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Introduction générale 

Le marché des télécommunications a connu un essor sans précédent au cours de ces 

dernières années. Il présente la principale source de développement et de croissance pour 

plusieurs pays du nord où il prend une place importante dans la vie quotidienne des citoyens, 

à commencer par le téléphone portable, les réseaux sans-fil, les radars et autres produits grand 

publique. Toutes ces applications font partie intégrale du domaine des radiofréquences (RF), 

qui est à son tour fortement lié à l’évolution continue d’autres secteurs, entre autre, la filière 

de la nanoélectronique et en particulier celle des transistors. 

Depuis la naissance du transistor jusqu’au début des années 80, deux technologies ont été 

utilisées dans le domaine RF : le transistor bipolaire sur silicium (Si) et le transistor à effet de 

champ sur l’arséniure de gallium (GaAs). A partir de cette date, et au cours du temps, de 

nouvelles technologies font leurs apparition dans le domaine RF, en l’occurrence, les 

transistors bipolaire a hétérojonction, le transistor HEMT (High Electron Mobility Transistor) 

et récemment les transistors MOSFET (Metal Oxid Semiconductor Field Effect Transistor). 

La position dominante de la filière CMOS (Complementary Metal Oxid Semiconductor 

Field Effect Transistor) avec les structures MOS SOI (Silicon-on- Insultor) amincies se sont 

portées comme d’excellents candidats par rapport à ceux de la technologie Si. En effet, 

Malgré que les performances (fréquence de transition, densité de puissance, champ de 

claquage) du MOSFET en Microonde ne sont pas  meilleurs par rapport à d’autres filières 

comme HBT et HEMT GaN, la présence massive des transistors MOSFET dans les circuits 

numériques explique la tendance des investissements faits dans le marché microélectronique 

relatif aux dispositifs à base de ce composant. En outre, les progrès de la lithographie et la 

réduction de la longueur de grille sont parmi les facteurs directs ayant permis l’évolution des 

performances RF et micro-ondes des transistors MOSFET. Ceci explique le grand intérêt dont 

bénéficie cette technologie en haute fréquence et qui est aussi dû aux raisons suivantes : 

- D’un point de vue économique la technologie MOS SOI est moins couteuse par 

rapport à la technologie III-V. 

- C’est une technologie très utilisée d’un point de vue industriel. 

- Des applications mixtes peuvent être envisagées sur la même puce (SoC).  

- Cette technologie présente une faible consommation de puissance et requiert des 

faibles tensions de polarisation. 
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Les dernières structures innovantes se montrent prometteuses pour l’avenir et la continuité 

de la filière. Par conséquent, diverses configurations ont été récemment fabriquées tels que les 

transistors à double grilles, à triple grilles, à grille en π et en Ω, les finFET …. , annonçant 

ainsi un meilleur contrôle du canal et de bonnes performances. 

D’autre part  la démonstration du premier transistor HEMT à base d’une hétérostructure 

d’AlGaN/GaN est venue confirmer le grand potentiel pressenti pour cette filière notamment 

en raison des propriétés physiques du nitrure de gallium doté d’une large bande d’énergie 

interdite 3.4 eV, et qui détient un champ de claquage élevé. Cette propriété, ajoutée à sa 

conductivité thermique élevée (3W.m-1.K-1), lui confère des prédispositions pour les 

applications de forte puissance en haute fréquence. De plus, la structure d'un HEMT permet 

une augmentation de la mobilité des électrons du canal, qui est constitué d’un puit quantique 

formé à base d'hétéro-interface AlGaN/GaN, et d’une grande stabilité chimique. Ces 

caractéristiques ont permis à ce type de transistor d’être un excellent choix pour les 

applications hyperfréquences à haute puissance. 

Néanmoins, cette évolution ne peut se maintenir sans être accompagnée de travaux 

d’investigation permettant la caractérisation électrique et la modélisation de ces composants. 

A cet effet, la caractérisation, qui allie extraction électrique des paramètres et mise en 

évidence d’effets physiques tels que ceux du canal court, demeure un besoin récurrent pour 

déterminer les propriétés électriques des transistors. Delà, les données expérimentales issues 

de la caractérisation fournissent une base riche pour concevoir des modèles appropriés 

intégrant tous les effets présents dans ces dispositifs émergents. 

Sur un autre volet, les concepteurs de circuits intégrés et des fonctions de 

microélectronique ont besoin de modèle fiable et précis pour mener une conception 

rigoureuse moyennant ces transistors, en plus, les spécialistes de la conception assistée par 

ordinateur (CAO) font toujours appel à ce genre de modèle pour proposer des logiciels de 

CAO fiable. 

C’est dans cette optique que ce travail de thèse se focalise sur la modélisation 

phénoménologique et plus particulièrement à la modélisation analytique directe des transistors 

à effet de champ. L’objectif portera sur le développement d’une méthode d’extraction des 

valeurs des éléments constituant le modèle électrique équivalent des transistors de la famille 

MOSFET comme le MOS SOI (Metal Oxide Semiconductor – Silicon-on-insulator), le 
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FinFET et le UTBB FD SOI (Ultra Thin Body and Box Fully Depleted). En vue de répondre 

cette demande, nous avons organisé le présent manuscrit selon les chapitres suivants, 

Dans le premier chapitre, une brève description sur les transistors à effet de champ sera 

introduite en précisant l’importance de la technologie SOI (Silicon-on-insulator) par rapport à 

la technologie Bulk, et ce, en mettant en avant les avantages des dernières structures 

innovantes de la technologie SOI dans le domaine RF. Une autre description sera fournie sur 

l’intérêt d’utiliser le transistor HEMT à base de nitrure de gallium GaN en haute fréquence et 

les avantages que présente cette technologie par rapport à la technologie classique à base 

d’arséniure de gallium GaAs. 

Le deuxième chapitre sera dédié à l’exposition des caractéristiques relatives au 

comportement des transistors à effet de champ en régime statique, où seront exposées les 

caractéristiques courant-tension. Ces dernières seront par la suite exploitées pour déduire des 

paramètres importants liés aux transistors, tel que, la conductance, la transconductance ou la 

tension de seuil. En outre, les bancs de mesure impliqués dans la caractérisation DC et RF des 

transistors étudiés seront aussi présentés. 

En arrivant au troisième chapitre, nous nous rapprochons plus du vif du sujet où les 

approches de modélisation et d’extraction des transistors RF et micro-ondes seront traitées. 

Dans un premier temps, nous allons nous intéresser à la modélisation analytique directe des 

transistors à effet de champ. Ensuite nous allons aborder les différentes méthodes d’extraction 

directe appliquées aux  transistors MOSFET et HEMT GaN. 

