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INTRODUCTION GENERALE




La transmission d’un signal entre un émetteur et un récepteur est I’objet de nombreuses
perturbations de natures diverses. Une importante catégorie d’entre elles sont regroupées sous
le nom de "bruit de fond électrique” et constituent en général le principal parameétre limitatif de
la qualité de la liaison. Les sources de ce bruit se divisent elles mémes en plusieurs catégories.

La premiere concerne les sources de bruit naturelles et/ou li€es a ’activité humaine. On
rencontre ainsi les sources de bruit extra-terrestres telles que le bruit galactique et
cosmologique, les radiosources .... Celles-ci sont captées par I’antenne de réception et se
superposent ainsi au signal informatif. Il existe aussi des sources de bruit terrestres. Certaines
de ces sources présentent un caracteére thermique 1ié au rayonnement des corps absorbants de
I’atmosphere ou a celui de la terre et sont par nature irréductibles. D’autres ont un
comportement impulsif (décharges orageuses et bruits industriels). Ces derniéres sont
négligeables au-dela de quelques centaines de mégahertz et des blindages appropriés
permettent de s’en protéger.

La derniere catégorie, a laquelle nous nous sommes plus particulierement intéressés
dans ce mémoire, concerne les sources de bruit générées par les composants dans les circuits
¢lectroniques. On distingue alors les sources de bruit indépendantes de la fréquence (bruit
blanc) qui se trouvent prépondérantes aux fréquences micro-ondes, et les sources de bruit en
exces ou bruit basse fréquence dont ’amplitude décroit quand la fréquence augmente. Toutes
représentent une géne pour la qualité des signaux regus, et il convient alors de les minimiser
pour accroitre la sensibilité¢ des systémes de réception et/ou diminuer leur cott de fabrication.
La connaissance des propriétés en bruit des composants actifs permet de choisir le composant
le plus appropri¢ pour une application donnée, et surtout d’optimiser le circuit qui I’entoure
dans le but de réaliser une fonction €lectronique optimale vis a vis du bruit. L’étude du bruit de
fond ¢lectrique permet également d’accéder a certaines propriétés physiques des matériaux
semi-conducteurs utilisés. On peut ainsi caractériser certains défauts présents dans les
composants et I’analyse du bruit peut contribuer a évaluer leur fiabilité.

Nous allons présenter dans ce mémoire notre contribution a I’étude du bruit de fond
dans les composants actifs aux fréquences micro-ondes. Sous la forme d’une synthése des
travaux effectués au cours des dernieres années, elle s’appuie sur les différentes études
entreprises au sein de notre laboratoire dans le cadre de theses ou de stages de DEA ou lors
d’activités contractuelles. Ce mémoire se décompose en deux parties.

La premiere concerne les techniques de caractérisation en bruit des composants actifs

aux fréquences micro-ondes. Il est en effet nécessaire de disposer de systémes de mesure



sensibles, précis et reproductibles pour pouvoir accéder aux grandeurs caractéristiques du bruit
d’un transistor ou de tout autre ¢élément de type quadripdle. Aprés un bref rappel historique,
nous décrivons la technique de mesure et le systéme expérimental que nous avons développés
lors de notre arrivée au laboratoire. L’approche utilisée nous a permis d’étendre par la suite le
systeme expérimental a la caractérisation en bruit des composants aux basses températures. Le
dernier point abordé dans cette premicre partie traite de la mesure du bruit dans la gamme des
fréquences VHF. Bien que le domaine de fréquences s’écarte des micro-ondes, il nous a paru
intéressant de développer un tel systeme expérimental. Cela nous a permis de faire le lien entre
les mesures de bruit basse fréquence effectuées au laboratoire depuis de nombreuses années et
certaines données utilisées pour les circuits hyperfréquences et difficilement accessibles avec
les systeémes existants.

La seconde partie est consacrée quant a elle, a I’é¢tude du bruit de fond dans les
composants actifs aux fréquences micro-ondes. Le comportement en bruit des dispositifs est
analysé a ’aide de schémas électriques équivalents auxquels sont associées différentes sources
de bruit. Cette représentation permet d’obtenir un bon accord avec les données expérimentales
et elle peut étre facilement intégrée dans les logiciels de conception assistée par ordinateur des
circuits micro-ondes. Le premier paragraphe est donc consacré a la détermination du schéma
équivalent des transistors hyperfréquences. Les deuxiéme et troisieme paragraphes sont
respectivement consacrés a ’étude du bruit dans les transistors a effet de champ et dans les
transistors bipolaires a hétérojonction. Si le premier type de dispositif a fait I'objet de
nombreux travaux dans la littérature, le développement du second est plus récent et I’analyse
de ses propriétés en bruit était trés peu répandue au moment ou nous avons entrepris nos
travaux dans ce domaine. Pour chaque type de composant, les différents modéles développés
sont présentés ainsi que des résultats expérimentaux concernant leur comportement sous des
conditions particuliéres de fonctionnement (basse température, éclairement ...).

Si ce mémoire décrit nos activités de recherche et d’encadrement doctoral effectuées au
Laboratoire d’Analyse et d’Architecture des Systémes, il constitue €galement la suite des
¢tudes engagées durant nos travaux de thése effectués a I’Université de Limoges. Nous tenons
également a souligner I'interaction étroite de nos activités de recherche avec celles liées a
I’enseignement. Nous avons pu ainsi partager notre expérience avec les étudiants de I’Institut
Universitaire de Technologie concernant les techniques de caractérisation en hyperfréquence et
avec ceux du DEA d’¢lectronique et du DESS de microélectronique pour I’enseignement du

bruit de fond dans les circuits électroniques et celui de la conception assistée par ordinateur des



circuits micro-ondes. Une annexe reprendra le détail de nos activités d’enseignement de ces dix

derni€res années.



CHAPITRE I :

TECHNIQUES DE CARACTERISATION EN BRUIT DES
COMPOSANTS ACTIFS AUX FREQUENCES MICRO-ONDES




L1 INTRODUCTION

La mesure des parametres de bruit des dispositifs actifs micro-ondes présente de
nombreux avantages. Elle permet ainsi d’évaluer les performances dans le domaine de
I’amplification faible bruit des nouvelles filieres technologiques, de choisir le composant
approprié et son point de fonctionnement pour des applications particulieres et de déterminer
les caractéristiques optimales du circuit qui I’entoure. Les données expérimentales recueillies
permettent ainsi d’élaborer des modeles en bruit pour la conception de fonctions €lectroniques
faible bruit et de les utiliser dans les logiciels de conception assistée par ordinateur.

Les techniques de mesure de bruit en haute fréquence ont considérablement évolué
depuis le début des années quarante. La référence [1] donne a ce sujet un remarquable
historique ou I’on peut découvrir les polémiques sur les concepts de base (facteur de bruit,
température standard ...) ou suivre I’évolution des systémes d’instrumentation. La découverte
des générateurs de bruit (tubes a décharge gazeuse) a été I'une des premicres avancées
significatives, permettant la mesure du facteur de bruit des amplificateurs ou des récepteurs
radiofréquences. Les travaux théoriques de Rothe et Dahlke en 1956 [2] ont permis par la suite
de mettre en évidence la dépendance du facteur de bruit d’un quadripéle linéaire vis a vis de
I’'impédance connectée a son entrée. Le comportement bruyant d’un dispositif passif ou actif
est alors compleétement déterminé a partir de quatre parametres de bruit qui sont le facteur de
bruit minimum F,;,, I’admittance optimale en bruit Y, = G, + j B, qui permet d’obtenir F,, et
la résistance équivalente de bruit R, [3]. A partir des observations de Rothe et Dahlke, la
premiere méthode préconisée par 'IRE [4] pour caractériser ces parametres était basée sur la
recherche manuelle du facteur de bruit minimum en faisant varier ’admittance de source a
I’aide d’¢éléments localisés pour les fréquences inférieures a 200 MHz, ou en utilisant un stub
ajustable associé a un trongon de ligne pour les fréquences UHF.

C’est vers la fin des années soixante que Lane [5] propose un traitement numérique des
données expérimentales pour déterminer les parametres de bruit d’un transistor. La technique
des impédances multiples consiste alors a mesurer le facteur de bruit du quadripdle pour
plusieurs valeurs de I’admittance de source et a résoudre un systeme d’équations surdéterminé,
permettant ainsi de réduire les erreurs de mesure effectuées. Les bancs de mesure de bruit
s’articulent donc autour d’un synthétiseur (ou adaptateur) d’impédances. Par la suite,
I’évolution de ces derniers a conditionné le développement des systémes expérimentaux. Les

synthétiseurs d’impédances programmables ont ainsi remplacé les adaptateurs manuels,



permettant le développement de systémes de mesure automatiques, reproductibles et
performants.

Nous avons entrepris a notre arrivée au laboratoire de développer un tel banc de
mesure aux fréquences micro-ondes (4 a 18 GHz). Offrant moins de souplesse a I'utilisateur,
I’acquisition d’un systeme commercial complet a été écartée a I’époque. Nous avons pu ainsi
¢tendre par la suite la gamme de fréquences du systeéme expérimental a la fois aux basses
fréquences micro-ondes (bandes L et S) et aux fréquences plus é€levées (18-22 GHz) et nous
avons proposé une technique de mesure originale pour la caractérisation des composants actifs
aux températures cryogéniques.

Nous allons présenter dans le premier chapitre de ce mémoire notre contribution a la
mesure des parametres de bruit en hyperfréquence. La premiere partie est consacrée a I’étude
des différentes méthodes de choix des données expérimentales et de leur traitement dans le
cadre de la technique des impédances multiples. La description du systéme expérimental mis en
place est abordée dans la deuxiéme partie, ainsi que la description des diverses techniques de
mesure rencontrées dans la littérature. La mesure des parametres de bruit a basse température
est traitée dans la troisiéme partie, illustrant ainsi les capacités d’évolution du systeme de
mesure. La derniere partie est consacrée aux mesures de bruit dans la gamme des fréquences
VHEF, ou la technique des impédances multiples a été mise a profit pour étudier le bruit dans les

transistors bipolaires a hétérojonction.

L.2. TECHNIQUE DES IMPEDANCES MULTIPLES

1.2.1. Introduction.

Le facteur de bruit F d’un quadripdle dépend de I’admittance de source Y = G + j By

présentée a son entrée selon la relation (1) :
R 2
F=F,:. +G—“\YS—YO\ (1)
S

Fuin représente le facteur de bruit minimum, obtenu quand Y est égale a I’admittance
optimale Y, = G, + j B, et R, représente la résistance équivalente de bruit.

A partir de cette équation, il est possible de déterminer les quatre parametres de bruit
(Fmin, Rn, G, €t B,) si le facteur de bruit est mesuré pour au moins quatre valeurs différentes de

Y, . Différentes méthodes numériques ont €té¢ proposées par plusieurs auteurs pour aboutir au
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résultat [5-11]. La méthode proposée par Lane [5], qui prend en compte les erreurs de mesure
sur F, consiste a linéariser I’équation (1) et a minimiser une fonction erreur par une technique
des moindres carrés. Une méthode d’optimisation (méthode de la plus grande pente ou
méthode du gradient) peut également €tre utilisée pour minimiser la fonction erreur et un
facteur de pondération inversement proportionnel au facteur de bruit permet de privilégier les
points mesurés pres de 'optimum en bruit [6]. La méthode proposée par Katoh et Mitama [7]
prend en compte les erreurs de mesure sur F et Y. Celles-ci sont supposées faibles de manicre
a développer I’équation (1) en série de Taylor et a obtenir un jeu d’équations linéaires. Le
choix des admittances de source a été abordé par Caruso et Sannino [8] afin d’éviter le
mauvais conditionnement de matrice dans le systeme d’équations a résoudre, qui entraine des
résultats aberrants dans la détermination des parametres de bruit.

De nombreuses équipes de chercheurs francais se sont également impliquées dans ce
domaine. La méthode proposée par Chusseau et al [9] est une généralisation de celle proposée
par Katoh et Mitama car elle prend en compte a la fois les erreurs de mesure sur F et Y, sans
toutefois effectuer d’approximation. La rotation entre les axes F et G, suivie de trois
translations, permet d’aboutir a I’équation d’un hyperboloide, conduisant a la résolution d’une
équation polynomiale d’ordre 6. L’algorithme proposé par Vasilescu et al [10] consiste a
combiner quatre par quatre les points de mesure pour les n impédances sélectionnées et a
résoudre chacun des systémes d’équations. La solution finale est obtenue en prenant la
moyenne des différentes solutions calcul€es, apres avoir écarté celles ne présentant pas un
caractere physique. Plus récemment, Boudiaf et Laporte [11] ont proposé une méthode
d’extraction des parametres de bruit prenant en compte les incertitudes de mesure dans
I’algorithme de calcul. L’équation (1) est transformée en 1’équation d’une droite de pente R,
dont I’ordonnée a I’origine représente le facteur de bruit minimum. Le coefficient de réflexion
optimum est obtenu par la suite en résolvant un systeme d’équations surdéterminé a I’aide

d’une procédure des moindres carrés.

1.2.2. Comparaison des méthodes d’extraction.

I3

Afin de choisir la technique d’extraction la plus performante, nous avons procédé a
I’évaluation des différentes méthodes proposées dans la littérature [12]. Nous avons ainsi
développé la procédure suivante : a partir des valeurs typiques des quatre parametres de bruit
et de dix admittances Y régulierement réparties sur ’abaque de Smith, les facteurs de bruit F

correspondants sont calculés a partir de I’équation (1). Des perturbations aléatoires sont

11



ensuite affectées aux couples (F, Y;) afin de simuler les erreurs de mesure. Une analyse
statistique sur 1000 tirages aléatoires est effectuée et les parametres de bruit sont extraits a
partir des différents couples bruités (F, Y;) pour cinq des méthodes présentées précédemment.

Les valeurs de I’écart type O sont calcul€es et les résultats obtenus sont comparés dans le

tableau 1.
Lane Mlane Mitama Vasilescu Boudiaf
30(Fpin) dB 0.45 0.24 0.30 0.22 0.21
30(R,) Q 3.6 2.2 1.9 1.9 2.2
3o(|lo)) 0.09 0.07 0.15 0.07 0.07
3o(arg(l,)) ° 11 6 10 6 7

Tableau I : comparaison des différentes méthodes d’extraction

paramétres de bruit : Fi,;=1 dB, R,;=15 Q, |[,|=0.53 et arg([",)=67 °

I, représente le coefficient de réflexion associé a Y,. Les méthodes de Lane et Mitama
donnent les résultats les moins précis. D’autre part, nous avons également observé pour ces
méthodes que certaines valeurs obtenues n’ont pas de significations physiques (Fpir<1, R,<0).
Les méthodes de Vasilescu et Boudiaf ainsi que la méthode "Mlane” (un facteur de
pondération égal a 1/F* est introduit dans la fonction erreur calculée par la méthode de Lane)
fournissent des précisions équivalentes pour les quatre parametres de bruit choisis. Il se pose

alors la question de savoir si ce résultat reste valable pour d’autres valeurs de Fy,in, R, et Y.

