nous avons utilisé et

de présenter les résultats obtenus avec le circuit réalisé.

L’objectif principal est de fournir des éléments de validation des résultats
obtenus sur le transistor LDMOS. Une analyse est effectuée pour permettre
d’évaluer les pertes d’'insertion des différents dispositifs en amont et en aval du
transistor et remonter aux performances du composant lui-méme. Nous traitons
également les problémes d’oscillations auxquels nous avons été confrontés au

cours des essais et nous exposons les solutions permettant d’y remédier.

2. Validation du modéle avec des mesures expérimentales

Avant son utilisation, un modéle électrique doit étre validé. La validation est

caractérisée par la fonctionnalité du modéle et par sa validité [8,73].

Par fonctionnalité, on entend le bon fonctionnement du modéle dans le
simulateur, sa robustesse, et plus particulierement la convergence lors d’un calcul.
Par conséquent, la fonctionnalité dépend de la définition du modéle et de ses
equations générales, et est indépendante des valeurs des éléments du modéle. La
fonctionnalité du modéle est vérifiee implicitement, par observation des résultats

des simulations (simulations statiques, dynamiques et grand-signal).

La validité d’'un modéle concerne la précision avec laquelle il reproduit les
caractéristiques d’'un composant. La validité doit étre bien cadrée et définie dans

tous les aspects électriques (polarisations, fréquences d’utilisation, puissances
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des signaux, ...), car l'utilisateur d’'un modéle peut facilement procéder a des
conclusions erronées. Prenons, par exemple, un modéle défini pour la simulation
de mélangeurs a FET froids (Vgs=0V) et validé en petit et grand-signal autour de
ce point de repos. Si l'utilisateur tente de simuler un circuit en utilisant le transistor

en régime de saturation, il est difficile d’affirmer I'exactitude des résultats.

Dans ce chapitre, nous montrons une validation du modéle non-linéaire
développé, en comparant les résultats de mesures aux résultats de simulation

effectués sous les mémes conditions.

Dans le chapitre 2, le modéle a été validé en régime petit-signal en utilisant
des comparaisons entre les paramétres S mesurés et simulés. Les résultats de
simulation montrent une bonne prédiction des performances petit-signal du

composant.

Cette comparaison ne peut étre qu’indicative, car elle est effectuée pour un

seul point de fonctionnement du composant.

Il est important de noter qu’'un modéle non-linéaire doit étre aussi validé en
régime grand-signal. Pour cela, nous présentons les diverses méthodes et bancs
de mesures qui ont été utilisés pour caractériser les composants en régime grand-
signal. Les résultats de mesures grand-signal sont ensuite confrontés aux
résultats de simulations avec le modele. Finalement, une discussion sur la validité

du modele est proposée.

3. Réalisation d’'un amplificateur de puissance en classe AB

Le composant que nous avons utilisé provient de la compagnie NXP
Semiconductors. Il s’agit du transistor LDMOSFET (BLF2043F). Ses

caractéristiques ont été présentées dans le chapitre Il.

Pour la fabrication du circuit imprimé de I'amplificateur de puissance, nous
avons utilisé une plaque cuivrée brute (de marque TACONIC). Nous avons nous-
mémes déposé un verni (résine RPS de KF) en aérosol pour rendre les deux

surfaces photosensibles.
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Le substrat est en téflon (constante diélectrique &=2.2) de 0.508mm

d’épaisseur, possédant une couche résistive de cuivre de 18um d’épaisseur sur

les deux faces. Les autres caractéristiques du substrat sont illustrées sur la figure

V1.

MSub

MSUB

MSub1

H=508 um
Er=2.2

Mur=1
Cond=5.7E+7
Hu=1e+3 meter
T=18 um
TanD=2e-3
Rough=0 um

Hu

Figure IV.1 - Caractéristiques du substrat utilisé

Les circuits imprimés sont réalisés selon les étapes suivantes :

Nettoyage de la plaque : la plaque doit étre bien propre et dégraissée

avant de vaporiser le vernis.