L’état de l’art élaboré au chapitre 3, nous permettre  de bien cerner la problématique, ainsi 

une vision plus clair nous a été octroyée, pour savoir à quel niveau nous pourrons apporter 

notre contribution. C’est dans ce sens que le quatrième chapitre sera orienté vers la 

description en détail de l’approche que nous avons développé pour l’extraction des éléments 

du circuit électrique équivalent petit signal du transistor à effet de champ. Nous avons 

développé une méthode efficace et précise pour l’extraction de tous les éléments du circuit 

équivalent des transistors de la famille MOSFET comme le MOS SOI (Metal Oxide 

Semiconductor – Silicon-on-insulator), le FinFET et l’UTBB FD SOI (Ultra Thin Body and 

Box Fully Depleted). Une fois validée sur cette catégorie de transistors, nous allons étendre 

l’application de cette approche à une autre structure de transistors à effet de champ, à savoir, 

le HEMT AlGaN/GaN. 
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Finalement, le dernier chapitre sera réservé aux résultats obtenus par l’application de la 

nouvelle méthode aux différents types des transistors à effet de champs avec l’interprétation. 

Des comparaisons entre les résultats de la simulation et les données issues des mesures seront 

effectuées, et ce, afin d’évaluer objectivement l’approche proposées. Néanmoins, nous 

conclurons cette partie du manuscrit par examiner l’immunité de la dite méthode contre les 

bruits présents dans la pratique.  
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1.1. Introduction 

Au cours de ces vingt dernières années, une avancée émouvante  a été notée dans 

l’industrie des semi-conducteurs, les chercheurs et industriels ont dévoué une énergie 

remarquable en proposant de nombreux dispositifs de haute performances et des technologies 

d’implémentation concurrentes. 

Adaptés aux technologies de pointe telles que la technologie CMOS (Complementary 

Metal–Oxide–Semiconductor), les transistors à effet de champ (Field-Effect Transistors ou 

FET) ont constitué un centre d’intérêt où plusieurs configurations ont été proposées. On peut 

citer, les transistors MOSFET (Metal–Oxide–Semiconductor Field-Effect Transistors) de 

dernière génération connus par leur rapidité, faible consommation de puissance et bonne 

adaptation aux techniques de miniaturisation [1-3], les FinFET (Fin Field Effect Transistors), 

très prometteurs pour l’industrie de la microélectronique de par leur structure multi-grille [4-

6], les transistors UTBB FD-SOI (Ultra Thin Body and Box Fully Depleted Silicon-on-

Insulator Transistors) qui présentent une rapidité de commutation et une faible consommation 

d’énergie [6-8], et pour finir, les transistors HEMT (High Electron Mobility Transistors) de 

grand gap pour leur aptitude à générer de forte densité de puissance en haute fréquence [9-

12]. 

Outre la technologie, le type de matériau impliqué dans l’intégration de ces dispositifs, 

joue également un rôle essentiel dans les performances ciblées. C’est ainsi que le silicium (Si) 

et l'arséniure de gallium (Gallium Arsenide ou GaAs) rivalisent avec le nitrure de gallium 

GaN (Gallium Nitride ) pour les applications haute fréquence. En conséquence, une variété de 

transistors naissait grâce à la diversité de ces substrats de base. 

C’est dans ce contexte, que nous allons exposer dans ce chapitre une vue plus profonde 

de ces différents types de dispositifs. A cet effet, dresser un aperçu préliminaire sur les 

transistors à effet de champ est une étape indispensable pour cerner les avantages de chaque 

technologie  ainsi que ses domaines d’application. L’objectif est de comprendre la progression 

de la technologie basée sur les transistors à effet de champ comme la filière  CMOS et HEMT 

à base de GaN, permettant ainsi de bien cadrer leurs points de convergence et divergence. 
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1.2. Les transistors à effet de champ  

Le transistor à effet de champ est  un dispositif unipolaire reposant sur un seul type de 

porteur (électrons ou trous). Il comprend trois électrodes qui sont la source, le drain et la 

grille.  

Cette dernière étant l’électrode de commande, il existe ainsi trois types fondamentaux de 

transistors à effet de champ selon le contact de grille [13] : 

- le transistor MESFET (MEtal Semi-conductor Field Effect Transistor) qui possède une 

grille métallique à barrière Schottky mais dont l’inconvénient majeur est  la réduction 

de la longueur de grille pour permettre un fonctionnement correcte en haute fréquence. 

En outre, une faible tension de claquage. 

- le transistor JFET (Junction Field Effect Transistor) qui possède une grille à jonction 

PN qui limite son utilisation en hautes fréquences, 

- le transistor MOSFET (Metal Oxyde Semi-conductor Field Effect Transistor) qui 

possède une grille métallique isolée. 

De nouveaux transistors (HEMT), dits à hétérojonction, ont également émergé. Ils reposent 

sur le principe de création et de contrôle d’un gaz d’électrons 2D dans un matériau faiblement 

dopé où les électrons peuvent se déplacer le plus rapidement possible. A partir de cette 

structure conventionnelle, il existe plusieurs FET de type hétérojonction (figure 1.1). 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 1. 1. Famille des composants à effet de champ [13] 
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1.3. Le transistor MOSFET 

Le transistor MOSFET possède une position dominante dans le marché destiné aux 

applications numériques. L’intérêt d’utiliser cette technologie en RF est né récemment.  

Ceci est apparu avec l’évolution des performances RF des transistors MOS, directement 

liée au progrès de la lithographie et à la réduction de la longueur de grille. La figure 1.2 

montre l’évolution de la longueur de grille des composants MOS dans le temps et sa 

projection future [14]. L’intérêt porté aux transistors MOS dans le domaine RF repose sur 

trois points essentiels : 

 C’est une technologie peu couteuse par rapport aux technologies III-V. Elle est très 

mature d’un point de vue industriel. 

 La quasi-totalité des circuits numériques est à base de cette technologie. 

 Elle requiert une faible tension de polarisation et présente une faible consommation en 

puissance. 

 

Figure 1. 2. Évolution de la technologie CMOS [14] 

 

Ce sont ces points clés qui ont poussé les chercheurs à faire évoluer cette technologie dans 

le domaine RF. C’est le candidat idéal pour toutes les applications où la faible consommation 
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en puissance et la forte densité d’intégration sont exigées, notamment, pour toutes les 

applications embarquées. 

De nos jours, les performances RF des transistors MOS en termes de fréquences 

caractéristiques (fréquence transitoire fT et fréquence maximale fmax), atteignent de telles 

valeurs que l’on peut réaliser des circuits analogiques fonctionnant dans la bande 

millimétrique. Le Tableau 1.1 résume les performances  du transistor MOS en termes de fT, 

fmax en fonction  des dimensions comme l’oxyde de grille tox et la longueur de grille Lg [14].    