1.2.3. Robustesse des méthodes d’extraction.

Des simulations effectuées pour différentes valeurs des parametres de bruit nous ont
permis de mettre en évidence la dégradation de la précision obtenue sur F,, et |, | pour les
faibles valeurs de F,;, (Figure 1), associées a des valeurs €levées du module du coefficient de
réflexion optimum [,. La précision obtenue sur la résistance équivalente de bruit est
indépendante des valeurs des parameétres de bruit et reste inférieure a 3 Q. La précision
obtenue sur la phase de I, semble quant a elle, corrélée a la valeur de la résistance équivalente
de bruit. Une faible valeur de R, rend la surface de bruit décrite par I’équation (1) plus évasée,

et la détermination de I'impédance optimale en bruit devient plus difficile. Une étude
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expérimentale décrite dans la référence [12] a également été effectuée, ce qui nous a permis de
vérifier les résultats obtenus au cours de 1’étude statistique. La figure 1 permet de conclure sur
la robustesse des techniques de Boudiaf et Mlane. Par la suite, nous utiliserons la technique de

Boudiaf.

0.7
0.6 | —— Lane
--z-- Mlane

o 05 ¢ —— Mitama
<) A - o - Vasilescu
2 041 —e— Boudiaf
e 03 |
5 0000 T=xi.q.
™ 02t S

0.1}

0 X X X

0 0.5 1 1.5 2

Fmin (dB)

Figure I : variations de la précision sur F,;, en fonction de la valeur de Fy,

La précision des techniques d’extraction peut également étre améliorée en choisissant
attentivement le nombre et la répartition des admittances de source sur I’abaque de Smith. Les
travaux de Davidson et al [13] ont montré ainsi que le module maximum des coefficients de
réflexion [ doit étre le plus €levé possible (égal au moins a 95 % de la valeur de |l | [14])
pour augmenter la précision des mesures et que la répartition des impédances sur 1’abaque doit
rester la plus homogene possible. Les travaux de DEA de Rakem [15] ont permis de confirmer
les résultats précédents. Les simulations effectuées ont également montré que les techniques
d’extraction deviennent plus précises quand le nombre d’impédances augmente. Toutefois,
pour un nombre d’impédances supérieur a dix, les améliorations observées deviennent
négligeables alors que la durée des mesures pénalise la technique des impédances multiples. Un
nombre de dix impédances a €té retenu par la suite pour la détermination des parametres de

bruit, ce qui offre un bon compromis entre précision et temps de mesure.

1.2.4. Conclusion.

La technique des impédances multiples est donc bien adaptée pour la caractérisation en
bruit des dispositifs aux fréquences micro-ondes. La précision obtenue est satisfaisante et elle

permet la mesure de n’importe quel type de quadripdle (transistors a effet de champ,
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transistors bipolaires, circuits actifs, récepteur du banc de test). Une attention particuliére sur
le choix de la méthode d’extraction et sur la constellation des impédances permet d’en
accroitre les performances. La mesure des parametres de bruit de dispositifs présentant des
coefficients de réflexion optimum [, élevés (transistors a effet de champ aux basses fréquences
micro-ondes) reste néanmoins délicate et le choix du synthétiseur d’impédances doit permettre

a celui-ci de présenter a ’entrée du dispositif a tester des impédances fortement désadaptées.

L.3 MESURE DES PARAMETRES DE BRUIT

1.3.1. Introduction.

Le systeme expérimental utilis¢ dans la technique des impédances multiples peut se

décomposer en quatre blocs principaux représentés figure 2.

A B

source de| : synthétiseur
bruit : d’impédances

- f —>§<—‘
. rg Trs rR S,22

Figure 2 : banc de mesure des parameétres de bruit d’un quadripéle

DUT récepteur

Le DUT représente le dispositif sous test et le récepteur permet de réaliser la
transposition de fréquence et les mesures de bruit. Le principe de la mesure exige deux étapes.
La premicre consiste a déterminer les caractéristiques en bruit du récepteur en connectant
celui-ci a la sortie du synthétiseur d’impédances. La mesure du facteur de bruit de I’ensemble
DUT + récepteur (F;) est effectuée dans la seconde €tape et le facteur de bruit du DUT (Fy) est
ensuite calculé a partir de la formule de Friis :
Fy -1 N Fr -1

F, =F +
TG T 6iGy

2

F, et G, représentent respectivement le facteur de bruit et le gain disponible du
synthétiseur d’impédances, Fq et Gy représentent le facteur de bruit et le gain disponible du

DUT et Fg le facteur de bruit du récepteur.
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Nous pouvons remarquer qu’il est nécessaire de connaitre les différents gains G; et Gy,
ainsi que les coefficients de réflexion représentés figure 2, pour extraire le facteur de bruit du
dispositif sous test pour chaque impédance présentée a son entrée. L utilisation d’un analyseur
de réseau vectoriel calibré dans les plans d’acces du DUT (A et B), associé a un jeu de
commutateurs, permet de mesurer les parametres S du dispositif et les coefficients de réflexion
Ik et [';. Ceci permet d’éviter le montage et démontage des différents €¢léments du banc de
mesure, garantissant ainsi une excellente reproductibilité des résultats en minimisant les
incertitudes de mesure liées a la connectique, domaine toujours treés délicat aux fréquences
micro-ondes.

La mesure classique du facteur de bruit d’un quadripdle est basée sur la méthode des
deux températures (source froide/source chaude) [16]. Si cette technique est appliquée, il est
alors nécessaire de connaitre le gain disponible du synthétiseur d’impédances pour chacune des
impédances sélectionnées. Ceci peut étre effectué¢ en mesurant les parametres S correspondants
[17] ou a partir des mesures de bruit [18]. Toutefois, I’inconvénient principal de cette méthode
est sa lourdeur car elle nécessite des mesures supplémentaires qui sont toujours la cause
d’erreurs et augmentent la durée des manipulations.

La méthode proposée par Adamian et Uhlir [19] permet de simplifier la technique
classique. Proposée pour la caractérisation du récepteur, celle-ci consiste a effectuer une
mesure de facteur de bruit pour une seule impédance (généralement 50 Q) et des mesures de
puissance de bruit pour les autres impédances sélectionnées, lorsque la source de bruit est
froide (température ambiante). Le gain disponible du tuner G; n’a besoin d’étre connu que
pour une seule position du synthétiseur d’impédances, ce qui réduit considérablement la durée
des mesures et simplifie les équations. Gupta [20] a démontré par la suite que cette méthode
comportait les données nécessaires et suffisantes pour une caractérisation en bruit complete
d’un quadripdle.

Un synthétiseur d’impédances placé entre le DUT et le récepteur peut également étre
utilis¢ afin d’adapter la sortie du dispositif (S’,,=Ig*) et améliorer ainsi la précision des
mesures. Cette solution proposée dans le systeme commercial de Maury Microwave [21] a été
abandonnée par la suite car elle allonge et complique la manipulation (I’amélioration de la
précision due a laugmentation du gain du récepteur reste faible) et accroit les risques
d’instabilité du composant. L’utilisation d’un isolateur placé a ’entrée du récepteur permet de

simplifier la caractérisation en bruit de ce dernier [22], en pénalisant toutefois la bande de
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fréquences. Son influence dans le banc de mesure sera abordée dans la prochaine partie

consacrée a I’instrumentation utilisée dans le systéme expérimental que nous avons développé.

1.3.2. Instrumentation.

La figure 3 représente le schéma bloc du montage expérimental réalisé [23,24].

HPIb Bus
NoisDe Source Switch Bias Controller Bias Switch
rver Driver | | Supply Supply Driver
Noise S > Spectrum
Source e TUNER | pur % | >§ Analyzer
[o] o
Network
Analyzer
7~

< HPIb Bus >

Figure 3 : systeéme expérimental pour mesurer les parametres de bruit d’un quadripole

Les tés de polarisation et les commutateurs ont été rajoutés par rapport a la figure 2,
ainsi que D’environnement nécessaire pour automatiser la manipulation. Le synthétiseur
d’impédances propos¢ par Maury Microwave (MT983A) couvre la gamme de fréquences 4-
26.5 GHz et fait partie de la catégorie des adaptateurs mécaniques utilisant deux plongeurs
(deux gammes de fréquences) pouvant s’insérer dans une ligne coaxiale. L’utilisation
d’adaptateurs électroniques comportant des ¢éléments actifs est également possible [25], a
condition de connaitre parfaitement le bruit ramené par ces derniers. Le récepteur est
désormais composé d’un té de polarisation, d’'un commutateur, d’un amplificateur faible bruit
et d’un analyseur de spectre utilis¢ en mode "mesure de puissance”. L’utilisation de ce dernier
est originale [26] car elle permet avantageusement de remplacer le mesureur de bruit
classiquement utilis¢ (Hp8970B) et I’é¢tage de transposition de fréquences associ¢ [23] mais
¢galement de vérifier si le composant oscille pour les diverses impédances présentées a son
entrée. Les dernieres générations d’analyseurs de spectre offrent désormais les options

nécessaires pour effectuer des mesures de facteur de bruit.

16



L’amplificateur faible bruit utilis¢ en amont de I’analyseur de spectre permet de
minimiser le facteur de bruit du récepteur. Une étude expérimentale menée par Tartarin au
cours de sa theése [27] a permis de comparer différents types d’amplificateurs. Le gain de celui-
ci ne doit pas étre trop important de maniere a ne pas saturer I’étage de réception et son
facteur de bruit doit bien sir, €tre le plus faible possible. La précision des mesures peut Etre
améliorée dans certains cas en plagant un isolateur en amont de amplificateur. La stabilité du
gain au cours du temps est un critére important dans le choix d’un amplificateur faible bruit. La
calibration du récepteur peut étre régulicrement vérifice a ’aide d’une source de bruit de
référence [28] ou en mesurant les parametres de bruit d’un quadripdle passif [29].

La source de bruit est un générateur a état solide utilisant une diode a avalanche. La
différence entre les coefficients de réflexion [, lorsque la température est chaude ou froide est
une source d’erreur [30]. Une solution simple pour s’en affranchir est de placer un isolateur ou
un atténuateur calibré en aval de la source de bruit. Cette derniere solution a été retenue par la
suite et une valeur d’atténuation de 3 dB constitue un bon compromis entre une disparité
moindre entre les états de la source et un rapport de bruit en exceés (ENR) de I’ensemble
relativement ¢€levé [27].

La méthode de mesure est identique a celle proposée par Adamian et Uhlir [19].
L’analyseur de réseau vectoriel étant calibré dans les plans A et B, la premiére phase consiste a
déterminer les caractéristiques du récepteur (sans le DUT). Aprés avoir déterminé le gain
disponible de I’ensemble comprenant le commutateur, le t¢€ de polarisation et I’adaptateur
d’impédances (sondes relevées), le gain transducique du récepteur (fermé sur 50 Q) est mesuré
quand la source de bruit est successivement a 1’état chaud et a I’état froid. Les impédances
présentées a ’entrée du récepteur, et par la suite a I’entrée du DUT, sont mesurées au cours de
cette premiere phase. Les parametres de bruit du récepteur sont quant a eux, déterminés a
partir de mesures de puissance de bruit quand la source de bruit est froide, en utilisant la
méthode d’extraction proposée par Boudiaf et Laporte [11]. La figure 4 représente les
variations du facteur de bruit minimum du récepteur avec la fréquence pour différents
amplificateurs faible bruit. On y vérifie qu’il est toujours plus intéressant pour abaisser le
plancher de bruit du récepteur et donc de diminuer les sources d’erreur possibles, d’utiliser
plusieurs amplificateurs a bande étroite qu’un seul a bande large, méme si cela est au prix d’un

accroissement de la complexité et de la durée des mesures.
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Figure 4 : facteur de bruit minimum du récepteur pour différents amplificateurs

Dans la deuxiéme phase, les parametres S du DUT sont mesurés et ses parametres de
bruit sont extraits a partir des mesures de puissance de bruit quand la source est froide en

utilisant la relation (2).

1.3.3. Précision des mesures.

La précision des mesures peut étre évaluée a travers une €tude expérimentale ou en
utilisant un logiciel de simulation basé sur une approche statistique [31]. Dans ce dernier cas,
les mesures de puissance de bruit ou de parametres S recueillies au cours d’une phase
expérimentale compléte sont bruitées de maniere a simuler des erreurs supplémentaires.
L’avantage de cette méthode est de permettre a I'utilisateur d’évaluer séparément I’influence
des différentes mesures effectuées sur la précision des résultats. Nous avons pu montrer ainsi
I’importance de la précision des mesures de parametres S au cours de la phase expérimentale.
Les résultats obtenus permettent de connaitre les domaines de variation maximum des
parametres de bruit, ces derniers étant en accord avec les résultats du tableau 1.

La mesure des parametres de bruit reste toujours un domaine délicat et un soin tout
particulier au cours de la phase expérimentale permet d’éviter des mesures imprécises qui
engendrent généralement des interprétations hasardeuses. Une €tude comparative publiée en
1990 par Raggio [32] et menée dans plusieurs laboratoires a montré une dispersion importante
des résultats obtenus. L’utilisation d’une source de bruit et de standards de calibration
identiques permet de réduire cette dispersion.

Un moyen simple pour s’affranchir d’éventuelles erreurs est de vérifier si les paramétres

de bruit mesurés sont ceux d’un quadripdle physique [33]. La calibration du récepteur peut
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étre également vérifiée en mesurant régulicrement un quadripdle passif dont les parametres de
bruit peuvent se calculer aisément a partir de ses parametres S et de sa température physique
[12]. Nous avons utilis¢é comme ¢lément de vérification un transistor a effet de champ en grille
commune et non polarisé¢ (transistor froid) [29]. Les principaux avantages de celui-ci sont
d’une part, une insertion facile dans un boitier de test dans le cas de mesures en boitier, et des
parametres de bruit proches de ceux mesurés sur des composants actifs d’autre part. La figure
5 représente un exemple obtenu sur le facteur de bruit minimum d’un tel dispositif mesuré
entre 4 et 18 GHz. L’¢cart entre les données expérimentales et calculées reste inférieur a 0.15
dB sur toute la gamme de fréquences ce qui est d’autant plus remarquable que les données
calculées sont en fait issues de mesures de parametres S et ne sont donc pas elles-mémes
exemptes d’erreur. D’autres dispositifs, comme un coupleur de Lange [34] peuvent également

étre utilisés au cours de mesures sous pointes.
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Figure 5 : facteur de bruit minimum d’un TEC froid en grille commune

Le banc de mesure mis au point permet de couvrir la bande de fréquences allant de 4 a
22 GHz. Il est utilisé aussi bien pour des composants soudés dans des boitiers, que pour des
puces mesurées avec des sondes hyperfréquences. La limite haute de fréquence est fixée par
I’analyseur de spectre utilisé et la limite basse par le synthétiseur d’impédances. La prochaine
partie est consacrée au développement d’une méthode originale permettant d’abaisser cette

limite basse a 1 GHz.

1.3.4. Extension aux basses fréquences micro-ondes.

Les transmissions optiques a haut débit et les télécommunications cellulaires sont

actuellement en pleine expansion. Les besoins de caractérisation et de modélisation en bande L
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et S s’accroissent avec le développement de nouvelles filicres BICMOS sur silicium. S’il
devient tres difficile de mesurer les paramétres de bruit des meilleurs transistors a effet champ
(TECs) en dessous de 4 GHz, les transistors bipolaires a hétérojonction (TBHs) présentent
quant a eux, un palier de bruit facilement mesurable (0.5 dB pour les meilleurs TBHs) jusqu'a
des fréquences allant de quelques mégahertz au moins, a quelques gigahertz. Des expressions
analytiques associées aux parametres de bruit sont faciles a calculer et il est alors nécessaire de
disposer de données expérimentales pour vérifier celles-ci.