Application du vernis photosensible : La projection doit s’effectuer en
lumiere du jour atténuée. Il faut projeter le verni a 20cm de la surface de
facon continue et uniforme en 2 couches croisées pour avoir une

couche uniforme et réguliére.

Séchage : Pendant le séchage et jusqu’a I'exposition des plaques, il faut

les garder a I'abri de la lumiére et de la poussiere.

Exposition : Comme pour une photographie, pour développer le circuit
imprimé, il faut "fixer" I'i'mage pour qu'elle soit insensible a la lumiére.
Nous avons utilisé une machine a insoler pendant environ 30 secondes.
Le layout (masque) est imprimé sur film transparent aprés I'avoir généré
a l'aide du simulateur ADS, ceci est effectué a partir du schéma (.dsn)
de I'amplificateur de puissance. La plaque doit étre en parfait contact
avec le film (typon) pour éviter un dessin flou.

124



Chapitre IV Validation du modeéle non-linéaire : Application a la conception de circuits micro-ondes

Développement : La plaque recouverte de vernis photosensible RPS est
développée a la lumiére du jour atténuée (a I'abri des rayons solaires
directs). Pour se débarrasser de la résine exposée aux UV et mettre le
cuivre a nu, nous avons plongé pendant quelques minutes le circuit
dans un bain de soude (révélateur liquide). Seul persiste la résine non

exposee.

Gravure : Nous avons a présent un circuit aux tracés faits de résine
d'une couleur plus ou moins foncée, contrastant avec le cuivre nu. Pour
la gravure, nous avons utilisé du perchlorure de fer, qui attaque le cuivre
non protégé par la résine. La température du perchlorure de fer doit étre

comprise entre 30 et 45 C°.

Une fois la plaquette rincée, Nous avons utilisé de l'acétone pour
éliminer la résine qui a servi a protéger le cuivre a I'endroit des pistes
pendant la gravure. Enfin, il ne reste plus que les pistes de cuivre, le

circuit imprimé est terminé.

Il reste enfin, le percage du circuit imprimé, l'implantation des

composants et la fixation sur un dissipateur thermique.

3.1. Schéma de I'amplificateur de puissance réalisé

Nous avons utilisé le circuit de test donné par le constructeur du transistor

BLF2043F. La figure IV.2 illustre le circuit de I'amplificateur. Il existe plus de

détails dans le « Data sheet » du composant [101].

Nous rappelons que le simulateur ADS peut générer le layout d’'un circuit a

partir de son schéma (design), ceci étant un avantage, il nous a servi pour la

réalisation du circuit imprimé (figure IV.3).

Une photo de I'amplificateur réalisé est donnée sur la figure IV .4.
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Vgate

50
input

MGWES0

Figure IV.2 - Schéma de I'amplificateur réalisé

Figure IV.3 - Layout de I'amplificateur réalisé
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Figure 1V.4 - Photo de 'amplificateur réalisé

Cependant il est également important de rappeler notre but de mesure qui
est la validation d’'un modéle, on ne souhaite pas faire d’optimisation de
fonctionnement du transistor mais seulement le mettre dans un régime de

fonctionnement pour vérifier si le modéle suit ce comportement.

Pour la simulation ADS, nous utilisons un circuit de polarisation idéal (figure
IV.5).

l DC_Feed

/.) DC_Feed1
Eléments idéaux

\\

DC_Block
DC_Block1

Figure IV.5 - Circuit de polarisation idéal utilisant les éléments spécifiques
(DC Block) et (DC Feed) de la bibliotheque ADS

Le schéma électrique complet de I'amplificateur de puissance utilisé pour la

simulation sur ADS est illustré sur la figure IV.6.
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Chapitre IV Validation du modeéle non-linéaire : Application a la conception de circuits micro-ondes

