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INTRODUCTION GENERALE 

 
 
 Le développement des Systèmes de télécommunication et l'encombrement des bandes 
de fréquences aujourd'hui utilisées pour la transmission d'informations nécessite la mise en 
place de systèmes fonctionnant à des fréquences de plus en plus élevées ce qui implique la 
réalisation de circuits et de composants utilisables à des fréquences centimétriques et 
millimétriques. La tendance actuelle consiste à concevoir des systèmes pas trop onéreux, 
suffisamment fiables et facilement intégrables, afin d'en généraliser l'utilisation. Depuis 
quelques années, le transistor à effet de champ (MESFET) sur Arséniure de Gallium (GaAs) 
se présente comme le composant le plus adapté à ce besoin. Son utilisation dans la plupart des 
applications hyperfréquences et de commutation est justifiée par de remarquables 
performances telles que : un faible facteur de bruit (< 1 dB en dessous de 8 Ghz), un gain en 
puissance élevé (10 dB en deçà de 12 Ghz) associé à des fréquences de transition élevées et 
une bonne isolation entrée-sortie. Ainsi l'utilisation de ce composant s'est généralisée en 
régime d'amplification petit signal et faible bruit, domaine dans lequel sa suprématie n'est plus 
contestée. Ses possibilités pour l'amplification de puissance rendent possible le remplacement 
des transistors au silicium de faible puissance (inférieure à quelques watts) dans les satellites 
où la notion de poids est très critique. Soulignons enfin, que la rapidité de ce composant et de 
ses dérivés (temps de commutation inférieur à 30 ps) en fait un candidat de choix pour une 
prochaine génération de "super-ordinateurs". 
 
 Un nombre considérable de travaux a donc été consacré ces dernières années à la 
technologie et aux propriétés électriques des MESFET GaAs. Les premiers ont eu pour 
objectif l'amélioration du matériau de base, l'arséniure de gallium, dont les avantages par 
rapport au silicium résident en particulier dans la possibilité d'obtenir un matériau semi-
isolant et aussi dans une mobilité électronique plus élevée (de trois à six fois) et donc une 
vitesse transitoire plus importante. Ces deux dernières propriétés étant favorables à un 
fonctionnement à fréquence élevée. Les travaux sur ce matériau ont eu pour résultats 
essentiels l'amélioration de la qualité cristallographique du semi-isolant  et des qualités 
électriques du substrat. D'autres travaux ont été consacrés aux techniques lithographiques. 
Ainsi grâce à l'utilisation de masqueurs électroniques (ou à rayons X), ils ont permis, par la 
réduction des dimensions, d'améliorer sensiblement les performances dans le domaine des 
micro-ondes. Ces progrès technologiques ont eu pour conséquence l'avènement des circuits 
intégrés (C.I.) micro-ondes et de circuits logiques rapides sur GaAs. Il est maintenant possible 
de réunir sur une même puce de ce matériau plusieurs composants ainsi que les circuits 
associés. Du point de vue technologique, l'effort se porte aujourd'hui sur une amélioration du 
rendement de fabrication à travers un meilleur contrôle des processus. En effet, les étapes 
technologiques supplémentaires nécessaires dans la fabrication des C.I. par rapport à un 
élément discret peuvent provoquer des dégradations dans les performances du composant, 
particulièrement en bruit. Les résultats sont néanmoins d'ores et déjà suffisamment 
satisfaisants pour qu'on puisse commencer à étudier des circuits dont la réduction des 
dimensions est très poussée. 
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 Il n'aurait pas été possible de parvenir à de telles réalisations si on n'avait su s'appuyer 
sur une modélisation des phénomènes physiques qui régissent le fonctionnement du 
composant. Or, pour pouvoir étudier théoriquement un circuit contenant plusieurs transistors, 
les modèles utilisés doivent rester proches de la réalité physique, tout en étant suffisamment 
simples pour être compatibles avec des impératifs de C.A.O. (Conception assistée par 
Ordinateur). Ces modèles doivent aussi être susceptibles de suivre l'évolution technologique 
et de permettre d'apprécier d'éventuelles améliorations consécutives à l'utilisation de 
nouvelles techniques. 
 
 Ainsi, à titre d'exemple, la réalisation de C.I. GaAs par implantation ionique s'est 
avérée être depuis quelques années une voie privilégiée. En effet, elle permet d'obtenir des 
transistors aux caractéristiques différentes sur un même substrat. Elle peut aussi éviter le 
recours à la gravure Mésa pour l'isolation entre les composants. Par contre, elle implique la 
présence de profils de dopage non uniformes. Certes l'existence d'un profil de dopage non 
uniforme correspond à un degré de liberté supplémentaire pour la réalisation du composant. Il 
faut donc utiliser au mieux cette nouvelle possibilité d'optimiser les performances du 
composant en fonction des applications visées. Malheureusement la plupart des modèles 
simples utilisables pour la C.A.O. ne permettent justement pas la prise en compte d'un profil 
variable et ne sont donc plus adaptés aux besoins actuels. Soulignons enfin que le 
développement de l'épitaxie par jets moléculaires, qui autorise à priori n'importe quel profil de 
dopage, justifie encore plus la remarque précédente. 
 
 Pour ces raisons, il s'est avéré nécessaire d'élaborer un modèle utilisable pour les 
transistors dont la couche active présente un profil de concentration variable dans le sens 
perpendiculaire à la surface. Ce modèle doit décrire le plus précisément possible le 
comportement des composants, permettre une meilleure compréhension des phénomènes 
régissant leur fonctionnement et être utilisable pour l'optimisation de leurs performances. 
 L'objet de nos travaux est de proposer un tel modèle pour les régimes de 
fonctionnement statique et dynamique petits signaux. La présentation de ce modèle s'effectue 
en trois chapitres principaux. 
 
 Au premier chapitre, nous avons étudié les propriétés physiques et électriques de 
l’Arséniure de Gallium et nous avons présentés les différentes familles technologiques des 
transistors MESFET GaAs. Le fonctionnement et la modélisation de la diode Schottky, ainsi 
que  l’ensemble des phénomènes physiques et géométriques qui la définissent, ont étés étudiés 
et formulés. Afin d’améliorer la structure de base de la diode Schottky nous avons développé 
et simulé le modèle linéaire et non- linéaire. 
 
 Dans le deuxième chapitre, nous rappelons les notions de base nécessaires à la 
compréhension du fonctionnement du MESFET GaAs. Nous introduisons enfin les principes 
de base de toute modélisation et nous étudierons les caractéristiques principales du composant 
MESFET GaAs en précisant la structure, le principe de fonctionnement dans les régions 
linéaire, sous linéaire et saturée. Nous terminons par l’étude des régimes statiques et 
dynamiques du composant MESFET 
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 Dans le troisième chapitre, nous présenterons certains résultats expérimentaux des 
différents procédés de fabrications des transistors et circuits intégrés MESFET GaAs. Nous 
terminons par une étude de l’influence en hautes fréquences de l’inductance sur les 
composants MESFET GaAs. Nous concluons enfin sur les conditions d’utilisation de ce 
modèle, et les améliorations éventuelles qu'il conviendrait de lui apporter 
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I - LA DIODE SCHOTTKY 
 
 Dans ce premier chapitre, nous avons étudié les propriétés physiques et 
électriques de l’Arséniure de Gallium et nous avons présenté les différentes familles 
des transistors MESFET GaAs. La diode Schottky de grille, son fonctionnement et 
les problèmes de polarisations liées à l’ensemble des phénomènes physiques et 
géométriques,  sont caractérisés et simulés. Pour améliorer cette structure de base 
un modèle linéaire et non- linéaire est présenté. 
  
 I – 1. INTRODUCTION 
 
 La croissance importante du marché mondial des semi-conducteurs est liée 
au fait que ces matériaux sont à l’origine de la révolution technologique de ces 
quarante dernières années dans le domaine de l’électronique. En effet, l’électronique 
représente à l’heure actuelle le marché mondial le plus important en volume ainsi 
que celui présentant la croissance la plus rapide. Le marché des semi-conducteurs 
couvre des domaines industriels très divers allant de l’informatique, l’automobile, les 
applications spatiales et militaires, sans oublier bien entendu son rôle prépondérant 
dans les télécommunications.  
  
 Les matériaux semi-conducteurs interviennent principalement en 
microélectronique dans le domaine des radiofréquences et hyperfréquences ainsi 
qu’en optoélectronique. Le matériau de base est le Silicium. De nombreuses raisons 
ont fait que le Silicium est devenu le matériau semi-conducteur prédominant. Par 
exemple, le Silicium permet la réalisation de dispositifs électroniquement stables, qui 
supportent des températures supérieures à celle ambiante. De plus, le Silicium est 
susceptible de former un oxyde SiO2 isolant et de grande stabilité chimique. Par 
contre, pour son utilisation en électronique rapide et en optoélectronique, les 
propriétés du Silicium sont insuffisantes. Les mobilités des porteurs sont relativement 
petites et les limitations physiques et non technologiques de ce matériau ont initié la 
recherche sur d’autres types de matériau notamment les composants III – V (GaAs, 
GaN et SiC). 
  
 
 I – 2. LES HYPERFREQUENCES 
 
 Le mot hyperfréquence désigne principalement le domaine des ondes 
centimétriques (ou micro-ondes) aujourd’hui le spectre (figure I – 1) d’applications 
s’élargit de plus en plus et couvre la gamme qui va du GHz (téléphone mobile) 
jusqu’au THz (applications spatiales) [1]. 
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Figure I – 1 : figure représentant la gamme des fréquences.  
 
 Les principaux problèmes relatifs à l’utilisation de ces ondes proviennent 
généralement du fait que : 

- on utilise des matériaux semi- conducteurs III-V (dont la technologie est moins  
maîtrisée que le Silicium) 
- l’encombrement est élevé (technologies guides d’ondes) 
- les coûts de fabrication sont importants. 

 
 Néanmoins, le fait que l’on puisse avoir sur toute la gamme de fréquence des 
composants à l’état  solide, les progrès de  la technologie, le développement des 
circuits intégrés monolithiques (MMIC), la miniaturisation des dispositifs, et surtout le 
fait que certaines fréquences (principalement optoélectroniques) ne puissent être 
atteintes qu’en matériaux III-V (jusqu’à aujourd’hui), impliquent un développement 
conséquent de l’utilisation des techniques des hyperfréquences et des composants 
associés. 
 
 Les hyperfréquences sont principalement utilisées pour le transfert 
d’informations, les mesures à distance avec des applications dans les domaines des 
télécommunications, des transports, du bio-médical et des applications spatiales en 
radioastronomie. 
 
 Citons quelques fréquences couramment utilisées déjà aujourd’hui ou qui le 
seront très bientôt : 

- qqs GHz : les porteuses pour la téléphonie mobile, les radars (doppler) 
- 60 GHz : communications entre automobiles 
- 94 GHz : applications militaires (radars) 
- 200 GHz- 2 THz : projets actuels de la NASA et de l’ESA ; observation de la 

terre vue de l’espace (environnement) et observation de l’espace lointain. 
 On parle aussi actuellement de débits d’informations à court terme de 
plusieurs centaines de Gbits/s, voire même du Terabit/s. Pour faire fonctionner ces 
systèmes, il faudra des composants d’extrémité possédant des fréquences de 
coupure proches du THz. D’où le développement d’une électronique appelée 
(électronique térahertz). 
 
 A cette montée en fréquence, difficile à  réaliser d’un point de vue technologie 
de fabrication des composants (miniaturisation), viendront se greffer un certain 
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nombre d’obstacles physiques : atténuation de l’atmosphère (de l’ordre du km à 
quelques dizaines de GHz), les coûts de fabrication (développement de lignes de 
production pour des composants de plus en plus petits, technologies largement 
submicroniques voire nanométriques). 
 
 I - 3. PROPRIETES PHYSIQUES DE L’ARSENIURE DE GALLIUM [2], [3]. 
 
  I – 3 – 1. Structure des bandes d’énergie.  
 
 Les semi-conducteurs et les métaux possèdent une structure cristalline 
particulière, c’est-à-dire que les atomes sont groupés en réseaux régulièrement 
disposés dans l’espace. Dans ces réseaux, la distance inter-atomique étant faible, de 
l’ordre de quelques Å, les atomes ne peuvent plus être considérés comme isolés, et 
il en résulte des interactions de nature électrostatique entre les divers atomes.  
 Les états d’énergie électroniques sont distribués selon une loi de dispersion 
appelée structure de bandes, représentée par une succession de bandes permises 
pouvant être séparées par des bandes interdites. Toutes les directions de 
propagation des électrons, c’est à dire tous les points du réseau réciproque, doivent 
être examinées afin d’établir l’existence d’une bande interdite. Si un tel gap d’énergie 
existe au dessus de la bande supérieure entièrement remplie par les électrons, à la 
température absolue zéro, le cristal est un isolant. Dans le cas particulier d’une 
largeur de bande interdite relativement petite, le solide est semi-conducteur. Dans 
tous les autres cas où le niveau de Fermi à la température zéro coïncide avec un 
niveau d’énergie dans une bande permise [4], le solide est un métal.  
 

 
 

Figure I – 2 : Diagrammes d'énergie des éléments du groupe IV. 
 
 Dans les semi-conducteurs, à température différente de zéro, les porteurs de 
charges peuvent être des électrons dans la bande de conduction (BC) figure I - 2 et 
des trous dans la bande de valence (BV). Leur comportement dynamique est décrit à 
l’aide des paramètres de masse effective qui tiennent compte, en moyenne, de 
l’influence du potentiel périodique cristallin. La largeur de bande interdite (Gap) et les 
masses effectives sont des paramètres significatifs pour les propriétés des semi-
conducteurs.  
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 Considérons le gap des différents semi-conducteurs. Le gap est par définition 
la largeur de la bande interdite, c’est-à-dire la différence d’énergie entre le minimum 
absolu de la bande de conduction et le maximum absolu de la bande de valence. Les 
structures de bandes font apparaître deux types fondamentaux de semi-
conducteurs : les semi-conducteurs dans lesquels le minimum de la bande de 
conduction et le maximum de la bande de valence sont situés en des points 
différents de l’espace des k, et les semi-conducteurs pour lesquels ces extrêmes 
sont situés au même point de l’espace des k, k représentant le vecteur d’onde.  
 
 Les seconds sont dits à gap direct, le prototype en est l’Arséniure de Gallium 
GaAs, les premiers sont dits à gap indirect. La nature du gap joue un rôle 
fondamental dans l’interaction du semi-conducteur avec un rayonnement 
électromagnétique et par la suite dans le fonctionnement des composants 
optoélectroniques [5].  
 Le tableau I – 1 présente la classification périodique des éléments des 
groupes III, IV et V. Les gaps des différents semi-conducteurs sont portés dans le 
tableau 1 – 2. On remarque que le gap augmente quand on passe du groupe IV aux 
groupes III et V, sur une même ligne du tableau périodique et diminue quand on 
descend le tableau.  
 

Groupe III Bore (B) Aluminium (Al) Gallium (Ga) Indium (In) Thallium (Ti) 
Groupe IV Carbone (C) Silicium (Si) Germanium (Ge) Etain (Sn) Plomb (Pb) 
Groupe V Azote (N) Phosphore (P) Arsenic (As) Antimoine (Sb) Bismuth (Bi) 

 
Tableau I – 1 : Classification périodique des éléments des groupes III, IV et V 

 
Semi-conducteur Gap (eV) Nature du gap Constante diélectrique

Relative εr = ε/ ε0 

4°K 300°K
C (c)  5.48  5.47 indirect  5.57  
Si (c)  1.169  1.12 indirect  12  

SiC (6H)  - 3.23 indirect 9.7  
GaN (H)  - 3.44 direct 9.5  
GaAs (c)  1.52  1.43 direct  11.5  
InP (c)  1.42  1.27 direct  12.1  

 
Tableau I – 2 : Energie du gap des différents semi-conducteurs 

 (c) : structure cubique (H) : structure hexagonale  
 
  I – 3 – 2. Propriétés électriques du Silicium, GaAs et SiC. 
 
 Les propriétés électriques élémentaires des Silicium, GaAs et SiC sont 
regroupées dans le tableau I - 2. Ces grandeurs dépendent de la température, des 
méthodes de tests utilisées, de la qualité du matériau mais également de la 
concentration en atomes dopants. Les propriétés du Si et SiC sont données en 
référence dans le même tableau. Il existe trois caractéristiques physiques qui font de 
ce semi-conducteur un candidat intéressant, notamment pour des applications à 
hautes températures. Il s’agit de :  
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- la largeur de bande interdite,  
- la vitesse de saturation,  
- la conductivité thermique.  

 Ainsi le Carbure de Silicium (Tableau I – 3) présente une largeur de bande 
interdite deux fois plus importante que celle du GaAs associée à une conductivité 
thermique approximativement dix fois plus forte que celle du GaAs à 300°K. De plus, 
la vitesse de saturation des électrons à fort champ électrique Vsat est de l’ordre de 
2×107

 
cm.s-1

 
pour le Carbure de Silicium, ce qui est bien supérieur à la vitesse de 

saturation du GaAs et du Si (1.0×107cm.s-1).  
 

Grandeurs Physiques SiC  GaAs  Silicium  
Eg(eV)  2.40  1.43  1.12  
Ecritique (MV.cm-1)  2.12  0.4  0.25  
θK (W.cm-1.K-1) à 300°K 3.2 0.54 1.5 

ni (cm-3) à 300°K  1.5×10-1 1.0×1012 1.0×1010 
Vsat (cm.s-1)  2.0×107 1.0×107 1.0×107 
µn (cm2.V-1.s-1)  800  8500  1400  
µp (cm2.V-1.s-1)  40  400  471  
εr 9.72  12.5  11.7  

 
Tableau I – 3 : Comparaison des propriétés physiques de plusieurs composés 

 (Concentration en atomes dopants : 1017
 
cm-3)  

 
 Le semi-conducteur le plus répandu  dans le marché des composants 
électroniques est bien sûr le Silicium (colonne IV du tableau de Mendeleïev). 
 
 Pour les hyperfréquences, on utilisera plutôt le GaAs, Arséniure de Gallium 
(colonnes III et V du tableau de Mendeleïev). Ce matériau est celui que l’on 
retrouvera  le plus couramment dans l’industrie de la microélectronique utilisant les 
III-V. 
 
 De fait, en III-V, les couches utilisées sont épitaxiées couche atomique par 
couche atomique sur des substrats pré-conditionnés. Il en existe de deux types 
GaAs et InP. 
 
 Parmi les autres matériaux, on trouvera : 

- les binaires: GaAs, AlAs, InP, InAs 
- les ternaires, AlxGa1-xAs, InyGa1-yAs, AlxIn1-xAs,… 
- les quaternaires : Ga1-xInxAs1-yPy,… 

 
 On commence aujourd’hui aussi à utiliser des matériaux binaires à base 
d’Antimoine (GaSb, AlSb,…) qui ont des propriétés particulières si on les empile. 
 
 A noter qu’aujourd’hui, dans le cadre de l’utilisation des hétérostructures, la 
microélectronique Silicium revient en force avec le SiGe ou le SiC. 
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 Enfin des matériaux à base d’Azote (GaN,…) appelés matériaux grands gaps 
sont à l’étude pour développer des composants de puissance. 
 
 Face à cet ensemble de semiconducteurs, on voit que l’on va pouvoir 
procéder à une véritable ingénierie de matériaux et concevoir des structures 
complexes pour répondre aux besoins croissants de l’électronique très hautes 
fréquences. 
 
  I – 3 – 3. Le facteur de mérite  
 
 Les facteurs de mérite et le facteur de mérite combiné permettent de 
comparer différents matériaux semi-conducteur en fonction de leurs propriétés 
physiques. La figure I – 3 montre la comparaison des différents semi-conducteurs en 
fonction du facteur de mérite de Johnson qui est défini par : 

 

   
π

Ec.VsatJFM
2

=        (1.1) 

 
et le facteur de mérite combiné CFM définie par : 

 

   
2.. µVsat.EcλCFM th ε=      (1.2) 

et la largeur de la bande interdite Eg 
 
 On constate que le diamant C est très avantageux, cependant les étapes 
technologiques pour fabriquer les composants en diamant restent difficiles à réaliser. 
Le GaN et le SiC sont pour l’instant les meilleurs candidats pour remplacer le GaAs.  
 
 
Matériau Eg 

(eV) 
ni à 

300°K 
(cm-3) 

εr µn 
cm²/V.s

µp 
cm²/V.s

Ec 
(MV/cm)

Vsat 
107cm/s 

λth 
(W/cm.k)

Si 1,12 1,5.1010 11,7 1350 600 0,25 1 1,5 
GaAs 1,43 1,8.106 12,7 8500 400 0,4 2 0,5 
GaN 2,3 7.7.10-1 11,1 350 100 1,3 1,4 0,8 
GaP 3,4 1,9.10-10 9 900 - 3 1,5 1,3 
C 5,45 1,6.10-27 5,5 1900 40 5,6 2,7 20 

 
Tableau I – 4 : Propriétés des différents matériaux semi-conducteurs 
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Figure I – 3 : Comparaison des différents facteurs de mérites  

des matériaux semi- conducteur. 
 
 I – 4. TRANSPORT ELECTRONIQUE 
 
 Toutes les études menées ces dernières années ont prouvé que les propriétés 
des matériaux sont liées à la configuration des bandes d’énergies. Ainsi la mobilité µ 
d’un matériau est fonction de la vitesse des porteurs, donc avec l’énergie, de ce fait 
une étude énergétique est nécessaire. 
 

a) Equation de transport cas général 
  
 La variation de l’énergie en fonction du vecteur d’onde k pour la plupart de 
matériaux comme le montre la figure I – 4 est un domaine parabolique. 
 

 
Figure I – 4 : Variation de l’énergie en fonction de k. 

 
 Si on applique un champ électrique E dans une direction d’un barreau semi- 
conducteur, on va obtenir les équations de conservation suivantes (à une 
dimension) : 
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m

vmqE
dt
dvm

τ
** −=   (Équation de conservation de la vitesse)  (1.3) 

qEv
dt
d

E

+
−

−=
τ
ξξξ )( 0  (Équation de conservation de l’énergie)   (1.4) 

τm : temps de relaxation du moment 
τE : temps de relaxation de l’énergie 

En régime stationnaire : 0=
dt
d ; la vitesse de l’électron est : 

   E
m
qv m

*
τ

=         (1.5) 

 On appelle mobilité : *
m

m
qτ)µ( =ξ  ; cette mobilité dépend de l’énergie (via τm) et 

de la masse effective : m* 

   ²
*

²0 E
m

qqEqv Em
E

τττξξ ==−      (1.6) 

 Si on applique ces formulations au cas du Silicium (semi- conducteur mono- 
vallée), on obtient figure I – 5 les courbes simulées des équations (1.5) et (1.6). 
 

 
 

Figure I – 5 : Vitesse en fonction du champ électrique. 
 

A champ faible : 
   µ(ξ) ~ Cte ⇒  v = µ.E 
Mais en général :  
   v(ξ) = µ(ξ).E        (1.7) 
 

 
Figure I – 6 : Variation de la mobilité en fonction du champ électrique. 
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b) Equation de transport cas GaAs 
 

 Dans le cas du GaAs, la situation est plus complexe dès que l’on dépasse un 
certain champ électrique critique, car le semi-conducteur est multi- vallée : 
 

 
Figure I – 7 : Semi-conducteur GaAs à multi- vallées. 

 
En générale m*1<<<m*2, m*3 

 
 Dès que l’énergie de l’électron [6] se rapproche de ξ ΓL ou ξ ΓX, les porteurs 
transfèrent de la vallée centrale vers les vallées satellites et voient leur masse 
effective changer et augmenter. En conséquence, leur mobilité diminue.  
 La figure I – 8 représente la variation de la vitesse en fonction du champ E  
et la figure I – 9 la variation de la mobilité en fonction de l’énergie. 
 

 
 

Figure I – 8 : Variation de la vitesse en fonction de l’énergie. 
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Figure I – 9 : Variation de la mobilité en fonction de l’énergie. 
 

Ainsi, le GaAs montre un effet de mobilité différentielle négative. 
 

 Les phénomènes en régime non stationnaire sont obtenues en utilisation les 
équations (1.3) et (1.4) ne sera plus valable dans certains cas, notamment s’il y a 
des variations significatives dans le temps ou dans l’espace : 

- 
dt
dE  Lorsque la fréquence de la tension ou du champ électrique dépasse 

 quelques dizaines de GHz. 

- ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=

dt
dE

vdx
dE 1  Lorsque l’on travaille sur des composants de dimensions 

submicroniques (<0.5 µm).  
 On peut alors obtenir des effets de survitesse; à cause  de gradients élevés et 
de transport balistique. 
 La plupart des recherches actuelles cherchent à exploiter ces effets pour 
augmenter les fréquences de fonctionnement de ces composants. 
 
 I – 5. LES FONCTIONS PRINCIPALES DE L’ELECTRONIQUE 
ANALOGIQUE 
 
 Sans entrer dans les détails de fonctionnement, ni de savoir quel composant 
est utilisé pour telle ou telle application, les principales fonctions de l’électronique 
analogique linéaire et non-linéaire sont : 

•Détecter 
•Amplifier 
•Mélanger 
•Générer 
•Multiplier 

 L’exemple suivant illustre bien ces fonctions. La tête de détection hétérodyne 
à très hautes fréquences, qui intégrerait la plupart de ces fonctions. (Ce schéma 
s’applique bien sûr aux plus basses fréquences). 
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Figure I – 10 : Les fonctions de l’électronique analogique. 

 
 
 Nous nous sommes limités ici à l’électronique analogique, mais la montée en 
fréquence des applications de l’électronique numérique, fréquences d’horloge de PC 
dépassant largement le GHz, font qu’aujourd’hui certaines applications utilisent des 
composants hyperfréquences et que les mêmes problèmes de conception et 
d’optimisation se posent dans les deux disciplines. 
  
 
 I – 6. LES FAMILLES DE COMPOSANTS 
 
 Le but de ce paragraphe est de donner une vue d’ensemble des composants 
hyperfréquences qui existent aussi bien d’un point de vue commercial ou de 
laboratoire. 
 
 Ceci permettra de situer les composants qui seront étudiés plus en détail dans 
la suite de notre thèse. 
 
Nous les diviserons en quatre grandes familles : 

•Transistors à effet de champ (contrôlés en tension) 
•Transistors à effet de potentiel (contrôlés en courant) 
•Composants quantiques 
•Composants micro-ondes et photoniques 

 
  I – 6 – 1. Transistors à effet de champ 
 
 Les différentes familles de transistor à effet de champ sont classées comme le 
montre la figure I – 11. 



Chapitre I La diode Schottky Page N° 17 

 
 

Figure I – 11 : Les familles des transistors à effet de champ. 
 

 
 
 
 I – 6 – 2. Transistors à effet de potentiel 
Les familles de transistors à effet de potentiel sont répertorie sur la figure I – 12. 
 

 
 

Figure I – 12 : Les familles des transistors à effet de potentiel. 
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  I – 6 – 3. Les composants quantiques 
 
 Sur la figure I – 13  sont représentées les familles quantiques. 
 

 
 

Figure I – 13 : Les familles des composants quantiques. 
 

 I – 7. LES TECHNIQUES DE CAO 
 
 Les techniques d’approche pour la conception assistée par ordinateur  sont 
définies comme suit : 
 
- Modèles physiques : 

- résolution des équations de transport 
- modèles particulaires (Monte-Carlo) 
- modèles physico-électriques (dérive-diffusion, hydrodynamique…) 
- modèles quantiques 

 - Modèles électromagnétiques : 
- environnement des composants 
- rayonnement 

 - Modèles électriques : 
- schéma équivalent linéaire petit signal 
- schéma équivalent de bruit 
- schéma non-linéaire 

- Simulations de circuits et applications. 
 
 La modélisation peut-être aussi une aide à la fabrication avec la génération de 
« layouts » (dessin de masques). 
 
 Ainsi, ces approches permettent de décrire (comprendre les phénomènes), 
prédire (aide à la conception) et utiliser (développement des applications) les 
composants. 
 Historiquement, le premier simulateur commercial fut SPICE pour les circuits 
électroniques devenus plus tard PSPICE. Ce logiciel, quant à son contenu, ne cesse 
de se développer. 
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 Pour l’électromagnétisme, le utilisé aujourd’hui c’est HFSS (High  Frequency 
Structure Simulator) de chez Agilent Technologies (Hewlett- Packard). 
 Pour les circuits micro-ondes, le plus populaire MDS (Microwave Design 
System) ou maintenant ADS (Advanced Design System) de chez Agilent. 
 Sans oublier les logiciels pouvant aller jusque la simulation technologique 
(SILVACO), et bien d’autres encore. 
 Revenons à ADS (ou MDS), largement utilisé en micro-ondes et en 
électronique non-linéaire. Ce dernier peut faire de l’analyse DC, AC petit signal et 
non-linéaire en régime de grand signal. Il repose sur la notion d’équilibrage 
harmonique (harmonic balance) pour les circuits multifréquences. Qui se résume à 
déterminer toutes les grandeurs caractéristiques intéressantes, matrices S, 
puissances, rendements, à toutes les fréquences de travail du dispositif. De plus, on 
peut introduire les éléments passifs de  filtrage et d’adaptation d’impédances. Enfin, 
des études de bruit, en général à partir de modèles prédéfinis, sont possibles. 
 Pour les diodes et les transistors les plus courants, les  bibliothèques de ces 
composants incorporant des modèles linéaires et non-linéaires sont disponibles dans 
ces logiciels. Néanmoins, pour les utiliser correctement et efficacement, il est 
nécessaire de connaître, au moins dans leurs grandes lignes, les principes 
physiques de fonctionnement de ces divers composants. 
 
 I – 8. LA DIODE SCHOTTKY 
 
  I – 8 – 1. Introduction 
  
 La diode SCHOTTKY [6], [7], [8] est un élément de base pour les composants 
à l’état solide en hyperfréquences dans la mesure où : 

• Elle peut être utilisée seule pour ses caractéristiques non-linéaires en 
détecteur, mélangeur ou multiplieur avec, selon sa dimension de zone 
active, des fréquences de coupure supérieures au Téra hertz ; 
• Le contact Schottky est l’élément de commande en tension des 
transistors à effet de champ (grille). Nous la retrouverons ainsi pour le 
MESFET. 

 L’hétérojonction métal-semi-conducteur est aussi à la base du fonctionnement 
de nombre de dispositifs (contact ohmique). 
   
  I – 8 – 2. La physique de la diode Schottky 
 
 Pour étudier la jonction métal-semi-conducteur, il faut connaître : 

• le travail de sortie du métal : qφm (donnée structurale) 
• l’affinité électronique du SC : qχ (donnée structurale) 

 En première approximation, la barrière qui se forme à la jonction est : 
   E= qφm – qχ 
 
 Sur la figure I – 14 sont représentés les niveaux d’énergie du métal et celle du 
semi-conducteur est du type N. Dans le semi-conducteur le niveau d’énergie EFs est 
proche de Ec. 
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a) 

 
b) 

 
 

Figure I – 14 : Les niveaux d’énergie ;a) du métal ; b) du semi-conducteur. 
 
 Pour un semi-conducteur de type N deux cas sont possibles : 
• soit φm ≥ φs 
• soit φm < φs 
 
a) Cas ou φm ≥ φs 
 
 Lorsque l’on accole les deux matériaux et que, à l’équilibre thermodynamique, 
les niveaux de Fermi s’alignent, les états d’énergie peuplés les plus hauts en énergie 
sont dans le semi-conducteur. Il y a donc des états d’énergie plus faibles vides dans 
le métal. Un certain nombre d’électrons vont donc transférer vers le métal 
(accumulation) et déserter le semi-conducteur. Un champ électrique interne va se 
créer pour lutter contre cette diffusion, un équilibre va se créer et le phénomène 
s’arrêter. On aboutit alors à l’équilibre suivant : 
 

  
 

Figure I – 15 : Les niveaux d’énergie de la jonction métal-semi-conducteur φm ≥ φs. 
 

Où VB : tension de diffusion 
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 On voit dans ce cas, que la barrière à l’interface va commander le passage du 
courant du métal vers le semi-conducteur et semi-conducteur vers le métal on se 
trouve dans le cas d’un contact redresseur ou SCHOTTKY 
 
b) cas ou φm < φs 
 Lors de la création de l’hétérojonction, c’est l’inverse qui va se produire avec 
une accumulation d’électrons dans le SC. 
 

 
 

Figure I – 16 : Niveau d’énergie lorsque φm < φs. 
 

 Il n’y a plus de barrière à l’interface, les électrons vont s’échanger très 
facilement entre le SC et le Métal, on se trouve dans le cas d’un contact ohmique. 
 
  I – 8 – 3. Barrière de potentiel et zone de charge d’espace 
 
 Nous n’étudierons que le cas intéressant en tant que composant non-linéaire, 
c’est à dire le cas du contact redresseur. 
 
 Supposons une interface parfaite entre le métal et le semi-conducteur. Dans la 
réalité, il existe des états d’interface qui vont venir modifier la loi sur l’affinité et le 
travail de sortie. Ces états supplémentaires vont créer une couche interfaciale fine 
diélectrique à la jonction avec des transferts de charge modifiés. Ceci va modifier la 
hauteur de barrière, et on observe expérimentalement (loi empirique) que dans la 
plupart des cas: 
 

  gbn Eq
3
2

≈φ         (1.8) 

 La hauteur de la barrière vue par les électrons dans le semi-conducteur est 
donc : 
 

  ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ −
−=

q
EEV FC

bnB φ        (1.9) 

 Pour connaître l’évolution du potentiel, du champ électrique et de la charge 
dans le semi-conducteur, il faut donc résoudre l’équation de Poisson. 
 Hypothèses : zone de charge d’espace désertée et la densité de charges 
volumiques ρ  = Cte 
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Ou encore 
ε
ρ

=
dx
dE  ;  

Avec : DqN=ρ  

Et les hypothèses 
⎩
⎨
⎧

−=
=

bnV
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On obtient : 

ε2
²WqNV D

B =   

Ou encore B
D

V
qN

W ε2
=  (1.11) 

 

Figure I – 17 : Schéma de formulation d’une diode. 
 
Remarque : Dans l’équation de Poisson le potentiel électrostatique est exprimée en 
Volts (V) et l’énergie des Bande en électron volts : (eV) 
Passage entre les deux, via la charge de l’électron on doit changer le signe. 
 Sous l’action d’une tension extérieure, la largeur de la zone désertée va être 
modulée et par la suite la hauteur de barrière est modifiée. 
 

 
 

Figure I – 18 : Potentiel d’une diode en fonction de sa polarisation. 
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-En polarisation directe il y a réduction de la zone désertée 
-En polarisation inverse il y a extension de la zone désertée 
 
On a donc : 

   
D

B

qN
VVVW )(2)( −

=
ε       (1.12) 

Ceci reste vrai tant que la zone de charge d’espace existe. 
 
  I – 8 – 4. Courants dans la diode Schottky 
 

 Diode Schottky en polarisation directe : 

 
 

Figure I – 19 : Schéma de déplacement des porteurs à l’interface. 
 

Les deux phénomènes principaux d’une polarisation en direct: 
 

• émission thermoïonique : passage des électrons au dessus de la 
barrière de potentiel  

• effet tunnel : les électrons passent au travers de la barrière, effet 
quantique (second ordre) 

•  
 Diode Schottky en polarisation inverse : 

 
 Les phénomènes sont équivalents, à part que la hauteur de barrière vue par 
les électrons du métal reste quasiment constante en fonction de la polarisation (c’est 
la valeur qφbn). 
 