Le colt et 'encombrement d’un synthétiseur d’impédances couvrant la gamme de
fréquences considérées (1-4 GHz) sont les deux difficultés essentielles qui nous ont poussées a
développer un systéme simple et bon marché [27, 35]. Les caractéristiques de I’adaptateur
Maury ont été étudiées aux fréquences inférieures a 4 GHz pendant la theése de Tartarin [27]
amenant les commentaires suivants. Des impédances présentant un coefficient de réflexion I
dont le module maximum est de 0.75 peuvent étre synthétisées jusqu’a 1 GHz, ce qui est
suffisant pour les transistors bipolaires mais rend la mesure trés difficile pour les meilleurs
TECs (figure 2). Toutefois, dii a ses dimensions réduites, I’adaptateur d’impédances 4-26 GHz
ne permet pas une couverture totale de ’abaque de Smith a 1 GHz car ’argument de ' ne
peut varier a 1 GHz que sur deux quadrants de I’abaque. L’utilisation d’un déphaseur en série
avec le synthétiseur et associ€¢ a un commutateur programmable permet de pallier a cet
inconvénient : les impédances présentées a la sortie du systéme peuvent alors Etre
régulicrement réparties sur I’abaque, autorisant ainsi les meilleures conditions possibles pour
utiliser la méthode des impédances multiples. A titre d’exemple, la figure 6 représente les
variations du facteur de bruit minimum entre 1 et 8 GHz de deux TBHs polarisés "faible bruit”.
Le recouvrement entre les deux bandes de fréquences est satisfaisant ce qui permet de préjuger
favorablement de la pertinence de cette technique. Remarquons ainsi sur la figure 6 les

différences, entre deux technologies voisines concernant I’évolution de F,;, avec la fréquence.
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Figure 6 : facteur de bruit minimum de deux TBHs sur GaAs mais utilisant deux technologies

différentes en fonction de la fréquence

1.3.5. Autres approches expérimentales.

Il existe différentes approches expérimentales pour déterminer les parametres de bruit
d’un quadripole [36]. Une approche originale consiste a utiliser le formalisme des ondes de
bruit proposé par Penfield [37] et Engen [38]. Le quadripdle bruyant est alors caractérisé par
une matrice de corrélation en bruit comprenant deux températures de bruit et leur corrélation
[25]. Un banc de mesure basé sur le principe de I'interférométrie [39] permet de déterminer de
maniere directe cette matrice de corrélation, a I’aide d’un déphaseur et de deux détecteurs. La
méthode proposée récemment par Werling et al [40] consiste quant a elle, a mesurer les
puissances de bruit en sortie pour deux valeurs de coefficient de réflexion différentes
présentées a l’entrée du DUT. La transformée de Fourier inverse permet d’obtenir les
variations dans le domaine temporel de ces puissances et une modélisation spectrale
paramétrique permet d’extraire les sources de bruit.

Le développement des techniques de mesure a permis au cours de ces dernieres années
d’analyser de maniére précise le bruit dans les transistors a effet de champ aux fréquences
micro-ondes [41]. La connaissance des mécanismes physiques a I’origine du bruit de fond
permet alors de simplifier considérablement les techniques de mesure mais cette technique doit
alors étre adaptée a chaque type de composant. Gupta et al [42] ont proposé¢ ainsi de mesurer
la source de bruit en sortie entre 30 MHz et 1.2 GHz quand I’entrée est court-circuitée, et
d’utiliser un schéma ¢€lectrique équivalent pour calculer les paramétres de bruit. Une approche

alternative basée sur la mesure du facteur de bruit du DUT lorsque celui-ci est fermé sur 50 Q
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(Fso) a été proposée par la suite [43, 44]. La connaissance précise du schéma électrique
équivalent du composant et une simple mesure de son facteur de bruit Fsy en fonction de la
fréquence permet alors de déterminer les quatre parametres de bruit sans utiliser d’adaptateur

d’impédances.

1.3.6. Conclusion.

Nous avons décrit dans cette partie la mesure des paramétres de bruit des dispositifs
actifs micro-ondes. Le banc automatique développé au laboratoire autorise des caractérisations
sur une large gamme de fréquences et permet de mesurer n’importe quel type de quadripdle. 11
est utilis¢ non seulement pour la modélisation en bruit des transistors a effet de champ et
bipolaires, mais il nous permet aussi de caractériser des circuits actifs monolithiques tels
qu’une inductance active [45] ou un filtre actif [46].

La mesure du bruit des dipdles a €galement été abordée par Tartarin au cours de son
DEA [47] ce qui a permis de soulever les problémes suivants. D’une part, les dispositifs
fortement désadaptés comme des photodiodes par exemple, nécessitent I’utilisation du
synthétiseur d’impédances pour adapter le dipole au récepteur. D’autre part, la caractérisation
de couches de semi-conducteurs doit prendre en compte I’échauffement de I’échantillon
polarisé [36] qui est aisément mis en €vidence par la mesure de bruit.

Nous avons également montré I’intérét de disposer de logiciels permettant de simuler la
sensibilit¢ des imprécisions des différentes mesures effectuées sur la précision globale des
résultats obtenus. Ceci nous a permis de souligner I'importance de la qualité des mesures de
parametres S et une étude expérimentale sur les méthodes de calibration a été entreprise au
cours du stage de DEA de P. Plana [48]. Nos moyens de caractérisation ont ét¢ étendus a cette
occasion au test de composants sur tranche, les dispositifs en boitier étant plutdét mesurés lors
d’études de fiabilité menées en collaboration avec le CNES [23].

La limitation actuelle du systeme expérimental réside dans la difficulté a mesurer les

parametres de bruit des transistors a effet de champ aux basses fréquences micro-ondes en

raison des |[

¢levés qu’il faudrait pouvoir présenter au transistor, ce que n’autorise pas la
plupart des synthétiseurs d’impédances. L’utilisation d’un mod¢le €lectrique et d’une mesure
de Fso [43] permet alors de contourner le probleme, le synthétiseur d’impédances pouvant
servir néanmoins a caractériser le récepteur, évitant ainsi 1’utilisation d’isolateurs dans le banc

de mesure.
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1.4 MESURE DES PARAMETRES DE BRUIT A BASSE TEMPERATURE

1.4.1. Introduction.

Dans les applications ou le signal a détecter est de tres faible amplitude (systémes de
réception de radioastronomie [49] ou de télécommunications spatiales au sol), il est parfois
nécessaire de refroidir les premiers étages de réception de manicre a réduire le bruit
(essentiellement d’origine thermique) généré dans les dispositifs. Il est alors nécessaire de
connaitre le comportement ¢électrique des composants utilisés dans ces systémes aux
températures cryogéniques et notamment les parametres de bruit afin de concevoir des
amplificateurs refroidis. C’est dans cet objectif et dans le cadre de la thése de Séjalon [50] que
nous avons entrepris de développer une méthode de mesure originale des quatre paramétres de
bruit a la température de 77 K.

La technique classiquement utilisée [51] pour réaliser des amplificateurs cryotechniques
consiste a adapter le transistor a ’aide de trongons de lignes ajustables placés dans le support
de test refroidi. Celle-ci est bien adaptée pour la réalisation d’amplificateurs a bande étroite et
permet d’obtenir également les parametres de bruit du transistor par la technique des
impédances multiples, en faisant varier I'impédance caractéristique de la ligne quart d’onde
utilisée dans le circuit d’adaptation d’entrée [52]. Toutefois, les parametres mesurés sont
obtenus a un seul point de fréquence et les réglages manuels ne permettent pas une
automatisation complete de la manipulation. Nous avons donc mis au point une technique de
mesure permettant la mesure automatique des parametres S et des parametres de bruit a basse

température sur une large gamme de fréquences [53].

1.4.2. Principe de mesure.

Les mesures a basse température demandent un matériel particulier. On peut utiliser
ainsi une station de test cryogénique autorisant le test des composants sur tranche, mais cette
solution est onéreuse bien qu’elle soit garante d’une bonne précision de mesure. L’utilisation
d’un cryostat et de supports de test est également une solution possible. Celle-ci est bien
adaptée pour le test des composants utilis€s dans les amplificateurs hybrides refroidis, car les
transistors testés sont placés dans des boitiers identiques a ceux utilisés pour I’application
retenue. C’est donc cette solution qui a été choisie par S¢jalon [50] pour mener ses travaux.
Des supports de test microruban et des standards de calibration ont été mis au point pour

mesurer les parametres S a basse température en utilisant la méthode TRL ("Thru, Reflect,
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Line") [54]. Toutefois, 'encombrement du cryostat et de son systéme de refroidissement d'une
part, et les longueurs des cables dans le cryostat d’autre part, nous ont conduit a écarter
I’utilisation de celui-ci lors de la mesure des parametres de bruit. Nous avons donc simplifié le
systeme de refroidissement en placant le support de test fixé a une piece en laiton dans un
dewar rempli d’azote liquide, limitant ainsi les mesures a la température de 77 K.

La mesure des parametres de bruit a basse température se décompose en plusieurs
¢tapes. La premicre €tape est classique car elle consiste a calibrer le récepteur a température
ambiante. La deuxiéme étape concerne alors la mesure des parametres de bruit du dispositif
sous test, considéré dans un premier temps comme une boite noire entre les plans A et B.

Celle-ci est composée de trois blocs en cascade schématisés figure 7.

A A B’ B
Qin QO Qout _o
Ta Tm Tm Ta

Figure 7 : schéma bloc du DUT

En allant de I’entrée vers la sortie, Q;, représente le cable coaxial d’entrée et le demi-
support de test d’entrée. Qo représente 1’élément actif a caractériser et il peut étre remplacé par
les standards de calibration TRL. Q,, rend compte du demi-support de test de sortie et du
cable coaxial de sortie.. La température physique entre AA’ et BB’ passe progressivement de
la température ambiante de la piece (T,=294 K) a celle de I’azote liquide (T,,=77 K).

Deux calibrations sont nécessaires. La premiere est effectuée a température ambiante
dans les plans A et B a I’aide de charges coaxiales (calibration TMR "Thru, Match, Reflect”) et
la seconde est effectué¢e a basse température dans les plans A’B’ a ’aide de standards TRL
microrubans. Cette calibration en deux étapes permet d’accéder aux parametres S des deux
quadripoles Qi, et Qqu. De plus la contribution en bruit de ces derniers doit étre connue afin de
pouvoir extraire les parametres de bruit de 1’élément actif seul. La difficulté réside dans le fait
que les températures de Q;, et Qo n’étant pas uniformes, les quatre paramétres de bruit de ces
derniers ne peuvent pas étre calculés directement a partir de leurs parametres S. On peut
arriver a déterminer ceux-ci en mesurant le facteur de bruit (fermé sur 50 Q) d’un élément de

calibration supplémentaire (quadripdle passif [29]) et en supposant que le DUT ainsi constitué¢
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est porté a une température moyenne €quivalente. Les parametres de bruit de Qj, et Qo sont
alors calculés en supposant que ceux-ci sont ¢galement portés a des températures moyennes
équivalentes T;, et Tou [53].

La figure 8 représente 1’évolution du facteur de bruit minimum d’un transistor a effet de
champ en fonction de la fréquence aux températures de 294 et 77 K [55]. Nous pouvons
observer une diminution de Fy,, d’environ 0.5 dB a 12 GHz lorsqu’on refroidit le composant.
Remarquons que les mesures a basse température sont plus dispersées en raison du plus grand
nombre de données expérimentales a traiter et donc d’un plus grand nombre de sources

d’erreur pour aboutir au résultat.
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Figure 8 : évolution du facteur de bruit minimum en fonction de la fréquence d’un transistor

HEMT GaAlAs/GaAs polarisé a Vg=2 V et =10 mA

1.4.3. Conclusion.

Nous avons détaillé dans cette partie, les spécificités des mesures des parametres de
bruit a basse température. La méthode développée est basée sur la technique des impédances
multiples et les algorithmes de calcul sont proches de ceux utilisés pour des mesures a
température ambiante. Le synthétiseur d’impédances n’étant pas refroidi, une procédure de
calibration supplémentaire a ¢été proposée afin de prendre en compte de maniere précise le
comportement en bruit des cables (présentant une température physique non uniforme) placés
en entrée et en sortie de I’élément actif a tester. Les résultats obtenus ont permis d’aborder la
modélisation du bruit de fond dans les transistors a effet de champ. Par la suite, des

amplificateurs cryotechniques en bande K ont été réalisés a partir des mesures effectuées [50].

Le systeme expérimental mis au point a également ét€ mis a profit pour mesurer le facteur de
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bruit de ces amplificateurs refroidis a la température de 1’azote liquide et les performances
observées de ces derniers ont été conformes a celles attendues des résultats de simulation sans
qu’il soit nécessaire d’effectuer d’ajustage supplémentaire.

Bien que la détermination des parametres de bruit soit réalisée de maniere automatique,
les manipulations a effectuer sont relativement longues et nécessitent de longues heures de
patience et d’abnégation. Un soin tout particulier doit étre apporté a la mise au point des
supports de test [56] car ceux-ci sont soumis a de nombreuses contraintes (variations de la
température) et le moindre défaut est rapidement visible sur les résultats obtenus au vu des

valeurs trés faibles a mesurer.

LS MESURE DES PARAMETRES DE BRUIT DANS LA GAMME DES
FREQUENCES VHF

1.5.1. Introduction.

Le bruit de fond dans les composants actifs aux fréquences micro-ondes est
essentiellement composé de sources de bruit blanc (indépendantes de la fréquence). Aux
fréquences plus basses (inférieures a quelques dizaines de mégahertz), des sources de bruit en
exces viennent se superposer aux précédentes. La fréquence d’interception du bruit en exces
est définie comme étant la fréquence pour laquelle ’amplitude du bruit en excés devient égale a
celle du bruit blanc. Sa connaissance est importante pour le choix de la fréquence intermédiaire
des mélangeurs, dans la conception d’amplificateurs a trés large bande passante ou de
photorécepteurs pour I’optoélectronique.

Les bancs de mesure de bruit en basse fréquence' (BF) utilisent généralement un
analyseur de spectre a transformée de Fourier rapide (FFT) qui présente ’avantage de disposer
de deux entrées, autorisant ainsi les opérations mathématiques sur les signaux d’une entrée par
rapport a I'autre. Ces appareils sont couramment disponibles jusqu'a 100 kHz et plus rarement
jusqu'a 10 MHz. Les techniques utilisées pour mesurer le bruit BF des dispositifs actifs
dépendent essentiellement du type de composant a tester et de la représentation en bruit
associée (sources de bruit en tension et en courant ramenées en entrée, sources de bruit en
courant en entrée et en sortie ...). La mesure directe des sources de bruit en courant en entrée

et en sortie nécessite ainsi d’utiliser un amplificateur transimpédance tres faible bruit dont les

' Nous réserverons par la suite ce terme basse fréquence a la gamme 10 Hz - 100 kHz
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performances fréquentielles sont relativement limitées. La technique des impédances multiples
peut étre également utilisée pour déterminer les sources de bruit ramenées en entrée du
composant et celle-ci a été retenue par R. Plana [57] au laboratoire pour la caractérisation en
bruit des transistors bipolaires jusqu'a des fréquences de 100 kHz.