Les résultats de simulation du coefficient de réflexion en entrée Sq4 ainsi

que celui du coefficient de réflexion en sortie Sy, de ce circuit sont présentés sur la

figure IV.7. Nous avons une adaptation acceptable a la fréquence 2.55GHz ou S11

présente un minimum égal a -7dB et Sz, présente un minimum de -14dB. Cette

caractéristique est déterminée en petit signal.

dB(S(1,1))

dB(S(2,2))

0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0
freq, GHz
'15 T 1T ‘ T 1T ‘ T 1T ‘ T 1T ‘ T 1T ‘ T 1T
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 25 3.0
freq, GHz

Figure IV.7 - Coefficient de réflexion en entrée Sq4 et coefficient de réflexion en
sortie Sy, de 'amplificateur de puissance en fonction de la fréquence
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3.2. Description du banc de mesure de puissance

Le banc de mesure de puissance utilisé est représenté a la figure IV.8, il est

constitué des éléments suivants :

- Un générateur de puissance ; Anritsu MG3692A qui travaille jusqu’a
20GHz. La puissance délivrée par ce générateur varie entre -20dBm et
+20dBm. C’est la source micro-ondes qui fournit le signal RF d’entrée

au composant.

- Un amplificateur de 30dB de gain (Mini-Circuits 15542), il fonctionne
dans une plage de fréquence allant de 700MHz a 4.2GHz. Ce dernier
est utilisé pour pouvoir monter en puissance a I'entrée du DUT, étant
donnée que la puissance maximale délivrée par le générateur est

insuffisante (20dBm) pour nos mesures.

- L’atténuateur 1 de -10dB pour protéger I'amplificateur, notons que ce

dernier accepte un maximum de puissance de +5dBm en entrée.

- Un analyseur de spectre ; Anritsu MS2667C qui fonctionne entre 9KHz
et 30GHz.

- L’atténuateur 2 de -20dB pour protéger I'analyseur de spectre, notons
que ce dernier accepte un maximum de puissance de +30dBm en

entrée.
- L’amplificateur réalisé (DUT) sous forme d’une cellule de mesure.

- Deux tés d’alimentation aux deux cotés du DUT. Le Té; branché a
I'entrée (coté Grille) est un Aeroflex Inmet 8810 SMF2-18, il accepte un
maximum 750mA et 25V et travaille jusqu'a 18GHz, tandis que le Téy,
qui est branché a la sortie du DUT (coté Drain) c’est un Aeroflex Inmet
8800 SFF1-12, il accepte un maximum 2.5A et 100V et travaille jusqu’a
12GHz. Notons que ces tés sont utilisés seulement pour isoler le signal

RF du signal continu.

Pour la précision des mesures, nous avons caractérisé les pertes
introduites par les tés d’alimentation ainsi que celles introduites par les cables

coaxiaux. Toutes ces pertes seront prises en compte lors de nos mesures.
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Notons ici qu’'on peut faire I'approximation que les éléments situés en
amont et en aval du transistor (Tés d’alimentation et cébles coaxiaux) sont
équivalents a de simples lignes avec pertes, ayant des coefficients de réflexion

suffisamment négligeables.

La figure IV.9 montre la photo du banc de mesure.

[ Alimentation ]

Analyseur de spectre

3né : . Atténuateur ——
Gengrateur Atténuateur Amplificateur M 00 Lo4
de puissance 1 O o Doo
OO

oono

oono

DUT

Figure IV.8 - Banc de mesure de puissance

Atténuateur

Générateur de puissance Alimentations

e

Analyseur de
spectre
Amplificateur

DUT

Tés

d’alimentations Atténuateur

Figure IV.9 - Photo du banc de mesure
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3.3. Problémes d’oscillations rencontrés lors de la réalisation du banc

de mesure

Au début de l'utilisation du banc de mesure de puissance, pour caractériser
notre transistor, nous avons constaté des anomalies de comportement que nous
avons immédiatement attribuées aux instabilités et a la présence probable
d’oscillation. Un tel comportement étant néfaste pour les mesures de puissance et

entachant leur validité, nous avons dd éliminer se probleme.