 Ainsi, la composante principale correspond au courant thermoïonique. 
 Ce résultat s’obtient en intégrant, dans l’espace des vitesses, la densité 
d’électrons se déplaçant sous l’action du champ électrique. 
On obtient une relation de la forme :  

   ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=− kT

qVJJ SMSC exp       (1.13) 

Avec 

  ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛−=

kT
qTAJ bn

S
φexp²*  et 3

*²4*
h

mqkA π
=    (1.14) 

Où : A* Constante de Richardson 
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 Dans l’autre sens, en première approximation, la hauteur de barrière ne varie 
pas et le courant est quasiment constant. L’annulation du courant en 0 conduit : 
   JM-SC=-JS       (1.15) 
 
 Le courant total pour des tensions raisonnables (tension supérieures à la 
tension de claquage Vbr : 

   ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −= 1exp

kT
qVJJ S       (1.16) 

 
Figure I – 20 : Relevé de la caractéristique d’une diode Schottky. 

 
 Pour des polarisations inverses très importantes, le champ électrique devient 
très grand dans le semi conducteur, les électrons accélérés par ce dernier peuvent 
gagner beaucoup d’énergie et ramener des électrons issus de la bande de valence 
vers la bande de conduction 
 
  I – 8 – 5. Le claquage par avalanche 
 
 De plus, pour les composants réels, il existe un certain nombre de 
composantes parasites de courant qui induisent un ralentissement de sa montée 
pour les tensions de polarisation positive qui perd ainsi son caractère purement 
exponentiel. 
 On rajoute alors un paramètre η dans l’expression du courant, appelé 
coefficient d’idéalité. 
 
On écrit donc la densité de courant : 

   ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−= 1exp

kT
qVJJ S η

      (1.17) 

Le courant dans la diode est alors :   ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−= 1exp

kT
qVII S η

  (1.18) 

   
Avec : I courant dans la diode Schottky (ou Igs)  et V tension de polarisation souvent  
noté: Vgs. 
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Figure I – 21 : Mesure et simulation de la caractéristique de la diode Schottky 
 du transistor étudié. 

  
 La mesure de la caractéristique I=f(V) est représenté sur la figure I – 21. 
 Les mesures des différentes caractéristiques de courant de grille montre une 
modification de l’interface qui se traduit par : 

• la chute de la tension de seuil avec le vieillissement (figure I - 22). 
• l’augmentation dans le temps du facteur d’idéalité (figure I - 23). 
 L’hypothèse de l’inter-diffusion  de contact Or avec le contact métal semi-
conducteur  qui compose le contact Schottky en raison de sa faible épaisseur 
confirme la dégradation du facteur d’idéalité η. 

  
 

Figure I – 22 : Caractéristique directe de la diode avant et après vieillissement. 
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Figure I – 23 : Variation du facteur d’idéalité en fonction du temps. 
   
  I – 8 – 6. La capacité d’une diode Schottky 

 
 On utilise l’hypothèse de la capacité plane de type :  

   
W
εSC gs =        (1.19) 

Où :  
W est la largeur de la zone désertée, S est la surface du contact de la diode Schottky 
et Cgs est la capacité de la diode  Schottky. 
 La charge s’écrit :  
   QSC = qNDW        (1.20) 

Et   
dV

dQ(V)C SC
gs =       (1.21) 

 On obtient alors : 

   21
21

2
/

B

/
D

gs V)(VεqN(V)C −−⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡=     (1.22) 

 
 En remarque pour V=VB alors Cgs= + ∞ mais l’approximation de la zone 
désertée n’est plus valable. Et pour V = 0 alors : 

  
B

D
gsgs V

eNCVC
2

)( 0
ε

==     (1.23) 

 La variation de la capacité d’entrée en Cgs par rapport à la tension de grille Vgs 

est modélisée par l’équation :

B

gs

gs
gs

V
V

C
C

−

=

1

0      (1.24) 

Où : Cgs0 est la capacité à Vgs=0 et VB est la tension de la barrière Schottky qui est 
comprise entre 1,6 et 0,8 Volts. 
 La simulation de la capacité Cgs est représentée sur la figure I - 24. 



Chapitre I La diode Schottky Page N° 27 

 
 
 

  
    

Figure I – 24 : Variation de la capacité Cgs de la diode Schottky  
en fonction de la tension de grille. 

 
 

 
 

Figure I – 25 : Capacité de la diode Schottky simulée à partir de l’équation 1.24. 
 

  I – 8 – 7. Schéma équivalent linéaire et régime statique 
 
 Pour établir un schéma équivalent, ici c’est un cas simple, il va falloir 
différencier les éléments intrinsèques (caractéristiques du composant isolé) et les 
éléments extrinsèques [8], [9] (environnement du composant.) 
 
 Cette approche sera commune à tous les composants. La pratique montre 
qu’à mesure que l’on augmente les fréquences de fonctionnement des dispositifs, la 
détermination des éléments parasites est au moins aussi importante que la qualité 
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intrinsèque du composant. La fréquence de coupure du composant est toujours  
tributaire des éléments extrinsèques. 
 
 Quand on parle de schéma équivalent linéaire, cela sous-entend schéma 
équivalent petit signal. On se positionne sur un point de fonctionnement du dispositif 
et on analyse le fonctionnement du composant pour une petite excursion sinusoïdale 
autour de ce dernier. 
 

 
 

Figure I – 26 : Schéma équivalent. 
 

 
 
   I – 8 – 7 - 1. Partie extrinsèque: 

 Lg inductances parasites dues aux éléments de connexion à la diode (fils, 
rubans métalliques…) 

 CB : capacité du boitier 
  Rg : résistance série parasite (régions passives du SC, contacts…) 
  Cgs : capacité associée au contact métal semi-conducteur 
 1/G : est la conductance de la diode ; 1/G=(l+ls)q/ηkT  
  LP : inductances des fils de connexion de la diode au circuit extérieur 

 
   I – 8 – 7 – 2. Partie intrinsèque : 

 
 Les équations qui définissent le régime petit signal sont: 

   
)(2

)(
gsB

D
gsgs VV

qNVC
−

=
ε      (1.25) 

   ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
==

= kT
qV

kT
qI

dV
dIVG gsS

VV
gs

gs
ηη

exp)(     (1.26) 

 Sachant que par des mesures statiques, on peut déduire la valeur de G, on 
utilisera souvent des mesures d’impédance en régime petit signal pour déduire les 
valeurs des éléments parasites et Cgs. (en les comparants à la théorie). 
 
 En supposant G est très petite, la fréquence de coupure de la diode peut être 
estimée comme la fréquence correspondant au circuit Rg, Cgs série et on obtient : 
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gsS

C CπR
f

2
1

=        (1.27) 

 
 Nous avons effectué des mesures courant-tension I=f(V) pour une diode en 
régime statique à faible et à fort niveau de polarisation directe et inverse de la diode 
Schottky, les résultats de cette simulation sont reporter figure I – 21, La configuration 
adoptée pour faire la mesure est indiquée sur la figure I – 27. 

 
Figure I – 27. Schéma électrique adopté pour les mesures courant tension 

 
a) à bas niveau de polarisation 

 
 Lorsque la chute de tension dans la résistance série Rg est négligeable vis-à-vis 
de la chute de tension dans la zone de charge d'espace, alors V et le courant I circulant 
dans la barrière Schottky s'exprime par: 
 

  Log(I)=Log(Is)+(qV/ηkT)      (1.28) 
 
 De la caractéristique I(V) en direct à bas niveau de polarisation (entre 0.1 mA à 
50pA) nous calculons, en utilisant l’équation (1.28) et par des techniques classiques, le 
facteur d’idéalité bas niveau η et le courant de saturation Is. 
 

b) à fort niveau de polarisation directe 
 
 Lorsque la chute de tension dans la résistance série Rg ne peut pas être 
négligée vis-à-vis de la chute de tension dans la zone de charge d'espace, le 
courant à travers la diode Schottky en fonction de la tension appliquée V est donné 
par l'équation (1.18). Après des transformations mathématiques élémentaires, 
l'équation (1.18) peut s'écrire : 
 

  V=Rg.I + a. Log (I) +b       (1.29) 
Avec: 
  a=ηkT/q         
 
  b=-a Log (Is)         
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 De la caractéristique directe I(V) à fort niveau de polarisation (entre 1 et 3 mA), 
nous calculons, en utilisant l'équation (1.29), la résistance Rg et le facteur d'idéalité 
fort niveau η, et le courant de saturation Is. 
 La détermination dé la résistance série est un élément important pour évaluer la 
qualité de la diode Schottky car ce paramètre influe directement sur les performances 
hyperfréquences de la diode. De plus, toute dégradation éventuelle du contact 
métallique doit se traduire par une dégradation de Rg. 
 En plus des paramètres déjà traités, nous relevons à partir des mesures I(V) à 
fort et à bas niveau de polarisation directe les paramètres suivants: 
 
V1 : tension directe pour un courant de 1 mA  
V2 : tension directe pour un courant de  3mA  

: résistance dynamique quasi statique  
 Les résultats trouvés sont reportés dans le tableau  I – 5 ; où les transistors 
MESFET 1 et MESFET 2 sont du type GAT1 432A/4/LID et THC 302 N°18. 
 

Transistors Rg(Ω) rd η Is (mA) 
 MESFET1 18 25 0.98 0.06 
 MESFET2 15 20 0.96 0.03 

 
Tableau I – 5 : Valeurs mesurés de la résistance Rg 

 
  I – 8 – 8. Schéma équivalent  non-linéaire et régime dynamique 
 
 Par approche non-linéaire, on sous-entend approche grand-signal. 
 
 Le schéma est basé sur le précédent où l’on remplace 1/G par un générateur 
de courant et Cgs par une capacité tous deux variables en fonction de la tension 
appliquée aux bornes de la diode. 
 
 En général, les éléments extrinsèques sont supposés ne pas dépendre de la 
tension appliquée à leurs bornes [10]. Ainsi, ils restent inchangés dans le schéma 
non-linéaire par rapport au schéma équivalent petit signal. 
 
On obtient donc: 

 
 

Figure I – 28 : Schéma équivalent non linéaire. 
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Et on utilise les lois déterminées précédemment qui sont : 

   ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−⎟⎟
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⎞
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⎝
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Et 
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⎦
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B

gs
gsgs V

V
CVC      (1.31) 

 
Dans la limite de validité, bien sûr, des approximations utilisées pour les établir. 
 

Ainsi, quatre données sont nécessaires pour décrire la diode Schottky : 
•  Is 
•  η 
•  Cgs 
•  VB 

 
 Ceux-ci peuvent être déterminés à partir des mesures I-V statiques et le C-V 
en régime petit signal en étudiant par exemple la courbe I-V en échelle 
logarithmique. On peut même grâce à ces différentes études remonter à des 
paramètres physiques de conception et de fabrication de la diode, comme le dopage. 
Associé à l’analyse des éléments extrinsèques, ceci permet en général d’optimiser 
les composants. 
 Le régime dynamique consiste à mesurer la capacité Cgs  de la diode Schottky 
en fonction de la tension inverse appliquée à la diode ; ces mesures ont été faites à 
une fréquence fixe de 1 GHz avec une polarisation inverse V appliquée à la diode qui 
varie entre 0 et -1.5 V. 
 La détermination de la valeur de la capacité nous permet d'évaluer l'aptitude de 
la diode à fonctionner à des fréquences élevées (plus la résistance Rg est constante, 
plus la capacité est faible, plus la fréquence de coupure est élevée). Les résultats 
obtenus par ces mesures  sont reportés dans le tableau I – 6.  
 

Transistors f(GHz) Cgs(pF) V(V) Vbr(V) Rg(Ω) 
 MESFET1 1 0.10 -0.410 -3 18 
 MESFET2 1 0.12 -0.410 -3 18 

 
Tableau I – 6 : valeurs mesurés de la capacité Cgs  de la diode Schottky 

 
 Aujourd’hui, pour des composants de surfaces très petites (typiquement < 
1µm2), on obtient des fréquences de coupure de plusieurs Terahertz. (mélangeur 
subharmonique, la fréquence de coupure atteint 2.5 THz). 
 
  I – 8 – 9. L’hétéro-structure simple barrière 
 
 Dans le cadre de la radio-astronomie, la montée en fréquence des dispositifs 
électroniques est actuellement un axe de recherche majeur. Pour des applications 
spécifiques, des composants possédant des fréquences de coupure de l’ordre de 
quelques Terahertz sont nécessaires. Disposer d’une source de puissance suffisante 
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à ces fréquences est aujourd’hui impossible à l’état solide et l’on a recours à des 
multiplicateurs de fréquences. Ceux-ci permettent de transférer un signal source aux 
alentours de 100 GHz à des fréquences de plusieurs centaines de GHz. Cette 
multiplication de fréquence est généralement basée sur la modulation de la capacité 
d’une diode en fonction de la tension appliquée (effet Varactor). 
 
 Si la diode Schottky était jusqu’alors le composant attitré pour ce type 
d’applications, depuis quelques années le panorama s’élargit à des structures qui 
sont l’hétéro-structure simple barrière que nous allons étudier de manière simplifiée. 
 
Les deux objectifs à atteindre pour obtenir un composant performant sont les 
suivants : 

- Bloquer la conduction jusqu'à des tensions relativement élevées d’où 
l’utilisation d’une barrière de potentiel ; 
- La non–linéarité de la capacité que nous obtiendrons par la modulation 
spatiale avec la tension d’une zone désertée. 

 
Une structure peut être schématisée comme suit : 

 
 

 
Figure I – 29 : Schéma de bande d’une hétéro-structure simple barrière. 

 
 Dans la pratique, on symétrisera la structure en introduisant de part et d’autre 
de la barrière semiconductrice des zones modérément dopées, afin de pouvoir 
obtenir un effet de modulation de zone désertée pour les deux sens de polarisation 
de la structure. 
 
 Le courant est dominé par l’effet tunnel au travers de la barrière, que l’on 
choisit relativement épaisse et haute pour limiter son évolution. On obtient alors un 
courant croissant de manière monotone à mesure que la tension augmente. 
 
 La capacité est maximale à l’équilibre, correspondant en première 
approximation à la capacité plane calculée en considérant la barrière seule. Puis, elle 
décroît par augmentation de la zone désertée jusqu’à une valeur minimale fixée par 
les dimensions du dispositif et/ou l’écrantage complet du champ électrique. 
 
On obtient :  
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Figure I – 30 : Evolution du courant et de la tension pour une hétéro-structure. 
 

 
 Pour les données suivantes : 

Lgs= 25 nm 
Wmax = 300 nm 
ND = 1023 m-3,  
S = 40 µm2 
C(VG=0) = 0.176 pF 
C(VG=7.6 V) = 13.5 fF 

On déduit la fréquence de coupure du composant par : 

   ²2/
max
1

min
1 π⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −=

CC
fc      (1.33) 

Avec Rg la résistance série = 5 Ω, on obtient : fc = 2 THz. 
 
 Le schéma équivalent typique utilisé en régime grand signal est équivalent à 
celui de la diode Schottky, avec les éléments intrinsèques constitués d’un générateur 
de courant en parallèle avec une capacité variable. 
 
 En toute rigueur, on ne possède pas de loi analytique décrivant l’évolution du 
courant tunnel comme on dispose d’une loi exponentielle dans la diode Schottky, 
ainsi soit on fait une approximation avec une loi équivalente et un coefficient 
d’idéalité bien choisi, soit on utilise un « fit » par rapport à la mesure expérimentale 
en utilisant des combinaisons de polynômes et lois exponentielles. 
 
 Pour la capacité, il en est de même, différentes approches peuvent être alors 
utilisées, proches de la physique comme  celle proposée par l’Université de 
Chalmers en Suède, ou purement empirique comme : 
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+⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−+=     (1.34) 

Où h est un paramètre de fit, dans lequel interviendra la surface du composant. 
 Ce composant, récent puisque les études ont commencé au début des 
années 90, est aujourd’hui un candidat sérieux pour les applications en multiplication 
de fréquences. Il concurrence très sérieusement en gammes millimétriques et sub-
millimétriques  la toute puissante diode Schottky. 
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  I – 8 – 10. Résistance différentielle négative 
 
 A basses fréquences, on peut fabriquer à partir de circuits à transistors stables 
et par des réactions ou contre-réactions bien choisies, des circuits devenant 
instables ou résonnants et donc oscillants. (Exemple : oscillateur à pont de Wien à 
base d’amplificateurs opérationnels) 
 
 A plus hautes fréquences, les transistors classiques ne suivent plus et il a fallu 
concevoir des composants présentant des caractéristiques particulières, comme par 
exemple une résistance différentielle négative, pour y remédier. 
 
Soit le circuit RLC suivant : 

 

 
Figure I – 31 : Circuit RLC. 

 
En régime sinusoïdal, on peut écrire 
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Où  

  
LCn
1

=ω  et 
C
LR

2
=γ       (1.36) 

Où ωn est la pulsation propre et γ le coefficient d’amortissement. 
 
On distingue alors 3 cas: 

• γ > 1 → solution apériodique amortie 
• γ = 1 → fonctionnement critique 
• γ < 1 →  solution oscillatoire amortie 

 

Avec :
⎩
⎨
⎧ −=

entamortissemd'facteur   :  e
pulsation :  ²1

t-
0

nγω

γωω n
    (1.37) 

 
 La solution purement sinusoïdale correspond à γ = 0 et ω0 = ωn.vrai si R = 0 
or il existe toujours dans un circuit des résistances parasites. 
 Ainsi, si l’on suppose que l’on est capable de créer un composant tel que son 
schéma équivalent soit: 
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Figure I – 32 : Schéma équivalent. 

 
 
Qui sera négatif jusque (Fréquence maximale d’oscillation)  

   1
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1
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r R

R
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f
π

      (1.38) 

 
 Avec un circuit d’accord dont la fréquence caractéristique sera inférieure à fr, 
on aura la possibilité de créer un oscillateur à une fréquence f0 < fr en exploitant la 
partie réel (Zin) < 0 et donc l’opportunité d’annuler la partie réelle de l’impédance 
globale du circuit. 
 
 Les circuits dont les effets physiques qui peuvent être utilisés pour obtenir une 
résistance différentielle négative : 

- dispositifs à transfert d’électrons : diode Gunn 
- dispositifs à effet tunnel : diode Tunnel et diode Tunnel résonant 
- dispositifs à avalanche et temps de transit : diode Impatt. 

 
 I – 9. SIMULATION DE LA DIODE SCHOTTKY A L’AIDE DE PSPICE 
 
 Une diode de Schottky-barrière est fabriquée en appliquant un contact en 
métal à un semi-conducteur de type N ou P. Le matériel fondamental peut être 
Silicium, ou Arséniure de Gallium. Le contact métal-semi-conducteur se comporte 
comme une diode du type N ou P, Elle diffère des jonctions ordinaires de diode de 
deux manières importantes : 
  

a) La commutation est plus rapide : La diode de Schottky réalise le 
transport courant par le mouvement des porteurs de majorité, par 
opposition aux diodes normales, qui utilisent des porteurs de minorité. Ceci 
produit une diode très rapide due à la réduction énergique des effets 
habituels de stockage de charge liés aux porteurs de minorité. 

  
b) La chute de tension est inférieure : La courbure de la caractéristique 

vers l'avant de la diode de Schottky est beaucoup plus petite que celle des 
diodes normales, de l'ordre de 0.3V à 0.5V pour le silicium et autour de 7V 
pour des diodes de Schottky de Arséniure de Gallium. 

  Pour modeler une diode de Schottky il est important de représenter 
premièrement la caractéristique I-V et à partir de celle-ci déduire le temps de 
commutation de la manière suivante. 
 Soit le circuit de la diode Schottky représenté en figure I - 33. 
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Figure I – 33 : Circuit d’une simulation d’une diode Schottky. 

 
 A l’aide du logiciel PSPICE ont doit suivre les étapes représenter par les figure 
I - 34 et I - 35. Le pas et les paramètres ont étés fixés comme indiqué. 
 
 
 

 
 

Figure I – 34 : Etape 1 de simulation. 
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Figure I – 35 : Etape 2 de simulation. 
 

 On obtient les courbes des caractéristiques de la diode Schottky représentés 
sur la figure I - 36. 
 

 
Figure I – 36 : Caractéristiques I-V de la diode Schottky. 

 
 
 Pour évaluer le temps de commutation d’une diode Schottky on doit suivre les 
étapes représentées par les figure I - 37 et I - 38. Les courbes obtenues figure I - 39 
nous permettent de déduire le temps de commutation qui est égal à 20ns. 
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Figure I – 37 : Etape 1 de simulation. 
 

 
Figure I – 38 : Etape 2 de simulation.. 

 

 
Figure I – 39 : Caractéristiques pour évaluer le temps de commutation de la diode 

Schottky. 
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 I – 10. CONCLUSION 
 
 Nous avons vu qu’à partir des principales propriétés physiques des composés 
semi-conducteurs nous avons évalué le plus performant qui est le GaAs et par la 
suite défini l’ensemble des paramètres physiques et géométriques qui le caractérise. 
Aussi cette étude nous a permis de modéliser la diode Schottky qui est le composé 
principal du transistor MESFET GaAs. Cette modélisation qui est un premier pas 
pour une CAO des circuits intégrés. 
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II - LE TRANSISTOR A EFFET DE CHAMP MESFET GaAs 
  

 Dans ce chapitre, nous allons étudier les caractéristiques principales du 
composant MESFET GaAs en précisant la structure, le principe de fonctionnement 
dans les régions linéaire, sous linéaire et saturée. Ensuite, nous allons étudier les 
propriétés statiques et dynamiques du composant MESFET. Le système d'équation 
générale régissant le comportement de la zone active est établi. Les techniques 
mathématiques d'analyse de la répartition du potentiel et du courant ont été 
développées. L'ensemble des éléments parasites qui interviennent dans le 
fonctionnement du modèle proposé du transistor sont identifiés et caractérisés.  
 A la fin de ce chapitre, nous avons étudié et simulé l’influence de la résistance 
de grille et du facteur de bruit sur l’impédance d’entrée.  
 
 II - 1. GÉNÉRALITÉS SUR LES DISPOSITIFS MESFET GaAs 

 
Les premiers dispositifs réalisés sur semiconducteurs III-V sont apparus vers 

les années 1970 [1], [2]. Il s'agissait du transistor à effet de champ à grille Schottky 
réalisés sur GaAs (MESFET). Depuis, les progrès technologiques, notamment 
l'apparition des techniques d'épitaxie ont permis le développement des dispositifs 
à hétérojonctions : transistors à effet de champ utilisant la couche inter faciale 
bidimensionnelle d'électrons et transistors bipolaires. 

Tout comme leurs homologues en silicium les dispositifs électroniques III-V 
se rangent en deux catégories : les dispositifs unipolaires à effet de champ et les 
dispositifs bipolaires. On peut ajouter à ces dispositifs ceux de l'émission ou de 
détection optoélectroniques. Les dispositifs unipolaires ne mettent en jeu qu'un 
seul type de porteurs. Dans l'expression générale du courant I=qnSv l'élément de 
contrôle est le produit nS de la concentration des porteurs n par la section droite 
S du canal. A l'inverse, les dispositifs bipolaires contrôlent le courant par l'injection 
de porteurs minoritaires dans la région de base. La charge des minoritaires injectés 
étant automatiquement neutralisée par une charge équivalente de majoritaires 
issus de l'électrode de commande, ces dispositifs mettent donc enjeu les deux types 
de porteurs (d'où leur nom). Ils sont donc sensibles aux propriétés d'injection et de 
recombinaison des porteurs. Chaque dispositif fait l'objet d'une présentation 
générale de sa structure et de son principe. On établit ensuite l'ensemble des 
équations fonctionnelles caractéristiques du dispositif intrinsèque. L'environnement 
est ensuite incorporé de manière à construire un schéma équivalent utilisable 
pour la conception des circuits. 

La recherche des relations décrivant le fonctionnement physique d'un 
dispositif est en général très liée à l'usage envisagé. Nous établissons dans ce qui 
suit un ensemble de relations dont le but est de décrire les phénomènes physiques 
régissant le comportement des dispositifs III-V. Ces modèles doivent aider à 
reconnaître l'influence des paramètres de structure et des paramètres 
technologiques sur le comportement électrique du composant. Ils peuvent  
également servir de base aux modèles utilisables en Conception Assistée par 
Ordinateur, mais ces derniers doivent répondre aux doubles contraintes de la 
structure logicielle et d'une description très proche de la réalité expérimentale. 
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 II - 2. LES DISPOSITIFS À EFFET DE CHAMP 
 

  II – 2 -1. Méthode d'approche des paramètres fondamentaux 
 

   II – 2 -1 - 1. Contrôle du courant 
 
Les dispositifs à effet de champ contrôlent le courant établi dans un « canal » 

et circulant entre deux contacts appelés «source » et « drain ». Pour simplifier nous 
pouvons supposer que les lignes de courant sont parallèles. Soit alors M un point 
du canal et SM la section droite du canal en ce point (.figure II - 1). L'intensité I du 
courant a pour expression générale : 

  
 I=qnMSMvM         (2.1) 

 
nM est la densité des porteurs en transit au point M et vM, leur vitesse. 

Nous appellerons également Z la largeur du canal hM sa hauteur en M et  
QM = qnMhM la charge surfacique (F. cm-2) en transit au point M : I=ZQMvM

. 

 

 
 

Figure II – 1 : Géométrie du dispositif à effet de champ MESFET. 
 
 La charge de canal en M est alors : 
  QM=CM (VG-VM)        (2.2) 
Où  CM capacité de canal entre Ia grille G et le point M 
  VG  potentiel de la grille G  
 VM le  potentiel du point M du canal  

Le contrôle du courant s'effectue par l'intermédiaire de la charge QM. On peut 
alors distinguer deux catégories de dispositifs. 

Dans la première catégorie, le canal est une couche semiconductrice 
fortement dopée (généralement de type N pincée entre un substrat isolant et 
la zone de charge d'espace d'une jonction polarisée en inverse. C'est le cas du 
MESFET dont la figure II - 2 donne le schéma de principe, le canal est une couche 
semiconductrice pincée entre un substrat isolant et la zone de charge d'espace d'une 
jonction polarisée en inverse. 
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Figure II – 2 : Coupe d'un dispositif à effet de champ de type MESFET. 
 
Dans la seconde catégorie, la charge QM est constituée par les électrons 

accumulés le long d'une interface : interface semi-conducteur-isolant dans le cas 
du MISFET, interface d'une hétérojonction dans le cas des TEGFET, MISFET 
et HEMT. La couche d'électrons est généralement «bidimensionnelle ». La figure 
II - 3 donne le principe de ces dispositifs ou le canal est une couche 
bidimensionnelle induite contre une interface. 

 

 
 

Figure II – 3 : Coupe d'un dispositif à effet de champ de type MISFET ou 
TEGFET. 

 
   II – 2 – 1 – 2. La charge et la capacité du canal 

 
Dans les deux cas, l'électrode de commande ou grille est isolée du canal soit 

par une zone de charge d'espace, soit par une couche diélectrique. Il est donc 
naturel de définir entre le point courant M du canal et la grille de commande une 
capacité CM telle que la charge du canal au point M vérifie : 

   
 QM=CM (VG-VM)        (2.3) 

 
Où VG est la tension appliquée sur la grille et VM est la tension au point 

courant M du canal (QM et CM sont définis pour l'unité de surface). La figure II - 1 
précise également ces notations. 
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Lorsqu'un courant circule le long du canal entre l'électrode de drain (portée 
au potentiel VD) et l'électrode de source (au potentiel VS) le potentiel du point courant 
M varie de VD et VS. Il en est donc de même de la charge QM et ce dans les deux types 
de dispositifs. Cependant, une distinction fondamentale s'opère lorsque l'on considère 
la capacité CM. Alors qu'elle est sensiblement constante vis-à-vis du point considéré M 
dans le cas des MISFET et TEGFET (l'épaisseur du diélectrique étant constante) elle 
est, par essence même, variable dans le cas du MESFET puisque la profondeur de la 
charge d'espace au point M dépend de la polarisation VG-VM. Les équations 
fonctionnelles reflètent dans le cas général cette différence de comportement. 

Cependant, lorsque l'intervalle de variation de VM, c'est-à-dire la différence de 
potentiel VDS entre drain et source, est petite devant VG-VM, la capacité CM du 
MESFET reste elle-même sensiblement constante. Il existe donc, en général, une 
plage de tensions de commande dans laquelle les équations fonctionnelles du 
MESFET rejoignent formellement celle du MISFET. 
 
   II – 2 – 1 – 3. Réversibilité du dispositif 

 
Dans le cas le plus fréquent, le dispositif à effet de champ est entièrement 

symétrique par rapport à un plan perpendiculaire au canal et passe par le centre de la 
grille. Cette symétrie garantit la possibilité d'un fonctionnement réversible, le courant 
pouvant circuler dans un sens ou dans l'autre suivant les polarisations respectives de 
la source et du drain. Nous nous efforcerons dans toute la mesure du possible d'établir 
les équations fonctionnelles respectant cette possibilité. 

 
   II – 2 – 1 – 4. Notations 

 
Un certain nombre de paramètres et certaines notations ont un caractère 

suffisamment général pour être présentés en préambule. 
Nous serons généralement amenés à distinguer entre le dispositif intrinsèque 

dénommé parfois zone active ou encore transistor interne, et son environnement. La 
figure II - 4 établit ce genre de distinction en faisant ressortir les « zones d'accès » 
source- grille et grille- drain et précise les notations. En indice, les petites lettres seront 
réservées à la partie intrinsèque, les grandes lettres désignant les éléments 
externes. Pour ménager une description très générale du fonctionnement - en 
particulier du fonctionnement réversible - les tensions seront référencées à un neutre 
N qui pourra, le cas échéant, coïncider avec l'une des connexions externes (le plus 
souvent la source). 

Nous désignerons ainsi : 
Vd : tension en sortie du canal intrinsèque,  
Vs : tension à l'entrée du canal intrinsèque, 
VD : tension sur la connexion de drain externe. 
VS : tension sur la connexion de source externe. 
VG: tension de grille, 
VT : tension de seuil, ou tension qui, appliquée sur la grille fait apparaître le canal 

(généralement repérée par rapport à l'entrée du canal), 
VSUB : tension appliquée au substrat (considéré comme équipotentiel). 
 
Par ailleurs, x étant l'abscisse courant le long du canal, et y l'ordonnée selon un 

axe perpendiculaire, V(x, y) est la tension au point M de coordonnée (x, y) dans le 
canal. 
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Figure II – 4 : Dispositif interne et ses zones d'accès. Notations générales. 

 
Nous désignerons également par : 

Z : la largeur du canal (selon la direction perpendiculaire au plan de la figure II - 4). 
L : la longueur du canal intrinsèque (ou de la partie du canal commandée par la grille), 
LGS : la longueur de la zone d'accès entre le contact de source et l'entrée s du canal,  
LGD : la longueur de la zone d'accès entre le contact de drain et la sortie d du canal,  
Ig : la longueur de la grille, 
µ0 : désigne la mobilité électronique en champ faible dans le canal, 
vsat : est la vitesse de saturation des électrons en régime stationnaire sous champ fort 
 (Ec<E), 
Ec : est le champ critique de saturation de vitesse, 

TL∆ξ  : L’énergie de transfert dans le minimum secondaire L de la bande de conduction. 
 
Enfin les notations spécifiques aux divers dispositifs seront précisées au fur et à 

mesure de leur description 
 
   II – 2 – 1 – 5. Performances d’un composant à effet de 

champ 
Dans un dispositif parfait, c'est-à-dire dans lequel l'accès à la zone active n'est 

limité par aucune résistance, le temps de transit t, des porteurs à travers cette zone 
est également le délai séparant les instants d'entrée et de sortie du signal, bien 
qu’un délai ne puisse être associé à aucune limitation en fréquence. Le paramètre 

tt, et la fréquence dite de transition
t

T t
f

π2
1

= , qui lui est associée sont considérés 

comme caractéristiques du dispositif intrinsèque. 
Si tδq est l'accroissement de la charge en transit dans la zone active, 

l'accroissement correspondant au courant est 
t

g

t

t
s t

δv
CZL

t
δq

δi ==  où CZL est la 

capacité d'entrée. On obtient donc 

  
πCZL
gf m

T 2
=          (2.4) 

Un dispositif réel comporte toujours des zones d'accès dont le caractère 
résistif associé à  la capacité d'entrée et aux capacités parasites introduit un délai 
inertiel qui cette fois limite les performances en fréquences. On définit aussi la 
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fréquence maximum d'oscillation fmax pour laquelle le gain en puissance 
d'adaptation est égal à l'unité. Ce paramètre peut se mettre en général sous la 
forme d'une moyenne géométrique entre deux fréquences, l'une étant fT, l'autre une 
fréquence  fC caractéristique des réseaux dissipatifs d'accès à l'entrée et à la sortie 
( CT fff =max ). 

Soit  la vitesse moyenne de transit des électrons dans le canal, on aura  
tM= L/vM.  
On sera amené à distinguer deux cas : 
 
a) Si les électrons du canal transitent en régime stationnaire et si Vd s m a x  est 

la tension maximale que l'on peut faire régner entre source et drain on obtiendra 
  

  tt= L2/µn Vdmax         (2.5) 
 
Ou encore  

 
  fT = µn Vdsmax /L2.         (2.6) 

 
Cette formulation s'appliquera sur grilles longues pour lesquelles le temps de 

transit tt, est supérieur au temps de relaxation de l'énergie τε. 
b) Si les électrons transitent en régime de survitesse ou quasi balistique leur 

vitesse maximale est atteinte lorsque la tension entre les extrémités du canal est de 
l’ordre de l'énergie de transfert TL∆ξ . Dans ce cas 

 
  fT = µn TL∆ξ /L2.        (2.7) 

 
Cette formulation sera considérée dans le cas des grilles courtes (en pratique 

dès que L< 1 µm). 
D'une manière générale les performances du transistor à effet de champ vont 

se trouver dominées par la mobilité initiale µn, et le terme 1/L2. 
La mobilité initiale (ou en champ faible) µn des électrons est limitée par les 

impuretés de dopage dans le cas du MESFET GaAs (µn var ie  ent re 4 500 et 
5000 cm2. V-1 .s-1). Elle est dégradée par l'interface entre couche isolante et la 
couche active dans le cas du MISFET (µn =2000 cm2. V-1 .s-1pour In P). Elle peut en 
revanche atteindre une valeur très élevée dans les dispositifs à TEGFET HEMT ou 
MISFET. 

On gagne en rapidité et en transconductance en réduisant la longueur du 
canal. Toutefois lorsque celle-ci passe au dessous du micron, des phénomènes 
nouveaux viennent compliquer cette description telle que les effets de bords sous la 
grille. 

Dans les circuits logiques, le transistor travaille le plus souvent sur charge 
capacitive. La rapidité est alors conditionnée par la valeur maximale du courant 
disponible en sortie, elle-même proportionnelle à CZL et inversement 
proportionnelle au temps de transit. Le facteur de mérite est alors CZL fT, c'est-à-
dire la transconductance gm. 
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  II – 2 – 2. Le transistor à effet de champ à barrière métal-semi-
conducteur MESFET 
   II – 2 – 2 – 1. Structure générale et principe de 
fonctionnement du MESFET 

 
Le MESFET est le premier composant réalisé sur GaAs [1], [2]. Il comporte le 

plus souvent une couche active de type N, réalisée sur un substrat semi-isolant, 
deux contacts ohmiques (source et drain) et une grille métallique déposée à mi-
chemin entre source et drain dans des conditions créant une barrière de Schottky. 

 

 
 

Figure II – 5 : Coupe schématique du MESFET dans sa version primitive. 
 
La couche active est déposée par épitaxie sur le substrat semi-isolant. Elle est 

ensuite attaquée chimiquement pour obtenir un îlot dans lequel est réalisé le 
transistor. Les contacts ohmiques de source et de drain sont obtenus par alliage. 