Si ’observation du bruit blanc est courante en BF sur des transistors a effet de champ
de grandes dimensions ou sous des conditions spécifiques de polarisation ou sur des transistors
bipolaires sur silicium, il n’en est pas de méme sur les TECs micro-ondes ou sur les transistors
bipolaires a hétérojonction a base de composés I11.V pour lesquels le bruit blanc apparait bien
au-dela de 100 kHz. Nous avons donc entrepris dans le cadre de la thése de Roux [58], de
développer un banc de mesure de bruit basé sur la technique des impédances multiples dans la
gamme des fréquences VHF (jusqu'a 150 MHz) et permettant la caractérisation des

composants sur tranche.

1.5.2. Principe de mesure.

Comme nous l’avons vu précédemment, la technique des impédances multiples
nécessite d’utiliser un synthétiseur d’impédances. Un tel dispositif fonctionnant dans la gamme
des fréquences radio (d’une centaine de kilohertz a une centaine de mégahertz) n’étant pas
disponible commercialement, nous avons décidé d’en réaliser un modele spécifique basé sur
I’utilisation de résistances a couches de carbone montées dans le corps de ce qui était au départ
un atténuateur rotatif [58,59]. Le synthétiseur d’impédances ainsi constitué¢ doit étre placé le
plus prés possible de I’entrée du composant a tester. En effet, si 'on peut considérer les
impédances comme ¢étant purement réelles aux basses fréquences (inférieures a 100 kHz),
I’influence des connexions nécessaires (transitions SMA, sonde de mesure) n’est plus
négligeable pour des fréquences supérieures a quelques dizaines de mégahertz, et une
caractérisation précise des différentes impédances doit étre effectuée a ’aide d’un analyseur de
réseau vectoriel. De plus, Dattention traditionnellement portée a la protection
¢électromagnétique lors des mesures de bruit BF doit étre redoublée car les mesures sont
effectuées dans une bande de fréquences pouvant étre perturbée par les émetteurs radio, les
alimentations a découpage et les signaux logiques des appareils de mesure (horloge et base de
temps).

Si la bande de fréquences présente certains désavantages au niveau expérimental, elle
autorise toutefois des simplifications dans la procédure de mesure. Des simulations effectuées a

partir de modeles de composants permettent de négliger la partie imaginaire de I’admittance
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optimale en bruit Y, ce qui réduit a trois le nombre de paramétres de bruit a déterminer (Fyp,
R, et Gy).

Les mesures de bruit sont effectuées a I’aide d’un analyseur de spectre monovoie
(Hp3588A) incluant une source vobulée en fréquence ce qui permet de mesurer "in situ” le
gain de la chaine de mesure. Cet appareil présente la particularité de combiner les avantages
d’un récepteur superhétérodyne (treés large bande d’analyse en fréquence) et d’un étage a
fréquence intermédiaire numérique (meilleure précision de mesure) [58].

La procédure de mesure pour déterminer les parametres de bruit est classique et se
décompose en plusieurs €tapes. La premiere étape consiste a déterminer la contribution en
bruit du récepteur (comprenant un amplificateur faible bruit). Le gain et le bruit de I’ensemble
compos¢ du composant a tester et du récepteur sont mesurés dans I’étape suivante pour les
différentes impédances préalablement caractérisées avec précision. La contribution en bruit du
récepteur et du synthétiseur d’impédances sont prises en compte afin d’obtenir le facteur de
bruit du DUT pour chacune des impédances présentées a son entrée et les trois parametres de
bruit sont calculés dans une dernicre étape a partir de la méthode présentée au paragraphe 1.2.

La figure 9 représente I’évolution en fonction de la fréquence du facteur de bruit

minimum d’un TBH GaAlAs/GaAs.
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Figure 9 : facteur de bruit minimum en fonction de la fréquence d’un TBH GaAlAs/GaAs

polaris¢ a V=2 V, [,=220 pA et [=4.9 mA
Les mesures aux fréquences radio ont été effectuées entre 300 kHz et 70 MHz et sont

comparées a celles effectuées en basse fréquence (250 Hz-100 kHz). Nous pouvons noter que

les spectres de bruit se recoupent convenablement bien que le matériel utilisé et le traitement

28



des données soient différents d’un banc de mesure a I’autre. Remarquons d’autre part, que le
banc de mesure développé aux fréquences VHF permet d’observer le palier de bruit blanc
obtenu pour des fréquences supérieures a quelques mégahertz.

Si le formalisme des paramétres de bruit est couramment utilisé aux fréquences micro-
ondes (notamment pour les concepteurs de circuits), celui-ci I’est beaucoup moins en basse
fréquence ou ’on préfere utiliser les densités spectrales des sources de bruit car elles sont plus
proches des mécanismes physiques a I’origine du bruit de fond. Nous avons ainsi représenté
figure 10 la densité spectrale de la source de bruit en courant ramenée a I’entrée du TBH.
Nous pouvons observer que le spectre résulte de la superposition de plusieurs sources de bruit
de génération-recombinaison (caractérisées par des spectres Lorentzien) et d’une source de

bruit blanc correspondant au bruit de grenaille a la jonction émetteur-base (2qly).
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Figure 10 : densité spectrale de la source de bruit en courant ramenée a ’entrée d’'un TBH

GaAlAs/GaAs polarisé a V=2 V, [,=220 pA et [=4.9 mA

1.5.3. Conclusion.

Nous avons présenté dans cette dernicre partie, la mesure des parametres de bruit dans
la gamme des fréquences VHF. Nous avons pu ainsi montrer que la technique des impédances
multiples était ¢galement bien adaptée a ces fréquences pour caractériser le bruit dans les
composants actifs. Les résultats obtenus ont été comparés a des mesures effectuées en BF et
aux basses fréquences micro-ondes et 1’accord entre les différents bancs de mesure développés
au laboratoire est satisfaisant, autorisant ainsi une modélisation du bruit dans les transistors sur
une large bande de fréquence.

Le banc de mesure ne pouvant étre totalement automatisé, la durée des manipulations

est relativement longue dans le cas des transistors bipolaires. Toutefois, la mesure des
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transistors a effet de champ se trouve simplifiée car la source de bruit en courant en entrée est
généralement négligeable a ces fréquences. Le systtme de mesure développé par Roux au
cours de sa these Iui a permis notamment d’étudier et de modéliser le bruit dans les transistors
bipolaires a hétérojonction GalnP/GaAs, mais ¢également de comparer diverses familles de

transistors a effet de champ [60].

1.6 CONCLUSION

Nous avons présenté dans le premier chapitre de ce mémoire les moyens expérimentaux
développés au laboratoire pour caractériser le bruit dans les composants actifs aux fréquences
micro-ondes. C’est en effet 1’étape nécessaire pour étudier et modéliser les phénomenes
physiques a l’origine du bruit de fond dans les transistors et dispositifs en hyperfréquence.
Nous avons choisi de développer notre propre systeme expérimental plutot que d’acquérir un
banc commercial pour deux raisons principales.

La premicre est la nécessité de maitriser au fond tous les aspects du fonctionnement du
banc afin de I'utiliser de maniere optimale. L.’ instrumentation mise en oeuvre et son influence
sur les performances du banc de mesure ont été étudi€es attentivement de maniére a choisir la
configuration la plus adaptée, garantissant ainsi les meilleurs résultats possibles. Nous avons
¢galement développé des outils de simulation afin d’évaluer les différentes méthodes
d’extraction rencontrées dans la technique des impédances multiples d’une part, et de connaitre
I’impact des différentes mesures effectuées sur la précision des résultats d’autre part.

La deuxieme raison est liée aux possibilités qui nous ont été offertes de faire évoluer le
systeme expérimental. Nous avons pu ainsi étendre les capacités de mesure aux basses et
hautes fréquences micro-ondes et une technique de mesure originale a basse température a été
proposeée.

L’expérience acquise a été mise a profit pour développer un banc de mesure dans la
gamme des fréquences VHF, permettant de recouper les mesures de bruit basse fréquence
effectuées au LAAS depuis plus d’une vingtaine d’années, aux parametres de bruit déterminés
aux basses fréquences micro-ondes. Ceci nous a permis de connaitre les fréquences pour
lesquelles I’amplitude des sources de bruit en exces (bruit en 1/f; bruit de génération-
recombinaison) est équivalente a celle des sources de bruit blanc. Notons également que la
modélisation du bruit de fond dans cette gamme de fréquences est simplifiée par rapport aux

fréquences micro-ondes en raison de schémas équivalents moins complexes.
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Les perspectives envisagées sont liées essentiellement aux nouvelles applications dans
le domaine des télécommunications (systemes multimédia, téléphonie  mobile,
téléenseignement, vidéoconférences ...), ou les nouveaux systemes utiliseront des fréquences
allant de 20 a 90 GHz. Nous préparons donc le développement d’un banc de mesure
permettant de caractériser les paraméetres de bruit des dispositifs actifs jusqu'a 40 ou 50 GHz et
I’expérience déja acquise sera trés précieuse. Des mesures sur tranche en fonction de la
température devraient également étre envisagées afin de pouvoir répondre aux besoins des
industriels dans les applications spatiales et civiles et compléter ainsi nos moyens d’analyse du

bruit dans les composants et circuits micro-ondes.
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CHAPITRE II :

ETUDE DU BRUIT DE FOND DANS LES COMPOSANTS
ACTIFS MICRO-ONDES
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I1.1 INTRODUCTION

Les années soixante dix ont vu le développement des circuits actifs micro-ondes a I’état
solide, avec ce que I'on a appelé a I’époque la "révolution MESFET" [1]. Si les premiers
composants réalisés présentaient une certaine fragilité due a I'utilisation d’un matériau encore
peu connu comme ’arséniure de gallium (GaAs) et a des dimensions de grille de I'ordre du
micrometre, le transistor MESFET sur GaAs a su s’imposer dans les domaines de
I’amplification faible bruit et de moyenne puissance jusqu'a la bande X. Les efforts réalisés
pour assurer sa fiabilité et en acquérir la maitrise technologique ont permis la réalisation de
circuits intégrés monolithiques et leur utilisation dans les principales fonctions micro-ondes
rencontrées dans les systémes hyperfréquences professionnels comme les faisceaux hertziens,
les radars, les antennes a balayage électronique ou les télécommunications par satellite
(systémes embarqués et stations terrestres). L’exploration de ses propriétés €lectriques dans
des conditions particulieres (basses températures, éclairement...) s’est poursuivie alors que I’on
pressentait déja ses limitations notamment pour des utilisations dans le domaine millimétrique.
L’investissement important des différents fabricants, les progres technologiques et 1’utilisation
d’hétérojonctions autorisant le contrdle de la structure de bande, du niveau et du type de
dopage dans le composant, ont permis aux transistors a effet de champ (TECs) de poursuivre
leur croissance et de conquérir ainsi une solide part du marché des semi-conducteurs, alors que
le transistor bipolaire sur silicium (Si) voyait dans le transistor bipolaire a hétérojonction
(TBH) son successeur pour les applications aux fréquences micro-ondes. La télévision par
satellite a longtemps été le seul marché grand public mais I’émergence actuelle de nouvelles
applications que ce soit aux basses fréquences micro-ondes (téléphonie mobile, réseaux locaux
...) ou aux fréquences supérieures a 30 GHz (multimédia, radars anti-collisions ...) imposent
désormais de nouvelles contraintes aux niveaux du colit, de I’encombrement et de I’intégration
des composants actifs dans les systeémes de télécommunications, ce qui se traduit notamment
par le retour du silicium sur la scéne des semi-conducteurs hyperfréquences [2].

Les outils de caractérisation et de simulation ont suivi I’évolution technologique. La
modélisation physique des composants permet aux chercheurs d’optimiser les performances
des structures et d’analyser les propriétés de transport des porteurs en prenant en compte
divers phénoménes comme la dynamique électronique non stationnaire, la présence de picges
ou les fluctuations microscopiques du courant (sources de bruit) dans les différentes couches

de semi-conducteurs. Des schémas ¢électriques €quivalents ont également €té proposés afin de
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rendre compte du comportement dynamique des transistors. Ceux-ci présentent plusieurs
avantages : ils permettent d’extrapoler les performances des transistors a des fréquences ou des
conditions de polarisation différentes de celles de la mesure et ils font partie des briques de
base des bibliotheques de composants fournies dans les logiciels de conception assistée par
ordinateur (CAQO) des circuits micro-ondes. Notons également qu’un schéma équivalent
comprenant des sources de bruit permet de simplifier les techniques de mesure des parametres
de bruit des TECs comme nous I’avons évoqué dans le chapitre précédent et qu’une
simplification de celui-ci permet d’obtenir des expressions analytiques relativement simples de
ces mémes parametres. Nous voyons donc qu’avant de pouvoir analyser le bruit de fond d’un
transistor, il est nécessaire de connaitre de maniere précise son schéma électrique équivalent. Si
les premieres techniques consistaient a optimiser les valeurs des ¢léments du modele de
maniere a ajuster les parametres dynamiques mesurés et calculés, il est apparu que celles-ci ne
garantissaient pas de solutions uniques [3]. Des techniques d’extraction directes sont alors
apparues, basées sur la détermination des €¢léments extrinseéques a partir de mesures effectuées
dans des conditions particulieres dans un premier temps, les €léments intrinséques étant
obtenus a partir d’expressions analytiques dans un second temps.

Nous allons présenter dans ce second chapitre les résultats de nos travaux de recherche
concernant 1’étude et la modélisation du bruit de fond dans les composants actifs micro-ondes.
Trois parties seront abordées: nous présenterons dans un premier temps les techniques
utilisées pour extraire le schéma équivalent petit-signal des transistors a effet de champ et des
transistors bipolaires a hétérojonction. La seconde partie sera consacrée a I’é¢tude des
propriétés en bruit des transistors a effet de champ. Apres avoir étudié les différents modeles
utilisés, nous présenterons des résultats expérimentaux obtenus a basse température ou lorsque
le composant est soumis a un éclairement optique. L’influence des phénomenes parasites
(ionisation par impact, présence de pieges ...) sur le comportement dynamique et en bruit de
ces structures sera ¢galement abordé au cours de cette deuxieme partie. Les transistors a effet
de champ sur GaAs ont atteint un niveau de maturité et de fiabilité tel qu’ils sont désormais
largement utilisés dans tous les systeémes hyperfréquences y compris dans les applications
spatiales ou les contraintes sont particulicrement difficiles. I1 en est différemment concernant
les transistors bipolaires a hétérojonction en raison notamment d’une relative jeunesse, bien
que ces derniers présentent des qualités spécifiques pour la réalisation de certaines fonctions
micro-ondes. La troisieme partie sera donc consacrée a cette derniere famille de composants,

ou nous présenterons a la fois une étude théorique sur le comportement en bruit de ces
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transistors aux fréquences micro-ondes et des résultats expérimentaux concernant notamment

leur fiabilité.

I11.2 DETERMINATION DU SCHEMA EQUIVALENT PETIT-SIGNAL

11.2.1. Introduction.

La topologie choisie pour le schéma équivalent des transistors dépend de I’application
visée. Des simplifications sont ainsi possibles si I’on veut par exemple calculer des expressions
analytiques afin de juger de l'influence de certains parametres sur les performances des
dispositifs. Par contre, il est parfois nécessaire d’augmenter la complexité du modele si 'on
veut prédire de maniere précise le comportement du transistor pour des applications
particulieres, telles que la conversion du bruit basse fréquence dans les oscillateurs micro-
ondes [4]. La prise en compte des différents ¢léments parasites qui entourent le transistor
intrinseéque est €galement nécessaire lorsque les dimensions des transistors sont réduites pour
une utilisation dans le domaine millimétrique, ou bien quand on utilise des composants sur
substrat en silictum de faible résistivité [5].