   

Tableau 1. 1 Evolution, selon ITRS (International Technology Roadmap For Semiconductors), de 

l’oxyde de grille, de la longueur de grille et de fréquences de transitions d’un transistor pour les 

applications Microonde [14] 

Année 2006 2008 2010 2012 2014 2016 2018 2020 

Epaisseur 

d’oxyde de 

grille (nm) 
2.1 1.9 1.5 1.4 1.2 1.1 1.0 0.9 

Longueur 

de grille 

(nm) 
65 45 32 25 20 16 13 11 

Fréquence 

de transition 

(GHz) 
140 220 280 360 440 550 670 790 

Fréquence 

d’oscillation 

(GHz) 
220 310 420 530 650 790 950 1110 

 

 

1.4. Différence entre MOS sur substrat Si massif et SOI 

Il existe deux technologies CMOS majeures : la technologie CMOS sur silicium massif 

(BULK) et la technologie CMOS SOI (Silicon-on-Insulator), tel que montré à la figure 1.3 

[15]. La différence entre elles, du point de vue structure, est la présence d’une couche isolante 

nommée oxyde enterré (Barried OXide ou BOX) dans le substrat du SOI.  

L’idée du SOI est de créer une isolation électrique entre la zone active et le substrat 

physique, ce qui permet d’apporter une solution en terme de compromis performances / 

consommation de puissance.  
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 L’oxyde enterré BOX peut être constitué de divers matériaux comme le saphir SOS 

(Silicon-On-Saphir), le diamant ou l’oxyde de silicium (SiO2), ce dernier étant le plus utilisé. 

Le SiO2 permet de réduire la surface occupée par les transistors ainsi que les effets capacitifs 

liés à la déplétion des jonctions (source/substrat et drain/substrat). Delà, les dispositifs SOI 

sont plus rapides que les MOSFET sur silicium massif, ou, pour la même vitesse, 

consomment moins de puissance [16]. En outre, leur isolation électrique offre la possibilité de 

réduire les courants de fuite, ce qui amène à une minimisation de la puissance dissipée en 

mode statique et une meilleure application numérique [17]. Enfin, le transistor MOS sur SOI 

procède à l’élimination d’autres effets parasites comme le lachtup qui est présent sur le 

MOSFET sur substrat massif, ce phénomène parasite étant dû au déclenchement du thyristor 

parasite lié à la proximité des zones N+ et P+ des transistors NMOS et PMOS voisins [18]. 

 Au vu de ses nombreux avantages, le transistor MOS sur substrat SOI est devenu un 

excellent candidat pour remplacer la technologie Bulk pour assurer la continuité de la filière 

CMOS. 

 

(a)                                                               (b) 

Figure 1. 3. Schéma des structures transistors MOS. (a) Sur silicium massif, (b) sur FDSOI (Fully 

Depleted Silicon-on-Insulator) [15] 

 

La technologie CMOS SOI partiellement désertée constitue une amélioration de la 

technologie CMOS BULK avec presque les mêmes procédés technologiques, c’est-à-dire un 

procédé de fabrication simple et un cout de développement réduit. 

Les dispositifs de technologie CMOS SOI partiellement déserté permettent de réduire les 

capacités parasites en haute fréquence par rapport au silicium massif. Ils permettent aussi de 

réduire les courants de fuites par l’élimination des effets Latch-up. 
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Dans ce type de transistor (figure 1.4 [19]), le film actif de silicium présente une zone 

interne neutre située entre la zone de déplétion et la couche d’oxyde enterré (Body). Cette 

zone empêche toute interaction entre les faces avant et arrière du transistor mais son potentiel 

n’est relié à aucun accès du transistor. Par conséquent, des phénomènes particuliers peuvent 

apparaitre comme le transistor bipolaire parasite, l’effet kink, … [19]. Pour faire face à ces 

effets et améliorer les performances du transistor, de nouvelles architectures basées sur la 

réduction du film de silicium et qui présentent une zone totalement désertée ont vu le jour 

pour remplacer avantageusement la technologie PD-SOI (Partialy Deserted Silicon-on-

Insulator).  

 

  

Figure 1. 4. Structure d’un transistor nMOS SOI partiellement déserté [19] 

 

1.5. Nouvelles architectures de transistors MOSFET 

Le procédé de miniaturisation du transistor MOS traditionnel devient de plus en plus 

difficile à réaliser suivant la  loi de Moore montré en figure 1.5. Le plus grand problème 

réside dans le contrôle électrostatique du canal et l’augmentation des variations dans les 

caractéristiques statiques des dispositifs. Par conséquent, l’introduction de nouvelles 

architectures à l’échelle nanométrique est devenue indispensable. C’est ainsi qu’en 2011 et 

2012, l’ITRS (International Technology Roadmap for Semiconductors) a prévu que 

l’apparition de nouvelles architectures devient une nécessité pour la continuité de la filière 
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CMOS, un meilleur contrôle électrostatique du canal à travers la grille et une minimisation 

des variations des caractéristiques statiques du dispositif 

 

Figure 1. 5. Loi de Moore : Évolution de la quantité de transistors par puce de microprocesseur 

 

 Delà, de nombreuses innovations ont été apportées à l’architecture conventionnelle des 

transistors MOSFET. On peut ainsi constater que la technologie qui va prendre le relais après 

celle de CMOS  BULK est bien le FD SOI (Fully Depleted Silicon-on-Insulator). 

Des dispositifs multi-grille comme le FinFET sont attendus avec une longueur de grille de 

14 nm, mais l’ITRS ne précise pas si la technologie restera planaire ou non [20]. Delà, pour 

prospecter plus loin, c’est-à-dire à des nœuds très avancés, une autre architecture innovante 

planaire de type UTBB FD-SOI (Ultra Thin Body and Box Fully Depleted Silicon-on-

Insulator) a émergé [20].  

1.5.1. Le transistor MOS SOI totalement déserté 

A l’inverse de la technologie CMOS PD-SOI, dans la technologie CMOS FD-SOI, la zone 

de déplétion couvre la totalité de la couche de silicium active. Ce qui donne plus d’avantages 

aux dispositifs FD-SOI par rapport à ceux de PD-SOI, parmi lesquels l’absence d’effet Kink 

due à l’absence de la zone neutre (Body). En plus, les dispositifs FD-SOI possèdent une pente  

sous seuil améliorée de l’ordre de 65 à 70 mV/décade, qui est  proche de celle du transistor 

MOS idéal (60 mV/décade), et ce, contrairement à la valeur des dispositifs PD-SOI qui est 
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autour de 85 à 90 mV/décade [21]. le FD-SOI fonctionne plus rapidement que le PD-SOI voir 

l’équation (1-1), ou S représente la pente sous seuil considéré comme  un paramètre capital 

pour l’optimisation du rapport entre courant de fuite et de saturation [3]. 

𝑆 =
𝛿𝑉𝑔𝑠

𝛿𝐿𝑜𝑔𝐼𝑑𝑠
                                                        (1 − 1) 

Néanmoins il existe encore des problèmes au niveau technologique, à savoir la maitrise du 

procédé de fabrication et le coût des plaques. En plus, l’auto échauffement, qui se traduit par 

la présence d’un BOX ayant une conductivité thermique 100 fois plus faible que celle du 

silicium, cela empêche l’évacuation de la chaleur (due au fonctionnement des transistors) vers 

le substrat. Une autre architecture du transistor MOS en technologie planaire FD-SOI avec un 

film de Silicium Si très mince pour donner plus de performances, a alors été proposée. 