 
La figure II - 6 montre le MESFET dans sa version la plus élaborée. La couche 

active est implantée directement dans le substrat semi- isolant. La grille, en métal 
réfractaire, est ensuite déposée. Deux zones N+  sont ensuite implantées en se 
servant du métal comme d'un masque pour obtenir deux zones d'accès auto 
alignées sur la grille. 

 

 
 

Figure II – 6 : Le MESFET dans sa version évoluée implantée auto- alignée. 
 
Le MESFET tire ses excellentes performances de trois propriétés essentielles : 
- l'existence du substrat semi- isolant contre lequel vient se pincer le canal,  
- la possibilité d'utiliser une électrode de contrôle de type Schottky,  
- la mobilité élevée des électrons du GaAs. 
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II – 2 – 2 – 2. Tension de pincement, tension de seuil 
 
La tension de pincement Vp, est la hauteur de barrière électrostatique qui 

amènerait la zone de charge d'espace située sous la grille à occuper l'épaisseur 
totale de la couche active. Dans le cas d'une couche d'épaisseur a et dopée 
uniformément à la concentration ND, la tension de pincement est donnée par Vp= 
qND a²2ε0 εr, Si la couche est implantée, ND(y) représentant le profil selon l'axe Oy 
(figure II – 4) la tension de pincement est donnée par [3], [4]. 

  (y)dyNy
εε
q(y')dy'dyN

εε
qV D

aa a

y r
D

r
p ∫∫ ∫ ==

00 00

     (2.8) 

Au repos, en l'absence de tension de polarisation sur la grille, la tension de 
diffusion φD de la barrière de Schottky provoque une pénétration de la ZCE 
jusqu'en y =y0. 

Si  y0 > a  (φD > Vp) le canal est pincé par la ZCE avant même toute polarisation 
de la grille. Le transistor est dit normalement bloqué ou « à enrichissement ». 

Si a > y0  (Vp >φD) le canal existe sous la grille. Le transistor est dit 
normalement conducteur ou « à déplétion ». 

La définition de la tension de seuil VT suit tout naturellement : c'est la 
tension appliquée entre la grille et la couche active amène la charge d'espace à 
occuper toute l'épaisseur de la couche. Après ce qui vient d'être mentionné, on a 
bien évidemment 

VT= φD - Vp 
La tension de seuil est donc positive dans le cas d'un transistor à 

enrichissement, négative dans le cas d'un dispositif à déplétion. 
 
  II – 2 – 2 – 3. Fonctionnement du MESFET : aspects quantitatifs 
 
Pour simplifier l'exposé nous étudierons le fonctionnement d'un dispositif à 

déplétion dont la couche active sera supposée uniformément dopée. En régime de 
fonctionnement normal, le dispositif est polarisé comme le montre la figure II - 7. La 
grille est polarisée négativement par rapport à la source : la barrière de Schottky est 
en inverse le drain est polarisé positivement par rapport à la source. Il crée dans 
l'ensemble du dispositif un champ électrique qui draine les électrons dans sa 
direction. La différence de potentiel entre la grille et le point courant M du canal est 
plus faible à l'extrémité située près de la source (entrée du canal). Le canal est 
donc plus resserré près du drain qu'à son entrée. L'intensité du champ électrique 
va donc croissant depuis l'entrée du canal (partie large) jusqu'à sa sortie (partie 
resserrée). 

   
Figure II – 7 : Les polarisations du MESFET. 
a) Emplacement des sources de polarisation 
b) Représentation symbolique du MESFET et des grandeurs électriques  

   associées à son fonctionnement 
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La figure II - 8 est un réseau typique de caractéristiques donnant l'évolution du 

courant ID circulant entre drain et source lorsque l'on fait croître la tension VDS en 
maintenant la tension de grille VGS à une valeur constante. On peut séparer les 
caractéristiques de ce réseau en deux régions : une région linéaire dans laquelle le 
courant ID croît avec la tension VDS et une région dite de «saturation» où le 
courant de drain est sensiblement indépendant de VDS. Ce comportement met en jeu 
un ensemble de phénomènes que nous allons maintenant décrire. 

 

 
 

Figure II – 8 : Un réseau typique de caractéristiques « de drain » 
ID, VDS  à  VGS = Cte montrant les deux zones principales de fonctionnement. 

 
Il est bon toutefois de noter dès à présent que ces propriétés interviennent 

également dans le fonctionnement du MISFET et du TEGFET. Leur généralité 
justifie donc que nous nous y arrêtions assez longuement. 

 
a) Fonctionnement linéaire 
 
Pour les faibles valeurs de la tension de drain (VDS << VGS - VT) le canal reste 

de section sensiblement uniforme sous la grille. Son ouverture (sa hauteur) dépend 
essentiellement de la tension qui polarise celle-ci. Le dispositif se comporte alors 
comme une conductance, contrôlée par la grille : le courant ID  varie 
proportionnellement à VDS (figure II - 9a). 

 
b) Régime de saturation du courant 
 
Lorsque la tension de drain s'accroît, la pénétration de la zone de charge 

d’espace s’accentue à la sortie du canal. L’apparition de ce resserrement provoque le 
ralentissement de la croissance du courant du drain (figure II - 9b). Trois 
mécanismes sont alors susceptibles de provoquer la « saturation » du courant de 
drain : le pincement du canal, la saturation de vitesse en régime de transport 
stationnaire, le transfert après régime de survitesse. 
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Figure II – 9 : En a) le canal est entièrement ouvert. Le courant est proportionnel 

à VDS. Le transistor se comporte comme une conductance contrôlée par la grille. Le 
rétrécissement du canal près du drain en b) provoque le ralentissement de la 
croissance de ID. 

 
• Le pincement du canal 
 
Il est illustré par la figure II - 10. Pour une certaine valeur VDSp = VDS- VT de la 

tension drain- source, la zone de charge d'espace a rejoint le substrat à la sortie du 
canal. Celui-ci est donc pincé. On pourrait alors distinguer deux parties dans le 
canal. En amont du point de pincement P, le canal existe et les électrons y circulent 
en provenance de la source, sous l'effet du champ longitudinal. La tension entre le 
point P et la source est celle qui provoque le pincement. Elle demeure donc 
constante, égale à VGS - VT, quelle que soit la valeur de VDS  tant que celle-ci 
demeure supérieure où égale à VGS - VT. Le courant fourni par le canal libre et 
arrivant au point P est donc indépendant de VDS  pour peu que la géométrie de 
cette partie libre demeure invariable, c'est-à-dire que le point P reste fixe. Cette 
géométrie reste cependant sensible à la tension VGS  ce qui assure le contrôle du 
courant ID par la grille. 

En aval du point de pincement P le canal a disparu pour faire place à la région 
de charge d'espace désertée sous les influences conjointes de la grille et du drain. 
Mais la composante longitudinale du champ électrique est devenue très 
importante. Les électrons parvenant au point de pincement sont alors collectés et 
projetés en direction du contact de drain. Le champ épuise totalement le flux des 
porteurs parvenant en P. Il est incapable de contrôler ce flux. Ce phénomène est 
analogue à l'effet du collecteur d'un transistor bipolaire [3]. 
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Figure II – 10 : Schéma du pincement du canal. 
 
En régime de pincement, lorsque VDS est supérieure à VDSp le point de 

pincement P a tendance à reculer légèrement vers la source ce qui provoque en 
général un léger accroissement de ID lorsque VDS croît. 
 La théorie et l'expérience montrent qu'en fait le pincement total du canal 
n'est  jamais atteint dans le MESFET GaAs (sauf peut être dans les dispositifs à 
grille très longue ou pour des valeurs très faibles de la différence VGS  - VT. 
L'accroissement très important du champ électrique dans le canal, lorsque celui-ci 
commence à se resserrer, induit un échauffement des porteurs qui provoque en 
général leur transfert dans les vallées supérieures de la bande de conduction 
avant que ne survienne le pincement. Les électrons transférés sont des électrons 
lents voyageant en vitesse limite. La saturation de la vitesse des porteurs dans la 
partie resserrée du canal rend alors le courant indépendant de la tension VDS, [4], 
[5]. 

Cependant, comme nous l'avons expliqué au chapitre 1 de la première partie, 
les phénomènes de transfert dans les vallées supérieures s'accompagnent 
souvent d'un régime non stationnaire de l'énergie. Nous sommes donc amenés à 
considérer les deux possibilités exposées ci-après. 

 
• La saturation de la vitesse électronique en régime quasi statique [6], [7] 
 
Lorsque le canal est suffisamment long et lorsque le champ électrique ne croît 

pas trop rapidement sous la grille. Les électrons peuvent circuler en régime 
stationnaire de l'énergie. Leur temps de transit doit être largement supérieur au 
temps de relaxation τε de l’énergie. Dans GaAs avec τε = 10-12 s et en supposant 
pour les électrons une vitesse voisine de 107 cm. s-1. On voit que la longueur de la 
grille doit être, au minimum de l'ordre de 1 µm. 

Dans ces conditions la vitesse des électrons suit la loi quasi statique décrite 
par la courbe de la figure I – 8. Elle se sature lorsque le champ électrique atteint la 
valeur critique Ec (3,6 kV cm-1 dans GaAs), elle décroît lorsque le champ dépasse 
cette valeur et se stabilise à la limite vsat (environ 8.106 cm. s-1 dans GaAs). 

Le ralentissement des électrons provoque leur accumulation dans le canal. Ce 
qui assure la continuité du courant. Inversement lorsqu’à la sortie du canal le champ 
électrique commence à décroître et à se rapprocher de sa valeur critique Ec, la 
vitesse des électrons s'accroît, ce qui provoque une désertion du canal.  

Les figures II - 11 et II - 12 donnent les résultats de simulations à l'ordinateur 
montrant la répartition de la concentration des électrons dans le canal d'un MESFET 
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GaAs ainsi que le réseau correspondant des équipotentielles [8]. Le canal comporte 
à nouveau deux parties : une partie libre où les électrons voyagent en régime de 
mobilité et qui s'étend jusqu'au plan où le champ électrique atteint sa valeur critique 
Ec ; une partie saturée où les électrons voyagent en vitesse limitée par le transfert. 
La figure II - 13 résume cette étude en donnant l'allure des profils de la concentration 
des électrons, du champ électrique et de la vitesse électronique stationnaire dans le 
canal. 

 

 

 
 
Figure II – 11 : Simulation MESFET GaAs longueur de grille LG =1 µm avec la 

méthode des différences finies ; 
a) Équiconcentrations en unités 2.1015 cm-3 ; b) Équipotentielles. 

 
La figure II – 11 représente le résultat d'une simulation à l'ordinateur au moyen 

d'un programme en différences finies incluant la loi vitesse-champ quasi statique. On 
note l'existence d'un domaine d'accumulation d'électrons lents en sortie du canal.[6] 

 

 

 
Figure II – 12 : Simulation MESFET GaAs longueur de grille Lg = 1 µm ; avec la 

méthode de Monte Carlo ; 
a) Répartition des électrons ;b) Réseau des équipotentielles. Le dispositif est le 

 même que celui de Ici figure II - 11. 
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La simulation figure II – 12 utilise la simulation du type Monte Carlo capable de 
rendre compte de l'existence d'un régime non stationnaire en énergie (survitesse). 
L'identité avec la figure II - 11 montre que pour cette longueur de grille les 
phénomènes de survitesse ont peu d'influence. [8] 

 

 

 
 

Figure II – 13 : Canal d'un MESFET GaAs en régime de saturation de 
vitesse quasi statique. 
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Ou : 
a) Position du domaine d'accumulation d'électrons. 
b) Profil de la concentration d'électrons normalisée au dopage initial ND. 
d) Profil du champ électrique. 
e) Variation de la vitesse des électrons le long de l’axe du canal. 
 
• Le transfert après parcours en  survitesse ou en régime quasi balistique 

[8], [9] 
 
C'est le troisième mécanisme susceptible de conduire à la saturation du 

courant. Il s'observe sous les grilles courtes (Lg < 1 µm) où apparaît un gradient 
de champ électrique intense et sous lesquelles le temps de transit des électrons 
devient de l'ordre du temps de relaxation de l'énergie. Le régime stationnaire ne 
pouvant s'établir, les électrons voyagent en survitesse. Leur perte d'énergie dans 
les collisions contre les phonons optiques polaires est faible. On peut alors 
considérer que les électrons transforment presque intégralement en énergie 
cinétique l'énergie potentielle perdue en remontant le champ électrique. Lorsque 
leur énergie cinétique atteint environ 0,36 eV les électrons sont transférés dans les 
vallées L. ralentissent immédiatement et s'accumulent. Le reste de leur parcours 
dans le canal s'effectue à vitesse constante « saturée» indépendante du champ 
électrique. Le courant de drain ID est devenu indépendant de VDS. 

Les figures II - 14 et II - 15 donnent les résultats de la simulation à l'ordinateur 
d'un MESFET possédant un canal uniformément dopé contrôlé par une grille « 
submicronique » (lg = 0,5 µm). La simulation est du type Monte-Carlo 
particulaire. Elle prend en compte d'une manière très fidèle les phénomènes de 
transport non stationnaire [8]. Sur la figure II – 14   le canal est largement ouvert, 
les électrons y circulent en survitesse : le MESFET est dans sa zone de 
fonctionnement linéaire. Dans le cas donné par la figure II - 15, une tension de 
grille plus négative a provoqué le rétrécissement du canal. On constate qu'en 
amont de l'équipotentielle 0,4 V l'essentiel de la population électronique circule en 
survitesse. 
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Figure II – 14 : Simulation Monte Carlo particulaire d'un MESFET à 

grille 0,25 µm, en GaAs. 
Où : 

a) Réseau des équipotentielles, 
b) diagramme particulaire; 
c) particules en survitesse (canal libre; 
d) particules transférées dans les vallées L ou X. Le dispositif est en 

régime de fonctionnement linéaire. 
 

 
 

Figure II – 15 : Simulation MESFET GaAs avec la méthode de Monte Carlo ; la 
grille est polarisée négativement. Le dispositif est le même que celui de Ici figure III - 14  
 
Où :    a) Réseau des équipotentielles: 

b) diagramme particulaire 
c) particules en survitesse. Le canal libre s'étend jusqu'au voisinage de 

  l’équipotentielle 0.4 V. 
d) particules transférées dans L ou X. Le transfert débute au franchissement 

  de l’équipotentielles 0.4 V Les  électrons lents se sont accumulés. 
 
Nous avons donc ici une illustration assez fidèle des phénomènes décrits dans 

ce paragraphe. 
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II – 3. ÉQUATIONS FONCTIONNELLES DU MESFET GaAs RECHERCHE 
D'UN MODELE DECRIVANT LES PHENOMENES PHYSIQUES 

 
Nous nous intéresserons tout d'abord au dispositif interne (ou intrinsèque) tel 

qu'il a été défini au II – 2 – 2 – 1. Nous reviendrons ensuite au dispositif réel en 
introduisant les zones d'accès ainsi qu'un certain nombre d'effets secondaires liés 
au caractère bidimensionnel (effets de géométrie). L'étude du dispositif interne se 
fait en général sous trois hypothèses que nous adopterons : 

- la frontière séparant le canal de la zone de charge d'espace située sous la 
grille est abrupte: 

- le substrat est impénétrable. Cette hypothèse sera remise en question plus 
loin. 

- dans tout le canal les équipotentielles sont des plans perpendiculaires à 
l'axe Ox (figure II - 16) alors que c'est l'inverse dans la zone de charge d'espace : 
c'est l'hypothèse dite du « canal graduel » [13]. Elle revient à négliger la 
composante Ey, du champ dans le canal et sa composante Ex dans la zone de 
charge d'espace. Cette hypothèse est bien vérifiée lorsque le rapport L/a est 
grand devient l'unité. 

L'écriture des relations fonctionnelles est conduite en trois étapes. Nous 
établirons tout d'abord des relations valables dans le cas général d'un dopage non 
uniforme de la couche active (cas du MESFET à canal implanté). Nous en 
déduisons ensuite facilement l'ensemble des équations classiques du MESFET à 
dopage uniforme dont nous établissons, pour finir, une approximation 
quadratique d'un maniement plus simple. 

La longueur du canal libre au sens du sera notée Ls, et φg, sera la variation 
totale du potentiel électrostatique à travers la zone de charge d'espace. 

 
Figure II – 16 : Notations spécifiques pour l’étude du MESFET intrinsèque.  
 
Le point M(x, y) sur la figure II – 16 est un point courant dans le canal 

avec l'hypothèse canal graduelle c.-à-d. le potentiel au point M est indépendant 
de l'ordonnée y. 

 
  II – 3 – 1. Équations fonctionnelles du MESFET intrinsèque à canal 
non uniformément dopé (cas du MESFET à canal implanté) 

 
Le dopage ND (y) de la couche active est supposé varier avec la profondeur y. 

Nous introduirons pour traiter les problèmes de charge de canal et de charge 
d'espace la fonction intégrale du dopage [10]. 
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Étude du canal libre 
Étudions la pénétration yd(x) de la charge d'espace, les champs électriques et 

le courant dans le plan x. 
Dans l'hypothèse graduelle, le champ électrique de la zone de charge 

d'espace n'a qu'une composante verticale Ey(x, y) reliée au dopage et à la 
pénétration yd(x) par: 
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ou encore en introduisant la fonctionnelle Q(y) 
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La profondeur de pénétration yd(x) est elle-même reliée à la chute du potentiel 
électrostatique dans la charge d'espace à l'abscisse x 
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Après une intégration par parties 
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Avec  φD la tension de diffusion de la barrière Schottky dans le GaAs et V(x) la 
tension du canal dans le plan x on a par ailleurs 

  φg(x)= φD + V(x)-Vg       (2.15) 
 
La composante Ex(x) du champ électrique dans le canal est alors donnée par 
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Nous en déduisons l'expression du courant ID circulant dans le canal sous la 

forme plus générale :  
 

  ∫=
a

Vd(x) DXnD (y)dydN(x)EZµI       (2.17) 
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Ce courant est conservatif. En considérant par ailleurs que la mobilité µn des 

électrons est constante sur toute l'étendue LS, du canal libre, nous pouvons intégrer 
le second membre de cette équation pour obtenir finalement 
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La transconductance 
g

0
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=  peut être déduite de la relation (2.19) on l’écrit 

sous la forme : 
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pour obtenir finalement son expression générale 
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De la même façon, on peut exprimer la conductance de drain ou conductance 

du canal 
D

D
D V

Ig
∂
∂

=  

Avant saturation du courant, LS = L = cte, le premier terme de gD donne la 
conductance du régime linéaire. Il dépend de Vg à travers yd(L). Lorsque la 
saturation est obtenue on a yd(L)≈a : le premier terme décroît fortement (s'annule s'il 
y a pincement total du canal) et le second terme, avec la variable LS, prend en 
compte le recul de la frontière du canal libre sous l'influence de la tension de drain. 
Ce phénomène est étudié plus loin. 

La charge totale en transit dans le canal libre est 
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Elle dépend des trois tensions de polarisation VS, Vd et Vg. On peut donc définir 
trois capacités différentielles 
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D'une manière générale, la capacité Cα relative à la tension V est donnée par 
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On se ramène alors facilement aux capacités Cgs, Cgd, Cds, couplant 
respectivement grille- source, grille-drain et drain-source dans le schéma 
équivalent au moyen des relations 

   
  Cgs=1/2(Cg-Cd+Cs)        (2.24) 
  Cds=1/2(-Cg+Cd+Cs)       (2.25) 
  Cgd=1/2(Cg+Cd-Cs)       (2.26) 

 
La charge d'espace s'étendant au-delà de l'abscisse LS, entre grille et drain 

dans la partie saturée du canal introduit une capacité différentielle se plaçant en 
série avec Cds et Cgd [14]. 
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   II – 3 – 1 – 1 . Saturation par pincement du canal pour des 
grilles longues  

 
Le pincement apparaît en tout premier lieu au niveau du drain pour la tension 

  Vdsat=V(L)=Vg-VT       (2.27) 
Le courant ID, atteint sa valeur de saturation avec 
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   II – 3 – 1 – 2. Saturation pour des grilles microniques 

Cette saturation est dite quasi statique, la longueur du canal Lg est environ 
1µm 

La vitesse des électrons atteint sa valeur limite Vsat au niveau du drain 
lorsque le champ est à sa valeur critique Ec. Le courant doit vérifier simultanément 
deux relations 
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Il faut déterminer yd(L) pour atteindre Vsat et IDsat Dans le cas général, cela ne 
peut se faire que numériquement. 

 
   II – 3 – 1 – 3. Saturation pour des grilles submicroniques : 

 
Le transfert survient en premier lieu au niveau du drain lorsque la différence de 

potentiel V(L) ∀V(0) atteint une valeur ∆Vt légèrement supérieure à TL∆ξ /q (soit 
environ 0,4 V). La pénétration de la ZCE en x = L vérifie alors l'équation  
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Connaissant yd(L) et yd(0) on peut alors calculer IDsat 
 
Dans le cas général d'un profil de dopage non uniforme, les calculs précédents 

ne peuvent déboucher sur des expressions analytiques simples. On doit faire appel 
au calcul numérique sur ordinateur pour extraire les paramètres du schéma 
équivalent. Cette approche peut servir de base au modèle numérique introduit 
dans des simulateurs de circuits tels SPICE, ASTEC III (CISI) ou CIRCEC 
(Thomson-CSF). 

L'hypothèse d'un dopage uniforme permet de pousser plus avant les calculs. 
Nous en donnons deux applications : la première pour le MESFET dont la tension 
de seuil vT est voisine de zéro:la seconde pour MESFET normalement conducteur 
(VT < 0). 
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II – 3 – 2. MESFET à canal uniformément dopé 
 
Le dopage étant uniforme, la pénétration yd(t) de la charge d'espace se 

calcule aisément en tout plan x 
  2/1

0 )/)(2()( Dgrd qNxxy ϕεε=      (2.32) 
Avec la tension de pincement rDp aqNy εε 02/²= , nous introduisons la variable 

réduite. 
  pgTpg VxVVVVxxu /))((1/)()( +−+==ϕ     (2.33) 

La pénétration de ZCE yd(x) s’exprime simplement par  

  
2/1)(.)( xuaxyd =        (2.34) 

En posant  

  pDn V
L
ZaNqµI =0        (2.35) 

Les relations (2.17) et (2.19) du paragraphe précédent s'intègrent très 
facilement avec ND = cte. Elles donnent 
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 II – 3 – 2 - 1. Dispositif à canal normalement bloqué (tension de seuil 
voisine de zéro) 

 
Le MESFET à tension de seuil voisine de zéro travaille avec un canal dont 

l'ouverture est voisine de l'épaisseur n de la couche active. La tension de grille est 
normalement positive 

 0 < Vg - V(0) < φD 
La variable réduite u(x) est donc inférieure à 1 dans la majeure partie du canal 

libre. On vérifiera après quelques calculs que la saturation du courant donne lieu 
aux formulations suivant : 

a) Pincement du canal : 
 

u(L)=1 , pTg ))/VV(V(V)u( 010 −−−=     (2.38) 
 
b) Saturation par la vitesse : 
 
u (0) =1-(Vg -VT -V(0))/Vp, Ex(L)=Ec, l'élimination de u(L) entre (2.36) et 

(2.37) (Ls = L) donne une relation implicite en 
   X=IDsat /I0 avec LEcVp /=θ . 

  33 01
3
201 )u(θX)()u(θX)²(X −−−−−=     (2.39) 

Qui doit être résolue numériquement  
 
c) Saturation par transfert  

  ptTg ))/V∆V)(V(V(Vu(L) +−−−= 01    (2.40) 
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  pTg ))/VV(V(V)u( 010 −−−=      (2.41) 
Le courant IDsat est alors donné par (2.37)avec (Ls=L) x= IDsat/Io), la tension 

intrinsèque de drain à saturation vérifient  Vsat(L)-V(0)=∆Vt  
 

  II – 3 – 2 - 2. Dispositif à canal normalement conducteur 
(tension de seuil négative) 

 
Le MESFET à tension de seuil négative travaille avec une ouverture de canal 

toujours inférieure à l'épaisseur de la couche active. La tension de grille est 
normalement négative. La variable réduite u(x) est donc voisine de 1 dans la 
majeure partie du canal libre.  

 
(VT - Vg+V(x))/Vp<<1 
 
Un développement limité au premier ordre des relations (2.36) et (2.37) 

conduit aux expressions rapprochées  
  )())((2 xExVVVLI xtgD −−= β      (2.42) 
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Dans lesquelles on a posé 2
0

4 pV
I

=β   

En réordonnant la seconde relation on obtient une expression d'usage plus 
facile 

 { }2/)²)0()²(())0()()()0((2 VLVVLVVVV
L
LI ssTg

s
d −−−−−= β   (2.44) 

 
Remarque : L'usage conduit souvent à prendre le point de référence de 

tension à l'entrée du canal, la formule précédente s'écrivant alors sous la forme 
souvent rencontrée : 

  )2/²)((2 dsdsTgsD VVVVI −−= β      (2.45) 
 
Il est facile d'établir les relations du régime de saturation dans les trois cas 

discriminés. 

 
a) Grilles longues : 
 
Pincement du canal est obtenu en x = L = Ls 
 

  Vdsat=V (L)=Vg - VT      (2.46) 
  )²)0((( TgDsat VVVI −−= β      (2.47) 

 
b) Grilles « microniques » : 
 
Saturation par la vitesse avec Ex (L) = Ec 
Le courant IDsat  doit vérifier les relations (2.42) et (2.43) simultanément. 

L'élimination de V(L)-V(0) entre ces deux relations conduit alors à 
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{ }1²)²/)²)0((1(²²2 2/1 −−−+= cTcDsat ELVVVgELI β  
Cette relation se simplifie pour donner : 

- Si cTg LEVVV <−− )0(  
 On à    

  )²)0(( TgDsat VVVI −−≈ β        (2.48) 
   C’est à dire en régime quadratique. 

- Si Tgc VVVLE −−=< )0(  
 On à   

  ))0((2 cTgcDsat LEVVVLEI −−−= β     (2.49) 
 
Ce qui donne une allure linéaire à la caractéristique de transfert grille-drain. 
En pratique, E= - 3,6 kV/cm, de sorte que pour L = 1 µm, LEc est de l'ordre 

de 0,36 V. La caractéristique quadratique s'observe donc lorsque le canal est peu 
ouvert c'est-à-dire au voisinage du seuil de conduction. La caractéristique linéaire 
s’observe lorsque le canal est franchement ouvert. 

Ces deux régimes successifs correspondent bien aux observations 
expérimentales sur des MESFET normalement conducteurs dont la longueur de 
grille est voisine de 1 µm. 

 
c) Grille submicronique  
 
La condition de saturation du courant est  
V(L)-V(0)=∆Vt (≈ TL∆ξ /q) le courant IDsat est donné par la relation (2.44) 

  { }2/))0((2 2
ttTgcDsat VVVVVLEI ∆−∆−−= β    (2.50) 

La caractéristique de transfert grille-drain IDsat=f (Vg) est donc sensiblement 
linéaire. 

 
II – 3 – 3. Recul de la frontière de canal libre en régime de saturation du 

courant 
 
La diminution de la longueur du canal libre lorsque la tension de drain dépasse 

sa valeur de saturation VDsat, est un phénomène commun à tous les positifs à effet 
de champ. Elle est surtout sensible, en valeurs relatives, sur les dispositifs à grille 
courte. Dans le MESFET, elle résulte de l'occupation d'une partie du canal par une 
zone enrichie en électrons suivie par une zone désertée. Nous appellerons 
«domaine» le dipôle horizontal ainsi constitué, par analogie avec le domaine de 
Gunn des dispositifs du même nom [11]. Le problème est de relier l'extension du 
domaine à la chute de tension qu'il provoque dans le canal. Il est compliqué par le 
fait que contrairement à ce qui se passe dans les dispositifs Gunn, le domaine ne 
peut prendre le contrôle du courant de drain, celui-ci étant toujours le fait de la partie 
restée libre du canal. La figure II - 17 schématise les profils de concentration, de 
champ électrique et de potentiel à l'intérieur du domaine. 
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Figure II – 17 : Profils schématiques des concentrations, champ électrique  
et chute de tension dans le domaine après saturation du courant de drain. 

 
Nous allons établir une relation entre la chute de tension, dans le domaine, 

son extension L - Ls, et le courant de canal ID Il nous faudra ensuite rattacher ces 
quantités aux équations décrivant le canal en régime de saturation avec ID > I Dsat 

et Vd > Vdsat  [6]. 
 
 Nous supposerons que la section droite du domaine est égale à celle du canal 

en x=Ls, soit Z(a–yd (Ls)). Avec W1, l'extension de la zone accumulée, la charge 
négative QA, est égale à -IDW1/Vdsat. 

 La charge dans la zone désertée est l'opposée de QA. En supposant une 
totale désertion, l'épaisseur W2 de cette zone est telle que 

  ∫−=
a

Ly
DA

sd

dyyNqZQW
)(

2 )(      (2.51) 

 
Entre le courant ID, l'épaisseur totale L-LS=W1+W2 du domaine et la charge QA, 

existe donc la relation 

 ∫ ∫ ⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
+−−=

a

Lsyd

a

yd
DDsatDsA IdyyNaZvdyyNLLqZQ

)(

/)(1/)()(  (2.52) 

 
Nous calculons ensuite la valeur maximale Em du champ dans le domaine : 
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  ))((/ 0 sdrAm LyaZQE −−= εε     (2.53) 

et la chute du potentiel Vex 

  )(
2
1

smex LLEV −=       (2.54) 

∫ ∫ ⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
+−−−=

a

Lsyd

a

Lsyd
DDsatdrDsex IdyyNqZvyadyyNLLqZV

)( )(
0 /)(1)(2/)()²( εε   (2.55) 

 
Si V (LS) est le potentiel dans le canal en x=LS, on a évidemment : 
 

  exsd VLVV += )(  
 
L'extension yd(LS ) de la ZCE de grille en x=L, est par ailleurs toujours reliée 

V(LS ) par 
 

 ∫=+−=
)(

00

)()()(
sd Ly

D
r

sgDs dyyyNaLVVL
εε

ϕϕ   (2.56) 

Il nous faut maintenant considérer chacun des mécanismes entraînant la 
saturation de la vitesse. 

 
a) Saturation du la vitesse quasi statique 
 
Le courant ID et l'extension yd(LS) vérifient la relation (2.17): 

  ∫=
a

Ly
Dcnd

sd

dyyqNZEµI
)(

)(      (2.57) 

La longueur libre L, peut ensuite être tirée de la relation (2.19): 

 [ ] Dr

Lsyd

yd
dddDdns IdyyQaQyNyZqµL εε 0

)(

)0(

)()()(
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⎪
⎬
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⎪
⎨
⎧

−= ∫   (2.58) 

Partant d'une valeur arbitraire de ID, choisie supérieure à IDsat on peut calculer 
successivement yd(LS) par (2.17), LS, par (2.19), la chute de tension Vex dans le 
domaine, la tension V(LS) et finalement la tension de drain correspondante est : 

Vd= Vex + V(LS). 
 
b) Saturation par transfert après vol balistique 
 
La tension V (LS) est fixée par la condition de transfert à : 
 V(LS)= V(0) +∆Vt ; l'extension V(LS) est donc connue. 
On peut alors à nouveau partir d'une valeur arbitraire du courant ID > IDsat, en 

déduire LS comme précédemment, calculer alors la chute de tension Vex dans le 
domaine et en déduire la tension de drain Vd. 
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II – 3 – 4. Comportement au voisinage du blocage : 
 
Régime exponentiel, recul de la tension de seuil sous l'influence de la tension 

de drain. 
Dans les régions de fonctionnement où le transistor devrait être normalement 

bloqué, c'est-à-dire lorsque Vgs-VT<<0, on peut observer de nouveaux 
comportements [8], 

 
- une réouverture du canal sous l'influence d'un accroissement de la tension de 

drain, 
- une commande quasi exponentielle du courant par Vgs  
- une dépendance également exponentielle de ID à Vds. 
L'expression du courant de drain revêt alors l'allure suivante 

  
)(

1

VdsVgs
kT
q

D eII
ηα −

≈     (2.59) 
Les paramètres α et η dépendent de l'épaisseur de couche, de la longueur de 

grille L et de la distance grille- source lgd a. Le paramètre I1 dépend des 
caractéristiques géométriques, du dopage et de la mobilité.  

 

 
Figure II – 18 : Abaissement de la barrière source canal  
sous l'influence du drain dans un MESFET à canal pincé 

 
Ce régime exponentiel est lié à la présence d'une barrière de potentiel à l'entrée 

du canal, s'opposant à la pénétration des électrons. Cette barrière se construit sous 
l'influence de la tension de grille qui tend à appauvrir en électrons la zone pincée 
entre le substrat et la ZCE de grille. Elle se détruit en revanche progressivement 
sous l'influence de la tension de drain (figure II - 18). 

La tension de seuil VT du transistor a été définie pour le régime quadratique du 
courant saturé. Entrant alors dans l’expression )²Vβ(VI TgsD −= , elle peut être 

obtenue graphiquement par extrapolation de la caractéristique )( gsD VfI = . 
Le double contrôle exponentiel qui, comme nous venons de le voir, précède la 

quadratique au voisinage du pincement, introduit une dépendance de la 
caractéristique )( gsD VfI =  vis-à-vis de la tension de drain Vds. Il en résulte une 
dépendance de la tension de seuil VT extrapolée. Cette dépendance est d'autant glus 
marquée que la longueur de grille est plus faible, l'influence du drain se trouvant 
renforcée. Elle diminue lorsque l'on accroît le dopage de la couche active [8]. 
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 II –  4. EFFETS DE GEOMETRIE : ZONES D'ACCES ET SUBSTRAT  
 

  II – 4 - 1. Influence de la résistance d'accès source- canal 
 
La zone séparant le contact de source de l'entrée du canal présente une 

résistance appelée résistance d'accès et notée RSG. Les potentiels de commande du 
transistor étant définis par rapport au contact de source, on retrouve une situation 
le rétroaction négative série-série, la chute de tension développée dans RSG par le 
courant de drain s'oppose à la commande en se retranchant de VGS (figure II - 19). 

 

 
 

Figure II – 19 : Transistor MESFET en régime statique 
 
Lorsque le transistor est appelé à fonctionner en régime de petits signaux, il 

est facile de tenir compte de RSG en introduisant la transconductance externe S du 

transistor 
GS

D

V
IS

∂
∂

=  par opposition à la transconductance interne
gs

D
m V

Ig
∂
∂

=  . 

L'application immédiate des principes de la rétroaction donne alors 

  
mSG

m

gR
gS

+
=

1
       (2.60) 

- RSG se comporte la résistance de la couche RC=R□LGS/Z et la résistance de 
contact généralement exprimée par cΠc fRr = , fc étant le facteur de contact et R□ 
la résistance par carré de la couche active.  

 
Lorsque le transistor est appelé à fonctionner en signaux forts il faut repartir 

des expressions non linéaires du courant de drain. Nous traitons simplement le 
problème en utilisant les approximations de la tension de seuil négative. Les deux 
résiste sont supposées égales RSG=RGD=Rg et l’on à : 

   

  
⎩
⎨
⎧

=
=

DDS

DGS

I 2Rg-V Vds
I Rg-V Vgs

       (2.61) 

   
En introduisant ces expressions dans les relations approchées donnant ID et 

en supposant que les chutes de tension dans les zones d'accès sont faibles devant 
les tensions de commande on obtient facilement [12] les expressions donnant le 
courant de drain en fonction des tensions extérieures VGS  et VDS 
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Pour le fonctionnement linéaire (avant saturation) 
 

  )²/V)VVβ*((VI DSDSTGSD 22 −−=      (2.62) 
Avec : 

  )))VV(Vβ(β/(*β DSTGSsat −+= 221      (2.63) 
Pour le fonctionnement saturé.  