Le schéma équivalent des transistors est déterminé a partir de la mesure des parametres
S effectuée a I'analyseur de réseau vectoriel. Les techniques d’extraction proposées dans la
littérature se décomposent en deux catégories : on rencontre les méthodes qui s’appuient sur
des algorithmes d’optimisation (recuit simulé¢ [6], recuit arborescent [7], algorithmes
génétiques [8] ...) et les techniques d’extraction directe [9,10] ou les ¢léments du modele sont
déterminés a partir d’expressions analytiques plus ou moins simplifiées.

Les techniques que nous avons développées au laboratoire pour déterminer le schéma
équivalent petit-signal des composants actifs micro-ondes font partie de la derniére catégorie,
et sont identiques sur le principe, pour les transistors a effet de champ et les transistors
bipolaires a hétérojonction. On détermine dans un premier temps les €léments extrinseques
(supposés indépendants des conditions de polarisation), et les ¢éléments intrinséques sont
calculés dans une seconde étape apres avoir enlevé la contribution des €éléments parasites ("de-
embedding”). Nous allons présenter dans cette partie les procédures utilisées, en insistant plus
particulieérement sur les problémes rencontrés et 'impact qu’ils peuvent avoir sur I’extraction

des sources de bruit.
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11.2.2. Transistors a effet de champ.

La figure 11 représente un schéma ¢lectrique équivalent pour un transistor a effet de
champ couramment utilis¢ aux fréquences micro-ondes. La topologie choisie peut varier
légerement d’un modele a ’autre : la résistance Ryq souvent négligée, voit son influence grandir
dans la gamme millimétrique [11] et les capacités de plot C,, et C,q sont parfois connectées
entre Ry et Ly [12] ou bien sont réparties avec les inductances L, et Ly pour obtenir une

meilleure précision a 120 GHz [13,14].

......................................................
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Figure 11 : Schéma ¢électrique équivalent d’un transistor a effet de champ

Les ¢léments extrinseques sont déterminés a V4—=0 V (transistor "froid"). Les éléments
en paralléle (capacités de plot) sont extraits de la matrice Y quand le transistor est "pincé” (Vg
au-dela de la tension de pincement V). Dans ce cas, le schéma équivalent se réduit a un
schéma en 1 capacitif et les capacités C,, et C,q sont déterminées a partir des variations
fréquentielles des parties imaginaires des parametres admittances [9] aux basses fréquences
micro-ondes. La capacité Cy n’est pas prise en compte dans les expressions données par
Dambrine ef al [9] lorsque le transistor est dans cette configuration, ce qui peut entrainer une
surévaluation de la capacité de sortie C,q, et une valeur de Cg4s nulle ou négative [15] lorsqu’on
extrait celle-ci par la suite, quand le transistor est polarisé en régime saturé. De nouveaux
modeles ont été proposés pour résoudre ce probleme [16,17]. Celui de Stiebler et al [17]

consiste a modéliser les acces a l’aide de lignes de transmission dont les parameétres
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caractéristiques sont calculés a partir des dimensions et des parametres physiques de ceux-ci, la
zone dépeuplée sous la grille étant modélisée quant a elle, par une ligne de transmission
capacitive.

Les éléments en série (résistances et inductances) sont extraits quand la jonction
Schottky est polarisée en direct (V>0 V). La zone active sous la grille est modélisée par une
ligne de transmission ou par un réseau de circuits RC distribu¢, équivalent a un circuit en "T".
Les résistances d’acces R,, Ry et Ry sont extraites a partir des parties réelles des parametres
impédances aux basses fréquences micro-ondes [9]. Si le tracé de la partie réelle de Z;; en
fonction de I'inverse du courant de grille I, permet de s’affranchir de la résistance dynamique
de la jonction, il reste néanmoins quatre inconnues (R, Ry, R, et la résistance du canal R.) pour
trois équations [18]. Les résistances d’acces peuvent étre déterminées en négligeant la
contribution de R, [19], ou en effectuant une mesure en continu supplémentaire [9]. Une
comparaison entre ces différentes méthodes est effectuée par Reynoso et al/ dans [19]. La
méthode d’extraction directe suppose d’autre part les résistances de source et de drain
indépendantes de la polarisation. Certains auteurs [20] ont développé un modele pour prendre
en compte ces ¢ventuelles variations et d’autres ont proposé de nouvelles méthodes
d’extraction [21,22]. Toutefois, les variations de R en fonction de la tension grille-source Vg
obtenues dans [20] et [21] sont en désaccord.

La détermination des inductances, dont la majeure partie provient des lignes d’acces au
transistor intrinseque [18], s’effectue a partir des variations des parties imaginaires des
parametres impédances en fonction de la fréquence. L’inductance de source L est la plus
difficile a déterminer de par sa faible valeur (notamment lors de mesures sous pointes). Des
valeurs négatives peuvent étre obtenues dans certains cas en utilisant les relations classiques
[9]. Ceci est attribué a la non prise en compte des capacités parasites Cp, et C,q dans le modele
du transistor froid pour déterminer les inductances [23]. Associées aux résistances du schéma
équivalent, celles-ci introduisent des termes supplémentaires homogenes a des inductances
dans les expressions des parametres Z. Les expressions données par Reynoso et al [19]
permettent de prendre en compte ces corrections qui sont sensibles dans les composants de
petites dimensions a cause de résistances d’acces ¢€levées. L’influence des résistances et des
capacités sur la détermination des inductances a €galement été observée par Grenier au cours
de ses travaux de DEA [24] montrant notamment, une dépendance de I'inductance de grille

avec le courant I,
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Une fois les ¢léments extrinséques déterminés, il est ais¢é de connaitre les éléments
intrinseéques représentés dans le cadre en pointillé de la figure 11, a partir des expressions
analytiques des parametres admittances intrinseques [10,11]. Les parametres S mesurés sont
d’abord transformés en parametres Z afin de soustraire la contribution des inductances L, et
Lg4. Par transformations successives en parametres Y et Z, les divers ¢léments parasites sont
ensuite €liminés pour arriver a la matrice admittance intrinseque. Les variations des éléments
intrinseéques (Cgs, Cgd, gm, Za ...) doivent alors étre indépendantes de la fréquence, ce qui
constitue un moyen simple pour vérifier I’exactitude des résultats obtenus sur I’extraction des
¢léments parasites.

La détermination des résistances d’acces reste le point délicat de la méthode
d’extraction directe. Les résistances de grille et de source doivent chacune étre connues de
maniere précise car elles contribuent de maniere importante au bruit thermique généré dans les
transistors a effet de champ alors que les techniques utilisées rendent délicates les séparations

de Rg, Ry et R..

11.2.3. Transistors bipolaires a hétérojonction.

Les mode¢les petits-signaux du transistor bipolaire sur silicium [25] ont été repris pour
décrire le comportement dynamique des TBHs. Deux approches sont alors possibles pour
modéliser le fonctionnement du transistor intrinseéque en émetteur commun. Le modéle hybride
en 1 (ou modele de Giacoletto) représenté figure 12 est populaire auprés des concepteurs de
circuits en raison notamment d’une plus grande facilité d’utilisation lors des calculs analytiques

[25].

T —

Figure 12 : Schéma é€lectrique intrinseéque en 1 d’un TBH
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Le modele en T représenté figure 13 est plus proche quant a lui, de la physique du
dispositif, en prenant en compte les phénomenes de transport de charge dans la zone de base

du transistor.

(o]

Figure 13 : Schéma é€lectrique intrinséque en T d’un TBH

La différence entre les deux topologies se situe essentiellement au niveau de la source
de courant I.. Dans le cas du modéle en I1, celle-ci est commandée par la tension Vy, aux
bornes de la jonction Emetteur-Base (EB) et s’exprime par :

Ic = gme_jw[n Vbe (3)
ou g, représente la transconductance basse fréquence et Tp, le retard di au temps de transit
dans la base et le collecteur. Dans le cas du schéma en T, I’expression de la source de courant

collecteur commandée par le courant d’émetteur L. circulant dans la résistance dynamique de la

jonction EB est donnée par :

—jWt jaor

C w € € w
I+j— I+j—

Wp Wp

ou O, représente le gain en courant dynamique basse fréquence en base commune (appelé
¢galement facteur de transport dans la base), T un retard proportionnel au temps de transit dans
la base et le collecteur et w, la pulsation de coupure du facteur de transport dans la base a.
Pour chacune des topologies utilisées, les divers €éléments du schéma équivalent sont
supposés indépendants de la fréquence. Toutefois, en égalisant les paramétres admittances des
deux modeles, cette hypothése n’est pas vérifiée a trés haute fréquence [26]. Ceci peut se

comprendre intuitivement en comparant les expressions (3) et (4) : deux parametres (g, et Tn)
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sont utilisés dans le modele en I, alors que trois paramétres (0, T et ),) sont nécessaires dans
I’approche en T.

Les résultats de la littérature montrent néanmoins une bonne adéquation des différents
modeles avec les parametres S mesurés et I’application envisagée permet alors a 1’utilisateur de
fixer son choix. Le modele en I a été utilis€ dans notre laboratoire par Diénot [27] pour la
conception d’un oscillateur micro-onde commandé en tension (mod¢le fort-signal de Gummel-
Poon), pour I’étude du bruit basse fréquence [28, 29] ou pour proposer des expressions
analytiques simplifiées des parametres de bruit en hyperfréquence [30]. L’étude du bruit aux
fréquences micro-ondes nous a poussé par la suite a utiliser le modele en T car celui-ci, plus
proche de la physique du composant, est plus propice au positionnement exact des sources de
bruit de grenaille [31].

Nous avons donc entrepris dans le cadre de la these de Tartarin [32] de développer une
technique pour extraire le schéma équivalent des TBHs. La figure 14 représente le schéma

¢lectrique complet du transistor bipolaire a hétérojonction.

et
|
| |
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Figure 14 : Schéma équivalent petit-signal du TBH

Certains auteurs [33-35] ont proposé des méthodes analytiques pour déterminer les
valeurs des ¢léments du schéma équivalent. Devant la complexité de celui-ci, ces méthodes

font appel a quelques simplifications (en négligeant les capacités parasites par exemple) qui
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dépendent du type de transistor étudi¢ et de la fréquence d’analyse et ne peuvent donc pas
s’appliquer a tous les cas rencontrés.

Les éléments extrinseques (inductances, résistances et capacités) sont déterminés
lorsque le transistor est polarisé dans des conditions particulieres. Les capacités parasites sont
obtenues a partir de mesures effectuées a Vcg=0 V et en appliquant une tension Base-Emetteur
Ve négative. Dans ce cas, les deux jonctions sont polarisées en inverse. Le schéma équivalent
aux basses fréquences micro-ondes est alors un schéma en [ capacitif et les capacités
équivalentes sont extraites a partir des variations des parties imaginaires des parameétres Y en
fonction de la fréquence. L’utilisation d’un modele physique [36] associé aux capacités de
transition permet alors d’extraire les capacités parasites a partir des variations des capacités
équivalentes en fonction de la tension Vgg. Les résistances et les inductances sont déterminées
a partir de mesures effectuées lorsque le collecteur est en circuit ouvert (en DC) et en
appliquant une tension Vgg positive. Dans ce cas, les deux jonctions sont polarisées en direct
[35]. Notons qu’une mesure effectuée lorsque Vcg=0 V ne permet pas de déterminer les
parametres de la branche d’émetteur (R, L) car seule la jonction Base-Collecteur (BC) est
passante du fait de sa plus faible valeur de tension de diffusion. Les résistances sont obtenues a
partir des variations des parties réelles des parametres Z extraites aux basses fréquences micro-
ondes, en fonction de I'inverse du courant d’émetteur Ig [37]. Les inductances quant a elles,
sont déterminées a partir des variations des parties imaginaires des parametres Z en fonction de
la fréquence. Afin de négliger les capacités de diffusion des deux jonctions et pour obtenir des
variations linéaires des parametres Z avec la fréquence, la valeur du courant Iz doit étre
suffisamment ¢élevée et les valeurs sont extraites aux fréquences supérieures a 20 GHz. D’autre
part, comme pour les transistors a effet de champ, I'influence des capacités et des résistances
parasites doit étre prise en compte [31,32], ce qui permet d’éviter d’obtenir des inductances
d’émetteur négatives dans certains cas.

Les ¢éléments intrinseques représentés dans le cadre en pointillé de la figure 14 sont
ensuite déterminés a partir de relations analytiques apres s’étre affranchi des divers €éléments
extrinséques. Des variations constantes avec la fréquence des €léments intrinséques, comme
I'illustre la figure 15 ou les variations du temps de transit T en fonction de la fréquence sont
représentées, permettent alors de valider I'extraction des éléments parasites effectuée. Le

facteur de transport dans la base O doit étre déterminé avec précision, et notamment sa
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pulsation de coupure w,, afin de décrire correctement la corrélation des deux sources de bruit

de grenaille comme nous le verrons par la suite.
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Figure 15 : Variations du temps de transit d’un TBH GalnP/GaAs en fonction de la fréquence

11.2.4. Conclusion.

Nous avons présenté dans cette premiere partie les techniques d’extraction directe du
schéma équivalent petit-signal des transistors micro-ondes. Celles-ci permettent d’obtenir un
bon accord entre les parameétres S mesurés et calculés. Les variations des €léments intrinseques
avec la fréquence et les conditions de polarisation permettent de valider les différentes
approches proposées. Nous avons appliqué ces techniques a I’extraction de schémas
équivalents dans le but de mieux comprendre le fonctionnement du composant dans des
conditions particulieres. Ainsi, I'influence de [’éclairement optique sur les parametres
dynamiques des transistors a haute mobilité ¢électronique (HEMT) pseudomorphiques
GaAlAs/GalnAs a été étudiée au cours du stage de DEA de Grenier [24], ou nous avons pu
montrer que ce type de transistor est particulierement sensible a I’éclairement quand la tension
de polarisation est proche de la tension de pincement. Par ailleurs, I’influence de I’orientation
du doigt d’émetteur par rapport au substrat sur des transistors bipolaires a hétérojonction
GalnP/GaAs a été abordée au cours de la thése de Tartarin [32]. Des phénomenes de
surgravure de I’émetteur ont pu ainsi €tre mis en évidence sur des composants orientés [010],
entrainant une augmentation de la valeur de la résistance d’émetteur comparée a celle des
autres orientations. Un accroissement du temps de transit T et de la capacit¢ BC quand le
courant collecteur augmente traduisent €galement I’apparition de I’effet Kirk pour ce type

d’orientation.
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L’¢laboration d’un schéma équivalent petit-signal est la premicre étape avant d’aborder
la modélisation du bruit de fond dans les composants actifs micro-ondes et nous allons aborder

par la suite les résultats obtenus dans ce domaine.