1.5.2. Transistor UTB FD-SOI 

Le transistor planaire UTB FD-SOI (Ultra Thin Body Fully Depleted Silicon-on-Insulator) 

est construit à partir d’une couche mince de silicium au-dessus de l’oxyde enterré BOX. Dans 

l’UTB FD-SOI et grâce à l’épaisseur du corps de silicium tsi et la longueur de grille Lg les 

effets canaux court sont mieux contrôlés avec un DIBL (Drain Induced Barrier Lowering) 

acceptable [22]. De plus, les résistances d’accès bien contrôlées, une réduction significative 

des variations dans les caractéristiques statiques, une excellente intégrité électrostatique et une 

minimisation des fuites grâce à sa structure de film très mince, font de ce transistor UTB FD-

SOI un candidat très prometteur. En outre, étant donné que la fabrication des transistors UTB 

FD-SOI est relativement simple par rapport à la fabrication de dispositifs non planaires, il est 

possible de polariser la face arrière [2], [22], option très utile pour les applications à faible 

consommation de puissance et permettant un réglage facile du courant de commutation [2]. 

Néanmoins, les transistors UTB FD-SOI présentent quelques problèmes récurrents que 

sont une tension de seuil très sensible due à la présence du film Si ultra mince surtout dans les 

cas où tSi < 10 nm [21]. De plus, la mobilité des électrons varie avec l’épaisseur du film Si [2]. 

Pour faire face à ces défis, une autre architecture SOI 3D a été proposée, il s’agit du FinFET. 

1.5.3. Le Transistor FinFET 

La première structure du transistor FinFET, fabriquée sur le substrat SOI, a été publiée en 

1989 [4]. Le FinFET possède un canal de silicium très mince est tourné d’un angle 90° par 
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rapport à la surface plate avec la création d’un aileron en anglais Fin  (figure 1.6) [5]. La grille 

couvre le canal sur les trois côtés. Par conséquent, la grille a un meilleur contrôle du canal 

conduisant à une meilleure maitrise des effets canal court  et de pente sous seuil [5].  

Le transistor FinFET est ainsi considéré comme une meilleure structure dans 

l’amélioration de l’intégrité électrostatique, la vitesse, la réalisation d’un courant très élevé, 

un DIBL réduit et un excellent sous seuil (60mV/décade) [6]. La société INTEL a été la 

première à introduire le 3D FinFET à trois grilles en technologie CMOS 22 nm dans leurs 

processeurs haute gamme (Ivy Bridge) à partir de juin 2012 [14]. Cependant, le FinFET est 

assez compliqué et difficile à réaliser parce que le Fin doit être étroit et uniforme, avec un 

diélectrique de grille sur tous les côtés et les coins. En outre, cette largeur de Fin rend le 

transistor FinFET très sensibles, ce qui conduit à des fluctuations dans la tension de seuil. De 

plus, la géométrie du FinFET est sensible aux couplages parasites supplémentaires [6]. Le 

FinFET possède donc le potentiel de prendre une position dominante dans les futures 

générations de la technologie CMOS. Mais, comme l’architecture est en 3D, cela conduit à 

des couts de fabrication très élevés avec une difficulté dans la maitrise du processus de 

fabrication. Pour cela, il existe d’autres dispositifs qui seraient plus intéressants pour les 

applications mobiles, de par leur faible consommation de puissance, comme les UTBB FD-

SOI  qui ont le potentiel de maintenir en vigueur la loi de Moore [6]. 

 

Figure 1. 6. Schéma de la structure simplifié du FinFET [5] 

 

1.5.4. Transistor UTBB FD-SOI 

Les transistors UTBB FD-SOI sont des transistors avec une couche ultra-mince de film de 

silicium Si et d’oxyde enterré BOX (figure 1.7 [23]). Ce type de transistor est largement 
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reconnu comme un candidat promoteur pour des nœuds technologiques inférieurs à 20 nm. 

Grâce à son excellent contrôle électrostatique et l’amélioration des effets canal-court, 

l’introduction d’une couche fortement dopée au-dessous de l’oxyde enterré vise à la 

suppression du couplage du substrat et ouvre la voie à une multiple tension de seuil Vth. 

De plus, l’UTBB FD-SOI reste une technologie planaire et ainsi facilite la transition des 

technologies conventionnelles, dans ce sens où la fabrication de l’UTBB FD-SOI est 

largement simplifiée par rapport au FinFET. 

Une tension de fonctionnement réduite et une tension de seuil permettent certes d’avoir un 

composant très demandé pour les applications exigeant une faible consommation de puissance 

comme les circuits numériques (portables), mais il ne peut être adapté aux systèmes 

analogiques haute fréquence travaillant en fortes puissances. Delà, un autre type de transistors 

a émergé : le HEMT (High Electron Mobility Transistor) en GaN.    

 

 

 

 

 

Figure 1. 7. Schéma de la structure simplifié du transistor UTBB FD-SOI [23] 

 

1.6. Transistor HEMT 

Le transistor HEMT, un transistor à haute mobilité électronique, est apparu pour la 

première fois en 1979 [10]. Contrairement aux autres transistors à effet de champ, les 

transistors HEMT sont aujourd’hui les composants ayant connu la plus grande évolution. Le 

transfert du courant se fait grâce à la formation d’un puits de potentiel au niveau de 

l’hétérojonction, c’est-à-dire une jonction entre deux matériaux ayant des énergies de bande 

interdite différentes. La conséquence de cette hétérojonction est la création d'un canal très fin 

dans un matériau non dopé de très faible résistance, entraînant une mobilité d’électrons 

élevée. Cette couche est appelée gaz d’électrons à deux dimensions. Le transistor HEMT 

tBO

X 

tSi 
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possède donc non seulement une haute mobilité électronique, mais aussi des temps de 

transition très courts d’où une capacité à travailler à des fréquences relativement élevées. 

Ce type de transistor est utilisé principalement avec des technologies III-V. La première 

technologie est celle basé sur l’arséniure de Gallium (GaAs) qui permet des applications de 

puissance jusqu’à la centaine de GHz. Mais depuis les années 2000, la technologie en Nitrure 

de Galium (HEMT GaN) ne cesse d’évoluer grâce à sa capacité à supporter des champs plus 

importants par rapport à la technologie GaAs [11]. 

Pourquoi le GaN ? 

Le silicium Si a été pendant longtemps le matériau de choix pour les applications dans le 

domaine de l’amplification de puissance. L’inconvénient majeur de cette technologie est la 

des défauts cristallins au niveau de la surface Silicium-dioxyde de Silicium (Si-Si02) causé 

par les defaults au niveau de dioxyde de silicium et le désaccord de mailles [24]. Les 

composants à base de GaAs ont alors présenté une alternative grâce à leurs bonnes 

performances en fréquence qui les orientent vers le domaine de la téléphonie mobile, 

actuellement en plein essor. Cependant, la technologie GaAs souffre de sa faible densité de 

puissance due à son faible champ de claquage [24]. 