  ))²/-V)V)VV*(VβI DSDSDSTGSsatD 22 −=     (2.64) 

  R)βLEβ/(*β csat 21+=       (2.65) 
Pour un transistor typique de rapport Z/L = 100 avec β=2.10-2 A/V2 et R=10 Ω 

on trouve β*= 1,710-2A0/V2. On voit que la correction est de l'ordre 15 %. 
 
En pratique, les résistances d'accès du MESFET sont dominées par la zone de 

désertion induite, dans les espaces libres grille- source et grille-drain, sous l'effet du 
blocage du niveau de Fermi en milieu de bande interdite, à la surface libre du 
GaAs. La figure II - 20 illustre la réduction d’épaisseur du canal d’accès due à l’effet 
de surface. 

 

 
 

Figure II – 20 : Les zones de charge d'espace induites par le blocage du 
niveau de Fermi en surface réduisent la hauteur du canal libre dans les zones 
d'accès. 

 
Le potentiel de surface est du même ordre de grandeur que la hauteur de 

barrière Schottky. Les ZCE ont donc une extension comparable sous la surface 
libre et sous la grille lorsque celle-ci n'est pas polarisée. La grille perd donc tout 
pouvoir de commande dès que sa polarisation la fait passer légèrement en direct. 

 
 Ce phénomène interdit le fonctionnement du type normalement bloque. Les 

remèdes ont été trouves dans le procède de surcreusement de grille (grille 
enterrée) (figure II - 21). 

 



Chapitre II Le transistor à effet de champ MESFET GaAs Pages N° : 69 

 
 

Figure II – 21 : Le creusement sous la grille restitue à celle-ci son pouvoir  
de commande sur le canal. 

 
  II – 4 – 2. Débordement de la zone de charge d'espace de grille (effet 
de bord). Longueur effective du canal 

 
L'extension latérale de la zone de charge d'espace de la grille (effet de bord) 

conduit à un allongement du canal. La figure II - 22 donne l'évolution de la longueur 
effective L du canal avec la différence de potentiel grille-source pour différentes 
longueurs de grille lg. On peut noter l’importance croissante de l'effet de bord à 
mesure que lg est réduite. Le temps de transit des électrons sous la grille se trouve 
accru en proportion. 

 

 
Figure II – 22 : Longueur effective L du canal en fonction de la tension de 
polarisation grille sature Vgs pour  différentes longueurs de grille lg.  

La tension drain-source est 2V. 
 

  II – 4 - 3. Influence de l'interface couche active substrat 
 
L'interface couche active-substrat n’est pas en général l'obstacle idéal. Les 

électrons peuvent être injectés dans le substrat. Les figures II - 15 donnent une 
illustration de ce phénomène. 

Le caractère fortement bidimensionnel et la non-linéarité des lois de transport 
qui interviennent ne permettent pas de donner une représentation analytique 
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précise du phénomène. Le domaine de Gunn piégé à la sortie de la grille peut 
influencer la barrière de potentiel couche active- substrat, donc de faible hauteur 
[6], [8] en l'abaissant au voisinage de l'extrémité du canal libre, favorisant ainsi 
l'injection (figure II - 23). L'influence électrostatique du contact de drain peut 
s'effectuer à travers le substrat et contribuer également à l'abaissement de 
barrière. 

Le courant  (figure II - 23) circulant dans des éléments de même surface et 
dans l'axe du domaine piégé suit la diminution de la vitesse des porteurs lorsque le 
champ et la tension Vds croissent. Mais simultanément le domaine se trouve 
«contourné» par un important courant de fuite injecté dans le substrat et qui rétablit 
une croissance continue du cotisant total. [6], [8]. 

 

 
 

Figure II – 23 : Courants circulant dans des éléments de même surface situés à 
des profondeurs différentes sous la grille du MESFET  

 
L'injection dans le substrat est à l'origine d'un courant de fuite apportant un 

terme additionnel gdf  la conductance de canal après saturation. Pour représenter ce 
terme on utilise souvent des lois approchées telles que 

  )V(V)         V)(V(Vgg DsatDSDsatDSGSdf >−= 0    (2.66) 
Avec 

  ),-V(VZG)(Vg TGSGS 4000 −=   (Tension en volts)  (2.67) 
L'injection dans le substrat peut être la source d'instabilités graves. La région 

couche active-substrat est en effet généralement le siège de défauts interfaciaux 
en concentration importante. La charge des pièges par les électrons transitant en 
leur voisinage a pour conséquence de créer progressivement une charge d’espace 
négative dont la contre partie positive apparaît dans la couche active et pince le 
canal. La figure II – 24 est une illustration du phénomène. 
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Figure II – 24 : Circulation d’un courant de fuite à travers le substrat et 
charge des pièges a). Pincement progressif du canal par la zone de charge 

d'espace Induite dans la couche active b). 
 
L'emploi de couches tampon (buffer) et de substrat LEC de très haute pureté à 

permis de réduire ce phénomène. 
 

  II – 4 – 4. Commandes parasites : « Back gating» et « Side gating» 
L'existence de la barrière interfaciale couche active-substrat est une nécessité 

physique résultant de la différence de position du niveau de Fermi dans la couche 
active très dopée et dans le substrat semi-isolant (parfois de type légèrement P). 
Une modulation de l'épaisseur de cette barrière xcs conduit à une commande 
parasite du courant de drain [13] (figure II – 25). Cette modulation peut être Induite 
par un contact externe au transistor, pris lui-même sur la couche épitaxie. La figure 
II – 25 [14] montre une structure typique permettant l’étude du phénomène. Le 
contact latéral peut, dans un circuit intégré, être tout simplement le contact de 
source d’un autre transistor logique BFL par exemple  

 

 
 

Figure II – 25 : Structure permettrait la mise en évidence de la commande 
parasite du canal par une électrode latérale (side gating). 

 
Le mécanisme de ces commandes parasites n'est pas unique. Il dépend de la 

nature de l'électrode mise en cause, de la géométrie du système et des 
paramètres de la barrière de potentiel. Il met en cause la répartition des potentiels 
le long de la ligne d'influence (figure II – 26). Il est à peu près établi que cette 
répartition est de nature ohmique (et non électrostatique) et met en jeu le courant 
de fuite circulant à travers le substrat. Certains auteurs attribuent la modulation de 
la barrière à la présence d'un domaine de Gunn le long de celle-ci. 
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Figure II – 26 : Courant maximal Io en fonction du potentiel  

de commande latérale pour différentes valeurs de la distance xcs. 
 
  II – 4 - 5. Effets piézoélectriques induits dans les MESFET GaAs lors 
des procédés de fabrication 

 
On sait depuis longtemps que des contraintes mécaniques intenses 

peuvent être introduites dans le matériau semi-conducteur sous l'effet des 
déformations aux interfaces des dépôts diélectriques ou métalliques. On a pu 
mesurer des contraintes de compression de l'ordre de 5 109 dyn/cm2 dans les 
films de nitrure de silicium (Si3N4) déposés par pulvérisation cathodique réactive 
sur GaAs. La contrainte induite dans le semi-conducteur est en général 
beaucoup plus faible sauf au voisinage des zones d'ouverture du film, c'est-à-
dire, par exemple, au voisinage de la grille d'un MESFET. 

L'estimation de la distribution des contraintes et de leur influence sur les 
paramètres du semi-conducteur a été étudiée par Kirkby [15].  Pour un film 
diélectrique d'épaisseur e1 siège d'une contrainte σ1, la répercussion σs dans le 
semi-conducteur est σs= 4σ1e1/Ws où Ws est l'épaisseur du substrat semi-
conducteur. 

 
Figure II – 27 : Les composantes du vecteur de polarisation piézoélectrique. 
 
Cette contrainte se répartit selon les composantes d'un tenseur qui 

permettent de calculer les composantes du vecteur de polarisation 
piézoélectrique P. Dans le système de coordonnées de la figure II - 27 les 
contraintes créées par l'ouverture  perpendiculaire au plan de la figure, pratiquée 
dans la couche Si3N4 induisent un vecteur piézoélectrique de composantes 

  zxx dp σ14=        (2.68) 

  yzy dp σ14=        (2.69) 
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  )(
2
1

14 xxyyz dp σσ −=       (2.70) 

Dans GaAs, d14 a pour valeur 2,6 .10-17C /dyn. La densité de charges induite 

PPp .∇=  est représentée sur la figure II - 28 [16]. 

 
Figure II – 28 : Densité de charges induites par la contrainte résultant de 

l'ouverture du film SiN4 à la surface du GaAs. 
Pour une contrainte σt de 5.109 dyn /cm2 une densité de charge de 7.1015 

charges/cm3 est obtenue dans l'axe du ruban de grille à environ 0,2 µm de 
profondeur (figure II - 29). 

Il est bon de noter que la polarisation par piézoélectricité est assimilable à une 
charge d'ions fixes qui se compense par une modification dans la répartition et 
la densité des électrons du canal. 

Une propriété importante de ces effets est leur dépendance relativement à 
l'orientation du composant à la surface de la tranche. La conséquence est que 
le courant de drain des MESFET, toutes choses égales par ailleurs, n'est pas le 
même selon que leur grille est orientée dans la direction < 011 > ou la direction 
conjuguée >< 101  (la surface étant elle-même un plan < 100 >). Une différence 
d'au- moins 25 % est prévisible théoriquement et bien vérifiée par l'expérience. 
Cette variation du courant est traductible par une variation de l'ordre de plusieurs 
centaines de millivolts sur la tension de seuil des dispositifs. 
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Figure II – 29 : Densité de charge (1017 cm-3)  piézoélectrique au centre du 

ruban a) et sa répartition en profondeur b). 
 

 II – 5. SCHEMA EQUIVALENT DU MESFET GaAs [17], [18] 
 
Un schéma équivalent du MESFET GaAs est proposé sur la figure II - 30. On 

distingue le transistor interne (ou intrinsèque) délimité par le rectangle pointillé, et 
les éléments parasites externes. 
  II – 5 – 1. Transistor interne 

 
Ses éléments peuvent être calculés au moyen des formules établies 

auparavant. On doit tester l'état de saturation du canal pour sélectionner l'une des 
expressions pour la source de courant ID. On note que les effets liés aux 
variations d'épaisseur ou de longueur L, du canal sous l'influence de la tension de 
drain sont pris en compte automatiquement dans les expressions donnant ID. 

 
Figure II – 30 : Schéma équivalent du MESFET. 
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On ne doit donc pas inclure la conductance de drain intrinsèque gd dans ce 

schéma. Les capacités CGS et CGD représentent les variations de la charge de canal 
Qt avec les tensions appliquées sur les noeuds internes. Ces capacités tendent vers 
zéro lorsque le canal est pincé. Si le dopage du canal peut être considéré comme 
constant, une évaluation simplifiée de  Cgs et  Cgd conduit à 

 

  
sgD

rDg
gs VV

qNZl
C

+−
=

ϕ
εε 0

22
      (2.71) 

  
dgD

rDg
gd VV

qNZl
C

+−
=

ϕ
εε 0

22
      (2.72) 

 
  II – 5 – 2. Éléments  parasites 

 
Les éléments extrinsèques comportent deux diodes permettant de tenir compte 

de l'injection de courant lors d’un passage en directe de la jonction Schottky, doit au 
niveau du drain (courant IGD), soit au niveau de la source (courant IGS). Les courants 
dans ces diodes s expriment classiquement comme indiqué au chapitre 1. 

  )1/)((exp0 −−= mkTVVqII dgGD      (2.73) 
  )1/)((exp0 −−= mkTVVqII dgGS      (2.74) 
  2/)/exp(²*0 KTqTAZII BTg φ−=      (2.75) 

 
Les capacités C’gs, et C’gd représentent les effets de bord de la ZCE Schottky 

Elles sont approchées par 2/'' 0 ZgdCgsC rεπε==  avant pincement du canal et [26] 
on a après pincement du canal. 

 
  )/()(0

'
sgTTDrgs VVVVZArctgC +−−= ϕεε   (2.76) 

  )/()(0
'

dgTTDrgd VVVVZArctgC +−−= ϕεε   (2.77) 
 
Les capacités CBS, CBD et CDS figurent les couplages passifs entre les 

microrubans des connexions. Enfin les résistances RGS, RGD - mentionnées plus 
haut - figurent les accès grille- source et grille- drain, RG étant la résistance du 
ruban métallique de grille. 
Avec R□ la résistance de couche du semi-conducteur fc la résistance spécifique du 
contact (Ω. cm2) on a : 

 )/.( ZLfcRRR GSGS ΠΠ += , )/.( ZLfcRRR GDGD ΠΠ +=   (2.78) 
 

 II – 6. ÉVOLUTION DU TRANSISTOR A EFFET DE CHAMP A 
BARRIERES DE SCHOTTKY 

 
Depuis son apparition sous ses premières versions des années 70, le 

transistor MESFET GaAs n'a pas cessé d'évoluer [19], [20]. Les principaux moteurs 
de cette évolution ont été et demeurent : 

- la recherche de l'uniformité et de la stabilité, notamment des tensions de 
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seuil sur une même plaquette [21], 
-  la maîtrise des interfaces couche active-substrat [13], 
- la solution du problème des résistances d'accès (réduction des charges 

d'espace superficielles), 
- enfin, l'amélioration générale des performances électriques dont les 

paramètres les plus représentatifs sont la transconductance gm et la fréquence de 
transition fT . 

 
Les solutions technologiques proposées pour résoudre ces problèmes 

passent avant toute chose par l'amélioration de la qualité des matériaux et en 
particulier des substrats. Le tirage des cristaux de grand diamètre sous 
encapsulation (LEC) a permis d'obtenir des substrats à très faible taux d'impuretés 
résiduelles dont la compensation ne demande qu'une faible concentration de 
chrome ([Cr] < 1015 cm-3). La résistivité de ces substrats reste excellente (ρ>108 
cmΩ) bien que la mobilité électronique y soit élevée (µn>5103 cmV-1.s-1) 

Ces substrats ont permis l'implantation directe de la couche active assurant 
une meilleure maîtrise des tensions de seuil. Leur faible teneur en chrome ou en 
impuretés à niveau profond ont réduit considérablement les effets de piégeage et 
les phénomènes d'interfaces qui leur sont associés. L'auto alignement de la grille 
par implantation résout le problème des résistances d'accès [22], [23]. 

Ces progrès ont eu un effet décisif pour la mise au point du transistor à 
enrichissement et par voie de conséquence de la logique à couplage direct 
(DCFL). 

En 1988, le MESFET reste le plus sûr garant d'un débouché industriel d'une 
électronique III-V. 

L'amélioration des performances électriques a, de son côté, suscité de 
nombreuses recherches très appuyées par les méthodes modernes de 
modélisation. La réduction de la longueur de grille (base de diminution du temps 
de transit) doit s'accompagner d'une mise à l'échelle des autres paramètres, 
notamment de l'épaisseur de la couche active et de son dopage. Le non respect 
des règles de changement d'échelle entraîne l'accroissement de la conductance 
de drain gd (effet de canal court) ce qui limite le gain intrinsèque gm/gd. Le «  
scaling» du MESFET pose cependant un problème délicat du fait des dopages 
élevés et du contrôle d'épaisseur de la couche active qu'il exige. Par exemple, 
pour réduire la longueur de grille à 0,1 µm le dopage de la couche active doit être 
amené à 1018 cm-3 et son épaisseur réduite à 30 nm. La transconductance est 
alors portée à 450 ms/mm pour un gain intrinsèque de 7. 

La structure MESFET peut s'envisager sur d'autres matériaux. Les courbes 
de la figure II – 31 montrent l'évolution théorique de fT avec la longueur de grille, 
pour GaAs, InP, Ga0,47 In0,53 AsInAs et Si, le dopage étant fixé à 1017cm-3. 
L'accroissement des performances est ici étroitement lié à l’aptitude à soutenir des 
vitesses élevées jusqu'à des fortes énergies électrostatiques sans provoque le 
phénomène de transfert. Les deux paramètres entraînant cette aptitude sans la 
mobilité initiale µ0 et l’énergie de transfert dont les valeurs sont reportés dans le 
tableau II – 1.    

 
 

 
 
 



Chapitre II Le transistor à effet de champ MESFET GaAs Pages N° : 77 

 

 
 

Figure II – 31 : Evolution du facteur fT = gm/2πCgs  avec la longueur de grille 
d'un MESFET réalisé sur différents matériaux. 

 
 

ND=1017cm-3 Si GaAs InAs 
µ0(cm².V-1s-1) 700 4600 16000

TL∆ξ  (eV) - 0,33 0,87 
µ0 TL∆ξ  (cm²s-1) - 1520 13900
vmax(V) 0,8 1,8 3,5 

 
Tableau II – 1 : Tableau des  paramètres composés Si, GaAs et InAs 

   
 
 II – 7. MODELE POUR LE FONCTIONNEMENT EN PETITS SIGNAUX 

 
Le transistor est supposé polariser normalement (VBE > 0,  VBC < 0). On 

superpose aux tensions et courants de repos des petits signaux variables. Chaque 
variable est aussi la somme d'une composante continue et d'une composante 
variable. Pour une variable quelconque x, les notations employées sont Ies 
suivantes 

  

contiue
signal
petit

a

continue
composante

A txAtx X
↓↓

+= )()(
     (2.79) 

A désignant l'électrode à laquelle la variable se réfère. 
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Pour obtenir les expressions liant les composantes variables des courants et 
des tensions, nous ferons appel aux équations du contrôle par les charges stockées. 

 
La charge stockée présente une composante fixe QB et une composante 

variable qb(t) 

 
Nous admettrons encore que la fréquence la plus élevée fb du signal de 

commande vbe(t) est inférieure à l'inverse du temps de transit des électrons dans la 
base (fbtb< 1). Dans ces conditions, on peut admettre que le profil de la concentration 
des minorités s’établit instantanément dans la base et que la relation suivante entre 
qb et vbe est vérifié  

 )(exp)(exp)()( 00 BEBEpBEpBBB vV
kt
qntv

kt
qntqQtq +==+=   (2.80) 

D’où l’on tire  

 beBbeBE
kT
q

opb v
kT
qQv

kT
q)V(en(t)q ==      (2.81) 

 
La composante variable du courant de collecteur est alors elle-même 

donnée par : 

  be
b

B

b

b
C v

kT
q

t
Q

t
q(t)i ==       (2.82) 

Soit 

  bembeC .vgIc.v
kT
q(t)i ==       (2.83) 

La transconductance 
be

c
m v

i
g =  du transistor a donc pour expression 

  Ic
KT
qgm =          (2.84) 

Examinons maintenant la composante variable du courant de base. On a 
de même 

 

  
dt

dqqq
dt

dqqiIti bbBBB
bBB ++=+=+=

τττ
)(     (2.85) 

Soit 

  
dt

dqq
i bb
b +=

τ
        (2.86) 

Ou encore : 

  beBbe
B

b v
dt
d

kT
qQv

kT
qqi +=

τ
      (2.87) 

en introduisant l'expression de QB en régime permanant  
  QB=tBIC         (2.88) 

et en rappelant que 0
B

b
t
τ
=  est le gain en courant du transistor en émetteur 

commun, on obtient : 

  beCBbeCb v
dt
dI

kT
qv

b
Iqi τ

τ
+=

0

1      (2.89) 
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On notera : 

  0b
qI
KTr

C

=π         (2.90) 

  

q
KT

IC CBτ
π ='         (2.91) 

rπ et C’π et sont respectivement la résistance et la capacité dynamiques 
d'entrée du montage émetteur à la masse. La valeur instantanée du courant de 
base ib prend alors la forme : 

  be
be

b v
dt
dC

r
vi π
π

'+=        (2.92) 

On note que rπ C’π.=τ 
 
 II – 8. SIMULATION BIDIMENSIONNELLE DES CARACTERISTIQUES I-V 
DU TRANSISTOR MESFET GaAs. 
 
  II – 8 – 1. Etude bidimensionnelle du transistor MESFET GaAs 

 
 La plupart des modèles physiques actuels [24], [25], [26] sont basés sur la 
résolution bidimensionnelle de l’équation de Poisson. Cette équation connue en 
physique des semiconducteurs est utilisée dans tous les modèles pour expliquer les 
différents phénomènes physiques spécifiques du MESFET GaAs. 

Mais le problème principal pour ces modèles réside dans le couplage des 
équations différentielles, partielles et non-linéaires qui nécessitent d’être résolues 
simultanément. La difficulté de poser des hypothèses valables pour les conditions 
limites aux interfaces libres nécessite le recours à des approximations et la 
négligence d’un certain nombre de termes qui agissent négativement sur l’exactitude 
du modèle. 

Dans cette étude nous présentons un modèle analytique qui associe entre la 
description des phénomènes physiques et la simplicité des équations 
mathématiques. 
 
  II – 8 – 2. Détermination de la tension bidimensionnelle dans la 
zone active 

 
Le traitement mathématique bidimensionnel des équations différentielles à 

l’aide de la technique de Green donne une distribution bidimensionnelle du champ 
électrique sous la région de la zone de charge d’espace (ZCE). 
L’équation générale de Poisson à deux dimensions s’écrit : 

  
ε

ρ ),(
²

²
²

²),( yx
y
V

x
VyxV CC

C
−

=
∂
∂

+
∂
∂

=∆     (2.93) 

Pour calculer la tension sous la grille la zone de charge d’espace est divisée 
en deux régions principales comme il montre dans la figure II - 32 [27]: 
 a) La région (1): Au-dessous de la grille directement, elle est dite région 
contrôlée par la grille. Nous utilisons l’approximation unidimensionnelle pour calculer 
la composante de la relation de tension Vq(x, y) spécifique à cette région. 
 b) La région (2): En dehors da la première région dite région non contrôlée 
par la grille. 
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Figure II – 32: Les différentes régions de déplétion. 
(1) contrôlée par la grille, (2) non contrôlée par la grille. 

 
La tension bidimensionnelle du canal sous la grille s’écrit comme suite : 
 

  Vc (x,y)=Vq (x,y)+Vl (x,y)      (2.94) 
 

Où: ∫ ∫ −++=
y xh

y
gbi

dd
q VVdyyxeNyydyyxeNyxV

0

)( ),(),(),(
εε

   (2.95) 

Et: ( )
( )

( )
( ) ( )ykSin

LkSinh
xkSinhA

LkSinh
xLkSinhAyxV ds

l 1
1

1
1

1

1
1

)(),( ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
+

−
=    (2.96) 

Avec  [ ]∫ −=
a

qc
s dyykSinyVyV

a
A

0
11 )(),0(),0(2     (2.97) 

Et: =dA1 [ ]∫ −
a

qc dyykSinyLVyLV
a 0

1 )(),(),(2      (2.98) 

A1
d et  A1

s : sont des coefficients de Fourier pour la tension supplémentaire de grille 
côtés drain et source respectivement [27]. 

 Et: 
a

k
21
π

=  

A partir de (3) et (4) l’expression de la tension totale devient :  

 ∫ +−+=
)(

0

),(),(),(
xh

bigl
d

C VVyxVydyyxeNyxV
ε

   (2.99) 

 
   II – 8 – 3. Caractéristiques courant-tension I-V 

 
Pour calculer l’expression du courant de drain en fonction de la tension  de 

drain pour diverses valeurs de la tension de grille, nous utilisons les hypothèses 
suivantes: 
 On néglige le courant dans le sens y, cette approximation est valable pour les 

composants  à grille courte. 
 On suppose la mobilité des électrons constante.  
 On divise le canal en trois régions selon la valeur du champ électrique figure II - 

33 [28]. 
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Figure II – 33 : Répartition de la zone active selon la variation du champ 

électrique. 
 

   II – 8 – 4. Détermination de l’équation générale du courant 
 
Pour calculer l’équation générale du courant de drain nous avons utilisé 

l’approximation unidimensionnelle pour simplifiés les expressions mathématiques. 
On utilise aussi les expressions suivantes : 

  
dx
dVNeµEyNeµJ dnxdnx −=−= )(

r
     (2.100) 

L’expression du courant de drain qui s’écrit: 

  ∫ ∫−=−=
)( )(s

a

xh
xxd dyJZdsJI       (2.101) 

En utilisant des intégrales simples, l’expression de courant est obtenue par la 
relation: 

  ( )⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡ −−−= 3322

2

3
1)(

2
)(

sdsd
nd

d hhhha
L

ZµeNI
ε

   (2.102) 

Où:  ( )
2/1

2
⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−= gbi

d
s VV

eN
h ε       (2.103) 

  ( )
2/1

2
⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−+= gbid

d
d VVV

eN
h ε      (2.104) 

Sont les largeurs de la zone de charge d’espace (ZCE) côté source et côté drain 
respectivement. 
En définissant le courant de pincement par : 

  
L
ZµaeNI d

p ε2
)( 32

=       (2.105) 

Et la tension de pincement Vp par :  

  2

2
aeNV d

p ε
=         (2.106) 

L’expression générale du courant dans le canal Id devient : 
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  II – 8 – 5. Effet de la loi de mobilité 
 
L’hypothèse de mobilité constante et indépendante du champ électrique dans 

le GaAs de type N ne peut pas traduire les phénomènes physiques. 
L’expression analytique des variations de la mobilité avec le champ électrique 

que nous utilisons est une relation simplifiée [29] donnée comme suit :  
 

• Pour le domaine des champs électriques faibles où E < Eo : 
  µ = µ0         (2.108) 
• Pour le domaine des champs électriques élevés au delà de Eo (E ≥ Eo) 

  2/12
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0
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⎥
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EE
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Cette loi de mobilité permet d’obtenir les différentes expressions du courant de 
drain dans différents régimes de fonctionnement.  

Les caractéristiques Id (Vd,Vg) du transistor MESFET GaAs correspondant à 
des régimes de fonctionnement différents, nous régis par les équations suivantes : 

 
a) Régime linéaire :  
 
 Ce régime existe tant que « La » occupe tout le canal, il est correspond au 
domaine des champs faibles où la mobilité est égale à µ0. 
L’expression du courant de drain dans ce régime s’écrit comme :  
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Où:  
a

d
pl L

aZµNeI
ε2

3
0

22

=        (2.111) 

b) Régime de pincement :  
 
 Quand la tension de drain augmente, le champ électrique dans le canal 
augmente au delà de E0. Le canal sous la grille présente alors deux régions : L’une 
de longueur «  La » dans laquelle le champ est inférieur à E0 et la mobilité des 
électrons est constante donnée par µ = µ0. L’autre  de longueur  « Lb » (L = La + Lb) 
dans laquelle le champ est supérieur au champ E0 mais inférieur au champ Em, et la 
mobilité des électrons est donnée par l’expression (2.106.b). 
1ere Région : 
Pour :  E<E0  et 0<x<La 
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2emeRégion : 
Pour :  E0<E<Em et La<x<L 
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Où :   
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c) Régime de saturation : 
 
 Dans ce cas le canal sous la grille est devisé en trois régions La, Lb et Lc où : 
L=La+Lb+Lc. 
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Où : Vda et Vdm sont des tensions maximales des régimes linéaire et pincement 
successivement.  
 
  II – 8 – 6. Effet de la tension Vl(x ,y) : 
 
 L’effet de la tension Vl(x, y) est pris en considération dans les expressions de 
la tension de drain et de grille suivantes: 
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       (2.118) 

Où Vls et Vld sont des composantes de Vl(x, y) côtés source et drain respectivement, 
elles sont calculées à partir des équations suivantes : 
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Les expressions des coefficients A1
s et A1

d sont très complexes [28], Elles sont liées 
essentiellement aux tensions de polarisations Vd et Vg, et aux tensions Vbi et Vp. 
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Pour un dopage uniforme les coefficients a1, b1, c1  et Vl sont des constants. 
 
 
 



Chapitre II Le transistor à effet de champ MESFET GaAs Pages N° : 84 

  II – 8 –7. Effet des éléments parasites : 
 
Les caractéristiques que nous avons présentées sont celles des grandeurs 

internes ou intrinsèques (Id, Vd, Vg). Pour obtenir les caractéristiques externes ou 
extrinsèques du composant (Ids, Vds, Vgs) il suffit de prendre en considération  l’effet 
des résistances parasites d’accès de source Rs et de drain Rd, et aussi l’effet de la 
résistance Rp parallèle au canal sur les valeurs des tensions de polarisations (figure 
II – 34). 

 

 
 

Figure II – 34 : Résistances parasites dans le MESFET GaAs. 
 
Pour obtenir les expressions réelles des caractéristiques Ids (Vds, Vgs), il 

suffit de remplacer les termes intrinsèques par les termes extrinsèques dans toutes 
les relations précédentes. 
 
Donc : 

  Vd = Vds + Vld – ( Rs + Rd ) Id     (2.123) 
  Vg = Vgs + Vls – Rs Id      (2.124) 
  Id = Ids – ( Vd / Rp )       (2.125) 

  II – 8 – 8. Simulations: 
 
Afin de valider les caractéristiques I-V du transistor MESFET GaAs établies 

précédemment, un logiciel de simulation basé sur les diverses formules et les 
équations qui est basé sur l’organigramme figure II – 35. 
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 Déclarations des paramètres 

I=0 

Vg=1 

Introduction des paramètres 

Introduction des expressions 

I=0 

Vd=1 

Calcul des expressions des tensions latérales 

Déclarations des paramètres 

Calcul des lois de mobilité et de vitesse 

Calcul de l’expression générale I - V 

Vd≤1 

I=I+1 

Calcul de l’expression en  
régime linéaire I - V 

Vd≤Vdsat 

Vds=Vd+(Rs+Rd)Id 
Ids=Id+(Vd/Rp) 

Ecrire Vgs,Vds, Ids 

Calcul de l’expression I – V 
 en régime sous linéaire  

Calcul de l’expression en  
régime linéaire I - V 

I≤Imax 

J≤Jmax

J=J+1 

FIN 

Vds=Vd+(Rs+Rd)Id 
Ids=Id+(Vd/Rp) 

Vds=Vd+(Rs+Rd)Id 
Ids=Id+(Vd/Rp) 

Ecrire Vgs,Vds, Ids Ecrire Vgs,Vds, Ids 

 
Figure II – 35: Organigramme de calcul des caractéristiques I-V.  

 
Le calcul numérique du courant de drain en fonction des tensions de 

polarisations fait appel aux expressions (2.112), (2.113), (2.114), (2.115), (2.116) et 
(2.117) établies précédemment. 

L’étude a été effectuée sur deux transistors le MESFET N°1 et le MESFET 
N°2 [28] dont les paramètres sont regroupés dans le tableau suivant : 

 
Transistor L(µm) a(µm) Z(µm) µ0(m2/Vcm) Nd(1023/m) VS(m/s) Vbi(V) Vp(V) 
MESFET 1 1 0.153 300 0.4000 1.17 3.6.105 0.85 1.93 
MESFET2 0.5 0.1435 300 0.4000 1.31 7.3.105 0.85 1.95 

 
Tableau II – 2 : Les paramètres géométriques des transistors MESFET1et MESFET2 
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 Pour calculer les tensions Vld et Vls (expressions 2.119 et 2.120), les valeurs 
des paramètres a1, b1, c1 et Vl/Vp utilisés sont regroupées dans le tableau II - 3. 
 

MESFET N° a1 b1 C1 Vl/Vp 
1 -0,10 0,10 0,04 0,01 
2 -0,14 0,10 0,03 0,01 

 
Tableau II – 3 : Les paramètres a1, b1, C1 et Vl/Vp des transistors 1 et 2 

 
Afin d’examiner la validité de notre modèle, nous avons comparer les résultats 

théoriques avec ceux d’expérimentaux pour les deux transistors précédents 
[MESFET1 et MESFET2]. 

Sur les figures II - 36.a et II - 36.b nous avons présenté respectivement la 
comparaison de la caractéristique Ids(Vds,Vgs) mesurée et calculé à l’aide de la 
simulation pour le MESFET1 et MESFET2. 

En régime linéaire, c’est à dire à faible tension de polarisation de drain, nous 
remarquons un bon accord entre les valeurs expérimentales et celles de la 
simulation pour les deux transistors. 

Lorsque la tension de drain augmente et devient plus importante nous 
remarquons un certain écart entre les valeurs expérimentales et les résultats de la 
simulation qui augmente au fur et à mesure jusqu’à la saturation. Cet écart est 
principalement dû aux approximations faites soit dans le modèle mathématique et 
dans le logiciel de simulation, à l’effet des paramètres géométriques, ainsi qu’à 
l’existence des phénomènes quantiques parasites que nous ne n’avons pas pris en 
considération. 

En régime de saturation, lorsque la tension de drain devient importante. Nous 
avons remarqué que les résultats théoriques sont en bon accord avec ceux de 
l’expérience. 

En conclusion, nous remarquons également que les résultats théoriques et 
ceux de l’expérience ont le même comportement envers la tension de drain et 
coïncidant bien, notamment aux valeurs élevées de la tension Vds. Ceci montre le 
bien fondé de la méthode. 

 
  (a)       (b) 

 
Figure II – 36 : Comparaison de la caractéristique I-V mesuré et calculé à l’aide de la 

simulation :  (a) pour le MESFET N°1. 
 (b) pour le MESFET N°2.  
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 a) Effet des résistances parasites de source et de drain  
 
Dans le but de mettre en évidence les effets des résistances parasites de 

source Rs et de drain Rd sur les caractéristiques I-V du MESFET GaAs, nous 
présentons sur la figure II - 37, et dans le cas des deux transistors précédents, les 
variations du courant de drain en fonction de la tension de drain avec et sans les 
résistances parasites. 

On voit clairement que les effets de ces résistances ne peuvent pas être 
négligés, et sont d’autant plus important que le courant de drain Ids est élevé. 

  

 
 

Figure II – 37 : Effet des résistances parasites sur les caractéristiques I-V. 
 
 b) Effet de la tension Vl(x,y) 

 
La résolution bidimensionnelle de l’équation de Poisson doit prendre en 

considération deux tensions existant aux bords du canal conducteur Vls côté source 
et Vld côté drain. Ces tensions malgré leurs valeurs très faibles influencent sur les 
caractéristiques statiques I-V du transistor. Sur la figure II - 38 nous présentons l’effet 
de ces tensions de bord pour les deux structures que ous avons étudiées. 

 
  

 
Figure II – 38 : Effet des tensions de bord Vls et Vld sur les caractéristiques I-V. 
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II – 9. EFFET NON LINEAIRE DE CAPACITE CGS ET GGD  
 
 La modélisation non linéaire des paramètres physiques et géométriques 
nécessite la connaissance et les déterminations des capacités de jonctions du 
transistor à effet de champ GaAs du semi-conducteur avec le métal.  
 Les capacités de grille et du drain du MESFET GaAs, noté respectivement 
des Cgs et des Cgd, sont basées sur la distribution des charges fixe dans la couche 
de déplétion, celle - ci est subdivisée pour une partie interne et externe. La première 
est sous la grille et la masse du transistor (capacités intrinsèques). La deuxième est 
présentée par les extensions de la zone de charge d’espace en direction du drain et 
de l’origine, (capacités extrinsèques ou parasites). 
 
  II – 9 - 1. Détermination de la charge de la région de déplétion  
 Les charges fixes de la couche de déplétion ou de la zone de charge d’espace 
(Z.C.E) du composant sont réparties en quatre régions représentez figure II - 39: 
1° / région non saturée du canal sous la grille; 
2° / la région saturée du canal sous la grille qui existe seulement à la saturation;  
3° et 4° / est respectivement les extensions de la couche de déplétion dans les 
régions coté source et coté drain. 
 Nous allons déterminé  dans une première phase les expressions de la charge 
dans ces régions, dans les deux modes de polarisation du transistor, ensuite 
déterminer par la suite les capacité grille – source et capacités du grille - drain. 
 

 
 

Figure II - 39: Répartition de la charge fixe en région de déplétion. 
 