I1.3 BRUIT DE FOND DANS LES TRANSISTORS A EFFET DE CHAMP

11.3.1. Introduction.

On doit a Van der Ziel [38,39] les premieres analyses physiques sur le bruit thermique
dans les transistors a effet de champ. Basé sur le traitement analytique de Shockley, Van der
Ziel a proposé un modele comprenant deux sources de bruit en courant placées a ’entrée et a
la sortie du transistor intrinséque. La source de bruit en sortie rend compte du bruit de
diffusion dans le canal alors que celle placée en entrée est due au bruit induit sur la grille par
couplage capacitif par les fluctuations de potentiel dans le canal elles-mémes entrainées par le
bruit de diffusion précédent. Les deux sources de bruit ayant une origine commune, celles-ci se
trouvent donc fortement corrélées et le coefficient de corrélation est purement imaginaire, du
au type de couplage entre la grille et le canal. Cette analyse sera reprise par la suite par de
nombreux auteurs. La dépendance de la température ¢€lectronique de bruit avec le champ
¢électrique dans le canal, connue sous le nom de "bruit d’électrons chauds”, a été prise en
compte par Baechtold [40], ce qui lui a permis d’obtenir un bon accord sur le facteur de bruit
minimum mesuré. Le bruit de diffusion dans la zone saturée du canal a été ajouté au bruit
thermique de la zone ohmique dans le modele de Pucel er al [41] et jugé, contrairement aux
travaux de Van der Ziel, comme étant la source de bruit prépondérante dans les MESFETs
GaAs. Ces résultats ont été remis en cause par Graffeuil [42], justifiant son analyse par un
accord satisfaisant avec les quatre parametres de bruit mesurés. L’amélioration des
performances en bruit passant notamment par une réduction de la longueur de grille, les effets
de dynamique électronique non-stationnaire ont alors €té pris en compte dans les modeles
numériques proposés par Carnez et al [43] pour les MESFETs et par Cappy et al [44] pour les
transistors a haute mobilité €lectronique. Le modéle de Pucel a été repris par la suite par
différents auteurs [45,46] pour D'appliquer au cas des transistors HEMT mais leurs
conclusions, quant a I’origine spatiale des sources de bruit dans le canal et leur influence sur le

facteur de bruit sont contradictoires.
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Tous ces modeles sont basés sur le principe de conversion par couplage capacitif, des
fluctuations de vitesse des porteurs dans le canal en bruit sur la grille. Une autre approche,
orientée circuit, a été proposée par Pospiezalski [47]. Celle-ci consiste a attribuer aux
résistances Ry et Rys du schéma équivalent intrinseque de la figure 11 deux températures
équivalentes de bruit T, et Tq4. Les sources de bruit associées sont supposées non corrélées. Les
valeurs de T, obtenues a partir des parametres de bruit expérimentaux peuvent étre parfois
inférieures a la température ambiante [47,48], ce qui laisse quelques doutes quant a la validité
physique de I’approche proposée. Toutefois, nous verrons que Danneville et al [49] ont
montré que cette approche pouvait se ramener au modele conventionnel exposé plus haut.

Nous allons présenter dans cette partie les résultats de nos travaux concernant 1’étude
du bruit de fond dans les transistors a effet de champ micro-ondes sur GaAs. Nous
présenterons dans un premier temps les deux modeles utilisés dans la littérature et nous

décrirons ensuite les principaux résultats expérimentaux obtenus.

11.3.2. Modélisation.

Le modgcle intrinseque de la figure 16 est bas€ sur I’analyse physique de Van der Ziel.
D
O— ]
Ces ::TV
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Figure 16 : Représentation intrins€que courant-courant du bruit dans les TECs

La source de bruit en courant i4 traduit le bruit dans le canal alors que la source de bruit
1, prend en compte le bruit induit sur la grille. Les valeurs quadratiques moyennes de ces

sources de bruit sont données par les expressions suivantes :

ig2 = 4kTPg Af (5)

— (Cgs0)”

i,2 = 4kTR———Af (6)
& 2m

ou k représente la constante de Boltzmann, Af la bande passante en bruit et T la température

absolue du dispositif. Les parametres P et R dépendent des conditions de polarisation et sont
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déterminés a partir des parametres de bruit mesurés. Les sources de bruit ayant une origine

commune, celles-ci sont fortement corrélées et I’expression de leur corrélation est donnée par :
igig * = jAKTC{/PR C o Af (7)

ou C représente la partie imaginaire du coefficient de corrélation normalis€¢ qui dépend des

.. X
1519
conditions de polarisation (jC :—\/gi ). Les résistances Ry et Ry (Ry=1/gq) sont
242
1,71
g d

supposées non bruyantes car leurs contributions sont prises en compte dans i, et 1.

La figure 17 décrit le modele en bruit proposé par Pospiezalski.

Vh
G + C - D
]
Cos ::TV
g4 iy
= ]
l S

Figure 17 : Représentation intrinseéque tension-courant du bruit dans les TECs

La source de bruit en tension vy et la source de bruit en courant i, sont supposées non

corrélées et les expressions de leurs valeurs quadratiques moyennes sont données par :

Vh? = 4KkTy R g Af (8)
in2 = 4kTy gq Af 9)

ou T, et Ty représentent respectivement les températures équivalentes de bruit de grille et de
drain dépendantes des conditions de polarisation. Les valeurs de T, (qui dépendent de la
précision avec laquelle est déterminée R) obtenues sont proches de la température ambiante,
en accord avec les modeles proposés par Gupta [50] et Hughes [51]. Le bruit thermique
généré dans les résistances d’acces doit également étre pris en compte dans le modele complet
du transistor.

Les nombreux résultats publiés dans la littérature montrent une bonne adéquation entre
les parametres de bruit mesurés et ceux calculés a partir des modeles présentés. Toutefois, on
peut se poser la question si ceux-ci sont €équivalents. Pour répondre a cette question, il existe

plusieurs solutions. Danneville et a/ [49] ont utilis¢ le modele de la ligne active supposée
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uniforme, autorisant ainsi un calcul analytique des performances en bruit du transistor. Deux
résultats principaux ressortent de leur étude : les auteurs justifient de maniere théorique que les
sources de bruit vy et 1, sont non corrélées. Le second point est que le coefficient de corrélation
C dépend des parametres P et R et que seuls ces deux parametres sont nécessaires pour décrire
le fonctionnement en bruit du TEC dans la configuration courant-courant de la figure 16. Une
autre solution que nous avons utilisée pour comparer les deux modeles consiste a calculer pour
chaque topologie les courants de bruit a sortie court-circuitée quand I’entrée est en circuit-

ouvert et en court-circuit et a égaliser les expressions obtenues. On obtient alors les relations

suivantes :
) . Yo,
1, =1g— o1 (10)
Yy &
1
Vh :——ig (11)
Y

Les expressions des valeurs quadratiques moyennes de 1, et 14 et de leur intercorrélation
en fonction des autres sources de bruit ont ét¢ données par Pospiezalski [47]. Le calcul
complet pour les sources vy, et i, est assez complexe et sortirait du cadre de ce mémoire mais
les principales conclusions sont les suivantes : 1’expression du coefficient de corrélation C,
entre vy, et 1, dépend du temps de transit T des porteurs sous la grille. Ceci a été observé

expérimentalement par Han et Lee [52] sur des MESFETs. En négligeant celui-ci, le

coefficient de corrélation C, est nul a condition que C = JR/P , en accord avec [49].

Nous avons également utilisé ’approche proposée par Ikalainen [53] pour extraire les
sources de bruit intrinséques d’un transistor HEMT pseudomorphique (PHEMT). Celles-ci
sont déterminées aprés avoir enlevé la contribution des €léments extrinseéques et des capacités
Ca et Cys a laide du formalisme des matrices de corrélation en bruit [54]. Les résultats
obtenus pour la configuration courant-courant sont en accord avec les expressions (5)-(7). Les
coefficients P, R et C sont déterminés en calculant leurs valeurs moyennes sur la gamme de
fréquence d’analyse. Concernant la représentation tension-courant, les variations des valeurs
quadratiques moyennes de v, et i, sont indépendantes de la fréquence, en accord avec les
expressions (8) et (9), autorisant ainsi la détermination des températures équivalentes de bruit
T, et Tq. Le coefficient de corrélation C, obtenu n’est pas strictement égal a zéro, mais la
valeur obtenue est principalement réelle et négative (Cy, = -0.2), en accord avec les résultats
obtenus a partir d’un simulateur physique (HELENA) [49], mais assez ¢loignée de celle

déterminée expérimentalement par Gasmi ef al [55].
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La comparaison entre les parametres de bruit mesurés entre 13 et 18 GHz et les
parametres de bruit calculés a partir des deux modéles a été effectuée. L’accord entre les
parametres de bruit mesurés et calculés est satisfaisant sur F,,, R, et la phase de 'y. Le module
de Iy représenté figure 18, est le seul paramétre montrant une différence sensible entre les deux
modeles et la mesure, I’écart observé entre le modéle de Pospiezalski et les données

expérimentales étant attribué a la non prise en compte de la corrélation entre vy et i,

0.6
B —— modeéle P, R, C
05 - = modéle T, T,
| A mesure

Il
<
~

»

>

—_——
——
e B

03 }

0.2
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fréquence (GHz)
Figure 18 : o) mesuré et calculé d’un PHEMT (0.25x200 pm®)

polarisé a V4= 1.5 Vet 4= 22 mA
P=0.83, R=0.39, C=0.775, T,=225K, T4=1770K

Des études supplémentaires devront étre entreprises dans le futur pour vérifier les
résultats obtenus sur des gammes de fréquences plus élevées, pour des conditions de

polarisation plus poussées et sur différents types de transistors.

11.3.3. Etudes expérimentales.

Les transistors a effet de champ sont a I’heure actuelle les dispositifs les mieux adaptés
pour I'amplification faible bruit aux fréquences micro-ondes et millimétriques. La référence
[51] dresse I’état de I’art des performances en bruit de ces composants a partir d’une centaine
de références bibliographiques. Nous avons pour notre part comparé en 1992 différents types
de transistors (MESFET, HEMT et PHEMT) disponibles sur le marché [56]. Les premiers
transistors HEMT pseudomorphiques AlGaAs/GalnAs commercialisés par Mitsubishi
présentaient des gains associés supérieurs aux HEMTs conventionnels et des valeurs de F,

identiques et ce, malgré des longueurs de grille un peu plus élevées (L,=0.35 pm). Un niveau
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de bruit en exces basse fréquence observé jusqu'a 50 MHz pour les PHEMTs mesurés,
comparable a celui des MESFETsS, et inférieur d’une dizaine de décibels a celui des HEMTs
GaAlAs/GaAs en font d’autre part, des dispositifs intéressants pour réaliser des oscillateurs a
haute pureté spectrale [57].

11.3.3.1. Bruit aux températures cryogéniques.

Le systeme expérimental décrit dans le premier chapitre nous a permis d’étudier le
comportement en bruit de différents transistors HEMT conventionnels a la température de
I’azote liquide. Les résultats reportés dans la thése de S¢jalon [58], indiquent une diminution
du facteur de bruit minimum et une augmentation du gain associ¢ quand on refroidit les
transistors a 77 K. Toutefois, les améliorations observées dépendent des conditions de
polarisation et celles-ci doivent étre choisies avec précaution pour concevoir un amplificateur
faible bruit refroidi. La figure 19 représente les variations du facteur de bruit minimum mesuré

a 18 GHz et 77 K pour deux transistors HEMT GaAlAs/GaAs.
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Figure 19 : Variations du facteur de bruit minimum a 18 GHz en fonction du courant drain

(normalisé par rapport a l4)

Le minimum de F;, est observé pour des courants drain compris entre 0.3-0.4 Iy a
295 K et 77 K. On peut également remarquer que le facteur de bruit minimum mesuré a
température ambiante (295 K) pour le transistor JS8905 augmente moins vite quand le courant
I augmente, di a une longueur de grille plus courte (L,=0.25 pm contre 0.3 um pour le
NEC202). Ce dernier point explique également la différence entre les valeurs mesurées pour
les deux composants. La diminution du facteur de bruit au point de polarisation optimum est

sensiblement du méme ordre de grandeur (entre 0.7 et 0.8 dB) quand on refroidit les deux
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transistors. Il n’en est pas de méme lorsque [4=l4 : le transistor JS8905 voit son niveau de
bruit augmenter rapidement avec le courant drain di @ une diminution de la transconductance
gm, corrélée a une conduction parallele des porteurs dans la couche dopée de GaAlAs. Ce
phénomene disparait si I’on polarise le transistor a V4=2.5 V [59]. Le dernier point que ’on
peut observer sur ces courbes, concerne le transistor NEC202. On peut observer que les
variations de F,, a 77 K sont moins importantes quand I4 augmente. Ceci peut étre attribué a
une réduction de la contribution du bruit de diffusion de la zone saturée quand on refroidit le
transistor [58].

Ces différents commentaires illustrent la complexité du fonctionnement des HEMTs
conventionnels a basse température. Les phénomenes parasites observés sur les caractéristiques
statiques ("collapse”, décalage de la tension de pincement, photosensibilité ...) attribués a la
présence de pieges profonds (centres DX) dans la couche de GaAlAs, dégradent les

performances dynamiques et en bruit de ces composants.

11.3.3.2. Influence de I’éclairement optique.

Le contrdle optique des dispositifs micro-ondes a base de semi-conducteurs a été
largement étudié au cours de ces dernieres années. Le contrdle du gain dans les amplificateurs,
les variations ou le verrouillage de fréquence dans les oscillateurs représentent des exemples
typiques ou un signal lumineux peut €tre utilis€ pour contrdler les caractéristiques €lectriques
des circuits micro-ondes. L’influence de I’éclairement sur les caractéristiques statiques et
dynamiques des MESFETs et des HEMTs conventionnels a été ’objet de nombreux travaux,
mais aucun ne fait état du comportement en bruit de ces composants dans ces conditions. Nous
avons donc entrepris cette étude dans le cadre du DEA de Grenier [24] en nous intéressant
plus particulierement aux HEMTs pseudomorphiques.

Nous avons pu ainsi observer un comportement semblable a celui des autres transistors
concernant les variations des €léments intrinséques du schéma €quivalent en fonction de la
tension V. Bien que les moyens expérimentaux soient limités au niveau des puissances
lumineuses, le transistor étudié, avec une résistance externe dans le circuit de polarisation de
grille, a montré une grande sensibilité a I'éclairement optique quand celui-ci est polarisé pres du
pincement [60]. Ceci est vérifi¢ sur la figure 20, ou sont reportées les variations du facteur de

bruit minimum mesuré a 12 GHz en fonction de V.
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Figure 20 : Variations du facteur de bruit minimum a 12 GHz d’un PHEMT

en fonction de V. (traits pleins : obscurité ; pointillés : éclairé)

Nous pouvons remarquer une diminution de F;, de 0.5 dB et une augmentation du
gain associé¢ de 2 dB a V,=-1.15 V, attribuées a I'effet photovoltaique externe [61]. Les paires
¢lectron-trou générées dans le canal par 1’énergie des photons incidents contribuent a une
augmentation du courant drain par les €lectrons et a la création d’une phototension a travers la
résistance externe placée sur la grille par les trous qui entraine un décalage de la tension de
pincement. Les ¢léments intrinséques du transistor et les paramétres de bruit présentant des
variations importantes avec V, preés du pincement sont les €éléments les plus sensibles a
I’éclairement dans les transistors a effet de champ [60]. Il est ainsi possible d’augmenter le gain
et de réduire le facteur de bruit d’un amplificateur en ajustant la puissance lumineuse incidente
a une tension Vg donnée. D’autre part, les faibles valeurs du courant de grille mesuré dans
cette configuration (1 a 2 pA) et susceptibles de créer une source de bruit de grenaille
supplémentaire [62] ne pénalisent pas les performances en bruit d’un tel dispositif.