Dans le but d’obtenir de fortes densités de puissances en haute fréquence, des transistors à 

base de matériaux grands gap permettraient d’avoir un fort champ de claquage et une forte 

densité d’électrons. Le nitrure de gallium répond favorablement à ces objectifs et offre 

beaucoup de potentialités. Le Tableau 1.2 reprend les différentes caractéristiques physiques et 

électriques du nitrure de gallium ainsi que leur comparaison avec le silicium Si et l’arséniure 

de gallium GaAs. 

D’après ce tableau, le premier avantage est que le GaN possède une largeur de bande 

interdite supérieur à 2 eV. Donc, il est considéré comme un semi-conducteur grand gap. En 

effet, la largeur de la bande interdite montre l’aptitude du semi-conducteur à résister aux 

radiations et à supporter une forte température. 

L’augmentation de la résistance parasite est due à la faible mobilité de charges, ceci 

engendre plus de pertes, donc moins de gain. De plus, ces effets s’intensifieront pour des 

fonctionnements aux hautes fréquences et à des températures élevées. Il convient de noter que 
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la mobilité des électrons dans le canal  de la structure HEMT ALGaN/GaN sur Si est de 

l’ordre 2000 cm2/V.s.  

Tableau 1. 2 Caractéristiques du matériau GaN comparé au Si et au GaAs [11] 

Semi-conducteur 

Si GaAs GaN 

Caractéristiques Unités 

Largeur de la bande interdite eV 1.1 1.43 3.39 

Mobilité des électrons à 300 K Cm2V-1s-1 1350 6000 1500 

Vitesse de  saturation des électrons 107 cm/s 1 1 2.5 

Champ critique 106 V/cm 0.3 0.4 3.3 

Conductivité thermique W.cm-1.K1 1.5 0.5 1.7 

Densité de porteurs intrinsèques cm-3 1.5 *1010 1.79* 106 1.9* 1010 

Constante de diélectrique relative εr 11.8 12.5 9 

Température Max K 600 760 1930 

 

De plus, une vitesse de saturation des électrons relativement importante favorise les 

applications hautes fréquence alors qu’une forte densité d’électrons dans le canal des 

transistors hétérostructure AlGaN/GaN est un grand avantage pour l’amplification de 

puissance. En effet, plus le gap est important, plus la tension de polarisation du transistor est 

importante. Comme le GaN possède un champ de claquage très important par rapport aux 

autres matériaux, il permet l’obtention d’une puissance de sortie élevée (environ 8 fois 

supérieure aux technologies III-V conventionnelles telle que le GaAs). De plus, comme la 

conductivité thermique d’un matériau traduit sa capacité à évacuer la chaleur, celle du GaN 

(de l’ordre de 1.3 Wcm-1K-1) est suffisamment élevée pour pallier au problème de l’auto-

échauffement du composant. 

1.7. Conclusion 

Dans ce chapitre nous avons discuté les différents types de transistors qui émergent dans la 

conception des circuits intégrés radiofréquences. C’est ainsi que des variantes plus 
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performantes du MOSFET (UTB FD-SOI, FinFET, UTBB FD-SOI) ont vu le jour pour 

booster cette filière. 

Il en est de même pour les applications de puissance, où le transistor HEMT en GaN s’est 

imposé par rapport aux autres matériaux (GaAs, Si). Le transistor HEMT AlGaN/GaN est en 

effet considéré comme un excellent candidat pour les applications où une haute puissance est 

exigée à des fréquences d’opération élevées. 

Ainsi, nous avons pu conclure l’importance du transistor à effet de champ dans l’industrie 

des produits électroniques radiofréquence. Pour cela, sa dépendance par rapport à la fréquence 

devra être analysée et modélisé de façon appropriée. Les prochains chapitres de ce manuscrit 

seront dédiés à traiter cette problématique, et ce, en développant des modèles mathématiques 

performants exploitable dans les processus de conception assistée par ordinateur tout en 

considérant une large bande de fréquence. 

Mais avant cela, il est préalable d’investiguer le transistor en régime statique avant de 

passer à des plages de fréquence élevées. En conséquence, nous allons aborder dans le 

prochain chapitre les caractéristiques DC des transistors à effet de champ. 
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2.1. Introduction 

Les transistors unipolaires forment la pierre angulaire de la microélectronique moderne. En 

effet, comme mentionné au chapitre précédent, les MOSFET à base de substrat SOI (Silicon-

on-Insulator) tels que le MOSFET partiellement déserté PD, le FinFET et l’UTBB FD-SOI 

suscitent un grand centre d’intérêt en raison de leur large panel d’applications dans les 

systèmes numériques et analogiques de hautes fréquences. Quant aux transistors HEMT à 

base de nitrure de gallium, ils offrent la possibilité de manipuler de fortes puissances en haute 

fréquence. 

Maitriser le comportement de ces dispositifs aux fréquences radiofréquence constitue un 

véritable défi aux concepteurs des fonctions de microélectronique. A cet effet, technologues et 

physicien ont investi des travaux colossaux pour caractériser et modéliser ces composants de 

base. Parmi les caractéristiques les plus importantes, nous trouvons celles qui décrivent le 

fonctionnement du transistor en régime statique. En effet, cette caractérisation DC permet 

d’en déduire des paramètres intrinsèques au transistor en question qui seront exploités par la 

suite dans la caractérisation radiofréquence et fait l’objet de notre étude. 

C’est dans ce sens, que nous allons présenter dans ce chapitre les caractéristiques en 

régime statique des transistors à effet de champ discutés dans le chapitre 1. Ensuite, et en vue 

d’introduire à la caractérisation RF nous conclurons le présent chapitre par décrire les 

méthodes et les bancs de mesures utilisées dans les applications RF. 

2.2. Transistors MOSFET partiellement désertés  

Pour les technologues et les concepteurs, les transistors partiellement désertés sont plus 

faciles à utiliser car plus proches des dispositifs en silicium massif [2]. En fait, sur la base de 

l'épaisseur du film de silicium et de son niveau de dopage, il est possible de distinguer deux 

types de structure, PD (Partialy Deserted) ou FD (Fully Depleted), sachant que l’épaisseur 

maximale de la zone désertée est donnée par : 

𝑋𝐷𝑚𝑎𝑥 = √
4𝜀𝑠𝑖𝐹

𝑞𝑁𝑎
                                                (2 − 1) 

où εsi est la permittivité de silicium, q est la charge élémentaire, φF  est le potentiel de Fermi 

du silicium et Na est le dopage en ions accepteurs du film de silicium.  
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Le mode partiellement déserté du transistor MOS sur substrat SOI correspond à une 

épaisseur de film de silicium tsi deux fois supérieur à l’épaisseur maximale de la zone désertée 

sous la grille, c’est-à-dire tsi > 2*XDmax. Dans ce type de transistor, le film actif de silicium 

présente une zone interne neutre, située entre la zone de déplétion et la couche d’oxyde 

enterré (figure 1.4, chapitre 1). Cette zone empêche toute interaction entre les faces avant et 

arrière du transistor. Dans notre étude, nous avons considéré les transistors de la technologie 

PD-SOI 130 nm de type BC (Body-Contacted). Ce type de transistor possède des prises 

externes reliées électriquement à la source. 