   II – 9 – 1 – 1. Régime linéaire:  
 Quand la tension du drain est faible, l'approximation graduelle du canal est 
utilisée, dans toute la partie interne de la couche de déplétion, pour déterminer l'effet 
de bord de la grille autour de cette région (figure II - 40a) [30], [31].  Dans ce cas, la 
charge dans cette zone peut être calculée par l'expression suivante:  
  { }lld ddLZqNQgl 102

+=        (126) 

 Où: q la charge de l'électron, Nd la densité des électrons, L et Z sont respectivement 
la longueur et la largeur du canal, d0l, les d1l sont respectivement les largeurs des 
zones dépeuplées dans les directions de la source et du drain (figure II – 40a), 
définies comme suit:  

  
p

gbi
l V

VV
ad

+
=0         (127) 
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p

gdbi
l V

VVV
ad

++
=1         (128) 

Avec: un l'épaisseur du canal, Vbi la tension de grille intrinsèque métal - semi 
conducteur, Vp le pincement fermé tension, Vg la tension de porte et Vd la tension du 
drain.  Dans l'autre main, les arêtes des extensions dépeuplées sont considérées 
comme portions du cercle (figure II - 40a) des zones en direction de la source et du 
drain [32-35]. Les charges stokées dans ces deux zones, Qsl distingué et Qdl sont 
calculées comme suit:  

  
22

2
0 l

d
dZqNQsl π

=         (129) 

  
22

2
1l

d
dZqNQdl π

=         (130) 

 

 

Figure II - 40: Configuration région de déplétion, a: régime linéaire ; b: régime saturé.  
 
D'où la charge totale Qgpl, dû aux extensions dépeuplées est:  
 
  QdlQslQgpl +=         (131) 
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La charge totale Ql de la porte dans le mode linéaire est alors égal à la somme de : 
Qgl et Qgpl  
  QgplQglQl +=          (133) 
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   II – 9 – 1 – 2 - Mode de saturation  
 La configuration du transistor représentée sur la figure II – 40b où la zone 
intrinsèque est divisée dans deux parties. Dans la première partie, l'approximation de 
canal graduelle reste toujours valide, alors que dans la deuxième partie, ou l'effet de 
bord est constant, pour une valeur invariante de la tension du drain [35].  Sous ces 
conditions, les charges Qg0s et Qg1s stockées dans ces deux parties est exprimé 
comme suit: 
 

  ( ){ }ssd ddLsLZqNsQg 102
0 +

−
=       (135) 

  
p

gbi
s V

VV
ad

+
=0         (136) 

  
p

gdbi
s V

VVV
ad

++
=1         (137) 

  sd ZLsdqNsQg 11 =         (138) 
Avec: LS la longueur de la partie constante. Son expression est donnée par la 
relation suivante [30,39]:  
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VC: est la chute de tension entre l'origine et le début de la région de la saturation, c-
à-d. avec X = L - LS. Son expression est comme suit [31]:  

  
( )

pgS
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gC VVLE
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−+

−
=)(        (140) 

Kd: est le paramètre du domaine [40].Es: est le champ électrique longitudinal pour 
lequel les électrons atteignent leur vitesse limite. La charge intrinsèque totale Qgs à 
la saturation est:  
  sQgsQgQgs 10 +=        (141) 

 Cependant, la zone extrinsèque dans le dans la direction de la source reste 
inchangée avec le mode linéaire, alors que la deuxième zone dans la direction du 
drain devient la somme  des parties séparées du cercle et du triangle rectangle 
(figure II – 40b) [31,32]. De lequel nous déduisons les Qss et capacités Qds qui sont 
entreposées sur ces parties: 
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Avec:    
p
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++
=2        (144) 

La charge totale Qgps due à ces extensions dans le mode saturé est alors:  
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Finalement, la charge totale de la grille Qs dans le mode saturé est égal à:  
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  II – 9 - 2. Détermination des capacités  
 
 Nous déterminerons les expressions analytiques de ces capacités dans les 
régimes: linéaire et de saturation du transistor.  
 
   II – 9 - 2.- 1. La capacité grille - source:  
a) Régime linéaire  
 La capacité de la grille - source Cgs dans le régime linéaire est: 
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Où: 
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  ∂
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 Nous obtenons les équations suivantes: 
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b) Régime de la saturation  
 
Dans ce mode, la capacité de la grille - source a noté C’gs est alors égal à:  
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Où: 
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=
∂
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Qgps
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=
∂
∂  Capacité parasite      (155) 

Nous aboutissons aux expressions suivantes: 
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   II – 9 - 2.- 2. La capacité grille drain  
 
Nous suivons les mêmes étapes comme précédemment. 
a) Régime linéaire 
 La capacité grille - drain en régime linéaire, Cgd est :   

  
VgVgVg Vd

Qgpl
Vd
Qgl

Vd
QlCgd

∂
∂

∂
∂

∂
∂

+==      (160) 

Avec:  
La capacité intrinsèque est: 
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La capacité parasite est : 
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Nous trouvons alors:  
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b) Régime de saturation  
 
 De la même façon, la capacité du grille - drain dans le régime de la saturation, 
C’gd , est égal à: 
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Où:  
La capacité intrinsèque est: 
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La capacité parasite est : 
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Après plusieurs calculs, nous arrivons aux expressions suivantes:  
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  II – 9 – 3. Simulation des capacités Cgs et Cgd:  
 
 D’après les expressions analytiques antérieures, la variation de capacités 
avec le biais a été emportée pour le transistor MESFET1 [32], à qui paramètres sont 
donnés dans le tableau. 
 Sur figure II - 41 on a représentés la variation de deux composants de la 
capacité du grille-drain, le Cgdl composant intrinsèque et le Cgdpl composant 
parasite dans la mode linéaire, d'après la tension du drain, pour plusieurs valeurs de 
la tension de porte. 
  Sur figure II - 4, nous présentons la capacité intrinsèque Cgds (Figure II - 
42a) et la capacité parasite Cgdps (figure II - 42b) dans la mode de la saturation.  
Nous voyons que la capacité Cgds varie toujours au même rythme dans la mode 
linéaire, alors que les croissances de capacité Cgdps avec la tension du drain et 
baisses avec la tension de porte. Nous notons aussi que la capacité parasite est 
approximativement cent fois la capacité intrinsèque, c'est la capacité qui domine 
dans la mode de la saturation. 
 

TRANS L(µm) a(µm) z(µm) Vbi(µm) µ0(m2V-1s-1) vs(ms-1) Nd(m-3) 
MESFET1 1 0.2 200 0.75 0.3 1.0105 1.0 1023 

 
Tableau II - 4 : Paramètres du transistor MESFET1 
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Figure II - 41: Capacité intrinsèque et parasite grille - drain en régime linéaire. 
 

 
a) 

 
b) 
 

Figure II – 42: Capacité grille - drain en régime de saturation ;  
a) intrinsèque, b) parasite. 



Chapitre II Le transistor à effet de champ MESFET GaAs Pages N° : 95 

 Sur la figure II - 43, nous présentons la capacité du grille-drain totale dans les 
deux modes de polarisation. Comme nous avons vu précédemment, une légère 
réduction de la capacité avec la tension du drain dans le mode linéaire, alors qu’elle 
est presque invariante en mode de saturation. Nous notons aussi la mutation 
discontinue entre les deux modes de polarisation et un chevauchement entre les 
caractéristiques. 

 
Figure II - 43: Capacité total grille-drain. 

 

 
Figure II - 44: Capacité intrinsèque et parasite grille - source en régime linéaire. 

 
 Sur la figure II - 44, nous illustrons le Cgsl composant intrinsèque et le Cgspl 
composant parasite de la capacité de la grille-source d'après l'influençant drain, pour 
valeurs différentes de la tension de grille dans le régime linéaire. Nous notons des 
réductions légères de capacité Cgsl avec la tension du drain, et cette baisse 
augmente avec la tension de porte. Aussi, et pour une valeur fixe de la tension du 
drain, ces réductions de capacité avec la tension de porte. Cependant, la capacité 
Cgspl est invariante.  De plus, la capacité intrinsèque est de plus en plus haute que 
la capacité parasite dans cette mode de polarisation. 
 Dans la mode de la saturation, nous observons (figure II – 45a) que la 
capacité de la grille-origine intrinsèque Cgss devient invariant vers la tension du 
drain, et toujours augmentations avec la tension de porte. Contrairement à la 
capacité du grille-drain, cette capacité maintient toujours son ordre de grandeur. 
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Cependant, la capacité de la grille -origine parasite Cgsps (Figure II – 45b) augmente 
constamment avec la tension du drain, et augmentations avec la tension de porte. 
 

 
a) 

 
b) 

Figure II – 45: Capacité grille - source en régime de saturation 
a) intrinsèque,b) parasite. 

 

 
 

Figure II - 46: Capacité totale de grille - source. 
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 Sur la figure II – 46, nous présentons la variation de la capacité totale grille- 
source dans les deux modes de polarisation pour les mêmes valeurs de la tension de 
grille. Nous observons que cette capacité varie dans la même manière comme la 
capacité totale de grille-drain dans le mode linéaire, avec une légère augmentation 
dans le mode de saturation. Nous remarquons aussi un chevauchement entre les 
caractéristiques, et la variation abrupte en mode linéaire et en mode saturation qui 
décroît avec la tension de grille. 
 

 
Figure II - 47: Capacité totale de grille. 

 
 Nous montrons sur figure II – 47, la variation de la capacité totale de grille qui 
est la somme des capacités grille-drain et grille-source. La première remarque que 
nous avons relevée est la disparition du chevauchement entre les caractéristiques, 
comme cela a été vu pour les capacités totales. Deuxièmement, nous notons que la 
variation abrupte entre la mode linéaire et la mode de la saturation devient de plus 
en plus faible avec augmentation de la tension de grille. 
 Pour valider des résultats obtenus avec notre modèle, nous avons comparés 
avec les résultats expérimentales prises de la littérature sur plusieurs transistors 
(Tableau II - 5). 
 

Transistor a(µm) Z(µm) L(µm) µ0(m2V-1s-1) vs(ms-1) Es(Vm-1) Vp(V) Vt(V) Nd(cm-3)
MESFET2 167 10-3 150 0.5 23 10-2 1.96105 8.5 105 1.4 -65 10-2 72 1021 
MESFET3 7 10-2 35 0.5 33 10-2 105 33 103 1.75 -1 5 1023 

 
Tableau II - 5: les paramètres utilisés des transistors 

 
 Sur la figure II - 48, nous présentons les caractéristiques expérimentales de la 
capacité du grille-drain du MESFET3 [42], pour la tension du drain à Vg = 0V. Nous 
tracé la variation de la capacité intrinsèque Cgds. Nous remarquons que la courbe 
de la capacité C'gds a le même comportement, en direction de la tension du drain, 
comme la courbe expérimentale.  
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Figure II - 48: Comparaison des résultas théoriques et expérimentales pour le 
MESFET 2. 

 
 Sur Figure II - 49, nous présentons la variation expérimentale de la capacité 
grille -drain pour le transistor MESFET2 [41] avec la variation du drain pour une 
tension Vg = 0V.  Nous présentons aussi le résultat théorique [41]. Pour notre 
modèle, nous présentons la capacité du grille - drain C'gd. Nous pouvons noter un 
bon accord avec les résultats expérimentaux. 

 
 

Figure II - 49: Comparaison des résultas théoriques et expérimentales pour le 
MESFET 3. 

 
 Sur Figure II - 50, nous présentons la variation expérimentale du MESFET3 
[42] de la capacité de la grille – source avec la variation la tension de grille, pour Vd 
= 4V,. Nous présentons aussi la capacité intrinsèque Cgss, la capacité parasite 
Cgsps et leur somme C'gs.  
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Figure II - 50: Comparaison des résultas théoriques et expérimentales pour le 

MESFET 3. 
 

 II – 10. MISE EN EVIDENCE EXPERIMENTALE DES DIFFERENTS 
PHENOMENES LIES À L'INTERFACE 
 
 Les propriétés de l’interface couche active substrat semi- isolant influencent 
les caractéristiques électriques et hyperfréquences des MESFET GaAs de 
l’arséniure de gallium étant un matériau ou les piéges et les défauts sont 
particulièrement nombreux et difficiles à contrôler. En effet, la couche active peut être 
affectée à proximité de l’interface par la présence de nombreux défauts 
cristallographiques qui contribuent à diminuer la mobilité des porteurs libres dans 
cette zone. Les imperfections du substrat sont aussi responsables de l’existence 
d’une barrière interfaciale entre le substrat et la couche active. 
 
 La structure du transistor à effet de champ à grille Schottky à l'arséniure de 
gallium comporte un substrat semi-isolant compensé au chrome sur lequel on fait 
croître une couche épitaxie de gallium fortement dopée. Une couche déposée sur 
la couche N constitue l'électrode de grille, de forme rectangulaire, sur la face 
arrière du substrat semi-isolant peut être réalisé par alliage un contact ohmique 
appelé électrode de substrat. 
 Les caractéristiques de l'interface couche active substrat semi-isolant 
influencent fortement les propriétés électriques et hyperfréquences des MESFET 
GaAs. L'arséniure de gallium étant un matériau où les pièges et des défauts sont 
particulièrement nombreux et difficiles à contrôle 
 
 *la couche active peut être affectée à proximité de l'interface par la présence 
de nombreux défauts cristallographiques qui contribuent à diminuer la mobilité des 
porteurs libres dans cette zone. 
 *Les imperfections du substrat sont aussi responsables de l’existence 
d’une barrière interfaciale entre le substrat et la couche active. Pour cette raison 
le MESFET GaAs est entaché de nombreux effets parasites qui perturbent son 
fonctionnement. 
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  II – 10 - 1. Effet d'hystérésis et de coude sur le réseau de 
caractéristiques statiques de sortie 
 
 Ces effets d'hystérésis et de coude se présentent comme des anomalies sur 
les caractéristiques ID (VDS, VGS) de certains MESFET GaAs. En régime de 
saturation (figure II - 51), ces anomalies ont été observées par plusieurs auteurs 
et attribuées aux pièges d'interface couche épitaxie substrat serai isolant. Ces 
phénomènes induisent une dégradation importante des performances 
hyperfréquences des MESFET GaAs. 

 
 

Figure II – 51 : Réseau de caractéristique IDS=f(VDS) pour VGS=0V, - 0.5V, -1V 
présentant un phénomène d’hystérésis. 

 
  II – 10 - 2. Influence de la polarisation du substrat Sur les 
caractéristiques de sortie : 
 
  Sur la figure II - 52, nous avons présenté les caractéristiques de sortie ID 
en fonction de (VDS, VGS) sur la variation de la tension de substrat VSU. Nous 
constatons une décroissance du courant drain lorsqu'une tension négative est 
appliquée au substrat. 
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Figure II – 52 : Effet du substrat VSU, sur le courant  IDS  en fonction VDS  
 

  II – 10 - 3. Influence de la polarisation du substrat sur la 
caractéristique de transfert à bas niveau de polarisation : 
 
  Sur la figure II - 53, nous avons reporté les variations du courant de drain ID 
en fonction de la tension grille VGS à faible tension de drain VDS et pour plusieurs 
tensions de substrat. La caractéristique se translate suivant l'axe vertical. 

 
 

Figure II – 53 : Caractéristique de transfert en fonction de la tension du en fonction 
de la tension du substrat. 
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  II – 10 - 4. Influence de la polarisation du substrat sur la tension de 
seuil VT: 
 
 La tension de seuil représente la tension de grille pour laquelle l'extension de 
la charge d'espace dépeuplée de porteurs s'effectue dans tout le semi-conducteur. 
Pour cette valeur particulière de la tension de grille, le courant drain s'annule.  
 Dans notre cas, la figure II - 54 représente la détermination expérimentale de 
cette tension à partir de la caractéristique ID (VG) en zone ohmique, à VD très faible. 

 
 

Figure II – 54 : Variation du courant de drain ID  en fonction de la tension de grille à 
faible tension drain-source, détermination de la tension de seuil VT 

 
 Certains auteurs utilisent les variations de ID=f(VG) en zone de saturation la 
valeur VT obtenue étant différente de celle obtenue en zone ohmique. Dans le cas eu 
une polarisation est appliquée au substrat, à partir des caractéristiques 
précédentes ; nous avons reportés la variation de la tension de seuil avec la 
polarisation du substrat (figure II - 55). Sur cette figure nous pouvons noter trois 
régions distinctes, en fonction de la valeur de la tension de substrat, une région 
décroissante puis une saturation et enfin une descente pour une tension de substrat 
positive. 

 
 

Figure II – 55 : Variation de la tension de seuil  en fonction de la polarisation du substrat. 
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  II – 10 - 5. Dispersion de la capacité d'entrée 
 
 Sur la figure II - 56, nous avons représentés, les variations de la capacité 
dynamique de grille en fonction de la tension de grille et ceci pour diverses valeurs de 
la tension de substrat. On remarque trois régions différentes sur la caractéristique 
Une variation lente : une chute brusque et une région ou la capacité tend vers une 
valeur nulle. La première région correspond à la capacité d'une diode Schottky 
polarisée e averse ; ensuite dés que la tension de seuil est atteinte. La capacité est 
associée à la modulation de la charge électronique résiduelle dans les zones de 
charge d’espace, Les valeurs négatives de la tension de substrat provoquent une 
translation dus caractéristiques alors que les valeurs positives ont peut: d'influence. 
 Compte tenu du fait que cette caractéristique dépend de la polarisation du 
substrat, les méthodes de détermination du profil de dopage à partir de courbes C (V) 
sont remises en question. 

 
 

Figure II – 56 : Variations expérimentales de la capacité inverse de grille en fonction 
de la tension de grille pour diverses valeurs de la tension du substrat. 

 
  II – 10 - 6. Dispersion de la conductance de sortie 
 
 Lorsque la tension du drain varie suivant une loi sinusoïdale dans le 
temps, la caractéristique courant drain en fonction des tensions dépend de la 
valeur de la fréquence. Pour étudier cette dépendance fréquentable, nous avons 
reporté les variations de la conductance de sortie en petits signaux de ces structures. 
Dans le plan de Nyquiste, les variations de ta partie imaginaire en fonction de la 
partie réelle sont un demi-cercle, paramètre en fonction de la fréquence (figure II-57). 
Ce cercle existe quel que soit le régime de fonctionnement, en zone ohmique ou en 
zone de saturation, Cette dispersion de la conductance entraîne une dégradation 
importante des performances hyperfréquences des MESFET GaAs et notamment 
le gain en puissance. 
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Figure II – 57 : Evolution en basses fréquences de l’impédance de sortie du MESFET 

GaAs. 
 
 

 
Figure II – 58 : Double zone de charge d'espace :  

a) charge d'espace dans le MESFET ; b) densité de charge. 
 

  II – 10 – 7. Interprétation des phénomènes 
 Certains auteurs ont interprété les anomalies de fonctionnement du MESFET 
GaAs par un mécanisme de piégeage qui se produit à l'interface couche active- 
substrat. Pour notre part, nous expliquons ces différents phénomènes par la 
présence d'une double charge d'espace à l'interface. En effet, lorsqu'on applique une 
tension de drain positive et lorsque une tension est appliquée ou non au substrat 
semi-isolant il se produit une répartition de ce potentiel entre la couche active et le 
substrat semi-isolant, d'où la naissance des zones de charges d'espace dans la 
structure : 
 
 Une zone de charge d'espace sous la grille de largeur W due à la 
polarisation inverse grille-source (figure II - 58).une charge fixe superficielle qui 
existe à l'interface semi-conducteur–semi-isolant analogue à celle que l'on trouve 
dans les structures semi-conducteur -isolant. 

Des zones de charge d'espace de part et d'autre de l'interface pour 
satisfaire la loi de continuité de l'induction électrique, de largeur WZ et WS. Une 
charge d'espace positive dans le semi-conducteur est due aux impuretés ionisées 
ND et une charge d'espace négative dans le semi isolant est due aux impuretés qui 
rendent le substrat semi-isolant. 
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 II – 11. INFLUENCE DE LA RESISTANCE DE GRILLE ET DU FACTEUR DE 
BRUIT 
 
  II – 11 - 1. Influence de la résistance de grille sur l’impédance 
d’entrée 
 

La résistance associée à la métallisation de grille dégrade les performances 
micro-ondes et de commutation. Pour réaliser des MESFET à faible bruit, il est 
important de la diminuer. Cette résistance de grille Rg a été longtemps identifiée 
comme paramètre parasite qui dégrade le facteur de bruit et limite le gain de 
puissance des MESFETS de la Schottky-Barrière- grille  (SBG). A la résistance de 
grille Rg définie sur la figure II - 59 on ajoute une résistance de mentalisation : Rga 
La résistance de métallisation de la grille contribue clairement à Rg [30].  Elle est 
déterminée  d'une manière distribuée, et traduit l'effet de la résistance bout à bout 
d’un doigt de la grille:  

 

Figure II – 59 : Circuit équivalent en haute fréquence 

  
Nk²
Wr

Rga gga

3
=         (2.172) 

 
Pour distinguer cette résistance bien connue du composant MESFET qui est 

ici la matière de cet article, nous avons présenté cette résistance d'accès le long des 
doigts de la grille rga .c’est la résistance bout à bout normale de métallisation de 
grille donnée par :  

  
gx

ga A
ρr =         (2.173) 

Où ρ est la résistivité du métal de la grille, et  Agx est la section de grille. Wg est toute 
la largeur de grille, et Nk est le nombre de doigts parallèles qui composent la grille. 
La diminution de la longueur de grille Lg aux dimensions submicronique implique 
l'augmentation de rga pour une section de grille en T et l’augmentation du nombre de 
doigts de grille parallèles. L'effet de peau présentera la dépendance de fréquence 
dans la résistance d'accès de métallisation de la grille à AC [31]: 

  
fse
frfr ga

ae
ga += 1)(        (2.174) 

 
Où la fréquence caractéristique pour le début de l'effet de peau significatif est : 
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0µ

r
fse gaβ=         (2.175) 

µ0 = 4.10-7 Vs/Am est la perméabilité à vide, et β un facteur géométrique, 
approximativement égale à 3,5 pour une section transversale du carre.  Pour un 
rga=150 Ω/mm, le fse est 420 GHz.  Bien que β peut être réduit par la présence d'un 
plan de masse [32].  Nous prouvons que l'effet de peau est en effet négligeable, et 
que des équations (2.128)-(2.129) soit précis et approprié pour transistor SBGFET.  
Un autre composant résistif du côté d'entrée du MESFET est la résistance de 
remplissage Ri (ou Rgs) pour la capacité de grille- source. Ce paramètre est 
souvent dur à séparer de Rg pendant l'extraction du circuit équivalent [33]. 
Cependant, Ri est entre un sixième et un cinquième de la résistance de canal de 
pour une polarisation nulle de grille [34]. 
 

  
d

satg
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g
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I
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))((

5
1 max

0 ==      (2.176) 

 
Où Ro est la résistance de plaque  et Idmax le courant saturation du canal, vsat est la 
vitesse de saturation, et µ est la mobilité.  Le facteur 1/5 dans l’équation (2.121) est 
la limite supérieure de la quantité (R11-R12)/ (I11-I12)2, où le Rij et les Iij 
paramètres qui déterminent les paramètres admittances Yij, et sont dérivés de 
l'équation d'ondes linéaire du MESFET [35].  Il explique tous les deux la nature 
distribuée de Ri, et le changement de la concentration d'électron de feuille le long du 
canal.  Les deux équations (2.117) et (2.121) prévoient des résistances très petites, 
souvent beaucoup plus petites que les valeurs produites par des méthodes 
d'extraction de circuit équivalent. C'est une indication d'un composant additionnel 
dans la résistance d'entrée, dont la physique doit être établie afin de comprendre au 
mieux le composant MESFET, et pour produire des modèles mesurable. Pour 
terminer les effets de la l’interface métal-semi conducteur, nous ajoutons à la 
résistance Rg un composant [36] qui définie la résistance de grille du trièdre. Cette 
résistance est définie comme une résistance de contact avec le substrat. rgi étant la 
résistance du trièdre normale de la grille. 

  
gg

gi
gi LW

r
R =         (2.177) 

 
La simulation AC de l’influence de la résistance et  la longueur de grille des 

transistors MESFET GaAs sur l’impédance d’entrée et de sortie et représenté sur les 
figures : II - 60, II - 61, et II - 62. 
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Figure II – 60 : Influence de la grille sur R in 
 

 
 
 

Figure II – 61: Influence de la grille sur C in 
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Figure II – 62: Influence de la grille sur R out 
 
  II – 11 - 2. Influence de la grille sur le facteur de bruit  
 

Nous pouvons observer trois sources différentes de bruit: pour des fréquences 
faible le facteur (1/f) appelé bruit de vacillement qui tire sa performance des 
fréquences bas; ce bruit ne sera pas important dans amplificateurs qui opèrent au-
dessus de la fréquence (laquelle est la fréquence que le bruit thermique commence à 
dominer ce bruit). Ce bruit cause un problème sérieux dans les oscillateurs et les 
mixeurs parce a cause des non-linéarités intrinsèques de ces dispositifs. Ce bruit est 
essentiellement dû aux porteurs qui sautent dans et hors de niveaux profonds dans 
le substrat de la couche active et aux pièges de surface de la surface du canal. Il 
peut être minimisé par le contrôle des densités profondes égales et par passivation 
de la surface de la couche active. Pour cette raison, les transistors HBT et HEMT 
paraissent être spécialement de meilleurs candidats pour ces applications avec les 
grands contrôles et qualité qui sont maintenant disponible avec les techniques de 
l'augmentation épitaxiales. A des fréquences plus grandes les résistances parasites 
tel que RS et RG commence à dominer les sources de perturbation du dispositif. À 
ceci nous devrions ajouter le bruit créé par les variations thermique induites par la 
densité du porteur locale dans le canal. 

 
L’application principale des MESFET GaAs a été dans l’amplification à faible 

bruit. Elle est importante dans la détermination d’une expression analytique simple 
pour calculer le facteur de bruit minimum d'un transistor à effet de champ. Depuis le 
facteur de bruit d'un transistor à effet de champ est effectué en tenant compte du 
point de fonctionnement et l’impédance équivalent du circuit. Le facteur de bruit: NF 
est fonction de quatre éléments: gmo, Cgc RS et Rg qui sont mesurer à partir des 
paramètres S extraites du model petit signal empiriquement Fukui a dérivé une 
expression simple pour NF [37]: 
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Où le facteur KF = 2.5 à 3.0 les transistors MESFET et KF =1.5 à 2.0 pour HEMT. Le 
facteur KF est souvent une simplification grossière bruit généré par le courant du 
drain. Une autre expression simple du bruit a été définie par Delagebeaudeuf et al. 
[38]; 
 

  
21

21

/

R
gRsR

g
C

ωNF
imo

gs

⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜

⎝

⎛ −
+≈      (2.176) 

Les simulations du facteur du bruit figure II - 63 montrent qu’on doit réduire la 
longueur de la grille et minimiser la source parasite des résistances de grille. A une 
fréquence élevée, le facteur de bruit diminue avec longueur de canal, il diminue aussi 
avec largeur de canal ; par suite de la réduction de RG. Il est aussi prouvé qu’un 
transistor à effet de champ uniformément dopé cède moins de bruit que les autres 
dispositifs qui ont la même géométrie. Ce résultat est du à la réduction de gm (mais 
pas gm/CGS) pour transistor MESFET à effet de champ.  
 

 
 

Figure II – 63: Influence de la grille sur le bruit 
 
 II – 12. CONCLUSIONS  
 
 Les anomalies de fonctionnement du modèle réel, obtenue par l’analyse 
bidimensionnelle par la technique de Green de l’équation de Poisson, sont 
interprétées par la présence d'une double charge d'espace à l'interface susceptible 
être modulée par une variation de la polarisation du substrat, il en résulte une 
modulation de l'épaisseur du canal et par conséquent à réduire le courant de drain. 
Ceci explique les variations expérimentales des caractéristiques de sortie lorsque le 
substrat est polarisé. Ces phénomènes physiques sont attribués aux pièges profonds 
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de l'interface qui influencent non seulement les performances des MESFETS 
GaAs et représentent une limitation sérieuse pour les circuits intégrés à base de ce 
composant. 
 Ainsi, les mécanismes de relaxation des hystérésis et des effets de coude 
sont liés à la formation de cette double charge d'espace à l'interface. La modification 
de la conductance de sortie est due à la réponse des centres profonds. 

Ces phénomènes entraînent des instabilités temporelles des circuits de 
commutation à base de MESFET GaAs. 

Nous avons aussi présenté les effets des résistances de grille  pour des 
MESFETS GaAs à grille Schottky pour des longueurs de grille inférieur à 0.5 µm. La 
résistance Rgi de métallisation est pratiquement non détectable pour des longueurs 
de grille très faibles. La résistance Rg dû à l'effet de peau peut être induite à partir de 
Ri .Les considérations théoriques et les observations expérimentales prouvent que 
ces résistances ne sont pas définies d’une manière évidente  par une fraction de la 
résistance série d'entrée des MESFETS à grille  

Nous avons étudié également la dépendance de fréquence du facteur de bruit 
généré par ces résistances, Pour avoir un faible bruit, on devrait réduire la longueur 
de porte et minimiser la source parasite et résistances de porte. À une fréquence 
élevée, le bruit diminue avec la longueur du canal décroissante. Il diminue aussi avec 
une largeur de canal décroissante;  par suite de la réduction de RG. Il est aussi 
prouvé qu'utiliser un transistor à effet de champ cède moins de bruit qu’un transistor 
uniformément dopé de même géométrie. C'est un résultat de réduction de gm (mais 
pas gm/CGS) pour un transistor à effet de champ. 

Nous constatons que la résistance rgi à un effet capacitif aux fréquences 
élevées d’utilisation et ne peut pas être ignorée aux fréquences micro-onde et onde 
millimétrique.  
 Aussi nous avons décrit l'effet de la polarisation du substrat sur les  
caractéristiques électriques du transistor à effet de champ à l'arséniure de gallium. 
Une analyse basée sur l'existence d'une double charge d'espace à l'interface 
couche active substrat- semi isolant est appliquée à la détermination des paramètres 
de la couche active et de l'interface. Les propriétés des caractéristiques du courant 
de drain et celles de l'admittance de sortie et les phénomènes physiques liés à 
cette interface sont attribuées à la réponse dynamique de cette double charge 
d'espace. 
 Ainsi Les propriétés de l'interface couche active substrat semi-isolant 
influencent les caractéristiques électriques et hyperfréquences des MESFETS GaAs 
de l'arséniure de gallium étant un matériau où les pièges et les  trous sont 
particulièrement nombreux et difficiles à contrôler. D’où la couche active peut être 
affectée à proximité de l'interface par la présence de nombreux défauts 
cristallographiques qui contribuent à diminuer la mobilité des porteurs libres dans 
cette zone. Les imperfections du substrat sont aussi responsables de l'existence 
d'une barrière interfaciale entre le substrat et la couche active. 

En conclusion : cette étude nous à permis de monter l’importance de l’analyse 
bidimensionnelle pour réaliser avec exactitude valable un modèle analytique des 
caractéristiques statiques et dynamiques du composant MESFET GaAs. 
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III - CIRCUITS NUMERIQUES  
  
 Dans ce troisième nous allons présenter les procédés de fabrication des 
technologies des transistors et circuits intégrés des MESFET GaAs. Les paramètres 
dominants qui caractérisent ces composants seront établis.  
 Dans une deuxième partie les circuits intégrés numériques à base MESFET 
GaAs et les principales propriétés des circuits logiques seront établis et les 
paramètres fondamentaux de la logique GaAs seront déterminés. Les résultats de la 
C.A.O seront présentés et comparés aux résultats expérimentaux. 
 Enfin les résultats de l'étude de l’impédance et l’inductance ainsi que la 
résistance de sortie des circuits MESFET GaAs seront établis. Une comparaison 
théorie-expérience dénote du bien fondé du chois du modèle présenté. 
 
 III – 1. HISTORIQUE DES CIRCUITS INTÉGRÉS NUMÉRIQUES GaAs 
 
 La course à l’intégration des circuits numériques a débuté  en 1960 ; en 
1964 le premier circuit intégré dans la technologie SSI (Small Scale Integration) a 
été réalisé. En 1974, la technologie des circuits intégrés numériques GaAs dont la 
potentialité pour la fabrication de circuits de hautes performances et de moyenne 
complexité MSI (Middle Scale Intégration) fut démontrée quelques années plus 
tard [1]. 
  
 En 1980, le premier circuit intégré GaAs à large intégration LSI (Large Scale 
Intégration) est réalisé, avec des performances dix fois supérieures à celles du 
meilleur circuit au silicium équivalent [2]. 
  
 En fait, la fragilité et le manque de tenue en température du GaAs rendent 
impossible nombre de traitements technologiques adoptés pour le silicium, tels 
que diffusion et oxydation. Ce qui a permis de mettre en œuvre de nouveaux 
traitements (voies sèches et basse température). La vitesse de développement sur 
les technologies des circuits intégrés GaAs n’a pas bénéficié du même savoir-
faire acquis sur les technologies silicium on observe au contraire actuellement 
un intérêt grandissant manifesté par des technologues du Si pour les procédés mis 
au point, par force, pour les composants III-V (figure III – 1) 
 Les limites de la miniaturisation et les domaines d'application détermine le 
choix entre les technologies silicium et arséniure de gallium (même des technologies 
nouvelles développées sur des composants ternaires. GaAlAs par exemple). 
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Figure III – 1 : Évolution des complexités des technologies Si et GaAs [3]. 
  
 De façon schématique, les trois principaux avantages de l'arséniure de 
gallium sur le silicium sont : 
- une mobilité à champ faible environ cinq fois supérieure, 
- une vitesse limite élevée à champ plus fort, 
- l'existence d'un substrat semi-isolant de bonne qualité (108 Ω. cm pour le 
GaAs contre 1000 Ω cm pour le silicium) qui permet de réduire les capacités 
parasites entre cellules et l'influence du potentiel du substrat, 
- la possibilité d'épitaxies variées permettant la réalisation d'hétérojonctions. 
 La technologie du GaAs commence à être bien maîtrisée pour la 
production de composants discrets mais est encore au stade de 
développement pour les circuits intégrés. Néanmoins, la réalisation de 
mémoires RAM de 16 kbit (plus de 105 composants) [4] et l'obtention de 
rendement de 65 % sur la fabrication d'un circuit complexe intégrant 540 
composants sur 1,4 mm2, un multiplexeur-démultiplexeur 1 parmi 8 [5] 
démontrent bien les possibilités du GaAs pour la réalisation de circuits 
complexes de hautes performances en vitesse (Tableau III - 1). 
 La miniaturisation et la réduction des dimensions géométriques 
amélioreront les vitesses de fonctionnement des circuits (réduction du 
temps de transit dans les transistors et chute des capacités intrinsèques 
associées). La maîtrise des dimensions submicroniques a optimisé les 
effets des éléments parasites et des interconnexions dont la surface 
occupée est prépondérante. 
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Compagnies Produits Performances 

 
Harris 
Gigabit-Logic. 
Thomson- Semiconducteur 
Triquint 
Tektronix 
Rockwell 
NTT 
Fujitsu 
Hewlett-Packard 
LEP/Philips 

 
circuits MSI 
circuits MSI 
circuits MSI 
circuits MSI 

réseaux programmables
réseaux programmables

RAM 16 K 
RAM 4 K2 

DAC 
ADC 

 
1 à 3 GHz 
1 à 4 GHz 
1 à 4 GHz 
1 à 4 GHz 

1224 cel./400 ps 
432 cel./250 ps  

Ta = 4,1 ns 
Ta = 2 ns 

12 bits à 1 Gigaéchantillons /s 
4 bits à 1 Gigaéchantillons /s 

 
Tableau III – 1 : Réalisation de circuits à hautes performances en vitesse 

  
 La réduction des dimensions devient alors une affaire de moyens 
technologiques. La différence observée en 1984 sur les dimensions 
minimales utilisées sur GaAs et Si (technologies à 1 µm GaAs et 2 µm, sur 
les familles logiques Si les plus rapides) tendra, dans l'avenir, à s'estomper. 
Les matériels de masquage et de gravure avec les caractéristiques offertes 
par les différentes familles logiques seront fonction de l'aptitude des 
performances des composants actifs intrinsèques à gérer les éléments 
parasites du circuit. 
 Les propriétés électriques de l'arséniure de gallium confèrent aux 
dispositifs réalisés des caractéristiques très intéressantes : à géométrie 
égale, le MESFET GaAs est trois à quatre fois plus rapide que le MOS Si. 
Les circuits intégrés GaAs trouvent naturellement leur place dans les 
fonctions nécessitant des vitesses de fonctionnement élevées. 
 