11.3.3.3. Phénomeénes parasites dans les transistors a effet de champ.

Nous allons aborder dans ce dernier paragraphe I’é¢tude des phénomenes parasites
observés sur les caractéristiques statiques des TECs. Celle-ci a été menée dans le cadre d’une
collaboration avec le Centro de Investigacion Cientifica y de Educacion Superior de Ensenada
(CICESE) au Mexique grace a un accord entre le CNRS et le CONACYT.

Nous nous sommes tout d’abord intéressés a I'influence sur les caractéristiques
électriques de la couche de GaAlAs dans les HEMTs conventionnels. 1l est en effet fréquent

que celle-ci ne soit pas completement dépeuplée quand V= 0 V, autorisant ainsi le passage
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des porteurs dans une couche de semi-conducteur dopé¢ ou les propriétés de transport se
trouvent dégradées. Ce phénomene appel¢ "conduction parallele” ou "MESFET parasite”, se
traduit par un décalage du maximum de la transconductance g, vers des tensions V négatives
et par une dégradation du facteur de bruit minimum a V= 0 V comparé a d’autres transistors
ou celui-ci est absent [63].

"L’effet de coude” a également fait partie de nos investigations. Celui-ci se traduit par
une augmentation du courant drain Iy et de la conductance de sortie (en DC) pour des valeurs
de V4 qui varient suivant le type de transistor (MESFET, HEMT ou PHEMT), la tension Vi
et la température. Ce phénomene est généralement attribué¢ a I’ionisation par impact des
porteurs dans le canal et a la présence de pieges dans les différentes couches de semi-
conducteurs. Son influence est peu marquée sur le facteur de bruit minimum des TECs aux
fréquences micro-ondes, tant que le courant de grille di aux trous générés par ionisation par
impact est négligeable [63]. Il en est difféeremment a basse fréquence, ou l’effet de coude
modifie les variations de I’'impédance de sortie Zy4s avec la fréquence [64]. La dispersion de Zgs
est étroitement liée a la présence de pieges profonds dont les états changent suite a la création
de porteurs générés par ionisation par impact dans le canal. Cela se traduit par un
comportement inductif de Zy alors que I’on observe plutdt un comportement capacitif lorsque
le transistor PHEMT étudié est polarisé a une tension Vg inférieure a celle ou se produit I’effet
de coude (VdsK).

Les picges responsables de ces phénomenes peuvent étre identifiés en utilisant la
technique proposée par Reynoso et al [65]. Des mesures en fonction de la température
permettent de faire varier la constante de temps du processus de piégeage- dépiégeage comme
I’indique la figure 21, qui représente les variations de la partie imaginaire de Zgs (X4s) mesurée

entre 20 Hz et 1 MHz.
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Figure 21 : Dispersion fréquentielle de la réactance drain-source d’un PHEMT en fonction de
la température (de 30 & 70 °C par pas de 10 °C) a Vg=2 Vet V=0 V

Nous pouvons observer un minimum et un maximum de Xy qui se déplacent vers les
hautes fréquences quand la température augmente, en accord avec un processus d’activation
thermique de centres profonds. L’évolution des fréquences pour lesquelles se produisent ces
"pics” en fonction de la température permet de déterminer 1’énergie d’activation des pieges a
partir du tracé d’Arrhénius représenté dans I’encadré de la figure 21.

L’influence de l'effet de coude est également visible sur cette courbe : la partie
imaginaire de Zgs est positive a T=30°C, alors qu’elle est négative a T=70°C di a un décalage
de la tension V" avec la température. Les phénoménes parasites décrits dans cette partie sont
généralement accentués a basse température comme nous I’avons vu figure 19, a cause

notamment de temps de dépiégeage pouvant atteindre plusieurs heures.

11.3.4. Conclusion.

Nous avons présenté dans cette deuxieme partie les principaux résultats obtenus
concernant 1’étude du bruit de fond dans les transistors a effet de champ aux fréquences micro-
ondes. Apres avoir décrit les différents modeles utilisés dans les logiciels de CAO, nous avons
tenté de montrer les limitations du modele des températures proposé par Pospieszalski, bien
que celui-ci fournisse des résultats satisfaisants pour certains composants et pour certaines

conditions de polarisation.

57



Des ¢études expérimentales originales sur le comportement en bruit des transistors a
basse température, lorsqu’ils sont éclairés ou bien quand ils sont polarisés dans des conditions
ou leur fonctionnement est susceptible d’étre perturbé ont été également menées.

Les transistors a effet de champ et notamment les HEMTs pseudomorphiques
présentent actuellement des performances en bruit remarquables qui devraient encore
s’améliorer dans le futur avec ’apparition sur le marché des composants sur InP. IIs présentent
d’autre part une excellente fiabilité comme nous avons pu le constater au travers des études

menées en collaboration avec le CNES [66-68] et Alcatel Espace [69].

11.4 BRUIT DE FOND DANS LES TRANSISTORS BIPOLAIRES A
HETEROJONCTION

11.4.1. Introduction.

Les premieres ¢tudes sur le bruit haute fréquence dans les dispositifs a jonction
remontent aux années cinquante. Par analogie avec la propagation d’un signal sur une ligne de
transmission, le modele unidimensionnel de Van der Ziel [70] prend en compte la nature
aléatoire de la diffusion des porteurs minoritaires et de la recombinaison des porteurs
majoritaires et minoritaires dans la base. L auteur a propos¢€ un schéma équivalent du transistor
bipolaire en base commune (dont les ¢léments dépendent de la fréquence) auquel sont
associées deux sources de bruit en courant en parallele sur les jonctions et une source de bruit
en tension en série avec la résistance de base Ry,. Les sources de bruit en courant, représentant
le bruit de grenaille dans le transistor, sont pratiquement totalement corrélées a basse fréquence
et le générateur de bruit en tension prend en compte le bruit thermique généré dans Ry,. Une
autre représentation du bruit a également été proposée dans le méme article.

Une source de bruit en tension en série avec I'impédance dynamique de la jonction EB
rend compte du bruit de grenaille a travers celle-ci et une source de bruit en courant en
parallele avec la jonction BC caractérise le bruit de partition. Le principal avantage de cette
configuration, qui sera reprise par la suite par de nombreux auteurs [71,72], est que ces deux
sources de bruit sont non corrélées a basse fréquence. Quelques années plus tard, Van der Ziel
donnera une nouvelle justification des équations précédemment établies a 1’aide d’une
approche corpusculaire [73], ou les courants d’émetteur et de collecteur sont séparés en

plusieurs composantes.
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En 1957, Nielsen [71] s’appuie sur les travaux de Van der Ziel en y apportant quelques
simplifications, pour proposer une expression du facteur de bruit du transistor bipolaire. Les
sources de bruit et les ¢léments du schéma équivalent sont supposés indépendants de la
fréquence. Le schéma en T ne comporte pas de capacité EB et le transistor est supposé étre
limité par la base.

Vingt ans plus tard, Hawkins [72] reprend le mod¢le de Nielsen en y ajoutant la
capacit¢ Emetteur-Base, et propose une nouvelle expression du facteur de bruit. Il montre ainsi
que le facteur de bruit d’un transistor contrdlé par les constantes de temps d’émetteur et de
base augmente moins vite avec la fréquence qu’un dispositif limité par une seule constante de
temps. Il propose €galement des expressions analytiques pour le facteur de bruit minimum et
I’impédance optimale en bruit Z,. Pucel et Rohde [74] ont complété ce modele en 1993, en
calculant I’expression de la résistance équivalente de bruit. Le modele en bruit de Hawkins a
¢té utilisé par la suite pour interpréter les résultats expérimentaux obtenus sur des transistors
bipolaires a hétérojonction InP/InGaAs [75] et S1/SiGe [76].

Les performances en bruit et en gain des transistors bipolaires sur silicium étant limitées
aux fréquences micro-ondes, peu d’études ont ¢été menées dans cette gamme de fréquences et
certains parametres comme le temps de transit dans la base et le collecteur ou la capacité BC
¢taient négligées dans les approches analytiques proposées. L’apparition des transistors
bipolaires a hétérojonction a permis de repousser les limites fréquentielles de ces dispositifs et
I’utilisation de logiciels de CAO incluant I’analyse en bruit a nécessité le développement de
mode¢les en bruit adaptés pouvant rendre compte des résultats expérimentaux.

Nous allons présenter dans cette derniere partie les résultats obtenus concernant 1’étude

du bruit de fond dans les TBHs.

11.4.2. Modélisation.

Le schéma équivalent intrinseque simplifié représenté figure 22 permet de localiser les
sources de bruit de grenaille i et i. dans le transistor, dont les valeurs quadratiques moyennes

sont données par les relations (12) et (13).
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Figure 22 : Schéma équivalent intrinséque en bruit du TBH (sources corrélées)

i,2 =2qlp Af (12)

i.2 =2qlc Af =api,2 (13)
ou q représente la charge €lectronique, I et Ic étant respectivement les courants
continus d’émetteur et de collecteur et ag=Ic/Ig. Ces expressions sont valables pour les faibles
niveaux d’injection et en ne considérant qu’un seul type de porteurs (les €lectrons dans un
transistor npn). Ces derniers franchissant en majorité successivement les deux jonctions, il
existe alors une corrélation importante entre les sources de bruit i. et i; donnée par I’expression

suivante :

. _ . 2 _
elc*_a*le - w le (14)

La corrélation est presque totale a basse fréquence et diminue avec la fréquence a cause
du temps de transit des porteurs dans la base. La résistance de base (et les autres résistances
d’acces) produit du bruit thermique (représenté figure 22 par le générateur de bruit en tension)
et sa valeur doit étre minimisée pour obtenir de faibles valeurs du facteur de bruit minimum. Le
schéma de la figure 22 doit bien sur étre inséré dans un modele plus complet pour prendre en
compte l'influence de tous les €léments parasites sur les performances en bruit des TBHs,
comme nous le verrons par la suite.

Le modgele présenté permet de décrire de manicre satisfaisante le comportement en bruit
des transistors sur une large gamme de fréquences et pour de nombreux points de polarisation

[32]. On peut également noter que la connaissance du schéma ¢lectrique équivalent est
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suffisante pour déterminer les paramétres de bruit des transistors bipolaires, ainsi que nous
I’avons montré au méme titre que d’autres auteurs (Rouquette et a/ [77] ...). Contrairement
aux transistors a effet de champ, il n’y a donc pas besoin d’effectuer de mesures de bruit dans
le cas des TBHs. Toutefois, celles-ci peuvent étre mises a profit pour extraire plus aisément les
¢léments du schéma équivalent en autorisant la définition d’une fonction objectif plus
pertinente dans la procédure d’optimisation [78].

Comme I’a proposé Van der Ziel, le schéma de la figure 22 peut étre transformé pour
décorréler les sources de bruit i, et i.. La nouvelle représentation est donnée figure 23.

lcp
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-

Figure 23 : Schéma équivalent intrinséque en bruit du TBH (sources non corrélées)

Le générateur de bruit en tension e. résulte de la transformation de i. a travers

I’'impédance dynamique de la jonction EB et sa valeur quadratique moyenne est donnée par :

e.2 =2kTn,r, Af (15)
1. représente la résistance dynamique d’émetteur et n. le facteur d’idéalité de la jonction
EB. Il est a noter que la majorité des auteurs utilisant cette représentation supposent n.=1, ce
qui est couramment admis pour les transistors bipolaires sur silicium mais n‘est pas justifiable
pour les TBHs dont le facteur d’idéalité de la jonction EB est rarement proche de 1. La source
de bruit en courant i, en parallele sur la jonction BC est non corrélée a e. et est assimilée a une
source de bruit de partition [79] dont la valeur quadratique moyenne s’exprime par la relation

suivante :

icp? =2kTn, Af(ag ~[al*)/r, (16)
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Nous pouvons remarquer que cette expression, plus rigoureuse que celle habituellement
utilisée, se ramene a celle de Hawkins a condition de faire deux approximations :
Or=0petn.= 1.

La représentation de la figure 23 a été popularisée par Hawkins, ce qui lui a permis
notamment de donner une expression du facteur de bruit minimum. La figure 24 représente les
variations de F;, entre 1 et 40 GHz d’un TBH GalnP/GaAs non auto-aligné¢ développé au
Laboratoire Central de Recherche de Thomson (LCR).

g | | 7BH GainP/Gads (2x30 um?) .
| Vep=2V, 1,=2mA4, 1,=92 u4 , 1 #M3

e e mesures o

Fmin (dB)
[O8) BN W (@)} 3

1 10 100
fréquence (GHz)
Figure 24 : Variations du facteur de bruit minimum d’un TBH GalnP/GaAs non auto-aligné
#M1 : modele complet, #M2 : modele simplifi¢, #M3 : formule de Hawkins

Nous avons représenté le facteur de bruit minimum calculé a partir des expressions
(12)-(14) et du schéma équivalent complet de la figure 14 (#M1). Nous pouvons noter un
excellent accord entre les données expérimentales et les valeurs simulées. Nous avons
également tracé les variations de Fy,, calculées a partir du modele simplifi¢ de la figure 22 et
des équations (12)-(14) (#M2). L’accord est satisfaisant avec les mesures en basse fréquence et
I’écart avec le modele #M1 augmente avec la fréquence dii aux simplifications apportées dans
le schéma équivalent. Il nous a paru intéressant de comparer les résultats obtenus avec
I’expression de F.;, proposée par Hawkins [72] (#M3). L’écart observé en basse fréquence
entre les modeles #M2 ou #MI1 et #M3 est attribué a la non prise en compte du facteur
d’idéalité n. dans la formule de Hawkins. Nous avons également vérifi¢ que le modele de la
figure 23, associ¢ aux équations (15)-(16) était identique au modele #M2. Notons enfin que la
résistance d’émetteur R, a été incluse dans R, pour les modeles #M2 et #M3 afin d’obtenir un

accord satisfaisant avec les mesures a basse fréquence.
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Un autre moyen pour décorréler les sources de bruit i. et 1. de la figure 22 consiste a

utiliser la représentation courant-courant de la figure 25.

schéma intrinséque
1
sans R,

Figure 25 : Représentation courant-courant du bruit dans un TBH

Les expressions des sources 1; et i, s’expriment alors par les relations suivantes [80] :

i) =i —i, (17)
i2 = ic (18)
iy =iy — i, (19)

Cette représentation est souvent utilisée dans le modéle en Il dont le schéma équivalent

intrinséque est donné figure 12. Les expressions de iy et iji,” dépendant des éléments du

schéma équivalent en T (0o, OF, W, et T), il est donc préférable d’utiliser ce dernier pour
aborder la modélisation du bruit dans les TBHs aux fréquences micro-ondes.

Toutefois, le modele en 1, bien que moins précis, peut étre utilisé dans certains cas au
prix de quelques simplifications, en offrant une précision satisfaisante vis a vis des parametres
de bruit mesurés [30,80]. La corrélation entre les sources de bruit 1; et 1, est nulle a basse
fréquence et augmente avec la fréquence di a la dégradation du facteur de transport dans la
base a et au temps de transit T des porteurs dans le dispositif [80].