2.2.1. Caractéristiques statiques du MOS PD-SOI 130 nm 

Il est très important de bien caractériser le transistor en régime statique avant de le 

caractériser à des plages de fréquence élevées. Certains paramètres tels que le courant 

maximal IDSmax, la transconductance gm, la conductance gDS et la tension de seuil Vth ne seront 

certes pas utilisés d’une façon directe pour notre modélisation basée sur les mesures 

hyperfréquences, mais ils serviront comme d’éléments de comparaison et donneront des 

informations très utiles sur les limites d’utilisation de ces composants. 

 a. Caractéristiques IDS-VDS  

 

Figure 2. 1. Caractéristiques de sortie IDS = f(VDS) mesurées du transistor MOS SOI PD-SOI 130 nm 
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Les caractéristiques IDS = f(VDS) du MOS PD-SOI 130 nm sont montrées à la figure 2.1. 

La conductance statique gDS (figure 2.2) est donnée par l’équation (2-2). 

𝑔𝐷𝑆 =
𝛿𝐼𝐷𝑆

𝛿𝑉𝐷𝑆
|
𝑉𝐺𝑆=𝑐𝑠𝑡𝑒

                                                ( 2 − 2) 

Elle représente la dérivée du courant IDS par rapport à la tension VDS. 

 

Figure 2. 2. Conductances statiques gDS mesurées du transistor MOS SOI PD-SOI 130 nm 

 

b. Caractéristiques IDS-VGS  

Les figures 2.3 et 2.4 illustrent respectivement les caractéristiques IDS = f(VGS) et la 

transconductance gm du transistor MOS SOI PD-SOI 130 nm en saturation et en régime 

linéaire (à VDS = 1.2 V et VDS = 0.05 V). 

La transconductance statique gm, donnée par l’équation (2-3), représente la dérivée du 

courant IDS par rapport à la tension VGS. 

𝑔𝑚 =
𝛿𝐼𝐷𝑆

𝛿𝑉𝐺𝑆
|
𝑉𝐷𝑆=𝑐𝑡𝑒

                                               (2 − 3) 
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Figure 2. 3. Caractéristiques de sortie IDS = f(VGS) mesurées du transistor MOS PD-SOI 130 nm à Vds = 

1.2 V 

 

Figure 2. 4. Caractéristiques de sortie IDS = f(VGS) mesurées du transistor MOS PD-SOI 130 nm à Vds = 

0.05 V 
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c. Tension de seuil Vth 

Comment définir et extraire la valeur de la tension de seuil a été, pendant longtemps, un 

sujet de débat entre concepteurs. Il est devenu encore plus pertinent avec des applications 

fonctionnant près et au-dessous de ce point critique. La tension de seuil est la tension 

nécessaire à la grille pour laquelle le transistor passe de l’état bloqué à l’état passant. Il s’agit 

donc de la tension pour laquelle le canal entre la source et le drain se forme. Elle peut être 

extraite moyennant la méthode de deuxième dérivée de la caractéristique IDS-VGS (à VDS  =  

1.2 V) décrite dans l’équation (2-4). Dans ce cas, la valeur de la tension de seuil du transistor 

MOS PD-SOI 130 nm est la tension VGS correspondante au maximum de la deuxième dérivée 

de IDS-VGS  de la figure 2.5. Il existe cependant d’autres techniques permettant de déduire ce 

paramètre [25-26]. 

 

𝑑2𝐼𝑑𝑠

𝑑2𝑉𝑔𝑠
=

𝑑𝑔𝑚

𝑑𝑉𝑔𝑠
                                                  (2 − 4) 

 

 

Figure 2. 5. Extraction de la tension de seuil Vth en utilisant la méthode de deuxième dérivée du 

transistor MOS PD-SOI 130 nm 
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2.3. Transistor FinFET 

 La figure 2.6 représente la configuration double-grille d’un FinFET. La caractéristique 

particulière du FinFET est le fait que son canal de conduction est enroulé autour d’une couche 

fine du silicium. Le transistor Fin FET a plus de dimensions géométriques que le transistor 

MOS sur substrat massif : il peut avoir plusieurs doigts de grille en parallèle, ce qui peut 

induire un courant de drain plus élevé. La largeur équivalente totale est donnée par la formule 

suivante [27]. 

𝑊𝑇 = (𝑊𝑓𝑖𝑛 + 2𝐻𝑓𝑖𝑛)𝑁𝑓𝑖𝑛                                                  (2−5) 

 

où Wfin, Hfin et Nfin représentent, respectivement, la largeur, la hauteur et le nombre des doigts. 

Le transistor FinFET présente de meilleures performances grâce sa géométrie et à sa 

grande immunité aux effets de canaux courts. Il présente une meilleure réduction du courant 

tunnel de grille et une amélioration de la pente sous le seuil. L’utilisation d’un transistor avec 

des doigts multiples augmente le courant de sortie avec une largeur de doigt Wfin la plus petite 

possible pour avoir un bon contrôle du canal (Wfin ≤ 2/3 Lmin) [28].  

 

 
 

         (a)           (b)           (c) 

Figure 2. 6. Représentation d’un FinFET sur SOI. (a) vue 2D, (b) vue 3D, (c) vue schématique [28] 



Chapitre 2                                                                   Caractéristiques des transistors à effet de champ 

 
24 

a. Caractéristiques IDS-VDS  du transistor FinFET N0p13 

Les caractéristiques IDS = f(VDS) de la figure 2.7 donnent des informations sur le courant de 

drain maximum que peut délivrer le transistor FinFET N0p13 obtenu pour notre étude. La 

figure 2.8 donne les valeurs mesurées de la conductance statique gDS pour différentes valeurs 

de la tension VGS. 

 

Figure 2. 7. Caractéristiques de sortie IDS= f(VDS) mesurées du transistor FinFET N0p13 

 

Figure 2. 8. Conductances statiques gDS mesurées du transistor FinFET N0p13 
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b. Caractéristiques IDS-VGS du transistor FinFET N0p13 

 

Figure 2. 9. Caractéristiques de sortie IDS = f(VGS) mesurée du transistor FinFET N0p13 à Vds = 1.2 V 

 

Figure 2. 10. Caractéristiques de sortie IDS = f(VGS) mesurée du transistor FinFET N0p13 à Vds = 0.05 
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Les caractéristiques IDS = f(VGS) et la transconductance gm du transistor FinFET N0p13 en 

saturation et en linéaire sont données respectivement aux figures 2.9 et 2.10. 

c. Tension de seuil Vth du transistor FinFET N0p13 

L’extraction de la tension de seuil du transistor FinFET N0p13 est de l’ordre de 0.39 V 

(figure 2.11). Elle a été obtenue à partir de la méthode de deuxième dérivée de IDS en fonction 

de VGS à VDS = 1.2 V.  