 III – 2. RAPPEL DE QUELQUES PROPRIETES FONDAMENTALES DES 
CIRCUITS LOGIQUES  
  
 L'étude d'une famille logique pose comme principe que l'on se place dans 
un ensemble structurel cohérent : la porte logique considérée est commandée 
par une porte qui lui est identique et chargée par un certain nombre de portes 
identiques. 
 On distingue quelquefois au sein de l'opérateur deux étages : l'un  assure la 
fonction logique, l'autre la compatibilité des niveaux. Cette séparation arbitraire et 
l'organisation de la porte dépendent exclusivement de l'aptitude de l’étage de 
sortie à gérer la sortance élevée et les capacités d'interconnexions. 
  
 II – 2 – 1. Propriétés fondamentales 
  III – 2 – 1 – 1. Seuils logiques et niveaux logiques 
  
 Assurer la compatibilité des seuils et des niveaux est la condition essentielle 
pour réaliser une fonction logique. 
 Une porte logique traduit par une tension V les états d'une variable linéaire 
A. Pour une logique positive et un seuil de tension fixé à V0. La variable binaire A est 
vérifiée, donc égale à 1 si son image V est telle que V> V0, Inversement, A=0 si V<V0

 

 La prise en compte de bruit se superposant à la tension V conduit à 
distinguer deux valeurs de seuil haute et basse. 
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Figure III – 2 : Définition des marges de bruit.  
 
 Si l'on associe la variable A à la tension de commande de la porte, les 
valeurs de V1 et V2 sont alors les valeurs de la tension d'entrée en deçà et au-delà 
desquelles on peut assurer qu'elle est, soit bloquée, soit saturée. Si A = 1, VE > V1 
la porte sera, par exemple, saturée et la tension de sortie sera au niveau bas. 
Inversement, pour VE < V1, la porte sera bloquée et la tension de sortie sera 
maintenue au niveau haut. 
 La notion de compatibilité est indiquée par la figure III - 2. 
 Les marges de bruit sont définies comme les différences entre les niveaux et 
les seuils associés. Il apparaît très clairement qu'un bon fonctionnement de la porte 
en présence de bruit réclame des marges de bruit suffisantes. 
 
  III – 2 – 1 – 2. Graphes de transfert et marges de bruit 
  
 L'évolution de la sortie d'une porte logique avec la tension appliquée sur 
l'entrée est traduite par un graphe de transfert (figure III - 3). 
Puisqu'il y a identité des portes, il est aisé de constater que les niveaux haut et bas 
peuvent être déterminés par l'intersection du graphe de transfert avec son 
symétrique par rapport à la première bissectrice des axes. 
 Les seuils des tensions haut et bas (V2 et V1) sont les valeurs de V pour 
lesquelles la porte entre dans sa zone de gain (gain > 1). Ils sont représentés sur la 
figure III - 3 par les points Q et Q . Les marges de bruit haut et bas sont 
respectivement égales aux valeurs (VH–V2) et (V1-VB). 
 La compatibilité logique sera d'autant plus aisée à assurer que les marges 
de bruit seront élevées, c'est-à-dire que la zone de gain se rapprochera de la 
verticale. On résume ces observations en disant que pour obtenir un bon 
fonctionnement, il faut de la non-linéarité et du gain.  
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Figure III – 3 : Graphe de transfert d'un opérateur logique. 

 
  III – 2 – 1 – 3. Non-linéarité et gain de transfert 
  
 La non-linéarité du graphe de transfert est principalement liée à la forme des 
caractéristiques I (V) des transistors de commutation de la section logique. Ces 
dispositifs munis d'une charge et commandés en forts signaux passent d'un 
régime bloqué (forte tension de sortie, faible courant) à un régime passant (faible 
tension résiduelle et fort courant). Dans ces deux états, les dispositifs sont 
quasiment insensibles aux variations de la tension d'entrée, ce qui se traduit par 
les parties horizontales du graphe de transfert. 
 Lorsque les dispositifs sont dans la zone de gain, ils fonctionnent de façon 
linéaire et l'expression du gain de transfert est aisément accessible à partir des 
caractéristiques des transistors et de leur environnement. 
 
  III – 2 – 1 – 4. Dissipation thermique 
 
 La consommation des circuits peut constituer, quelquefois, un obstacle 
dans des cas particuliers (matériels embarqués par exemple). D'une façon 
générale, on lutte en permanence contre la dissipation thermique. Mais la 
réduction de la puissance consommée impliquant celle des courants mis en jeu, se 
solde généralement par une perte de rapidité. Un compromis entre la puissance 
dissipée et la performance en vitesse est souvent nécessaire. 
 La puissance dissipable admissible pour un circuit intégré sur arséniure de 
gallium est de l'ordre de 2 W/mm2. En fonction de la densité d'intégration offerte 
par les différentes filières technologiques, on aboutit à une complexité associée 
maximale fixant les différents domaines d'application des familles logiques GaAs. 
 
  III – 2 – 1 – 5. Dynamique d'une porte : le temps de propagation 
  
 Le temps de propagation ou temps de traversée de l'opérateur élémentaire 
traduit le phénomène de traînage observé entre le signal appliqué à l'entrée de la 
porte et le signal de sortie correspondant (figure III - 4). 
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Figure III – 4 : Temps de propagation d'un opérateur logique. 
 
 Le temps de propagation tpd est la moyenne des valeurs τ1 et τ2 égales aux 
retards des transitions à mi-hauteur du signal de sortie 

  tpd= (1/2) (τ1+τ2)       (3.1) 
 L'amplitude de la tension de sortie, appelée excursion logique est ∆Vs. 
 
   III – 2 – 1 – 6. Entrance et sortance 
  
 L’entrance et la sortance d'une porte logique correspondent au nombre 
d'entrées et de sorties de la cellule élémentaire. En fonction de la famille logique 
considérée. La valeur de ces paramètres peut avoir deux incidences sur la 
compatibilité logique sur les performances dynamiques des circuits. 
 Dans le cas des logiques sur GaAs où les liaisons sont à hautes impédances, 
l'extension d'entrance et ou de sortance se manifeste par une dégradation notable 
des caractéristiques en vitesse des circuits. 
 
   III – 2 – 1 – 7. Chemin critique 
  
 La fonction logique d'un circuit est assurée par un certain nombre 
d'opérateurs logiques constituant le circuit. La performance obtenue, en matière de 
vitesse d'opération sera dépendante de l'architecture de circuit choisie et de la 
performance intrinsèque. 
 L'information en sortie va être construite à partir d'un certain nombre 
d'informations transitant dans les différentes couches logiques du circuit. Le temps 
d'opération dépendra donc du chemin parcouru pour véhiculer l'information. Ce 
chemin parcouru peut être dépendant de la nature de l'opération à effectuer et il 
peut exister, dans l'éventail des opérations à réaliser, un chemin logique maximal se 
caractérisant par un temps d'opération maximal : c'est le chemin Critique. Cela 
correspond donc au parcours de l'information le plus long, donc au temps de délai 
entrée-sortie le plus élevé. 
 Définir la performance d'un circuit intégré logique sur chemin critique revient 
considérer le temps d'opération maximal, donc à définir le pire cas de 
fonctionnement dynamique. 
 C'est un critère très important et c'est celui retenu pour l'évaluation des 
spécifications dynamiques lorsque la mesure en hautes fréquences d'un circuit 
ne peut être exhaustive. 
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  III – 2 – 2. Intérêt du GaAs pour les circuits numériques 
  
 Le choix d'un matériau permettant d'obtenir de hautes performances en 
circuits intégrés ne dépend pas uniquement de ses propriétés électriques. Il résulte 
d'un compromis entre différents critères tels que ses propriétés métallurgiques 
(tenue aux divers processus technologiques, par exemple), la panoplie de 
composants élémentaires réalisables, la tenue en fiabilité. 
 Pour la réalisation de circuits intégrés numériques très rapides, l'arséniure 
de gallium (et ses dérivés ternaires) présente de nombreux avantages qui ont été 
énoncés dans les chapitres précédents. 
 1) Il se prête facilement à la réalisation de diodes Schottky de hauteur de 
barrière élevée à partir de métaux divers qui rendent possible la fabrication de 
transistors à effet de champ à jonction métal-semi-conducteur (MESFET). 
 2) Il permet, par l'épitaxie d'un composé ternaire (par exemple Ga-AI-As de 
largeur de bande différente. de réaliser des composants nouveaux tels que le 
transistor à effet de champ à gaz d'électrons bidimensionnel (TEGFFT). encore 
appelé transistor à mobilité élevée (HEMT) (ou encore. tels que les transistors 
bipolaires à hétérojonctions HBT).  
 3) Les propriétés de transport électronique du GaAs sont remarquables 
mobilité très élevée (8000 cm2V-1s-1 pour un matériau peu dopé), vitesse de 
saturation élevée (2.107 cm/s) obtenue pour un champ électrique trois fois plus 
faible que pour le silicium. Ces propriétés garantissent l'obtention de vitesses de 
commutation élevées sous de faibles consommations. 
 4) De par sa grande largeur de bande interdite, le GaAs peut être obtenu 
sous forme d'un semi-isolant de haute résistivité (107 à l09 Ω.cm). L'épitaxie ou 
l'implantation de la couche active dans ce semi-isolant, permet d'assurer très 
simplement l'isolation interdispositif et, ainsi, d'offrir des capacités parasites entre 
les dispositifs et le plan de masse extrêmement faibles. 
 L'introduction de techniques de purification très poussées a rendu possible la 
fabrication de matériau GaAs intrinsèque présentant un niveau de dopage 
résiduel très faible (à peu prés 1014cm-3) et dont la qualité semi-isolante ne 
nécessite qu'une très faible teneur en impuretés de compensation. La technique 
Liquid - Encapsulated Czochralski (LEC) a permis la croissance de lingots de 
GaAs de haute pureté. De grandes dimensions (76.2 mm de diamètre, jusqu'à 5 kg), 
présentant de faibles dislocations (104cm-3), une stabilité remarquable et une 
haute résistivité convenant à l'utilisation des techniques d'implantation ionique. De 
grandes plaquettes rondes orientées < 100 > sont maintenant disponibles pour 
être traitées par les équipements modernes de fabrication de semiconducteurs. 
Les concentrations résiduelles en silicium les plus faibles (1014cm-3) et les 
mobilités les plus élevées ont été obtenues sur des lingots tirés à l'aide de 
creusets en nitrure de bore pyrolitique (PBN) [6], [7]. 
 Bien que tout ne soit pas résolu dans ce domaine [8], et que des progrès 
importants restent à faire, les améliorations apportées par l'emploi de la méthode 
de tirage Czochralski permettent l'implantation directe de la couche active dans le 
substrat semi-isolant. Ce procédé offre l'énorme avantage d'un excellent contrôle 
de la tension de seuil sur l'ensemble de la plaque. 
 Des techniques très sophistiquées faisant appel à des mesures de profils de 
photoluminescence, de photocourant, de photoabsorption, de courant 
d'obscurité, permettent dé juger de la quantité des impuretés, de défauts et de 
dislocations du cristal élaboré [9]. 
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 Si l'ensemble de ces avantages apparaît déterminant, en revanche, on doit 
convenir que le GaAs présente un certain nombre d'inconvénients, dont certains 
constituent des obstacles très importants, tels que : 
- l'absence d'oxyde (ou de diélectrique) naturel avec, pour conséquence, des 
difficultés de passivation et l'impossibilité de réaliser des structures MOS, 
- l'existence d'une zone désertée en surface, vraisemblablement liée à des pièges 
superficiels dont la stabilité peut poser des problèmes,  
- une sensibilité élevée aux contraintes mécaniques. 
 
  III – 2 – 3. Les contraintes liées à l'intégration des composants 
  
 En microélectronique, l'intégration est un concept largement utilisé dont 
l'application est directement liée à la maturité des technologies de réalisation. 
 Intégrer, c'est-à-dire associer sur un même support, plusieurs fonctions 
distinctes offrent de multiples avantages dont les plus communs sont : 
- l'accroissement de performances par réduction des connexions, 
- la réduction de coût général, 
- la miniaturisation, 
- la fiabilité accrue, 
- l'amélioration de la maintenabilité par l'interchangeabilité. 
  
 Ces avantages n'apparaissent qu'une fois maîtrisée le procédé de 
réalisation à un niveau permettant une intégration des circuits avec un rendement 
de fabrication correct. Par ailleurs, les exigences liées à l'intégration des circuits 
intégrés sont nombreuses et doivent être satisfaites de façon à permettre au 
concepteur d'isoler ou de relier, à son goût, des composants tout en conservant 
leurs performances intrinsèques. Cela signifie 
- procédé de fabrication collectif compatible avec la conservation des 
caractéristiques des composants, 
- méthodes d'isolation interdispositif n'engendrant pas de dégradations 
notables des performances, 
- interconnexions entre éléments affectant peu les spécifications globales des 
circuits intégrés. 
 
 D'une façon générale, satisfaire à ces critères équivaut à disposer d'un 
matériau et d'un processus de réalisation 
- très adaptés (recherches de performances maximales), 
- très homogènes (compatibilité interdispositif), 
- très reproductibles (fiabilité et rendement élevés). 
 Il faut noter que certaines fonctions de très grande précision ou de très 
grande complexité exigent l'intégration. C'est le cas de systèmes de traitement 
de signal très précis qui nécessitent l'association de composants appariés 
(convertisseur analogique numérique) et de circuits très complexes dont le 
développement exige la réunion sur le même substrat de cellules très denses 
(mémoires de grande capacité). 
 Nous allons successivement examiner les aspects technologiques 
(description des principaux procédés) et conceptuels (règles de conception et 
caractérisation) de la fabrication des circuits intégrés GaAs. 
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 III – 3. L'ASSEMBLAGE DES PROCÉDÉS TECHNOLOGIQUES SUR GaAs 
 
 Les étapes de réalisation des circuits intégrés GaAs ne sont pas 
fondamentalement différentes de celles de la technologie planar silicium. Elles 
sont, en général, moins nombreuses (5 à 7 niveaux de masquage contre 8 à 12 
pour le silicium). 
 C'est, par contre, au niveau du procédé lui-même que l'intégration III-V se 
distingue, d'une part, par l'utilisation de technologies «froides» (implantation 
ionique par exemple) et «sèches» (gravure ionique et usinage plasma), d'autre 
part, dans l'utilisation des procédés de lithographie très fins qui permettent 
d'obtenir des composants de dimensions submicroniques de hautes 
performances (fc > 15 GHz) et de minimiser les éléments parasites. 
 Les coupes schématiques d'un MESFET et d'une diode Schottky relatives 
aux quatre processus de fabrication des circuits intégrés GaAs principalement 
employés, sont présentées sur la figure III - 5. 
 Les traits dominants de ces différentes technologies seront analysés ci-
après. 
 La technique d'isolation par MESA fréquemment employée pour les 
dispositifs GaAs discrets micro-ondes, elle fut la première approche utilisée 
pour la réalisation des circuits intégrés numériques ( f igure III - 7a). La couche 
active est élaborée par croissance épitaxiale (épitaxie phase vapeur [10], [11], 
dépôt organométallique CVD basse pression [12],  [13] ou par implantation ionique 
[14]. 
 Afin de minimiser les problèmes d'interface substrat-couche active (effet 
substrat, courant de fuite, sensibilité à la lumière..,) [15],[16],  une couche 
épitaxiée non dopée servant d'interface d'épaisseur comprise entre 2 et 5 µm, est 
déposée sur le semi-isolant avant réalisation de la couche active. La technique de 
creusement localisée sous la grille (recessed-gate), 500 à 1 000 Å de profondeur, 
permet d'améliorer les caractéristiques des MESFET en réduisant les résistances 
parasites d'accès au drain et à la source et les effets de surface. Simultanément, ce 
processus permet un ajustement précis de la tension de seuil des MESFET. 
 Les principaux inconvénients liés à cette technologie d’isolation par mésa 
sont :  
  
 a) L'existence d’une capacité parasite au passage de la marche du mésa 
pénalisant fortement les performances des transistors de faible largeur, 
l'augmentation localisée de la résistance des lignes d'interconnexions aux 
passages des bords de mésa  réduisant le rendement de fabrication des circuits. 
 
 b) Une fragilisation due au relief et au procédé de gravure. 
 
 La technologie de fabrication planar présentées sur les figures III – 5 suit les 
étapes : 

a) Procédé d'isolation mésa à grille enterrée.  
b) Procédé d'isolation par implantation de bore (la couche active est déposée               
uniformément). 
c) Procédé par implantation localisée des couches actives 
d)) Procédé de grille auto-alignée : 

 1) Couche active de type N (épitaxée ou implantée) 
 2) Interface non dopée optionnelle. 
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 3) Substrat senti-isolant. 
 4) Isolation par implantation localisée de bore. 
 5) Couche active de type N implantée sélectivement. 
 4) Surdopage par implantation localisée N-. 

 

 
 

Figure III – 5 : Technologies planar. 
 
 III – 4. PARAMÈTRES ÉLECTRIQUES DES TRANSISTORS INTERVENANT 
DANS LA CONCEPTION D'UN CIRCUIT INTÉGRÉ (GaAs) 
 
  III – 4 – 1. Paramètres de conception 
 
 Afin de bénéficier des avantages en vitesse offerts par le GaAs. La 
technologie de réalisation des circuits intégrés requiert des dimensions 
géométriques submicroniques. Les MESFET GaAs réalisés en technologie des 
circuits intégrés ont des longueurs de grille comprises entre 0.5 et 1 µm et des 
distances drain-source de 2 à 3 µm. La structure simple du MESFET facilite le 
contrôle des petites géométries mais la reproduction fidèle des dessins, le contrôle 
des largeurs de lignes et la précision de positionnement nécessite des techniques 
de photolithographie très sophistiquées, telles que masquage par projection avec 
déplacement pas à pas de la plaquette. Masquage électronique direct sur 
plaquette ou duplication aux rayons X. 
 La figure III - 6 présente les caractéristiques typiques du courant drain-
source Ids, d'un MESFET GaAs de longueur de grille de 0,8 µm en fonction de la 
tension drain-source Vds ' appliquée. 
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 Les caractéristiques typiques des canaux de MESFET sont : la 
concentration maximale en porteurs comprise entre 1 et 3.1017cm-3 et l'épaisseur 
de la couche active de 500 à 2000 Å. Le dopage du canal peut être réalisé, 
 

 
 

Figure III – 6 : Caractéristique Ids =f(Vds,Vgs) d’un MESFET à 
appauvrissement L=0,8µm. 

par implantation directe dans le substrat GaAs semi-isolant (éventuellement à 
travers une couche diélectrique (de 50 à 100 nm, Si3 N4, en général). Les doses 
utilisées sont comprises entre 1 et 5. 1012 cm-2 et les énergies d'implantation sont 
de 100 à 200 keV lorsqu'il s'agit de sélénium. Les surdopages N+ sont souvent 
réalisés par implantation profonde de soufre (1. 1013 cm- 2 à 300-400 keV). Des 
températures de recuit d'implantation aussi élevées que 800- 850 °C sont 
nécessaires pour atteindre des coefficients d'activation élevés dans le GaAs (70-
100 %). Étant entendu que, naturellement, le GaAs se décompose lorsqu'il est 
porté à une température supérieure à 600°C, les recuits d'implantation 
doivent être effectués avec énormément de précautions (encapsulation Si3 N4, ou 
SiO2, ou recuit sans protection sous pression d'arsenic) afin de préserver les 
propriétés du matériau [17]. 

  
Figure III – 7 : Lois de courant des MESFET normalement ouverts (VT<0)  

et normalement fermés (VT > 0). 
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 On a démontré au chapitre II que les caractéristiques de drain d'un 
MESFET à canal long uniformément dopé peuvent être approchées par une 
relation quadratique, rappelant le modèle de Schockley. Les relevés 
expérimentaux des courants de saturation en fonction de la tension grille-source, 
confirment ce modèle dans le domaine des courants de drain correspondant à un 
canal normalement ouvert (figure III - 7). Rappelons que l'on désigne par L la 
longueur de la grille (sens de parcours des électrons), par Z la largeur, par ND le 
dopage de la couche active, par a son épaisseur et par φBS la hauteur de barrière 
électrique de la diode Schottky. 
 En pratique et par analogie avec les équations de Schockley, la loi de 
courant sera approchée par la relation suivante : 

  )²( Tgsds VV
L
ZI −= γ         (3.2) 

où l'on retrouve deux paramètres importants du dispositif : la tension de seuil VT 
avec 

ε2
²aqNVV D

BiT −=  et le facteur de courant de conduction avec  

a
Kµ sc

3
2 αεγ =  où αc, et Ks, sont des facteurs de réduction (0 < (αc ,Ks) < 1) 

dépendant respectivement de la longueur de la grille et de la résistance de source 
parasite. 
 Selon que le courant de canal est bloqué ou débloqué lorsque Vgs= 0, on 
aura affaire à l'un des deux types de MESFET appelés, respectivement, 
normalement ouverts (VT < 0) et normalement fermés (VT> 0) qui présentent 
d'importantes différences tant au niveau de la conception des circuits intégrés qu'à 
celui de leurs performances (figure III - 9). 
 Le tableau III - 2 donne les ordres de grandeurs entre lesquels évoluent les 
principaux paramètres de conception et les caractéristiques des MESFET 
 

Niveau de dopage du canal 
Mobilité électronique dans le canal 
Épaisseur du canal 
Tension de barrière de la grille 
Longueur de grille 
Largeur de grille 
Espace source-drain 
Largeur de transistor 
Tension de seuil (déplétion) 
Tension de seuil (enrichissement) 
Facteur en courant 
Courant drain (pour VT=-1,5V) 
Transconductance (idem) 
Conductance de drain (idem) 
Capacité grille-source 
Capacité grille-drain 
Capacité drain-source 
Produit gain-bande. 

ND=1-3 x 1017 
µ=4000-5000 
a=500-2000 
Vbi=0,7-0,8 
L=0,5-1,0 
Z=5-20 
Xsd=2-3 
X=10-12 
VT=-2,5/-0,5 
VT=0,0/+0,2 
γ=50-100 
1dso =100-150 
gm=100-150 
gds=10-15 
Cgs=0,5-1,5 
Cgd=0,1-0,2 
Cds=0,05-0,1 
FT=15-25 

cm-3 
cm²V.s 

Å 
V 

µm 
µm 
µm 
µm 
V 
V 

µA/V2 
mA/mm 

mS/mm 
mS/mm 
pFjmm 
pF/mm 
pF/mm 
GHz 

 
Tableau III – 2 : Paramètres de conception et de fabrication des MESFET GaAs 
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  III – 4 – 2. Évaluation simplifiée des paramètres de la logique GaAs 
 
 Considérons un étage inverseur constitué d'un transistor signal associé à 
une charge saturable décrit à la figure III - 8a (transistors à appauvrissement). Les 
points de fonctionnement haut et bas sont déterminés à partir des caractéristiques 
statiques présentées sur la figure III – 8.b. 
 

 
 

Figure III – 8 : Schéma et caractéristiques d’un étage inverseur constitué de 
transistors normalement ouverts. 

 
Les paramètres extraits du tableau III – 2 sont :   
- longueur de grille :  L = 1 µm. 
- largeur de T1 :    Z=20µm. 
- facteur de courant :  γ=50 µA/V². 
- tension de seuil :    VT= -1,5 V. 
- tension d'alimentation :  Vdd=4V. 
- conductance de sortie :  gds=0,2µA/ V. 
 Les équations des courants de T1 et T2 s'écrivent respectivement : 
 
Pour 

  )
2

()²(1)1( dd
dsdsTds

VVgVVgs
L
ZTI −+−= γ      (3.3) 

  )
2

()²(2)2( ds
dd

dsTds VVgV
L

ZTI −+= γ       (3.4 

On obtient : Vds=Vdd/2 et Vgs=0,8 V, Ids(T1)=5,3mA 
 La valeur de Z2 correspondant à Ids (T2)= (1/2) Imax(T1) est de 20 µm 
c'est-à-dire que les dimensions des deux transistors seront identiques. La valeur 
de V0 correspondant au seuil de tension sera égale à 0. Le gain de transfert 
calculé autour de Vds=2V et Vgs= 0 est déterminé à partir de l'égalité : 

  )
2

()²()
2

()²( ds
dd

dsT
dd

dsdsTgs VVgV
L
ZVVgVV

L
Z

−+=−+− γγ    (3.5) 

  [ ] 0)
2

(2²)²( =−+−− dd
dsdsTTgs

VVgVVV
L
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Tgs

gs
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γ

       (3.7) 
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 On déduit la valeur de gt=-7.5 
 Les seuils des tensions haut et bas peuvent être estimés à partir de 
l'approximation traduite sur la figure III - 9 (linéarisation des caractéristiques I 
(V)). 
 

 
Figure III – 9 : Caractéristiques statiques linéarisées. 

 
V2 satisfait, dans les équations de T1 et T2, la condition Vds=0,  

  0²])²[( =−−− dddsttgs VgVVV
L
Zγ       (3.8) 

V1 satisfait la condition Vds=Vdd 

  0²])²[( =+−− dddsttgs VgVVV
L
Zγ       (3.9) 

Soit : 
V1= 0.25 V,  
V2=- 0,3 V. 

Les marges de bruit qui s'en déduisent sont : 
- marge de bruit haute (0,8 V - 0,25 V) = 0,55 V, 
- marge de bruit basse (- 0,3 V + 1,5 V) = 1,2 V. 
 Sur le plan dynamique, le temps de propagation correspondra au temps 
de charge de la capacité parasite Cp. 
-T1 bloqué (figure III - 10a): 

  SPT VCtI ∆=∆2        (3.10) 
  SPTT VCtII ∆=∆− )( 21       (3.11) 

  IT1=2IT2        (3.12) 
- T2 saturé (figure III - 10b) 
Si les retards sont identiques sur tes ceux transistor. 
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Figure III – 10 : Schéma équivalent dynamique de l’inverseur. 

Pour  

  
22

2/
T

ddp
pddds I

VC
IVV =→=∆       (3.13) 

 En considérant que cet inverseur est chargé par une cellule identique 
présentant une capacité Cgs(20 µm) et en tenant compte de la capacité au noeud 
liée aux capacités de T1, et T2 on obtient : 
  Cp=Cgs+Cds(T1)+Cds(T2)      (3.14) 
Avec :  
  tpd= 54 ps avec Cp = 70 fF. 
 
Le temps de transition associé est 2tpd est égal à 110ps. 
 
 Ces calculs effectués de façon grossière fixent l'ordre de grandeur des 
paramètres de la logique GaAs. Il faut remarquer que la compatibilité de niveau 
n'est pas assurée dans ce cas, VE varie entre - 1,5 V et 0,8 V et VS entre 0 et 4 V. 
Dans la pratique, un étage décaleur adaptateur assure, simultanément, un 
transfert de niveau et une adaptation d'impédance. C'est le principe de la porte BFL 
(Buffered Fet Logic) (figure III - 11) 
 

 

 
Figure III – 11 : Inverseur logique BFL. 
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 L'étage formé par T3, D, T4 à source suiveuse offre une faible impédance de 
sortie et assure un décalage à l'aide des diodes D. L'entrée de T3 présente une 
capacité inférieure à celle prise en compte dans le calcul estimatif, ce qui réduit le 
temps de propagation associer le premier étage. Si A est le gain de l’étage 
adaptateur décaleur : 

  Cp1=Cgs(T3)(1-A)+Cds(T2)+Cds(T1)   (3.15) 
ce qui fixe le temps de transition associé est au premier étage à : 
   tpd1=22ps, Cp1=30fF 
 Le mode de fonctionnement quasi-linéaire du second étage nous autorise à 
le représenter sous la forme d'un générateur de tension d'impédance de sortie Zs 
chargé par Cp2, soit 70 fF pour une sortance de 1 (figure III - 12). 
 

 
 

Figure III – 12 : Schéma, équivalent dynamique de l’étage suiveur–adaptateur 
d’une porte. 

 
 La valeur de l'impédance de sortie, approximativement l'inverse de la 
transconductance gm de T4, conduit à une constante de temps : 
 

2
1

p
m

C
g

=τ =28ps avec Cp2=70fF. 

 On peut grossièrement estimer que le temps de propagation total sera la 
somme des temps de propagation associés aux deux étages 

τ+= 1pdpd tt = 50 ps. 
 C'est la valeur typique relevée pour ce type de porte conçue dans une filière 
logique rapide (BFL) et réalisée à l'aide de transistors présentant des tensions de 
seuil assez négatives. 
 
 III – 5. DETERMINATION DES PARAMETRES DOMINANTS DE 
TECHNOLOGIQUE 
  
 Disposer d'une filière technologique de réalisation de circuits intégrés signifie, 
bien sûr, de disposer des moyens matériels permettant la réalisation des 
composants, mais aussi de la maîtrise des paramètres qui lui sont associés. Cela 
sous-entend un contrôle absolu et permanent de toutes les variables intervenant 
dans la définition de la filière. 

D'une façon générale, une filière technologique de réalisation dispose de 
moyens : 
- d'élaboration de matériau, 
- de conception de circuits,  
- de fabrication,  
- de tests  
déterminés à partir de critères de maîtrise des paramètres, de reproductibilité, 
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d'homogénéité, de productivité et de coût. 
 Au-delà de la seule notion de disponibilité, il importe que la filière 
technologique vive, c'est-à-dire qu'elle soit le cadre d'interactions très directes 
entre les différents secteurs la composant. C'est la seule garantie d'une maîtrise 
complète du processus de réalisation qui nécessite un contrôle permanent afin de 
juger de la stabilité ou de l'évolution de la filière. Toutes dérives des paramètres du 
matériau et de la technologie se traduisent par une évolution des 
caractéristiques des composants. Afin de déterminer de façon aisée l'objet de 
cette dégradation de performances. Il est indispensable d'associer aux circuits 
intégrés, des motifs d'évaluation spécifiques dont la mesure permet l'extraction des 
divers paramètres associés au matériau et à la technologie de réalisation. 
 D’une façon générale, la bonne gestion de l’organigramme permet de 
disposer des valeurs moyennes et des dispersions de tout paramètre du matériau 
et du procédé et donc d’effectuer un suivi d’activité (stabilité de la filière). 
 Le retour du côté conception permet, d’une part de disposer pratiquement 
en temps réel des paramètres des modèles CAO et d’autre part d’étudier les 
configurations du pire cas, en tenant compte des dispersions diverses relevées. 
 
  II – 5 – 1. Mesure des paramètres statiques sur une structure de 
tests associés 
 
 La figure III - 13 présente, à titre d’exemple, la matrice d’un réticule de 
circuits intégrés regroupant les fonctions logiques simples. Elle comporte : 
- une porte OR NOR à 4 entrées, 
- une porte AND NAND à 4 entrées, 
- une porte XOR NXOR à 2 entrées, 
- trois bascules D à déclenchement sur front avec remise à zéro et remise à un, 
- trois motifs de contrôle de procédé nommés CPI, CP2 et CPRO. 
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Figure III – 13 : Réticule de circuits intégrés numériques GaAs. 
  
 Chaque circuit occupe une plage de 700 µmx1000µm (plots compris), la matrice 
entière faisant 2,1x3,2 mm. Les motifs de contrôle de procédé, implantés de façon 
répétitive sur la rondelle, sont systématiquement mesurés, de façon automatique 
en fin de procédé de réalisation. L'ensemble de ces circuits d'évaluation permet 
d'avoir une image très complète de la qualité de la technologie mise en oeuvre. 
Le motif CPI comporte 
- une chaîne de 4 transistors dont les dimensions figurent dans le tableau III – 3.  
- une chaîne de résistances de zone actives de dimensions L /W de 3 x 20 µm, 7 
x 20 µm, 12 x 20 µm, 
- un dispositif de mesures de la commande latérale parasite ou side gating 
(électrode placée à 5 µm de la chaîne de résistances décrite précédemment), 
- un motif de mesures de l'isolement interdispositif constitué de deux zones de 
parties actives imbriquées et espacées de 4 µm sur une longueur de 797 µm, 
- deux serpentins de métallisations NI et N2; pour N1, L/W=2200µm x1,5 µm et 
pour N2, L/'W = 2840 µm x 2,5 µm, 
- trois chaînes de 100 contacts : 
- 100 contacts N1/N2 à travers des ouvertures de 2 x 3 µm², 
- 100 contacts N1/CO à travers des ouvertures de 2 x 3 µm², 
- 100 contacts N1/GR à travers des ouvertures de 2 x 2 µm². 
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Le motif CP2 comporte, lui : 
- 2 circuits d’étude de protection d'entrées contre les décharges électrostatiques 
- 1 serpentin de niveau métallique de grille de 500 µmx1 µm,  
- 1 transistor bigrille : longueurs des grilles : 1 µm, espacement intergrilles 2 µm et 
distance drain-grille et source-grille de 1,5 µm, 
- 5 diodes Schottky de surfaces 1,5 x 20 µm2 conçues avec différentes prises de 
contact, 
- 1 transistor de grandes dimensions (JumboFET) de W/L de 200 µm x 20 µm. 
 

Longueur de grille (µm) 1 1 3 5 

Largeur de grille (µm) 5 20 20 20 
Espacement grille source (µm) 1,5 1,5 1,5 1,5 

 
Tableau III – 3 : Dimensions géométriques des transistors 

  
 Outre ces dispositifs électroniques, ces deux motifs d'évaluation de 
procédé comportent un certain nombre de mires optiques permettant le contrôle 
des alignements des différents masquages lors du traitement. 
 Tous ces motifs permettent d'opérer, de façon exhaustive, la mesure et le 
contrôle des paramètres fondamentaux des dispositifs élaborés. A titre indicatif, le 
nombre de paramètres extraits du module CPI est de 56. 
  
  III – 5 – 2. Les méthodes utilisées pour l'extraction des principaux 
paramètres 
  
  Les définitions et les méthodes utilisées pour l'extraction des 
principaux paramètres sont présentées ci-après. 
    
   III – 5 – 2 – 1. Tension de commande latérale parasite (Vbg) 
  
 Cette tension correspond à la valeur de tension appliquée sur l'électrode de 
commande latérale située à 5 µm d'une résistance qui provoque une variation de 
résistance de 10 %. 
   III – 5 – 2 – 2. Résistance de contact ohmique et résistance 
carrée de la couche active (Rc et R□) 
  
 Cette évaluation est assez délicate car elle nécessite d'appréhender des 
résistances « parasites » de quelques ohms. Il est donc indispensable d'assurer 
d'excellentes liaisons jusqu'aux motifs mesurés et c'est la raison pour laquelle on 
utilise généralement la méthode de mesure des 4 fils ou la méthode d'alimentation 
à courant constant. 
 Le motif d'évaluation comporte 3 résistances de longueurs différentes (figure 
III - 14a). 
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Figure III – 14 : Détermination des résistances de contacts ohmiques et la 

résistance par carré de la couche active. 
  