Nous avons pu constater au cours des études expérimentales que les TBHs étaient
sensibles a I’échauffement lorsque la puissance dissipée augmentait. La connaissance de la
résistance thermique permet alors de connaitre la température des dispositifs et de I’incorporer

dans la mod¢lisation en bruit [32].

11.4.3. Etudes expérimentales.

Nous avons pu observer au cours des cinq derniéres années une amélioration constante
des performances en bruit des transistors bipolaires a hétérojonction aux fréquences micro-

ondes [81,82]. Les meilleures performances mesurées a 2 GHz sont de ’ordre de 0.5 dB pour
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des TBHs InP/InGaAs [75] et Si/SiGe [76]. Ce dernier type de transistor développé
notamment par Daimler Benz présente également des niveaux de bruit en exces tout a fait
remarquables [83,84], qui en font un solide candidat pour la réalisation de différents types de
circuits a faible bruit [85].

Des efforts importants ont été effectués par les chercheurs pour améliorer les valeurs
du facteur de bruit en hyperfréquence qui restent encore en deca de celles des transistors a
effet de champ. Les paramétres a optimiser dans ces structures sont le gain en courant =I¢/Ip,
la résistance de base et le temps de transit dans la base. Costa [86] a montré qu’en accroissant
la fraction d’aluminium de 0.25 a 0.35 dans la couche d’émetteur des TBHs GaAlAs/GaAs, on
augmentait le gain en courant, et le facteur de bruit minimum mesuré a 2 GHz diminuait de 2.1
a 1.3 dB. Schumacher et Erben [87] ont démontré, en utilisant le modele de Hawkins, que la
largeur de base (qui influe sur les trois parametres précédemment cités) présentait une valeur
optimale permettant d’optimiser le niveau de bruit sur une large gamme de fréquences. Dodo
et al [88] ont reporté les meilleures performances en bruit a 18 GHz (1.7 dB) pour des TBHs
sur GaAs, en utilisant notamment une base graduelle en GalnAs pour réduire le temps de
transit et en optimisant la zone extrinseque de base.

Nous nous sommes intéressés a I’évolution des parameétres de bruit de quelques TBHs
aux températures cryogéniques [89]. La figure 26 représente les variations du facteur de bruit
minimum et du gain associ¢ G, d’un TBH GaAlAs/GaAs mesurés a 6 GHz en fonction du

courant de base Ig.

Fmin (dB)
G, (dB)

50 100 150 200 250 300

Courant de base I (LA)

Figure 26 : Variations du facteur de bruit minimum et du gain associé¢

en fonction du courant de base d’un TBH GaAlAs/GaAs (V=2 V, f= 6 GHz)

64



Nous pouvons observer une réduction de Fp, de 'ordre de 0.5 dB lorsqu’on refroidit
le composant a 77 K, alors que le gain associé ne varie pratiquement pas avec la température a
bas niveau (sa valeur diminue de 1 dB a 77 K pour [3=0.3 mA). Les variations de F;, et G,
avec la température sont assez faibles par rapport a celles observées sur des transistors a effet
de champ. La diminution du facteur de bruit est principalement attribuée a la réduction du bruit
thermique dans les résistances d’acces. La dégradation du gain associé est a corréler, quant a
elle, a la Iégére diminution de 3 a 77 K relevée sur les caractéristiques statiques.

Pour conclure cette partie, nous allons aborder les résultats obtenus au cours d’une
é¢tude de fiabilit¢é menée sur des TBHs GalnP/GaAs en collaboration avec le CNES et
Thomson LCR [90]. Nous avons observé des variations importantes sur les caractéristiques
statiques mesurées lorsque les transistors sont soumis a des contraintes ¢électriques et
thermiques proches des conditions de fonctionnement réelles des dispositifs (amplification de
puissance). Les mesures électriques (incluant des mesures de bruit basse fréquence) apres
chaque étape de contraintes nous ont permis de mettre en évidence plusieurs phases au cours
du vieillissement accéléré. Dans la premiére phase, nous avons observé une amélioration des
performances attribuée a la réduction des recombinaisons en surface dans la zone extrinseque
de base. Lors de la seconde phase, par contre, les caractéristiques ¢€lectriques des transistors se
dégradent a cause notamment d’une augmentation importante du courant de base.

Les résultats obtenus sont encourageants compte tenu de la maturité technologique des
transistors €tudiés. La fiabilité de ces dispositifs devrait s’améliorer dans I’avenir, en maitrisant
notamment les techniques de passivation de la zone extrinseque de base et en minimisant la
présence d’hydrogéne dans la base qui semble étre a I’origine des variations observées au cours

de cette étude.

11.4.4. Conclusion.

Nous avons présenté dans cette derniére partie les résultats obtenus concernant 1’étude
du bruit dans les transistors bipolaires a hétérojonction aux fréquences micro-ondes. Nous
avons montré qu’au prix de quelques modifications légeres, les modeles développés pour les
transistors bipolaires sur silicium sont adaptables au cas des TBHs, aussi bien pour décrire
correctement leur comportement dynamique a treés haute fréquence que leur comportement en

bruit HF.
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Les limitations quant a 'utilisation du modele en 1 ont été abordées de maniere
théorique. Néanmoins les résultats obtenus avec celui-ci sont satisfaisants lorsque certaines
simplifications inhérentes au type de composant étudié sont possibles.

Nous avons eu I’occasion d’étudier en collaboration avec des laboratoires industriels de
recherche différents types de transistors bipolaires a hétérojonction sur GaAs et sur Si. Nous
avons pu ainsi observer une amélioration constante des propriétés en bruit de ces composants

. . L, . . ,
qui devraient voir s’étendre leurs domaines d’applications quand toutes les étapes

technologiques de fabrication seront totalement maitrisées.

1.5 CONCLUSION

Nous avons présenté dans le deuxiéme chapitre de ce mémoire, les résultats obtenus au
cours de nos travaux de recherche sur les propriétés en bruit des composants actifs micro-
ondes. Des mode¢les précis, paramétrables en fonction des dimensions ou des conditions de
polarisation, sont indispensables pour la conception de circuits intégrés monolithiques micro-
ondes. Nous avons donc développé au laboratoire des techniques d’extraction directe du
schéma électrique équivalent incluant les sources de bruit des transistors. Les méthodologies
sont identiques sur le principe pour les transistors a effet de champ et pour les transistors
bipolaires a hétérojonction. Seules les conditions particulieres de polarisation utilisées pour
extraire les ¢léments extrinséques different d’un type de composant a I'autre. Ces méthodes
permettent d’accéder a des modeles qui autorisent un accord satisfaisant entre parametres S et
parametres de bruit mesurés et simulés sur une large bande de fréquences. Ce dernier point est
un bon indicateur de I’origine physique correcte des ¢léments constituant les différents schémas
équivalents. Nous avons pu montrer notamment que les quatre parametres de bruit des TBHs
pouvaient étre calculés, des lors que les €léments du schéma équivalent, les conditions de
polarisation et la température étaient déterminés.

Nous nous sommes attachés au cours des différentes ¢tudes expérimentales a analyser
I’influence de certains parametres comme la température ou I’éclairement optique sur les
performances en bruit des dispositifs actifs, mais les comportements observés ne peuvent pas
s’appliquer a tous les composants en raison d’impuretés ou de pieges présents dans les semi-
conducteurs, dont la nature et I'importance dépendent des processus utilisés au cours de leur
fabrication. Ceux-ci peuvent entrainer une dégradation des performances en bruit basse

fréquence et altérer éventuellement la fiabilité des dispositifs actifs.
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Les perspectives envisagées sont liées aux possibilités de pouvoir étendre nos moyens
de caractérisation en bruit au domaine millimétrique. La vérification des modeles présentés
dans cette gamme de fréquences, la caractérisation de nouveaux composants sur InP et sur
silicium, ou bien encore 1’étude du bruit a fort niveau d’injection dans les TBHs sont autant de

domaines a étudier dans ’avenir.
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Nous avons présenté dans ce mémoire les résultats de nos travaux de recherche et
d’encadrement doctoral effectués au Laboratoire d’Analyse et d’Architecture des Systemes du
CNRS. Fruit d’un travail d’équipe, ce manuscrit est la synthése sur une dizaine d’années de
quatre theses dirigées ou co-dirigées, de quatre stages de DEA encadrés et d’activités
contractuelles. Il a pu étre mené également grace a des collaborations étroites avec le CNES et
Alcatel Espace qui nous ont toujours soutenu dans cette voie ainsi qu’avec Thomson LCR et
Daimler Benz qui nous ont fourni certains composants innovants (TBHs GalnP/GaAs, SiGe).

Dans le premier chapitre, nous avons présenté les moyens expérimentaux développés au
LAAS pour la caractérisation du bruit dans les composants actifs aux fréquences micro-ondes.
Basé sur la technique des impédances multiples, notre systeéme permet de mesurer de maniere
automatique n’importe quel type de quadripole (transistors a effet de champ, transistors
bipolaires, circuits actifs ...). Il nous a paru également intéressant de développer des outils de
simulation dans le domaine de la "Mesure Assistée par Ordinateur”. Ceux-ci nous ont permis
notamment de comparer les différentes méthodes d’extraction des parametres de bruit
rencontrées dans la littérature et d’en évaluer leur robustesse. L’ impact des incertitudes des
différentes mesures effectuées au cours des phases expérimentales sur la précision globale des
résultats obtenus a pu également étre abordé par simulation. Cela constitue une alternative
attrayante par rapport aux traditionnels calculs d’erreur analytiques difficilement envisageables
dans le cas de la mesure des parametres de bruit devant la complexité des calculs permettant
d’aboutir au résultat final. Des ¢études expérimentales systématiques concernant
I’instrumentation utilisée ont été effectuées afin de choisir la configuration du banc de mesure
la plus adaptée, garantissant ainsi les meilleurs résultats possibles. Le fait de développer notre
propre systéme expérimental plutdt que d’acquérir un banc commercial, outre les études de
simulation entreprises, nous a ¢galement permis de faire évoluer celui-ci. Nous avons pu ainsi
proposer des méthodes de mesure originales permettant d’une part d’étendre les capacités de
mesure aux basses fréquences micro-ondes ou les applications sont nombreuses, et de
caractériser les dispositifs actifs a basse température, d’autre part. La mesure du bruit dans la
gamme des fréquences VHF a été abordée a la fin de ce premier chapitre. Basée elle aussi sur
la technique des impédances multiples, celle-ci nous a permis notamment d’analyser le bruit de
fond dans les transistors bipolaires a hétérojonction GalnP/GaAs. Bien que le domaine de
fréquences s’écarte des micro-ondes, cette activité présente plusieurs avantages. Elle permet de
recouper les mesures de bruit basse fréquence et d’évaluer la fréquence de coupure pour

laquelle le bruit en exces devient négligeable devant le bruit blanc. Ce parametre difficilement
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accessible par les moyens expérimentaux traditionnels peut étre déterminant pour le choix de la
fréquence intermédiaire des mélangeurs micro-ondes ou dans la conception des amplificateurs
a trés large bande passante.

Les moyens expérimentaux décrits dans ce premier chapitre nous ont également permis
de procéder a I’étude du bruit de fond pour plusieurs composants actifs micro-ondes et les
résultats obtenus dans ce domaine ont été présentés dans le deuxiéme chapitre. L’approche
utilisée pour décrire le comportement en bruit des dispositifs étant basée sur I'utilisation de
schémas ¢€lectriques équivalents auxquels sont associées les sources de bruit, nous avons tout
d’abord décrit les méthodes développées au laboratoire pour extraire ces schémas €quivalents.
Celles-ci sont basées sur des techniques d’extraction directe qui permettent d’obtenir des
solutions uniques pour les différents éléments du schéma équivalent et d’éviter ainsi des
solutions non physiques fréquemment obtenues en utilisant des méthodes d’optimisation
classiques. Le bruit de fond dans les composants fait ensuite I’objet de deux parties,
correspondant chacune aux deux grandes familles de dispositifs. La premiere est consacrée aux
transistors a effet de champ sur arséniure de gallium, et concerne principalement les transistors
a haute mobilité ¢lectronique. Nous avons décrit les deux principaux modeles rencontrés dans
la littérature. Des comparaisons théoriques et expérimentales entre les deux approches nous
ont amené a préférer le modele proposé par Van der Ziel. Des ¢études expérimentales sur le
comportement de ces transistors a la température de I’azote liquide, ou lorsqu’ils sont soumis a
I’éclairement, ont ét¢ €galement présentées. Bien que les performances en gain et en bruit se
trouvent généralement améliorées lorsqu’on refroidit les composants, nous avons montré que
les conditions de polarisation devaient étre choisies avec précaution pour la conception d’un
amplificateur faible bruit refroidi. L influence de 1’éclairement sur les performances dynamiques
et en bruit des HEMTs pseudomorphiques nous a permis d’observer un comportement
classique, a savoir un décalage de la tension de pincement. Nous avons pu ainsi montrer que
les ¢léments intrinseques du transistor et les parametres de bruit présentent des variations
importantes avec la tension grille source pres du pincement, et sont les €léments les plus
sensibles a I’éclairement. Les résultats obtenus au cours d’une collaboration avec le CICESE
(Mexique) concernant 1’étude des phénomenes parasites dans les transistors a effet de champ
ont été abordés a la fin de cette deuxieéme partie. Nous avons mis en évidence que la présence
de défauts et d’impuretés dans les couches de semi-conducteurs pouvaient étre a ’origine de
certaines anomalies observées sur certaines caractéristiques en présence d’un champ ¢€lectrique

¢levé et nous avons proposé une technique pour caractériser les pieges rencontreés.
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La derniere partie de ce second chapitre a €été consacrée a I’étude du bruit dans les
transistors bipolaires a hétérojonction. Nous avons montré que les modeles utilis€s pour décrire
le comportement en bruit des transistors bipolaires sur silicium pouvaient étre appliqués au cas
des TBHs en y apportant quelques légéres modifications, et que la connaissance précise du
schéma électrique équivalent, des conditions de polarisation et de la température était
suffisante pour calculer les quatre parametres de bruit. Les nombreuses études expérimentales
entreprises sur des TBHs sur arséniure de gallium et sur silicium nous ont permis d’observer
une amélioration constante de leurs performances en bruit au cours des dernicres années.

Nos activités devraient se concentrer dans les prochaines années sur I’analyse du bruit
des composants actifs dans le domaine millimétrique. On sait en effet que les nouveaux besoins
pour les télécommunications se situent dans ce domaine en raison de la saturation des bandes
inférieures et nous nous devons d’étre préts pour y répondre. Nous envisageons ainsi de
développer un nouveau systeme expérimental permettant de caractériser les parametres de
bruit jusqu'a 40 ou 50 GHz. Celui-ci devrait nous permettre d’étendre la validité des modeles
présentés dans ce mémoire jusqu’a cette gamme de fréquences, d’étudier le comportement en
bruit de nouveaux composants sur phosphure d’indium ou sur silicium et d’un point de vue
général de disposer de moyens pour analyser le bruit dans les nouvelles familles de circuits
millimétriques intégrés qui apparaissent sur le marché. Nous comptons également poursuivre
nos travaux sur la caractérisation et la modélisation des transistors bipolaires a hétérojonction
SiGe et les circuits associés. L’étude du bruit a fort niveau d’injection ou la fiabilité de ces
dispositifs notamment en liaison avec leurs performances en bruit sont quelques autres

exemples d’études envisageables.
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