 

 

Figure 2. 11. Extraction de la tension Vth du FinFET N0p13 utilisant la méthode de deuxième dérivée 

de IDS-VGS 
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couplages du substrat et de constituer une grille arrière ; on parle alors de plan de masse GP 

(Ground Plane). Quant à la grille avant, elle est réalisée à partir d’un empilement de 

matériaux à haute permittivité (high-k metal gate). La bonne qualité de l’interface Si-SiO2 est 

assurée par le dépôt de l’oxyde d’interface SiO2 entouré par un matériau high-k (HfO2) et 

connecté à une couche métallique d’environ 10 nm fabriquée en nitrure de titane (TiN). 

Le procédé de fabrication des transistors UTBB FD-SOI présente plusieurs avantages par 

rapport aux transistors CMOS sur substrat massif car plusieurs étapes sont éliminées, tel que 

les lithographies et les implants du canal. Par exemple, en technologie 28 nm, l’utilisation de 

la technologie FD-SOI permet l’économie d’environ 10% des étapes technologiques et de 7 

masques comparé à une technologie sur substrat massif [30]. Par conséquent, une réduction 

considérable du cout de fabrication est atteinte avec de bonnes performances. 

2.4.1. Caractéristiques statiques du transistor UTBB FD-SOI 

Dans ce paragraphe nous avons caractérisé en statique plusieurs transistors UTBB FD-SOI 

de tailles différentes dans le but de montrer l’avantage des transistors de tailles réduites. 

a. Caractéristiques IDS-VDS  

 

Figure 2. 12. Caractéristiques de sortie IDS = f(VDS) mesurées du transistor UTBB FD-SOI avec Lg = 30 

nm et W = 120 µm 
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La figure 2.12 présente la caractéristique IDS  = f(VDS) pour différentes valeurs de VGS d’un 

transistor UTBB FD-SOI avec une longueur de grille Lg = 30 nm et une largeur W = 120 µm. 

Les valeurs de la conductance statique gDS extraites à partir des mesures DC pour différentes 

valeurs de la tension VGS sont montrées à la figure 2.13. 

 

Figure 2. 13. Conductances statiques mesurées  gDS du transistor UTBB FD-SOI avec Lg = 30 nm et W 

= 120 µm 

 

b. Caractéristiques IDS-VGS 

Les figures 2.14 et 2.15 montrent les caractéristiques IDS = f(VGS) et la transconductance gm 

des transistors UTBB FD-SOI avec une largeur de grille W = 120 µm et pour différentes 

longueurs de grille Lg à VDS = 1.2 V.  

On peut noter que la réduction de la longueur de grille permet de donner des courants plus 

forts. C’est l’un des avantages de la réduction de cette grandeur. 
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Figure 2. 14. Réseaux de caractéristiques de sortie IDS = f(VGS) mesurés des transistors UTBB FD-SOI 

avec une largeur W = 120 µm et différentes longueur de grille Lg à Vds = 1.2 V 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2. 15. Transconductances statiques mesurées  gm des transistors UTBB FD-SOI avec une 

largeur W = 120 µm et différentes longueur de grille Lg à Vds = 1.2 V 
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c. Tension de seuil Vth  

Les figures 2.16 et 2.17 donnent les valeurs de la tension de seuil des transistors UTBB 

FD-SOI avec une largeur W = 120 µm et différentes longueurs de grille en utilisant la 

méthode de deuxième dérivée.  

 

(a) (b) 

 

Figure 2. 16. Extraction de la tension de seuil Vth utilisant la méthode de deuxième dérivée du 

transistor UTBB FD-SOI avec une largeur W = 120 µm. (a) Lg = 25 nm, (b) Lg = 30 nm 

 

 

(a) (b) 

 

Figure 2. 17. Extraction de la tension de seuil Vth utilisant la méthode de deuxième dérivée du 

transistor UTBB FD-SOI avec une largeur W = 120 µm. (a) Lg = 35 nm, (b) Lg = 45 nm 
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D’après ces figures, il est évident que la tension de seuil augmente avec la longueur de 

grille, mettant en relief un autre avantage qu’offre la réduction de la longueur de grille. 

 

2.5. Transistor HEMT 

Le HEMT est considéré comme un dispositif à faible bruit et faible consommation de 

puissance. Le HEMT présente une hétérojonction dont la conséquence est la création d'un 

canal très fin dans un matériau non dopé de très faible résistance, entraînant une mobilité 

d’électrons élevée. Cette couche est appelée gaz d’électrons à deux dimensions. 

2.6.1. Transistor HEMT GaN 

Les structures à haute mobilité électronique comme le HEMT ALGaN/GaN se distinguent 

des structures classiques MESFET (Modulation Electron Surface Field Effect Transistor) par 

leur meilleure mobilité électronique. La figure 2.18 présente une structure typique d’un 

transistor HEMT AlGaN/GaN. Elle est très semblable à celle d’un transistor dont le matériau 

semi-conducteur est l’Arséniure de Gallium. On distingue trois couches principales :  

 

 

 
 

Figure 2. 18. Représentation de la structure d’un transistor HEMT AlxGa1-xN/ GaN [8] 
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 une barrière AlxGa1-xN de quelques dizaines de nanomètres, où l’indice x représente 

la fraction molaire ou pourcentage en Aluminium. 

 une couche de nitrure de gallium placée juste au-dessous de la couche ternaire. Elle 

contient le gaz d’électrons dans sa partie supérieure, réparti sur une épaisseur de 

quelques nanomètres. 

 un substrat en silicium. C’est sur celui-ci que sera réalisé le composant. 

Avant d’expliquer la manière dont le gaz bidimensionnel se forme, il est nécessaire 

d’expliquer le mode de conduction du transistor HEMT AlGaN/GaN. Pour cela, il faut 

analyser le diagramme des bandes d’énergie associées à cette structure. 

 

Figure 2. 19. Diagrammes des bandes des matériaux AlGaN dopé n et GaN non dopé [32] 

 

Figure 2. 20. Diagramme des bandes de l’hétérojonction AlGaN/GaN à l’équilibre thermique [11] 
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La juxtaposition d’un matériau à large gap (AlGaN : 3.82eV) et d’un autre à gap 

légèrement plus faible (GaN : 3.4eV) forme une hétérojonction. La figure 2.19 représente les 

niveaux d’énergie de chaque matériau avant contact. D'après les règles d'Anderson, lors de la 

jonction de deux matériaux, leur niveau de Fermi s’aligne, ce qui va engendrer une 

discontinuité dans la bande d’énergie à l’interface [11]. Pour une tension nulle appliquée à la 

grille, figure 2.20, un puits de potentiel est formé à l’interface. Ce dernier regroupe les 

charges libres à l’intérieur. Delà, un gaz d’électrons bidimensionnel va être formé, ce qui 

entraîne le phénomène de conduction. Le canal n’est rien d’autre que ce puits quantique.  