 Si Rc et R□ sont les résistances de contact et la résistance par carré de la 
couche active, les résistances s'expriment par : 
 

  
I

VVR 12
1

−
= =

W
L1 R□+2RC      (3.16) 

  
I

VVR 23
2

−
= =

W
L2 R□+2RC      (3.17) 

  
I

VVR 34
3

−
= =

W
L3 R□+2RC      (3.18) 

 
La loi R=f(L/W) est linéaire et de pente R□ (figure III – 14b). 
 Une régression linéaire opéré  sur trois points permet immédiatement de 
réduire les deux paramètres RC et R□. Le facteur de contact fc est définie par : 

  fC=RC²W²/R□        (3.19) 
 
   III – 5 – 2 – 3.  Courant de saturation des MESFET (Idss) 
 Le courant de saturation Idss est déterminé pour Vgs=0 et pour une valeur Vds 
définie selon la loi empirique choisie :Vds=2,5V+0,5V x L 
 Dans le cas de transistors à enrichissement, cette mesure est opérée pour 
une valeur de Vgs positive préalablement fixée à + 0.7 V. 
 
   III – 5 – 2 – 4. Tension de seuil électrique (Vts) 
 La tension de seuil électrique correspond à la valeur de la tension Vgs 
nécessaire pour obtenir un courant drain-source égal à 5 %, de Idss. Cette mesure 
est opérée de façon dichotomique pour minimiser le temps de mesure. 
 
   III – 5 – 2 – 5. Conductance à saturation (Gds) 
Gds est déterminée autour de Idss pour VVds 1,0±=∆  par l'expression : 

  
ds

dss
ds V

IG
∆
∆

=         (3.20) 

   III – 5 – 2 – 6. Transconductance à saturation (gm0) 
 
gm0 est définie par l'expression pour mVVgs 50±=∆  par l'expression : 

  
gs

dss
m V

Ig
∆
∆

=0         (3.21) 
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   III – 5 – 2 – 7. Résistance d'accès (Rsd), conductance de canal 
(g0) et tension de seuil  faible champ (Vt0) 
  
 Ce triplet de paramètres est obtenu à partir de mesures opérées sous faible 
champ (Vds=20 mV) c'est-à-dire dans la zone linéaire du transistor à effet Dans ces 
conditions de polarisation, la charge d'espace développée sous la grille est 
pratiquement uniforme (figure III - 15a) et la loi de courant déduit des équations de 
Schockley peut s'écrire : 
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Figure III – 15 : Détermination des paramètres de faible champ. 

 

 Le tracé de Vds/Ids en fonction de ⎟
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ϕ

est une droite de pente 1/g0 

dont l'ordonnée à l'origine est Rs+ Rd (figure III – 15b). 
 Le principe de détermination de ce triplet de paramètres consiste à 
construire par régression linéaire, à partir d'un relevé expérimental de 10 points 
Ids=f(Vgs), la droite : 

  )(xf
I
V

ds

ds =         (3.24) 

et d'affiner la valeur de VT0 pour obtenir un coefficient de corrélation le plus proche 
possible de 1. Le calcul opéré à ce stade converge vers la valeur optimale de 
VT0.. 
 
III – 5 – 2 – 8. Paramètres de la jonction Schottky 
 La tension développée aux bornes de la diode Schottky est de la forme : 

  Bn
gs

gssgs STA
I

Log
q

kTIRV ηϕη ++=
²*

    (3.25) 

 
Où η             est le coefficient d'idéalité de la diode, 
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Bnϕ  est la hauteur de barrière de la jonction Schottky, 
A* est la constante de Richardson, égale à 16 dans ce cas, 
S est la section droite du dispositif. 
 Pour les faibles valeurs de Ids permettant de négliger le facteur RsIgs 
les paramètres sont liés par l'expression : 
 

  Bn
gs

S

gs V
I
I

q
kT ϕ

η
−== ln       (3.26) 

 Les valeurs de n et BSϕ  seront donc directement déduites de la droite 
présentée sur la figure III – 16 qui illustre la méthode appliquée. 
 

 
 

Figure III – 16 : Détermination des caractéristiques des diodes Schottky.  
 
  III – 5 – 2 – 9. Détermination des profils de concentration de 
porteurs et de mobilité de la couche active 
  
 La mesure des profils s'effectue sur un jumboFET dont la géométrie 
permet une mesure commode de la capacité Cgs. A tension drain-source 
très faible on peut admettre que la zone de déplétion s'étend sous la grille 
d'une profondeur yo uniforme le long du canal (figure III - 17). 
 

 
Figure III – 17 : Coupe d’un jumbo FET permettant la détermination du profil 

de dopage et la mobilité dans le canal. 
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 La conductance drain-source G0n du transistor s'exprime par 

  ∫=
0

0

0

)(
y

n ydyyn
L
ZqG        (3.27) 

où n(v) et µ(y) sont la densité de porteurs libres et la mobilité des porteurs à 
la profondeur y. 
 Une seconde relation peut être obtenue par la mesure de la capacité 
grille-canal pour un même point de polarisation Vgs. 

  
0y

ZLCgs ε=         (3.28) 

où yo dépend des conditions de polarisation de la grille : 
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Les profils se déduisent des mesures effectuées par les relations établies au 
chapitre 2 : 
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  III – 5 – 3. Détermination du temps de propagation des portes 
  
 Aucun opérateur logique ne peut effectuer sa fonction en un temps 
nul. Le temps de traitement dépend de la complexité de l'opération, de 
l'architecture du circuit conçu pour réaliser cette opération et de la rapidité de 
chaque bloc élémentaire du circuit intégré. On peut définir un temps 
d'opération dont la valeur est dépendante de la famille logique utilisée. Le 
temps de propagation d'une porte est le temps d'opération correspondant 
au circuit logique le plus simple : une porte à une entrée ou inverseur. 
 Le schéma synoptique de la figure III - 18a présente une chaîne 
d'inverseurs. 
 En considérant que les délais dans les liaisons interinverseur, sont 
nuls, le signal issu du générateur se propage dans la chaîne selon le 
diagramme présenté à la figure III - 18b. 
 Le temps de propagation de l'inverseur est la moyenne des temps de 
propagation correspondant aux transitions 1-0 et 0-1 

  )(
2
1

1001 pdpdpd ttt +=        (3.33) 

 Si la chaîne comporte n inverseurs, la n-iéme porte reproduira une transition 
d'entrée au bout de ntpd. Lorsque l'on rebouche la chaîne (voie B), deux cas 
peuvent se produire : 
- si n est pair, le système est stable 
- si n est impair, le système est instable et oscille à une fréquence donnée par 
la relation : 

  Fosc =1/2ntpd        (3.34) 
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a) 

 
b) 

Figure III – 18 : Détermination du temps de propagation des portes. 
 
 C'est un oscillateur en anneau (RO : Ring Oscillator) dont l'analyse des 
signaux, associée à celle opérée sur une porte simple, permet de déterminer : 
- les niveaux haut et bas de l'excursion logique (VOL, VOH), - les marges de bruit 
de la logique, 
- le gain de transfert, 
- le temps de propagation, 
- les temps de transition pris à 20 et 80 % de la transition (tm, td), 
- la puissance dissipée associée, 
- les tolérances aux alimentations. 
 Si P est la puissance consommée par les n portes de l'oscillateur en 
anneau, le facteur de mérite de la logique considérée (produit P. tpd) sera : 

  ²2/. nFoscPFm =        (3.35) 

 D'une façon grossière, si f est la fréquence de transition du transistor de 
commutation de la porte, on peut écrire 

  
I
CV

f
t

t
pd

∑+=
2
1        (3.36) 

Où 
V est la valeur de l'excursion logique 
I est la valeur du courant commandé. 
∑CV est l'ensemble des capacités internes de la porte et externes liées à 
l'ensemble des portes constituant la charge (sortance ou "fan–out" ) et aux lignes 
d'interconnexion très dépendantes de l'implantation. 
 A l'aide de cette relation très simple, on peut montrer que : 
- le temps de propagation d'une porte dans un circuit dépend beaucoup de sa 
configuration, 
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- le temps de propagation d'une porte est d'autant plus sensible à la sortance 
et aux capacités parasites que le courant disponible est faible [18]. Il faut donc 
analyser avec prudence les résultats mesurés sur les oscillateurs en anneau  
qui correspondent à une entrance et sortance de 1 à une implantation très 
optimisée. 
 C'est la raison pour laquelle, outre les structures en anneau, on associe 
généralement aux circuits intégrés réalisés, des circuits plus significatifs, d’un 
certain degré de complexité, tels que des diviseurs de fréquence où la sortance 
moyenne est voisine de 2/3 et dont la configuration nécessite des rebouchages 
internes entrées/sorties. On détermine, dans ce cas, la fréquence maximale de 
fonctionnement dont la valeur, dépendant de la configuration du circuit réalisé, de 
fixe le temps de propagation réel des portes utilisées. 
 A ces structures, permettant d'évaluer les performances dynamiques (et le 
rendement de fabrication), certains concepteurs associent un MESFET de grande 
largeur dont la topologie permet une mesure correcte des paramètres 
hyperfréquences. Cette détermination est intéressante à double titre :  
- permettre la corrélation entre les performances hyper fréquences des MESFET et 
les performances dynamiques des circuits logiques,  
- extraire des mesures les éléments du modèle utilisé en simulation de 
fonctionnement sur ordinateur. 
 
  III – 5 – 4. Sensibilité des caractéristiques aux différents 
paramètres technologiques 
 
   III – 5 – 4 – 1. Incidence de l'assemblage des procédés 
 Pour une configuration déterminée du circuit qui fixe la valeur des 
capacités, le temps de traversée d'un opérateur logique dépendra : 
- des performances intrinsèques des MESFET,  
- de la rapidité de la charge des capacités parasites par le courant des MESFET. 
 En fait, ces deux critères sont liés. La fréquence de transition des MESFET 
s'exprime par f = gm/2πCgs et la valeur du courant commuté est directement liée à 
la transconductance gm du transistor. Le paramètre gm est donc primordial vis-à-
vis de la qualité et de la rapidité des circuits intégrés réalisées.  
 
   III – 5 – 4 – 2. Incidence de la longueur de grille 
 
 L'idée de réduire la longueur de grille d'un MESFET afin d'améliorer 
performances est très attractive [19]. Pour un fonctionnement voisinage du seuil 
(Vgs- Vt faible), gm et ft s'expriment par : 
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Si ces relations sont vérifiées pour des valeurs expérimentales de longueur de grille 
de MESFET supérieures à 1 µm, elles cessent d'être applicables pour des grandeurs 
submicroniques. L'amélioration des performances dynamiques dépend énormément 
de la configuration des circuits et est, dans le meilleur cas, proportionnelle à 1/L 
[20]. 
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Figure III – 19 : Incidence des conditions d'implantation des zones N+ sur la tension 

de seuil et la conductance de sortie des MESFET. 
 
 Cette différence est principalement due à trois causes :  
- la non-prise en compte des éléments parasites tels qu'une résistance en série 
dont l'existence devient prépondérante aux faibles longueurs de grille  
-  la non-linéarité de la capacité Cgs, avec L (influence des capacités de bords)  
- la variation de la tension de seuil Vt avec L, se traduisant par une perte de 
l'efficacité de la commande de la grille. 
 Cet effet se concrétise par une décroissance de la tension de seuil avec la 
longueur de grille. On a pu observer que la variation est d'autant plus faible que 
l'énergie d'implantation des zones N+ est réduite. 
 Ce dernier phénomène est bien connu en technologie MOS au silicium. Il se 
concrétise par une décroissance de la tension de seuil avec la longueur de grille. 
Simultanément; est observée une augmentation de la conductance de drain (figure 
III - 19) qui réduit le gain intrinsèque de la porte. Ces phénomènes sont atténués 
lorsque la profondeur des zones N+ de source et de drain est réduite, c'est-à-dire, 
lorsque l'énergie d'implantation de ces zones est plus faible [20]. 
 
   III – 5 – 4 - 3. Incidence de la commande latérale parasite 
  
 Le concept d'intégration implique un excellent découplage électrique 
entre les zones actives du circuit intégré. Une mauvaise isolation inter dispositifs 
peut être due à des phénomènes de surface dans la zone séparant les parties 
actives [21] ou à une mauvaise qualité des régions isolantes (zones implantées ou 
matériau semi-isolant). La commande parasite latérale ou «side-gating» permet de 
juger de l'interaction du potentiel appliqué sur un contact proche d'un MESFET. 
L'effet se traduit par une modification des caractéristiques statiques du transistor 
(figure III - 20) qui dépend de la proximité de la commande. 
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Figure III – 20 : Incidence de la commande parasite latérale sur les caractéristiques 

des MESFET 
 
Pour :   ∆x=3µm, Vs=-4V 

  ∆x=20µm, Vs=-6V 
 ∆x=40µm, Vs=-20V 
 

 On peut noter que ∆x=3 µm correspond au standard universellement adopté 
comme distance interdispositifs et que, dans ces conditions, la maîtrise parfaite 
des caractéristiques (telles que les nécessiteraient par exemple les applications 
linéaires) peut s'avérer délicate. 
 
 III – 6. PRINCIPALES CARACTÉRISTIQUES DES DIFFÉRENTES 
FAMILLES LOGIQUES GaAs 
  
 Depuis l'origine des circuits intégrés GaAs, différentes approches logiques 
furent proposées afin de satisfaire certains critères, tels que le compromis entre 
vitesse et consommation, la souplesse de fonctionnement, la tension 
d'alimentation requise, la contrainte et le rendement de fabrication, le niveau 
d'intégration permis, etc. Puisque les FET normalement ouverts requièrent une 
tension négative pour être pincés, les circuits logiques à déplétion, c'est-à-dire la 
BFL (Buffered et Logic) et la SDFL (Schottky- Diode Fet Logic) nécessiteront 
une double alimentation (+ Vdd et - Vss) et une conception de circuits à deux 
étages. Inversement, les circuits logiques à enrichissement, la DCFL (Direct 
Coupled et Logic) fonctionne avec une seule alimentation (+ Vdd) et utilise des 
éléments résistifs ou saturés comme charge ou source de courant (résistances 
linéaires ou saturées ou dispositifs à déplétion). 
 Les caractéristiques et particularités diverses des différentes familles 
logiques ont être présentées. Rappelons, tout d'abord, que les caractéristiques 
de transfert sont généralement mesurées sur des portes de test et que les 
facteurs de mérite sont déduits des mesures réalisées sur oscillateurs en 
anneaux (RO). 
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  III – 6 – 1. Les structures élémentaires, bases des familles 
logiques utilisant des MESFET 
 
 Afin d'illustrer le principe de fonctionnement des logiques à MESFET, nous 
allons utiliser comme exemple de base, le schéma d'un inverseur BFL représenté 
sur la figure III - 11 utilisant des transistors normalement ouverts. 
 La porte comporte deux étages : un étage inverseur et un étage 
adaptateur- décaleur. 
 Les dimensions de T1 et T2 sont telles que lorsque VE = 0, le courant de T1 
est supérieur à celui de T2 : le point de repos est en A (niveau bas). Lorsque l'on 
bloque T1, VE < VT le point de repos se déplace en B (niveau haut). 
 Le second étage (figure III - 21) est traversé par un courant constant fourni 
par T4. Si les dimensions de T3 et T4; sont identiques, l'étage est un suiveur parfait 
et le potentiel de Vj suit Vl. La variation de VS  sera celle de Vj au décalage prés des 
diodes d'une valeur Vd constante puisqu'elles sont traversées par un courant fixe. 
La figure III - 22 représente les fonctions de transfert aux différents nœuds de la 
porte. 

 
Figure III – 21 : Étage décaleur- adaptateur d'une porte BFL. 

 La valeur de Vss doit être telle que la tension drain-source de T3 maintienne 
son fonctionnement en régime saturée. Le second étage est dit adaptateur, car il 
fixe l'impédance de sortie de la porte à une valeur très faible :  
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Figure III – 22 : Fonctions de transfert d'un inverseur logique BFL. 
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 La filière DCFL utilise généralement des transistors des deux modes de 
fonctionnement : le transistor de commande est à enrichissement et le transistor de 
charge est à appauvrissement (figure III - 23.a). 
 La réalisation nécessite un processus de fabrication à double tension de 
seuil, généralement obtenu par une double implantation localisée. 
 Le fonctionnement est illustré sur la figure III - 23.b où l'on note que le 
niveau bas d'entrée est 0 V et que le niveau haut est VBS (tension maximale 
applicable sur la grille en mode direct). 

 

 
Figure III – 23 : Schéma et caractéristiques de fonctionnement d'un inverseur DCFL 

(Direct Coupled Fet Logic). 
 
 La compatibilité directe est assurée si VA < Vt (généralement fixée à + 0,15 
V) et si VB > VBS. Cette seconde condition est assurée si Vdd > VBS. Dans la 
pratique, le niveau haut est automatiquement limité à VBS par la charge de l'étage 
(la diode grille-source de la cellule suivante) qui écrête la tension de sortie (figure 
III - 24). 

 
Figure III – 24 : Fonction de transfert d'un inverseur logique DCFL. 

 
III – 6 – 2. Les différentes familles logiques 
  III – 6 – 2 – 1. La logique BFL (Buffered Fet Logic) 
 
 La BFL fut la première famille logique développée sur arséniure de gallium 
et reste très utilisée par les compagnies impliquées dans les domaines de 
recherche et de développement. C'est la filière technologique choisie par Harris 
et Gigabit Logic pour la fabrication des premiers circuits intégrés logiques 
commerciaux. Elle est considérée comme la filière logique la plus mûre et offre des 
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performances très intéressantes. A titre d'exemple, des temps de 
propagation 30 ps pour une puissance consommée de 41 mV ont été 
relevés sur des circuits BFL comportant des grilles de 0.5 pm de longueur. 
Les tensions seuils nécessaires pour obtenir ces performances ultimes se 
trouvent dans la fourchette - 1,5 V a - 2,5 V et l'étage d'interface comporte trois 
diodes de calage. La figure III - 25 présente un exemple de porte BFL 
réalisant la fonction logique CAB + . 

 
Figure III – 25 : Porte logique BFL. 

  
 Cette approche est appelée BFL haute vitesse (hs-BFL) et fonctionne à des 
débits de quelques gigabits. Malheureusement, sa consommation très 
élevée limite la complexité d'intégration au niveau MSI. Certaines 
améliorations récentes apportées au niveau du processus technologique (en 
particulier, maîtrise de la tension de seuil) ont permis le développement 
d'une seconde sous-classe de logique BFL présentant un très différent 
compromis vitesse-puissance dissipée : la BFL basse puissance (Ip - BFL). 
La consommation de puissance est ramenée à 1-3 mW/porte en réduisant 
la tension de seuil autour de - 0,6 V et en ramenant le nombre de diodes de 
décalage à 2. Cela conduit à une légère dégradation des performances en 
vitesse puisqu'on obtient des temps de propagation de 80 ps pour P = 3,1 
mW/porte (largeur de transistor de 20 µm) et de 108 ps pour P = 1,5 mW/porte (Z 
= 10 µm) et fm=0,16 pj/porte.  
 
  III – 6 – 2  – 1 – 1. Caractéristiques statiques 
 

a) Structure d’étude 
 

Nous reportons les résultats obtenus sur une porte logique de la famille BFL 
en technologie Normally-ON [22]. Cette porte est un inverseur élémentaire des 
circuits intégrés de la famille subnanoseconde la plus rapide proposée à ce jour. Le 
signal d’entrée ou adressage est appliqué sur la grille d’un transistor et le circuit 
fonctionne en commutation de tension. Pour bloquer ce transistor il faut lui appliquer 
une tension de grille négative et compte tenue du fait que sa tension drain-source est 
positive, il n’y a pas compatibilité immédiate de polarité entre ces deux tensions. 

La porte étudiée représentée sur la figure III – 26 est constituée d’un premier 
étage appelé inverseur comprenant le transistor de commutation et un transistor 
avec grille et source en court-circuit appelé charge saturable ou bien une résistance 
appelée charge résistive. 
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 Afin de respecter la compatibilité des signaux d’entrée et de sortie, il est 
nécessaire d’adjoindre un deuxième étage de  décalage comprenant un transistor 
utilisé en source suiveuse, un transistor en charge saturable et des diodes Schottky 
en série. Cet étage décaleur augmente la surface du circuit et la puissance 
consommée. Cet étage assure la fonction de décalage des niveaux et d’adaptation 
d’impédance. 

La méthode de simulation statique de la porte logique consiste à évaluer le 
rapport des largeurs des divers transistors (TT1, TT2, TT3 et TT4), l’ordre de 
grandeur du dopage Nd, de l’épaisseur d et les valeurs des tensions d’alimentation 
haute et basse compte tenu de contraintes dont les plus importantes sont: 
1-Conservation en compatibilité en amplitude et en polarité des signaux d’entrée VE 
et de sortie VS. 
2-La région de gain maximal doit se situer au milieu de l’excursion logique (écart de 
tension entre le niveau haut et le niveau bas). 
3-Le niveau logique haut à sortance nulle doit être inférieur à la tension de barrière 
de la diode Schottky de grille du transistor d’entrée afin d’éviter la polarisation en 
direct de la grille. 
4-Les tensions d’alimentations haute VAH et basse VAB doivent être correctement 
déterminées afin d’assurer la saturation du niveau logique bas (Vs)B et éviter une 
dissipation excessive de puissance. 
 

 
Figure III – 26 : Logique BFL 

 
b) Caractéristiques de transfert 

 
Les résultats de l’analyse numérique ont montré qu’il faut utiliser des couches 

à dopage compris entre 1 et 3.10.17cm-3 correspondant à des tensions de seuil 
inférieur à -2V, une réduction du nombre de diodes de décalage de 3 à 2 permet 
d’améliorer le temps de propagation de 20. Dans le cas ou la tension de seuil est 
inférieure à -2V, trois diodes de décalage doivent être identiques, la largeur Z de la 
charge saturable doit être 2/3 de celle des autres composants pour que la région de 
gain maximal se situe très près du milieu de l’excursion logique. 
 Les valeurs des paramètres utilisés pour cette étude sont regroupées dans le 
tableau III 4 ci-dessous. 

L(µm) Z(µm) d(µm) Nd(cm-3) µ0m2V-1S-1 Vbi (V) VT(V) 
1 100 0.15 3.1017 0.14 0.8 -2.3 

 
Tableau III – 4 : Paramètres des structures étudiées. 
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Les caractéristiques de transfert Vs(VE) de la porte logique obtenues en 
faisant varier les tensions d’alimentations haute et basse sont représentées sur la 
figure III – 27. La tension  Vs de l’état logique haut (figure III - 27a) reste inférieure à 
la hauteur de barrière Vbi. Pour assurer la compatibilité logique, la tension 
d’alimentation haute VAH doit être inférieure à 4.5V. Quant à la tension d’alimentation 
basse elle est sans effet sur l’état logique haut mais peut entraîner ou non la 
saturation de l’état logique bas. Cette saturation se produit pour VAB=-3V et le niveau 
logique bas reste voisin de –2V. Avec ces valeurs la caractéristique de transfert de la 
porte logique BFL est représentée sur la figure III – 28  et ses caractéristiques sont 
données dans le tableau III – 5. 

 

 
a)       b) 

 
c) 

Figure III – 27 : Influence de la tension d’alimentation sur la caractéristique de 
transfert d’une porte logique;  a) Porte NOR, VAB=-3V et  VAH qui varie, b) Porte 

NOR, VAH=1.5V et VAB qui varie ;  c) Caractéristique expérimentale pour Z=100µm 
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Figure III -  28 : Caractéristique de transfert d’une porte logique BFL 

 
VAH(V) VAB(V) Niveaux logiques(V) Marges de bruit(V)

 
Excursion logique (V)

4 -3 VB VH MB MBH 2.5 
-2 0.6 33 45 

 
Tableau III – 5 : Caractéristiques logiques de la porte. 

 
c) Puissance statique consommée 

 
Pour déterminer la puissance statique consommée nous polarisons la porte 

aux tensions optimales. Les capacités de charge et les fréquences de 
fonctionnement sont telles que la puissance dynamique est négligeable par rapport à 
la puissance statique. Le tableau III - 6 fournit la puissance statique consommée par 
chacun des étages. 

 
Niveau de sortie Puissance consommée (mW) total 

1er étage 2ème étage 
Haut 2.10-3 28 28 
Bas 11.6 26 38 
Moyenne 5.8 27 33 

 
Tableau III – 6 : Puissance statique consommée. 

 
 Ces résultats montrent que la consommation du deuxième étage est plus 
importante que celle du premier étage. 



Chapitre III Circuits Numériques   Page N°: 150 

 Nous avons déterminés la variation de la puissance avec la largeur Z des 
transistors (Figure III - 29). Cette variation est linéaire. Pour diminuer la puissance, il 
faut diminuer la largeur Z. 

 
 
Figure III – 29 : Simulation de la puissance consommée en fonction de la largeur Z. 

 
III – 6 – 2 – 1 – 2. Caractéristiques dynamiques 
 

a) Temps de propagation 
 
En envoyant un signal logique 0-1-0 à l’entrée de la porte nous déterminons la 

forme du signal de sortie 1-0-1. Le temps de montée du signal d’entrée est très 
inférieur au temps de réponse de la porte logique. Le temps de propagation tpd 
représente la moyenne des temps de réponse définis comme les temps qui séparent 
la demi-excursion logique en entrée ou en sortie (figure III – 4). Il correspond au 
temps de charge de la capacité parasite du premier étage. 
 tpd=Cds.∆V/∆I 
Le temps de propagation est fonction de la largeur Z de la grille . 
 tpd=tmin(1+Zc/Z) 
Où : tmin: asymptote minimale des différents tpd et Zc : constante qui dépend de la 
technologie. 
 Pour rester dans les limites raisonnables de dissipation thermique, il est 
nécessaire de réduire des largeurs Z des grilles des transistors sans trop altérée le 
temps de propagation c’est à dire la vitesse de commutation car lorsque Z augmente 
la puissance consommée augmente aussi 
 Les éléments parasites jouent un rôle négligeable pour des transistors de 
100µm de largeur de grille mais deviennent importants pour des transistors de 10µm. 
Pour une même région active, quand la largeur des contacts drain –source 
augmente, les éléments parasites diminuent. Un compromis est obtenu en 
élargissant au delà de la région active les métallisations drain-source. 

  Le temps de propagation dépend aussi de l’épaisseur du canal de 
conduction. A titre d’exemple la figure III – 30 illustre ce phénomène pour un 
MESFET de 1µm  de longueur, 100µm de largeur et un dopage de 10 17cm-3. 
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Figure III – 30 : Variation du temps de propagation tpd en fonction de la largeur Z. 
 

b) Facteur de mérite. 
 
Le facteur de mérite représente le produit de la puissance statique 

consommée par le temps de propagation. La simulation numérique de la porte 
logique étudiée pour un facteur de charge d’entrée égal à 1 et un facteur de charge 
égal à 2 nous a permis d’évaluer ce facteur : 

 
Tpd(ps) P(mw) M(pJ)j
100 40 4 
142 20 2.8 

 
Tableau III – 7 : Facteur de mérite 

 
 Le facteur de mérite suit la puissance consommée. Au fur et à mesure que la 
puissance augmente le facteur de mérite augmente et le temps de propagation 
diminue. 
 
III – 6 – 2 – 2. La Logique SDFL (Schottky diode FET logic)  
 

Cette logique a été proposée par [23]. Elle utilise des MESFETS GaAs 
Normally–ON et des diodes Schottky pour la réalisation de fonctions logiques. Elle 
nécessite deux tensions d’alimentations haute et basse et une conception de circuits 
à deux étages (figure III – 31). 
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Figure III – 31 : Logique SDFL 

 
III – 6 – 2 – 3. La Logique DCFL (direct coupled FET logic)  

 
La famille logique DCFL offre l’avantage d’une conception de circuit très 

simple à un seul étage .Elle utilise des transistors Normally–Off à enrichissement, à 
tension de seuil positive. Une seule tension d’alimentation est nécessaire pour le 
fonctionnement de cette logique (Figure III – 32). L’inconvénient de cette approche 
est du  à la difficulté de contrôle de la tension de seuil d’où des contraintes de 
fabrication mais sera sûrement surmontée par la technologie de la grille auto-alignée 
[24]. 

 
Figure III – 32 : Logique DCFL 

 
III – 6 – 2 – 4. La Logique LPFL (low Pinch–off voltage FET logic)  

 
Cette approche est venue pour résoudre les inconvénients de la logique DCFL 

qui nécessitent des tensions de seuil strictement positives. Elle utilise des transistors 
à enrichissement Quasi-Normally-OFF qui permettent un excellent compromis 
vitesse/consommation. Sa structure de base est représentée sur la figure III – 33 et 
présente l’avantage d’une seule tension d’alimentation. 

 

 
 

Figure III – 33 : logique DCFL 
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 III – 6 – 3. Caractéristiques générales de ces approches 
 
 Ces différentes approches ont été proposées pour satisfaire certains critères 
tels que le compromis vitesse (consommation, contrainte de fabrication, tension 
d’alimentation et niveau d’intégration). 
 Nous présentons sur le tableau III – 8 les caractéristiques essentielles de ces 
technologies : 
 

Famille logique BFL SDFL LPFL DCFL 
Tension de seuil -1V, -0.3V -1.5V, -0.3V -0.2V à +0.2V 0.2V à 0.8V
Alimentations  VAH=+5V 

VAB=-4V 
VAH=+2.5V 
VAB=-1.5 V 

VAH=+2.5V 
 

VAH=+1.5V 
 

Surface par porte (µm2) 500 370 250 70 
Champ d’application MSI LSI LSI VLSI 

 
Tableau III – 8 : Caractéristiques des 4 familles logiques. 

 
 III – 6 – 4. Performances des portes logiques 
 
 Les techniques de conception actuelles des circuits intégrés s’appuient 
énormément sur les résultats de la simulation numérique. Cependant, ces derniers 
ne sont valables que si on dispose de modèles de composants précis et 
d’algorithmes de calculs efficaces. 
 Dans le cadre de ce travail, nous avons déterminé un modèle simplifié du 
composant MESFET GaAs en négligeant les éléments parasites externes, pour 
l’étude du régime de commutation [24] (figure III - 34). Nous avons introduit ce 
modèle dans un logiciel de simulation qui permet le traitement en régime transitoire 
[25]. Le temps de propagation tpd et la puissance statique consommée, pour une 
technologie de 1µm de longueur de grille sur une cellule élémentaire de base (figure 
III - 30) sont reportés dans le tableau III - 9. 
 

 tpd(ps) P(mW) VT(V) Tensions d’alimentation 
N-ON-BFL 100 40 -2.5 VAH=+4V, 

VAB=-3V 
N-ON-SDFL 150 20 -1.5 VAH=+2.5V,   

VAB=-1.5V 
N-OFF-DCFL 400 5 +0.8 VAH=+1.5V,   
ON-OFF-LPFL 200 2 +0.5 VAH=+2.5V,   

  
Tableau III - 9 : Performances des 4 approches logiques. 

 
Ces performances dépendent de la technologie utilisée. La technologie BFL a 

le meilleur temps de propagation au détriment d’une consommation élevée. 
Cependant certaines améliorations sur la tension de seuil peuvent diminuer la 
puissance consommée. La technologie SDFL présente une consommation plus 
faible mais un temps de propagation élevé. Pour les technologies Normally-OFF, la 
logique LPFL offre les meilleurs résultats. 
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Figure III – 34 : modèle interne du MESFET pour la simulation logique  

 III – 7. ÉTAPES DE LA CONCEPTION ASSISTÉE PAR ORDINATEUR 
  
 La conception et la réalisation d'un circuit intégré s'effectuent désormais 
avec l'aide d'un ordinateur qui intervient pratiquement à toutes les étapes. Il est 
devenu d'usage d'englober dans le mot «conception» l'ensemble des étapes 
amenant à la réalisation des masques de lithographie, les opérations suivantes 
étant du domaine des processus technologiques de réalisation. 
 La conception d'un circuit intégré numérique comporte plusieurs étapes qui 
peuvent être résumées par l'organigramme de la figure III - 35 et en regard 
desquelles on peut faire figurer une intervention spécifique de l'ordinateur. 
 
  III – 7 – 1. Chaîne intégrée de logiciels : stations de travail 
  
 Un gain de temps considérable peut être obtenu lorsque les différents outils 
informatiques sont, par assemblages, compatibles. Il est souhaitable, par exemple, 
de ne décrire le circuit qu'une seule fois, par son système logique au niveau des 
portes élémentaires par exemple. 
 De véritables bases logicielles ont donc été élaborées autour de 
structures de données pour constituer ce que l'on appelle des stations de 
travail (work stations) sur lesquelles les phases de description du circuit (entrée 
des données) sont réduites à un nombre minimal : Daisy, Mentor, Valid, Silvar-
Lisco, etc. Le concepteur intervient à différents niveaux pour opérer des corrections 
et dispose de nombreux outils de vérification, par exemple, au niveau du 
dessin d'implantation pour lequel des règles strictes doivent être observées. 
 Les premiers systèmes commerciaux évolués de stations de travail 
intégrées, sont actuellement assez peu nombreux et leur utilisation est très 
adaptée aux cellules standards précaractérisées et aux réseaux cellulaires 
prédéfinis développés par Thomson-Semiconducteurs, Harris, Rockwell et 
Honeywell. 
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Figure III – 35 : Principales étapes de la conception. 
 
 Ces nouveaux outils de conception comportent un certain nombre de 
logiciels capables d'opérer des simulations logiques (vérification exhaustive de la 
fonction logique du circuit) et des simulations électriques très fines du 
fonctionnement des circuits (vérification des formes d'ondes en différents points 
stratégiques du composant). Outre ces programmes classiques, des logiciels 
spécialisés sont désormais disponibles pour répondre notamment au degré 
croissant de complexité des circuits. Ce sont, par exemple, les macros simulateurs 
(Diana, Maxim, Eldo) qui, selon différentes techniques, utilisent des cellules 
élémentaires prédécrites qui figurent dans une banque de données avec leur 
encombrement spécifique, leurs caractéristiques électriques paramétrées en 
fonction de la géométrie des composants unitaires. Lorsque la technologie est 
encore évolutive, par exemple lorsque les dimensions et le dopage des couches 
actives sont encore des paramètres, le problème de concevoir des circuits, même 
expérimentaux, est beaucoup plus complexe. 
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 C'est également le cas des dispositifs pour lesquels on recherche un haut 
degré d'optimisation (rapidité, précision, etc.) et en ce sens, la logique GaAs se 
prête mal à une automatisation complète de la chaîne de conception. 
 Un exemple immédiat de ce type de problème est fourni par l'influence de la 
nature et de la géométrie des connexions sur les temps de réponse et les délais 
internes au circuit intégré. En logique très rapide, composants ayant des temps de 
commutation intrinsèque inférieurs à 50 ps, les distorsions occasionnées par 
couplages et réflexions des connexions jouent un rôle non négligeable. Or ces 
phénomènes dépendent directement des implantations respectives des différentes 
parties du circuit. La chaîne CAO de logique rapide devra donc incorporer les 
simulateurs capables de traiter les problèmes de retard sur les lignes 
d'interconnexions, tels que les problèmes de couplage et de réflexions.  
 
  III – 7 – 2. Caractéristiques générales des différents niveaux de 
simulation 
   III – 7 – 2 - 1. La simulation fonctionnelle 
  
 Il s'agit, surtout dans le cas de circuits de complexité très importante, de 
simuler l'assemblage de sous-fonctions élémentaires, telles que registres, 
mémoires, unités logiques et arithmétiques, dans le but de vérifier si la fonction 
logique du circuit est bien effectuée. 
 Des langages spéciaux du type RTL (Registre Transfer Language) ont été 
développés. Ils simulent la transmission et le stockage entre les différents blocs, 
logiques décomposés (vérification booléenne). Des outils performants de ce type) 
ont été mis au point par l'Institut de Mathématiques Appliquées de Grenoble. 
 