Dans la pratique, nous avons pu effectivement constater le déclenchement
des oscillations du transistor dés que I'on connecte la cellule au banc de mesure.
Ce phénomene est tres perceptible dans l'altération de la caractéristique statique

du transistor figure 1V.10.

Ces oscillations se produisent avec la majorité des TECs millimétriques
[82]. La solution la plus simple que nous avons utilisée pour les éviter est

d’intercaler, a I'entrée du composant, un atténuateur.

Une étude plus détaillée sur le probleme d’oscillations a été faite par A.
Amairi [82].
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500 -

400 -
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200 ~

100

(b)
Figure 1V.10 - Caractéristiques statiques du transistor BLF2043F
(@) : Dans le cas ou le transistor est monté sans atténuateur
(b) : Dans le cas ou le transistor est monté avec atténuateur

4. Comparaisons entre mesures et simulations

Nous montrons, dans ce paragraphe, les comparaisons entre les

simulations et les mesures de puissance effectuées avec notre banc.

Les figures IV.11, IV.12, IV.13 et IV.14 montrent la comparaison entre la

mesure et la simulation de la puissance de sortie Py, du gain en puissance G, du
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rendement n et du courant drain-source lygs en fonction de la puissance d’entrée
Pin. Le transistor LDMOS est polariseé a Vg=4.8V et Vy=26V. Nous avons

appliqué un signal de 2.55GHz pour des puissances d’entrée de 3.2 a 31dBm.

60

—m— Mesure
T 50 —@— Simulation
m
Z
5 40
o
o
)
£ 304
o]
»n
S 204
(0]
o
[
3
[on
0 T T T T T T T T T T T T
0 5 10 15 20 25 30

Puissance d'entrée, P;,, (dBm)

Figure IV.11 - Comparaison entre simulation et mesure de la puissance de sortie
en fonction de la puissance d’entrée
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—®— Simulation

N
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1
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1 1 1
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i

0 T T T T T T T T T T T T
0 5 10 15 20 25 30

Puissance d'entree, P;, (dBm)

Figure 1V.12 - Comparaison entre simulation et mesure du gain en fonction de la
puissance d’entrée
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Figure 1V.13 - Comparaison entre simulation et mesure du rendement en fonction
de la puissance d’entrée
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Figure 1V.14 - Comparaison entre simulation et mesure du courant l4s en fonction
de la puissance d’entrée

5. Validation et discussion

Les divers résultats montrent que la comparaison entre mesures et
simulations de maniére générale est satisfaisante. Cependant, ce modéle ne tient

pas compte des effets thermiques, présents dans les composants LDMOS. En
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outre, nous pouvons ajouter, pour expliquer la simple différence entre la simulation
et la mesure, la dispersion technologique, étant donné que le composant
caractérisé n’est pas le méme utilisé pour réaliser 'amplificateur de puissance.
Nous rappelons, encore une fois, que le but de notre travail ici est d’effectuer une
validation et non de déterminer les optimums, les comparaisons mesure/modele
se feront sur des valeurs proches de I'optimum. Ce travail permet au concepteur
de prévoir rapidement les performances de I'amplificateur RF a transistor
LDMOSFET. Les résultats de mesure sont aussi en bon accord avec ceux donnés
par le fabricant du transistor (un gain en puissance de l'ordre de 13dBm et un

rendement maximal d’environ 40% pour le méme point de polarisation) [101].

Il faut rester vigilant sur des résultats de ce type, car les propriétés d’'un
transistor en hyperfréquence ne se limitent pas aux quelques comparaisons
données ici. Par exemple, nous avons présenté des résultats en ce qui concerne
les propriétés non-linéaires, pour des polarisations de drain de Vg=26V et
Vg4s=4.8V. |l est trés important de vérifier tous les régimes de polarisation afin de
pouvoir affirmer qu’'un modele est validé. Par ailleurs, la fréquence pour laquelle
nous avons présenté les résultats est trés limitée, pour des raisons techniques et
matérielles, et a cause aussi du transistor LDMOS qui est destiné a des

applications allant des fréquences HF a environ 2.2GHz [101].