   III – 7 – 2 – 2. La simulation logique 
  
 La simulation logique s'applique à un circuit partitionné en portes ou 
dispositifs élémentaires. Elle s'adresse aussi bien aux circuits combinatoires qu'aux 
circuits séquentiels. Elle a pour but de vérifier le fonctionnement général du circuit, 
ou de certains sous-ensembles, du point de vue booléen. Les signaux électriques 
aux entrées et sorties des portes sont représentés par des valeurs binaires 
auxquelles on associe parfois des valeurs intermédiaires (indétermination du 
niveau). 
 A partir d'une même description du circuit, on peut, en général, appeler : 
- soit un simulateur logique utilisant trois valeurs 0, 1 et X (X rendant compte des 
indéterminations pouvant survenir lors des séquences interdites); 
- soit un simulateur utilisant quatre valeurs 0, 1, X et φ (φ pour rendre compte des 
indéterminations de transition 0 → 1 ou 1→ 0) auxquelles on peut associer une 
certaine probabilité; 
- soit un simulateur de défauts (0, 1, X) dans le but de tester l'efficacité d'une 
séquence d'entrée vis-à-vis de la détection d'un ensemble de défauts (collages ou 
courts-circuits); 
- soit un générateur automatique qui optimise les séquences de test. 
 La plupart des simulateurs logiques incorporent des retards variables et 
certains acceptent des formes d'ondes simplifiées de signaux (montée et descente 
des signaux simulées par des rampes à vitesse variable). On leur donne alors le 
nom de simulateurs logico temporels. Les programmes les plus utilisés sont 
actuellement EPILOG, HILO2 et LASAR 6. 
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 III – 8. Modèles de MESFET utilisés en simulation électrique 
  
  III – 8 – 1. Modèle de MESFET 
  
 La figure III - 36 présente la coupe schématisée d'un MESFET sur laquelle 
on à figuré les éléments  localisés pris en compte dans la description du modèle. 
 
 

 
 

Figure III – 36 : Localisation des éléments du schéma équivalent d'un MESFET GaAs 
CBS  est la capacité entre le substrat et la source  
CBD est la capacité entre le substrat et le drain. 

  
 Le schéma équivalent du MESFET tel qu'il a été présenté dans les 
précédents chapitres est représenté sur la figure III - 37. Les lois développées 
s'inspirent des lois physiques précédemment établies mais ont bénéficié de 
certains ajustements déduits des relevés expérimentaux. 
 Les modèles établis tiennent compte des spécificités de l'application 
simulations grands signaux et implantations sur simulateur Rg, Rd et RS sont les 
résistances d'accès à la grille, au drain et à la source. Jds est la source de courant 
au drain. 
 Les équations régissant le fonctionnement sont fortement non linéaires et la 
résolution d'un système à noeuds multiples représentant un circuit intégré complexe 
à MESFET GaAs nécessite l'utilisation d'algorithmes très efficaces. 
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Figure III – 37 : Schéma équivalent du modèle intrinsèque de MESFET GaAs. 
 
  III – 8 - 2. Modèle des diodes Schottky 
  
 Une diode Schottky sur couche mince de GaAs est constituée d'un contact) 
ohmique (Au GeNi) et d'un contact redresseur du type Schottky reliés par un 
canal conducteur (figure III - 38) :  

   

W LRk

Contact 
Schottky 

Contact 
ohmique 

I 

A 
B

C

AK

Rs 
 

Figure III – 38 : Schéma équivalent d'une diode Schottky 
A : anode ; K : cathode. 

 Dans un souci de simplification, le système à constantes réparties est ramené 
au schéma équivalent localisé où :  
 

  ( )AKCS LRfR
Z

R ∏∏ +=
1       (3.40) 
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  III – 8 – 3. Modèle des résistances 
 
 La figure III - 39 présente la coupe d'une résistance planaire réalisée sur 
GaAs 
 
 

Contactes ohmiques 

W LR

 
Figure III – 39 : Résistance planaire. 

 

A champ faible, c'est-à-dire lorsque Ec
L
V

R

R < , la valeur de R s'exprime par 

  ( )∏Ξ += RLRfR RC2
7
1       (3.43) 

   
 

Figure III – 40 : Caractéristiques des résistances planaire à champ élevé. 
  
 A champ élevé, la loi de courant se sature comme l'indique la figure III - 40a 
et peut s’exprimée sous la forme : 

  
Rsat

R
sat VV

VxII
+

=        (3.44) 

 La loi reliant la valeur de Vsat avec la distance entre les deux électrodes est 
présentée sur la figure III - 40b. 
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 III – 9. REGLES DE DESSINS UTILISES DANS LES FILIERES DE 
FABRICATION DES CIRCUITS INTEGRES GAAS 
  
 Plusieurs raisons justifient l'existence de règles de dessin 
- Lors des différentes étapes du processus de fabrication d'un circuit, les différents 
masques utilisés doivent «tomber» exactement au bon endroit ou se superposer 
correctement. Malgré la précision des moyens de masquage l'erreur absolue de 
positionnement n'est pas nulle. 
- Des critères électriques fixent les dimensions minimales à ne pas dépasser, afin 
de ne pas altérer les performances des circuits réalisés. 
- Les différentes étapes du procédé de fabrication n'offrent pas toutes le même 
degré de résolution. C'est, dans ce cas, une limitation d'ordre technologique. 
 - Certaines gardes technologiques doivent quelquefois être prises afin de ne pas 
compromettre le rendement de fabrication des composants. 
 Les règles de dessin communément adoptées dans les filières 
technologiques de fabrication des circuits MESFET GaAs sont présentées dans le 
tableau III - 10. 
 

Paramètres Dimensions minimales 

Largeur des interconnexions métalliques 2 µm 
Séparation entre interconnexions métalliques 2µm 
Largeur des contacts ohmiques 2 µm 
Longueur/largeur zones actives 3 µm 
Séparation entre zones actives 3 µm 
Isolement Si02 des croisements inter-niveaux 6 µm 
Espace source-drain 2 µm 
Largeur des transistors 5 µm 
Longueur de grille 0,5 µm 

 
Tableau III – 10 : Dimension des règles de dessin des paramètres technologiques 

  
 Les règles de dessin sont des données spécifiques à une technologie. Elles 
sont dépendantes du processus technologique utilisé et des moyens de fabrication 
mis en oeuvre. Par nature, et surtout dans les filières GaAs, elles sont évolutives 
et donnent lieu à l'édition de «nouvelles règles de dessin» périodiques, 
caractéristiques de toutes filières technologiques en cours de développement. 
Leur établissement et leur évolution sont le résultat d'une analyse 
permanente opérée à l'aide de motifs spécifiques traités périodiquement dans la 
chaîne de fabrication des circuits. 
 Les valeurs indiquées dans le tableau précédent sont relatives à des 
processus à grand rendement de fabrication. Il est évident que les dimensions 
géométriques indiquées ne constituent pas les limites minimales possibles mais 
des grandeurs assurant le meilleur compromis entre performances-densité 
d'intégration et rendement de fabrication acceptable. 
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 L'implantation des circuits intégrés GaAs doit satisfaire à des contraintes 
dont le degré est supérieur aux autres filières technologiques. Cette complication 
est liée à la très grande vitesse de fonctionnement des circuits qui impose des 
critères d'implantation supplémentaires très dépendants des spécifications visées. 
Les différents critères d'implantation des circuits intégrés sont : 
 
a) Critères d'ordre général 
- minimiser la surface occupée par le circuit → coût du matériau, rendement,  
- réduire les longueurs des interconnexions → réduction des éléments parasites, 
- réduire le nombre de croisements → réduction des éléments parasites, ren-
dement. 
 
b) Critères d'ordre électrique 
- disposer des éléments actifs dans le même axe → appariement des 
caractéristiques, 
- placer les interfaces de sortie, généralement dissipatrices, à l'écart de la partie 
fonctionnelle du circuit → problème de gradient thermique, 
- adopter une distribution de la masse et des alimentations du coeur fonctionnel en 
étoile → abstraction des pertes des lignes, 
- assurer une alimentation séparée des interfaces  
- limitation de la contre réaction liée aux appels de courant dans les 
conducteurs, 
- découpler au maximum les circuits d'entrée et de sortie et les étages à bas 
niveau → réduction des couplages électriques internes, 
- alterner en sortie les points «chauds et froids» → découplage efficace des 
signaux à haute fréquence. 
 
 III – 10. EXEMPLES DE RÉALISATIONS DE CIRCUITS INTÉGRÉS 
NUMÉRIQUES GaAs 
 
 Le développement des circuits intégrés logiques GaAs a marqué un grand 
pas ces dernières années par l'apparition sur le marché commercial de 
produits catalogue. 
 En 1986, six compagnies proposaient à la vente des circuits intégrés 
numériques : Gigabit Logic; Harris Microwave Semiconducteur; Triquint 
Semiconducteur; Honeywell; Matsushita; Thomson-Semiconducteurs. 
 Parallèlement, plusieurs firmes offraient leur service de fonderie de GaAs, 
événement significatif du degré de maturité des filières technologiques sur arséniure 
de gallium. Il s'agissait, aux États-Unis de  
- Adams-Russel, 
- Gigabit Logic,  
- Honeywell, 
- Triquint Semiconductor,  
et en Europe de  
- GEC,  
- STC, 
- Thomson-Semiconducteurs. 
 De plus, plusieurs autres compagnies avaient annoncé leur entrée commerciale 
sur le marché des composants GaAs en 1986 et 1987 (ISIS gallium arsenide-
Mackintosh International) 
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- Anadigics,  
- Celeritek, 
- Ford Microelectronics,  
- Gain Electronics, 
- Microwave Monolithics,  
- Microwave Technology, 
- plessey III-V Group,  
- Tachonics.  
- vitesse Electronics,  
 
 La filière technologique la plus communément adoptée était la filière BFL 
qui, comme nous l'avons vu dans les paragraphes précédents, offre le minimum de 
Contraintes technologiques de fabrication. Les principales options prises par ces 
Compagnies pour le développement de leurs produits pouvaient se résumer ainsi : 
Gigabit Logic filière BFL, 
- comptabilité entrées-sorties ECL avec nécessité d'ajustage,  
- sorties compatibles TTL-CMOS avec polarisations externes, 
- présentation en boîtiers « flat-pack » 36 sorties ou en «chip-carrier » 40 sorties,  
Harris  
- filière BFL, 
- compatibilité entrées-sorties ECL, 
- ajustement d'un potentiel de référence pour optimisation de fonctionnement,  
- présentation en boîtiers flat-pack 32 sorties. 
Triquint 
- filière BFL, 
- réseau cellulaire, 
- compatibilité entrées-sorties possibles : ECL, TTL ou CMOS,  
- présentation en boîtiers chip-carrier 24 sorties. 
Honeywell 
- filière SDFL, 
- réseau cellulaire de 1950 portes logiques, 
- compatibilité ECL ou TTL. 
Thomson-Semiconducteurs 
- filière BFL, 
- compatibilité entrées-sorties ECL, 
- présentation en boîtiers 8 et 16 sorties spécifiquement développés. 
 
III – 10 – 1. Les circuits à la demande 
 Le concept de fonderie GaAs, tel qu'il existe en technologie silicium, a vu le 
jour en 1985. Il consiste à offrir aux clients des services pouvant se situer à 
plusieurs niveaux, suivant des modalités bien définies entre le client et le fondeur. 
La figure III - 41 résume les différentes possibilités généralement offertes. 
 Le fondeur assure la réalisation technologique de circuits dont la 
conception a pu être opérée : 
- chez le client, à l'aide d'informations communiquées par le fondeur, telles que 
bibliothèques de modèles ou de cellules, règles de conception, règles de dessin, 
etc., 
- chez le fondeur, par le client, à l'aide des moyens mis à sa disposition, 
- entièrement par le fondeur à partir d'un cahier des charges communiqué par le 
client. 
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 En ce qui concerne les tests, plusieurs alternatives sont également 
possibles. Le fondeur doit impérativement justifier de la qualité du processus 
technologique réalisé par la mesure de véhicules-tests spécifiques mais peut 
également, à la demande du client, effectuer les opérations de montage et de 
mesures des produits livrés. 
 Les modalités de ces échanges commerciaux font l'objet d'un contrat signé 
par le client et le fondeur. 
 En matière de conception, on peut distinguer trois approches distinctes  
- la conception au micron (full-custom). 
- la conception à l'aide de cellules précaractérisées standards (standard cells)  
- la conception à partir d'un réseau cellulaire prédéfini (gate array). 
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Figure III – 41 : Organisation d’une fonderie. 

  
 En fait, la différence entre ces trois façons de concevoir ne se distingue pas 
uniquement par le vocable utilisé, mais par deux paramètres associés  
- le temps de conception 
- les performances attendues. 
 

 
Figure III – 42 : Paramètres de temps et performances associés aux trois 

approches de conception. 
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 Nous avons résumé sur un diagramme présenté à la figure III - 42, les ordres 
de grandeur relatifs à ces trois directions de conception pour un circuit d'une 
complexité MSI. Cette représentation montre bien qu'avec une technologie 
identique, l'option de conception sera fixée par le compromis entre trois 
grandeurs qui sont l'investissement technique initial du concepteur, le temps de 
conception souhaité et les performances électriques attendues. 
 
 III – 10 – 2. La conception au micron d'un circuit intégré logique GaAs 
  
 Trois exemples significatifs de chaque domaine d'utilisation des circuits 
intégrés GaAs sont présentés 
- circuits séquentiels : les diviseurs de fréquence, 
- circuits combinatoires : un additionneur à 4 bits, 
- circuits mémoires : une mémoire probatoire de 64 x 1 bits. 
 
 III – 10 – 3. Exemples de réalisation de circuits intégrés 
   
  III – 10 – 3 - 1. Les diviseurs de fréquence GaAs à rang fixe 
  
 Ces circuits trouvent leur application dans les organes d'entrée des 
systèmes de traitement d'ondes hyperfréquences, car ils permettent de façon aisée 
et à très large bande, de traiter l'information fréquence de manière à ce qu'elle 
puisse être exploitée par une logique conventionnelle au silicium fonctionnant à des 
vitesses inférieures (généralement logique ECL). La performance en fréquence est 
primordiale car elle permet de minimiser l'environnement du système nécessaire 
pour traiter l'information. 

 
 

Figure III – 43 : Structures interne de diviseur de fréquence.  
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 Les structures de diviseurs les plus communément utilisés sont présentées 
sur la figure III - 43, la fréquence de fonctionnement est donnée par la relation : 

  fmax=1/ntpd        (3.45) 
Où n est un facteur dépendant de la configuration du diviseur et tpd, la valeur 
moyenne du temps de propagation des portes. Pour les structures de diviseurs 
présentées sur la figure III - 43, n est respectivement égal à 4,85, 4 et 2. La 
structure plus rapide est la bascule maître-esclave RSTT mais son fonctionnement 
nécessite deux signaux d'entrées complémentaires. 
 
 Les schémas logiques présentés sur la figure III - 38 mettent en oeuvre des 
portes NOR. Ceux-ci constituent des exemples, la fonction logique pouvant 
également être assurée par des fonctions AND-NAND. En logique BFL, les 
différentes fonctions logiques sont assurées par l'association de MESFET telle que 
l'indique la figure III - 44. 
 

 

 
 

Figure III – 44 : Fonctions logiques réalisées à l'aide de GaAs. 
 
a) CBAS ++=  ; fonction NON-OU 
b) BAS .= ; fonction NON-ET 
e) DCBAS .. += ; fonction NON-OU-ET  
d) S = A + B; fonction OU. 
 
 Une conception au micron (full-custom) nécessite de disposer  
- des modèles très précis des composants à intégrer de façon à pouvoir opérer 
des simulations de fonctionnement réalistes, 
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- des règles de conception, 
- des règles de dessin. 
 La conception au micron de diviseur de fréquence est aisée; elle cesse de 
l'être pour des circuits de complexité supérieure car elle met en oeuvre des moyens 
de simulation, d'implantation et de vérification gigantesques. 
 
 Un exemple de réalisation de diviseurs de fréquence est présenté sur la 
figure III - 45. Il s'agit d'un diviseur par 2 et 4 compatible ECL et réalisé par 
Thomson-Semiconducteurs en technologie hs-BFL 1 µm. Les performances 
associées sont fmax =4GHz pour une puissance consommée de 300 mW. 

  
 

Figure III – 45 : Exemple de réalisation de diviseurs de fréquence. 
 
La figure III - 46 présente un exemple de fonctionnement de ce composant à 4 GHz. 
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Figure III – 46 : Oscillogrammes de fonctionnement d'un diviseur de fréquence. 
 

 Ce type de composants a fait l'objet de nombreuses réalisations par les 
différentes compagnies engagées dans ce domaine de l'arséniure de gallium 
avec des très hautes performances ce qui confirment les potentialités de ces 
nouveaux dispositifs. Ces produits sont actuellement disponibles dans les 
commerces. 
 
   III – 10 – 3 – 2. L’additionneur à 4 bits GaAs 
  
 L'exemple que nous allons présenter est significatif des performances que 
l'on peut attendre d'un circuit combinatoire MSI réalisé en logique BFL basse 
puissance. Rappelons que la BFL basse puissance (lp-BFL) est une classe de la 
famille BFL permettant, tout en conservant ses propriétés de fonctionnement 
rapide, de réduire de façon significative la dissipation en puissance et, de ce fait, 
d'accroître la densité d'intégration possible [26]. 
 La Ip-BFL est caractérisée par des valeurs de tension de seuil comprises 
entre -0.9V et -0.6V et n'utilise que deux diodes de décalage dans l'étage suiveur. 
 Les complexités MSI bas LSI ne peuvent être atteintes qu'en réduisant 
consommation à 1 à 2 mW porte. A ce niveau de dissipation, la dégradation 
temps de propagation des portes est comprise entre 30 et 50 %. 
 La figure III - 47 présente le diagramme logique adopté pour la réalisation 
l'additionneur [27]. 
 Le circuit comporte deux additionneurs à 2 bits à retenue en série, placés en 
cascade. Le temps correspondant au pire cas de l'addition est donc égal au 
retard entre l'instant d'application du signal sur la retenue C0 et la transition du 
signal de sortie en S4. C'est le chemin critique de l'additionneur dont les entrances 
et sortances moyennes des parties internes sont, respectivement, de 5 et 3. 
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Figure III – 47 : Schéma logique d’un additionneur à 4 bits. 
 
 Trois MESFET bigrilles placés en parallèle assurent la fonction ET-NOR. La 
figure III - 48 présente une photographie du circuit réalisé. 
  

 
Figure III – 48 : Réalisation d’un additionneur à 4 bits. 
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 III – 11. INDUCTANCES ACTIVES CONTROLEES EN TECHNOLOGIE 
MESFET GAAS 
 
  III – 11  - 1. Introduction 
 

Les études des inductances RF sont motivées par la forte demande des 
applications de télécommunication telles que le filtrage à temps continu, les 
oscillateurs contrôlés et le découplage. Cet élément de base de l’électronique 
analogique est donc indispensable. 

Les inductances passives intégrées sont limitées par leur faible coefficient de 
qualité [28], la reproductibilité de leur valeur et la grande surface de silicium 
nécessaire à leur synthèse pour les applications RF dont la fréquence est de 
quelques gigahertz. Il est en outre à noter, que ce problème de   taille entraîne une 
difficulté supplémentaire de caractérisation des couplages existant entre les 
différentes pistes qui constituent l’inductance. Certaines techniques ont été 
introduites pour palier à ces défauts [29], [30]. Ces améliorations sont obtenues au 
détriment de la facilité de conception et nécessitent un nombre élevé de couches de 
métal employées, et conduisent aussi à la modélisation de l’inductance.  

Le câblage par fils ou « wire bonding » a aussi été exploré afin de synthétiser 
une inductance passive [31]. Toutefois, cette option ne présente pas une forte 
intégration et pose aussi le problème de la reproductibilité de la valeur de 
l’inductance. Elle reste donc réservée à certaines applications. 

Une autre approche connaît depuis quelques années un regain d’attention de la 
part des concepteurs analogiciens : l’inductance active. Ce renouveau est 
principalement dû à de meilleures performances des transistors qui résultent des 
améliorations technologiques des processus de fabrication des circuits intégrés. 
Outre l’aspect réglable de l’inductance active, nous pouvons noter la possibilité 
d’obtenir de bons facteurs de qualité (Q>5), une plage de fréquences d'utilisation 
plus importante, ainsi que l’indépendance entre la valeur de l’inductance et la taille 
du circuit. 

Comme nous le rappellerons, des réalisations ont été présentées en technologie 
GaAs  pour  les  hautes fréquences, d’autre ont été présentées en technologie 
bipolaire silicium  pour  les  applications  RF dans la gamme de fréquences autour du 
giga-hertz. Nous proposerons deux nouvelles structures  MESFET GaAs et 
comparerons leurs caractéristiques aux autres structures MESFET et bipolaire de la 
littérature. 
 
III – 11 – 2. Inductances actives en technologie GaAs  
 

Les premières inductances actives élaborées dans la gamme de fréquences du 
giga-hertz, l'ont été en technologie GaAs. La figure III - 49 ci-dessous représente la 
topologie de base présentée par Hara et ses caractéristiques en fonction de la 
fréquence [32] : 
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Figure III – 49 : Topologie de base de l’inductance active [32]. 
 

Cette configuration met en oeuvre des transistors MESFET. Elle présente une 
inductance de l’ordre 13 nH et une résistance série de l’ordre de la centaine d’ohms 
à la fréquence de 1Ghz. Les expressions approximées de l’inductance et de la 
résistance série synthétisées sont données par : 

  
mg

xtCgsL Re
≈  et

mg
R 1

≈       (3.46) 

où Cgs est la capacité grille- source du composant MESFET et mg  sa 
transconductance et Rext est la résistance de contre-réaction connectée entre le 
drain du transistor d'entrée et la grille du second transistor. Les transistors sont 
supposés identiques. La surface occupée est de l’ordre 400*500 µm². Des 
améliorations ont ensuite été apportées à cette structure afin de réduire la valeur de 
la résistance série. Ainsi la figure III - 50 représente une évolution du circuit de la 
figure III - 49, transistors en contre réaction appelée "cascode FET feedback active 
inductor", [33]. Au moyen d’une tension de contrôle Vc, l'inductance est réglable de 2 
nH à 3 nH. Cette structure possède une inductance se 2nH, une résistance série de 
8Ω et un coefficient de qualité de 5 à la fréquence de 1 GHz. 

Vc 

Zin 

Common Gate Cascode FET 

Common Source Cascode FET 

 
 

Figure III – 50 : Le circuit "Cascode FET feedback active inductor". 
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Enfin nous présentons la configuration de Zhang [34]. Celle-ci est composée de 

trois transistors de type MESFET (figure III - 51). 

 

Q1 Q2 

Q3 

 
Figure III – 51 : Circuit de l’inductance active présentée par Zhang [34]. 

 
De façon similaire, par l’intermédiaire d'une tension de contrôle fournie par la 

polarisation, la valeur L de l’inductance, peut varier autour de 7 nH et une résistance 
série R autour de 5 Ω à la fréquence de 1 GHz. Les valeurs de L et R sont  données 
par : 
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où Tf  est la fréquence de transition des transistors, mg  la transconductance du 
transistor 1 ou 2 et 3mg  la transconductance du transistor 3.La fréquence maximale 
d'utilisation s’étend jusqu’à 8 GHz,  
 
III – 11 – 3. Inductances actives en technologie bipolaire silicium 
 
III – 11 – 3 - 1. Généralités 
 

La surface occupée par les  circuits intégrés en technologie bipolaire est 
importante à cause de nombreux éléments passifs (inductance, capacité et résistance) 
et actifs de polarisation.  

Les différentes études menées sur les  inductances actives conçues à partir de 
transistors de type bipolaire, ont montré que leur coefficient de qualité est proportionnel 
aux paramètres des transistors selon la formule  

  
out

m

g
g

Q ∝         (3.48) 

Où outg  est la conductance de sortie du transistor et mg  sa transconductance. 
 

Le transistor bipolaire présente donc d’intéressantes possibilités pour la 
synthèse d’inductances actives compte tenu de sa forte transconductance par rapport 
aux MESFET. En outre, dans la  gamme fréquentielle proche du giga-hertz, les 
valeurs des inductances utilisées sont plus importantes que celles rencontrées aux 
fréquences supérieures. La transconductance de sortie du transistor bipolaire 
contribue alors à l’augmentation nécessaire de la valeur de l’inductance. 
 
En outre, d’autres avantages en résultent : 

• L'avantage  sur la transconductance conduira à une puissance consommée 
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moindre. 
• La taille des transistors bipolaires étant plus faible, le gain  de  place par 
rapport aux  configurations GaAs est intéressante. 
• La technologie BiCMOS silicium employée pour réaliser l’inductance 
active, ouvre la possibilité d’intégration de fonctions analogiques et numériques. 
Leurs différents circuits que nous considérerons en technologie  bipolaire, sont 
ceux d'une inductance connectée à la masse. 

 
III – 11 – 3 – 2. Modèle de R. Kaunisto [35]. 
 

Le circuit présenté par R. Kaunisto [35], utilisant une configuration à deux 
transistors NPN, est données par la figure III - 52. 
 

 
Figure III – 52 : Schéma électrique d’inductance active [35]. 

 
En utilisant les paramètres de la technologie HF2CMOS, les simulations AC 

(Figure III – 53) de cette structure révèlent une inductance moyenne de l’ordre de 
3.5 nH et une résistance d’environ 1  avec une  diminution notable de  la valeur de la 
résistance série à partir de 850 MHz. 
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Figure III – 53 : Simulation AC de l'inductance active et de la résistance série 

associée. 
 

Le meilleur facteur de qualité est alors obtenu à la fréquence pour laquelle la 
résistance série est minimale, Q vaux 20 à la fréquence de 1 GHz. 
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  III – 11 – 4. Modèles proposée. 
 
Nous proposons dans cette partie de l’étude deux modèles à base de MESFET 

pour la détermination des inductances actives. 
 
III – 11 – 4 - 1. Première inductance proposée. 

La première structure que nous proposons comporte deux transistors MESFET 
de type N dont la fréquence de transition vaut 9 GHz dans les conditions de 
polarisation utilisées. Son schéma électrique équivalent petit signal est représenté à la 
figure III - 54. 
 

 
Figure III – 54 : Premier schéma électrique de l’inductance active proposée. 

 
Les simulations AC (figures : III – 55,III – 56 et III – 57) de cette configuration 

conduit à 1 GHz à une inductance réglable de l’ordre de 7 nH et une résistance série 
de l’ordre de 2 Ω . L’inductance obtenue est proportionnelle aux paramètres du 
MESFET.  

Cette dépendance explicite le caractère réglable de l’inductance par le biais du 
courant de polarisation. En effet, les paramètres intrinsèques du modèle tels que 
Cgs, Cds, Cdg et gm dépendent du courant de polarisation des transistors [36]. 

  
 

Figure III – 55 : Simulation AC de la résistance série associée à l'inductance. 
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Figure III – 56 : Variation fréquentielle de l’inductance. 

 

  
 

Figure III – 57 : Variation fréquentielle de la valeur du coefficient de qualité de 
l’inductance. 

 
Comparativement aux performances du circuit de la figure III - 54, cette structure 

doit être modifiée afin de réduire les pertes ohmiques et augmenté le facteur de qualité. 
 

III – 11 – 4 - 2. Deuxième inductance proposée. 
La deuxième structure proposée est représentée sur la figure III - 58 afin de 

réduire la résistance série. Ce circuit adopte une configuration à trois transistors 
MESFET de type N (fT ~ 9 GHz). Les simulations (Figures III - 59, III - 60 et III - 61) 
montrent que ce circuit satisfait à nos critères : la valeur de  l’inductance variable 
obtenue  est de l’ordre de 12.5 nH et la résistance  série demeure inférieure à 1.3 Ω à 
la fréquence de 1Ghz. 
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Figure III – 58 : Deuxième schéma électrique de l’inductance active proposée. 

 

  
Figure III – 59 : Simulation AC de l'inductance du circuit de la figure III –58. 

    
 

Figure III – 60 : Simulation AC de la résistance série associée à l'inductance  
de la figure III – 58. 
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Figure III – 61 : Variation fréquentielle de la valeur du coefficient  

de qualité de la figure III – 58. 
 

 III – 12. Comparaison des topologies figure III – 54 et figure III - 58 
 

Il est à noter pour les configurations des figures III - 54 et III - 58 que les 
conditions de polarisation sont déterminantes pour l’obtention d’un bon facteur de 
qualité. Ces conditions de polarisation peuvent aussi être sources d’instabilités qui 
résultent de l’influence de la polarisation sur la résistance série de l’inductance, la 
résistance série peut en effet devenir négative dans certaines conditions. 

 
 

 Circuit 
Figure III-49 

Circuit 
Figure III-50

Circuit 
Figure III-51

Circuit 
Figure III-54 

Circuit 
Figure III-58

L(nH) 2 6 3.5 7 12.5 
R(Ω) 8 5 1 2 1.3 

Q 5 - 20 5 8 
Consommation 

(mW) 
- - - 10 20 

 
Tableau III – 11 : Comparaison des différentes configurations présentées 

 
Le tableau III - 11 illustre bien une l’évolution de l’inductance L et de la résistance 

R entre les topologies des figures III - 49, III - 50, III - 51, III - 54 et III - 58 du point de 
vue de valeur et consommations. 

Le circuit de la figure III - 58 est celui qui présente les meilleures 
caractéristiques. Il propose en outre, une valeur de l’inductance plus élevée que la 
configuration  de la figure III - 54 pour une consommation moindre. Cette valeur de 
l’inductance et celle de la résistance série associée sont adaptées aux applications RF 
du type filtrage et oscillateur à une fréquence de 1GHz. 
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III – 13. CONCLUSION 
 
 D’une part, les résultats obtenus pour la détermination des paramètres logique 
élémentaires à partir des caractéristiques des MESFET GaAs tel que : la géométrie, la 
détermination du temps  de commutation, la définition des niveaux logiques, le calcules 
des puissances dissipée et du facteur de mérite sont  essentielles pour une intégration 
à moyenne et large échèle.  
 D’autre part, nous avons déterminé les limites des porte logiques GaAs à 
transistor Normally-On pour des longueurs de grille égale à 1 µm avec un temps de 
propagation égale à 40ps et la puissance dissipée égale à 60mw.   
 Aussi la famille  BFL Normally-On ne peut être utilisée pour une large intégration  
à cause de consommation en puissance. 
 Enfin il nous à paru utile d’étudier l’influence en haute fréquences de quelques 
modèles sur l’impédance d’entrée. Cette influence ce traduit par une augmentation de 
l’inductance et de la résistance de grille pour des fréquences supérieurs à 1 GHz. Cette 
simulation nous a permis de proposé deux modèle pour l’intégration de l’inductance 
active dans les circuits intégrés.  
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Nous ne reviendrons pas sur les résultats obtenus qui ont été rappelés dans les 

conclusions partielles des trois chapitres du mémoire. 

Néanmoins, dans un premier temps il est utile de rappeler les plus importants 

d’entre eux. Ainsi nous avons caractérisé la diode Schottky et montré la dégradation 

ou le vieillissement de sa caractéristique en fonction du temps, aussi la variation du 

facteur d’idéalité avec le temps ensuite nous avons proposé un modèle de 

fonctionnement de la diode en régime linéaire et non linéaire. La mesure de la 

résistance Rg et la capacité Cgs pour d’éventuels fonctionnements en hautes 

fréquences pour les circuits microondes nous a permis de mieux comprendre ce 

composant. L’ensemble des équations qui définissent les phénomènes physiques liés 

au transistor MESFET GaAs sont définis, nous avons montré que cette modélisation 

qui est nécessaire doit être aussi proche du fonctionnement normal soit en régime petit 

signaux ou dynamique de ce composant.  

Aux cours de nos travaux nous avons été amenés à constater l’existence de 

comportements originaux. En particulier nous avons mis en évidence le fait que 

l’impédance d’entrée pouvait se comporter comme une inductance active 

Ainsi, tout au long de ce mémoire nous avons montré que la réduction des 

dimensions du MESFET GaAs avec une grille submicronique pouvait favoriser 

l'apparition de phénomènes parasites liés tels que : éléments intrinsèque et extrinsèque, 

phénomènes de vitesse des électrons qui transitent dans des bandes d’énergie, 

résistance de grille, les phénomènes liés à l’interface qui exercent des conséquences non 

négligeable sur les caractéristiques du composant. 

Finalement, la possibilité de réduire encore dans le futur les dimensions des 

composants électroniques nous semble dépendre au moins autant de la maîtrise de la 

technologie de réalisation de ces composants que de la possibilité de bien contrôler 

l’ensemble des phénomènes associés aux propriétés du composant MESFET GaAs. 
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RESUME 

 L'essor exceptionnel que connaît l'industrie des circuits intégrés repose actuellement sur la réduction des dimensions des 

dispositifs et des composants actifs tels que les transistors à effet de champ à grille Schottky à l'arséniure de gallium dits MESFET GaAs. 

L’évolution des technologies d’intégration à très grande échelle à marquer l’épanouissement de la microélectronique moderne. La conception 

assistée par ordinateur est au cœur des recherches mondiale d’une par le développement considérable des logiciels pour composant intégré 

submicronique et d’autre part par la préoccupation première des facteurs des circuits complexes intégrant ces composants. 

Au cour de ce travail nous avons été amenés à étudier et proposer un modèle de base du transistor MESFET GaAs afin de 

disposer du outils efficace pour la CAO des circuits intégrés microondes et logiques.  

C'est dans ce cadre qu’au premier chapitre, nous avons étudié les propriétés physiques et électriques de l’Arséniure de Gallium et 

présente les différentes familles des transistors MESFET GaAs. La diode Schottky de grille, son fonctionnement et les problèmes de 

polarisations liées à l’ensemble des phénomènes physiques et géométriques,  est caractérisée et simulée.  

 Au deuxième chapitre, l’étude des propriétés statiques et dynamiques du composant MESFET nous a conduit à définir le système 

d'équations générales régissant le comportement de la zone active sont établis. L'ensemble des éléments parasites qu’interviennent dans le 

fonctionnement du modèle proposé du transistor sont identifiés et caractérisés. 

 Au troisième chapitre, les procédés de fabrication des technologies des transistors et circuits intégrés des MESFET GaAs ont étés 

définies. Les paramètres dominants qui caractérisent ces composants sont établis et simulé. Ensuite l'étude de l’impédance et ainsi que la 

résistance de sortie des circuits MESFET GaAs sont établis.  

 

CONCEPTION ATTENDED BY COMPUTER OF THE INTEGRATED  
CIRCUIT MESFET GaAs 

 
ABSTRACT 

 
The exceptional flight that the industry of the integrated circuits knows based currently on the reduction of the measurements of 

the devices and the active components as the field effect transistors to grid Schottky to the gallium arsenide MESFET GaAs. The evolution 

of the very large scale integration technologies to mark the blossoming of the modern microelectronics. The conception reached by computer 

CAO 

In the present of this work we have been brought to study and to propose a model of basis of the transistor MESFET GaAs in 

order to have some efficient tools for the CAO of the integrated circuits microwave and logical.  

In the first chapter, we studied the physical and electric properties of the gallium arsenide and present the different families of the 

transistors MESFET GaAs. The diode Schottky of grid, its working and the problems of linked polarizations to the set of the physical and 

geometric phenomena, is characterized and affected.  

In the second chapter, observation of the static and dynamic properties of the MESFET component push us to define the system of 

general equations governing the behaviour of the active zone are established. The set of the parasitic elements that intervenes in the working 

of the model proposed of the transistor is identified and characterized. 

To the third chapter, the production methods of the technologies of the transistors and integrated circuits of the MESFET GaAs are 

defined. The dominant parameters that characterize these components are established and simulated. Then the survey of input impedance and 

the output resistor of the circuits MESFET GaAs are established. 
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