Cependant, la validation d’'un modéle sur toutes les polarisations et dans
diverses gammes de fréquence est pratiqguement impossible, car elle demanderait
des stations de mesures entierement dédiées a la validation de modéles. De plus,
certaines mesures non systématiques ne sont pas automatisées, et par
conséquent, le temps de mesure peut s’avérer élevé. Afin de valider un modeéle
tout en gardant une certaine limitation dans le nombre de mesures, il est
nécessaire de bien cibler les applications envisagées, comme pendant la
procédure d’extraction du modéle. Par ailleurs, la validation d’'un modéle dans tous
les régimes de fonctionnement est indispensable uniquement aprés son

élaboration.
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6. Conclusion

Ce chapitre a montré les différentes étapes de conception d'un
amplificateur de puissance en classe AB. Le but étant la validation en régime non-

linéaire de notre modéle, congu pour les transistors LDMOS.

Dans ce but, le circuit de test donné par le constructeur du transistor

BLF2043F a été utilisé comme exemple.

Nous avons, tout d’abord, détaillé les étapes suivies pour la réalisation du

circuit imprimé de I'amplificateur de puissance.

Ensuite, nous avons décrit le banc de mesure de puissance que nous

avons spécialement réalisé pour valider notre modéle non-linéaire.

Au cours des mesures, nous avons observé I'apparition de phénomeénes
d'oscillations qui se sont révélées étre un handicap majeur pour une réalisation

correcte de ces mesures.

Apres avoir résolu ces problemes d’oscillation, et grace a une évaluation
précise des pertes des différents éléments du banc, nous avons pu, moyennant
quelques approximations, pratiquer un « de-embedding » spécifique aux
puissances dans le plan de référence de I'amplificateur de puissance, a partir des

lectures fournies par le banc de mesure.

Les comparaisons mesures-simulations sont tout a fait acceptables, malgré

la négligence des effets thermiques dans notre modéle.

Enfin, une discussion a été menée sur la validité de ce modeéle en régime

non-linéaire.
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Conclusion générale

L’objectif principal de ce travail était de se doter d’'un modele non-linéaire
pour les transistors MOS en boitier. Les transistors MOS ont vu une telle
croissance de leurs performances RF qui, aujourd’hui, leur permet d’'étre utilisés
dans la réalisation de circuits en hyperfréquences. Cependant, la conception de
circuits doit étre appuyée par des modeles de composants robustes et rapides a
extraire. Au début de ces travaux, les modeles existant pour les transistors MOS
étaient principalement basés sur la physique des composants et destinés aux
applications numériques. L'utilisation de tels modéles était quasi impossible a
cause de leur complexité et surtout du temps requis pour l'extraction des
parametres. Ajoutons a cela aussi, 'absence totale de modéle non-linéaire tenant
compte des effets du boitier des transistors discrets. Pour remédier a cela, il s’est
avéré nécessaire de développer notre propre modele non-linéaire. Nous avons
choisi d’adopter la technique de modélisation phénoménologique, largement
utilisée pour les technologies IlI-V, pour sa simplicité et sa rapidité d’extraction des

parametres.

Il allait de soi que, avant de commencer la modélisation, il fallait se pencher
sur le fonctionnement des transistors MOS. Nous avons accordé un intérét
particulier aux transistors LDMOS largement utilisés dans le marché des
télécommunications. En effet, les MOSFET de puissance LDMOS, ont permis de
contourner les limitations rencontrées sur les transistors MOS standards en
termes de tension de claquage et de courant de sortie pour les applications de

puissance hyperfréquences.

La construction d’'un modéle de transistor MOSFET, utilisé pour la
simulation RF nécessite une caractérisation fine. Ceci a fait I'objet de la premiére
partie de notre travail. Généralement, la caractérisation de ces transistors
nécessite un dispositif expérimental sous pointes utilisant la puce elle-méme. Or,
les transistors LDMOSFET de puissance sont disponibles généralement

encapsulés en boitier. En plus, les constructeurs ne donnent souvent pas
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d’'informations sur les éléments du boitier. Nous avons alors montré la possibilité
d’'une caractérisation fine d’'un transistor LDMOS monté en boitier en vue de
I'élaboration de son modéle non-linéaire. Pour cela, nous avons décrit le schéma
équivalent petit-signal des transistors LDMOSFET en donnant la signification
physique de chaque élément. L’effet du boitier, souvent négligé dans littérature, a
été également modélisé. Nous avons détaillé, en particulier, la méthode utilisée
pour l'extraction de ces éléments. Par la suite, nous avons développé les
techniques d’extraction des éléments électriques, basées sur des mesures
hyperfréquences de paramétres S. Le modele petit-signal a été implémenté dans
le logiciel de CAO micro-ondes ADS (Agilent Technologies). La confrontation des
résultats de simulation a des résultats expérimentaux a permis de valider le
modéle petit-signal développé, et cela, pour plusieurs points de polarisation. Ces
résultats ont prouvé que le schéma équivalent utilisé est tres convenable pour ce
genre de transistors, en particulier, ceux possédant un bottier, et que la technique
utilisée pour I'extraction des éléments du schéma équivalent est assez précise et

rapide.

Dans la deuxieme partie de ce travail, nous avons développé un modéle
non-linéaire empirique pour les transistors LDMOSFET en hyperfréquences. Pour
cela, nous avons étudié I'évolution des éléments intrinseques en fonction de la
polarisation du drain V4 et de la grille Vg. Par la suite, nous avons élaboré
I'équation grand-signal de chaque élément non-linéaire pris en compte dans le
modele, a savoir, le courant lgs qui dépend de la transconductance gm et la
conductance gq, ainsi que la capacité grille-source Cg. L’extraction des
parametres du modeéle est trés simple, il suffit d’'introduire les résultats de mesure
dans le logiciel Excel et faire une interpolation. Ceci constitue un avantage majeur
de notre modele non-linéaire, que nous avons implémenté dans le simulateur
commercial ADS. Afin de valider les équations des éléments non-linéaires du
modele en hyperfréquences, nous avons confronté les résultats de simulations
aux résultats de mesures. Un bon accord entre la mesure et I'interpolation a été
obtenu. Notons que, malgré le fait que tous les effets rencontrés dans les
composants ne sont pas pris en compte, le modéle développé montre une haute

précision sur les caractéristiques hyperfréquences des transistors MOS. De plus, il
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s’avere trés rapide a extraire par rapport aux modeles usuels de type physique
(BSIM ...).

La derniéere partie de ce travail a été réservée a la conception et la
réalisation de circuits micro-ondes en utilisant notre modéle non-linéaire du
transistor LDMOS. L’application retenue était I'amplificateur de puissance en
classe AB que nous avons congu et réalisé. Notre objectif, qui était la validation du
modeéle non-linéaire a travers des comparaisons entre mesures et simulations,
(sans chercher les performances de I'amplificateur de puissance) a été atteint.
Cependant, l'utilisation d’éléments de connexion dans le banc de mesure, que
nous avons spécialement réalisé pour ce but, contribue a la dégradation des
performances. Une meilleure connaissance de ces éléments parasites donne une
approche théorique plus réaliste. Toutes ces difficultés font qu'une méthode de
conception rigoureuse, avec une vue globale des différents problémes a aborder

et a résoudre s’avére étre indispensable.

Pour conclure, nous pouvons dire que I'objectif visé a été largement atteint.
En effet, les divers résultats de comparaison entre mesures et simulations
montrent, d’'une maniére générale, que le modele décrit trés bien les propriétés
des transistors MOS, aussi bien en régime petit-signal qu’en régime grand-signal.
La démarche que nous avons suivie (caractérisation, modélisation et validation)
est un élément nécessaire pour tout concepteur de circuits électroniques. Notons
aussi que notre modéle électrique non-linéaire, du transistor LDMOS en boitier,
constitue une avancée dans ce domaine, et devrait, maintenant, inciter les

fabricants a utiliser ce composant avec moins de réticence.

Enfin, pour une éventuelle poursuite de ce travail, nous proposons les

perspectives suivantes :

e Dans le domaine des télécommunications, la génération de fortes
puissances entraine un échauffement du transistor, il est donc important de
prendre en considération les effets thermiques lors de la conception des
circuits ; c’est-a-dire, I'établissement d’'un modéle électrique tenant compte
de la température. Pour cela, les mesures du réseau I-V et des parametres
S en régime pulsé (signal impulsionnel) seront le point de départ du

processus de caractérisation. Notons que les mesures en mode pulsé
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permettent de caractériser le transistor sans modifier son état thermique
stable. C’est a dire que pour une température de fonctionnement donnée,
I'application des tensions lors de la mesure ne générera quasiment pas

d’auto échauffement supplémentaire.

Une étude de la sensibilité des éléments du schéma équivalent aux

parametres S donnera plus d’information sur la précision du modele.

L’amélioration de la précision du modele non-linéaire en augmentant I'ordre
du polynéme (utilisation d’autre logiciel au lieu d’Excel qui se limite a I'ordre
6).

Essayer la méme méthode d’extraction du modeéle en utilisant d’autres
schémas équivalents, pour améliorer la précision et/ou la rapidité dans des

gammes de fréquences plus élevees.

L’amélioration du circuit de I'amplificateur de puissance en jouant sur une

bonne adaptation.

Une étude de la linéarité en utilisant un signal bi-porteuse et la mesure de

I'intermodulation.

Enfin, ce travail de thése nous a permis d’acquérir une forte expérience sur
la caractérisation et la modélisation non-linéaire de composants dédiés aux
hyperfréquences. Ce savoir-faire peut étre directement appliqué pour les

composants émergeants et étudier leurs propriétés et leurs potentialités.
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Matrices de passage

Les parametres sont normalisés par rapport a Z.=1.
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Titre : Caractérisation fine et modélisation non-linéaire des transistors MOSFET
Résumé

Dans ce travail, nous avons développé un modeéle non-linéaire pour les transistors MOS en boitier
utiles pour des applications en hyperfréquences. Le modéle développé reproduit, de maniére trés précise, les
caractéristiques hyperfréquences des transistors MOS, tant en régime petit-signal qu’en régime grand-signal.
Il prend en compte I'effet du boitier, présent dans les composants discrets. Le modeéle a été validé a travers
des mesures grand-signal a I'aide d’un analyseur de réseaux vectoriel. L’extraction des paramétres du modéle
est trés rapide et son implémentation dans un simulateur de circuits commercial est trés simple. A l'aide de ce

modele, un amplificateur de puissance a été congu et réalisé en technologie LDMOS.
Mots-Clés :

MOSFET, LDMOS, boitier, RF, modélisation grand-signal, caractérisation micro-ondes, non-linéaire,

amplificateur de puissance.

Title: Fine characterization and non-linear modeling for MOSFET transistors
Abstract

In this work, a non-linear model for MOS transistors for RF applications has been developed. This
model reproduces accurately the RF characteristics of MOS transistors in small signal as well as in large
signal regime. It takes into account the effect of package, which is present in discrete transistors. The model
has been validated through large signal measurements, using a vectorial network analyzer. The model’s
parameter extraction is very fast and its implementation in a circuit commercial simulator is very easy. As an

application, a power amplifier is designed and realized in LDMOS technology.
Key words:

MOSFET, LDMOS, package, RF, large-signal modeling, microwave characterization, non-linear,

power amplifier.
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