La concentration des électrons dans ce canal dépend de la différence de largeur des bandes 

interdites (ΔEg) entre les deux matériaux et du niveau de fermi. Le contrôle de l’intensité du 

courant qui circule dans le canal est l’application d’une tension sur la grille du transistor, va 

faire augmenter la densité de porteur dans le canal par modulation de gaz bidimensionnel. 

 

2.6. Banc de mesure RF des transistors FET 

Dans cette partie, nous allons décrire le banc de mesure utilisé pour la caractérisation RF 

de transistors à effet de champ, les mesures  ont été effectuées au laboratoire 

WELCOM  (Walonia Electronics and Communication Measurements) de l’université 

catholique de louvain UCL en Belgique.   

2.7.1. Equipement utilisé 

Toutes les mesures RF présentées dans les chapitres suivants ont été obtenues à partir d’un 

wafer avec le probeur PM8. L’analyseur de réseau vectoriel (VNA) Anritsu 37369A a été 

utilisé pour mesurer les paramètres-S en petit signal dans une plage de fréquence de 40 MHz à 

40GHz. Un analyseur de paramètres de semi-conducteur HP 4145 a été utilisé pour les 

mesures DC et pour la polarisation DC des mesures RF (figure 2.21). 

Les mesures sur wafer sont délicates car elles exigent un niveau d’expertise très élevé afin 

d’éviter l’endommagement des sondes. Cependant, malgré les difficultés rencontrées dans les 

mesures sur des wafers, la caractérisation de dispositifs de nœuds avancés utilisant des puces 

avec boitier est devenue obsolète. Cela est dû à la taille des dispositifs et aux parasites 

introduits par le boitier. Pour ces raisons, les mesures sur wafer sont plus privilégiées pour la 

caractérisation des dispositifs des nœuds avancés surtout lorsqu’il s’agit de mesures RF.  
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           (a)               (b)             (c) 

Figure 2. 21. Equipement utilisé pour la caractérisation RF. (a) Probeur PM8, (b) analyseur de réseau 

vectoriel Anritsu 37369A, (c) analyseur de paramètres de semi-conducteur HP 4145 

 

Les sondes RF utilisées dans un wafer doivent avoir à la fois des caractéristiques 

électriques particulières, comme une large bande passante et de faibles résistances de contact, 

et des caractéristiques mécaniques spéciales comme une forme optimisée pour minimiser les 

pertes, une adaptation d’impédance, une force de contact suffisante ainsi qu’une visibilité des 

pointes.  

                     

                              (a)                                                                              (b) 

Figure 2. 22. Sondes utilisés pour des mesures DC et RF à la température ambiante et en haute 

température. (a) sonde  infinity, (b) |Z| probe 

 

Pour les mesures sur un wafer à température ambiante, on utilise les sondes infinity [31], 

alors que pour les mesures en haute température on utilise les sondes |Z| [32] (figure 2.22). 

Les deux sondes sont utilisées pour un pitch de 100 µm.  
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Une bonne mise à la terre est essentielle pour les mesures. Les sondes utilisées présentent 

une configuration GSG (Ground-Signal-Ground) tel que montré à la figure 2.23. Deux masses 

sont utilisées pour bien protéger le signal et pour minimiser les interférences entre le point du 

signal et les autres conducteurs. Une autre caractéristique importante est que les deux contacts 

du DUT (Device Under Test) sont soumis aux mêmes conditions.  

 

 

Figure 2. 23. Illustration de la technique G-S-G utilisée dans les mesures RF d’un système à deux 

ports [33] 

 

2.6.2. Etalonnage  

Les appareils de mesures parfaits n’existent pas. Par conséquent, l’étape d’étalonnage est 

cruciale. Les différents types d’étalonnage sont destinés à enlever les effets des erreurs 

répétitives et des erreurs prévisibles sur le temps et la température. Il faut noter qu’il existe 

d’autres types d’erreurs qui ne peuvent pas être supprimées et dont le comportement n’est ni 

reproductible ni prévisible. En général il existe trois types d’erreurs [34]. 

a. Erreurs systématiques : selon la technologie utilisée par Agilent Technologies [31], ces 

erreurs sont dues aux imperfections dans l’équipement. Dans le cas où ces erreurs ne varient 

pas avec le temps, elles peuvent être caractérisées par l’étalonnage puis retirées 

mathématiquement pendant le processus de mesure. Les erreurs systématiques existant dans le 

réseau de mesure sont généralement liées aux réflexions et aux fuites dans le signal.  
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b. Erreurs aléatoires : elles ne sont pas prévisibles et varient d’une façon aléatoire en 

fonction du temps. Donc, elles ne peuvent pas être éliminées par l’étalonnage. La principale 

source des erreurs aléatoires est le bruit des équipements de mesure.  

c. Erreurs de dérive : elles se produisent après étalonnage lorsque les performances de 

système changent. Dans la plupart des cas, elles sont causées par la variation de la 

température et peuvent être corrigées par un étalonnage supplémentaire.  

Généralement, deux étapes de réglage doivent être effectuées avant de commencer la 

procédure d’étalonnage sur un wafer : l’ajustement de la planarité et l’alignement des sondes. 

2.6.2.1. Planarité des sondes  

La planarité permet d’assurer que les trois pointes des sondes se trouvent sur le même plan 

horizontal utilisant un substrat de contact. Si les trois scratches sont produites par un contact 

simple, la planarité est atteinte (figure 2.24).  

 

 

                               (a)                                                          (b)                                              (c) 

Figure 2. 24. Planéité des sondes RF sur un substrat de contact [33]. (a) illustration des pointes de 

sonde, (b) le substrat de contact, (c) réglage de la planarité 

 

2.6.2.2. Alignement des sondes 

L’alignement consiste à ajuster exactement deux sondes face-à-face (figure 2.25). 
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Figure 2. 25. Alignement des deux sondes RF 

 

L’étalonnage pour les mesures RF sur un wafer est réalisé à l’aide d’une impédance 

standard du substrat montrée à la figure 2.26, cette dernière peut fournir une haute précision et 

moins de pertes aux deux ports de l’étalonnage. Il existe plusieurs types d’étalonnages à titre 

d’exemple : 

 

Figure 2. 26. Impédance standard de substrat utilisé en étalonnage [33] 

 

 SOLT (Short -Open-Load-Through).  

 TRL (Through-Reflect-Line).  

 LRM (Line-Reflect-Match).  
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Cette dernière est la méthode utilisée dans notre travail. En premier lieu, la charge (Match) 

est mesurée (figure 2.27(a)). Puis, le court-circuit et le circuit ouvert (Reflect) sont mesurés à 

l’aide de l’impédance standard du substrat pour le court-circuit (figure 2.27(b)) ; la mesure en 

circuit ouvert consistant à soulever les sondes pour ne pas avoir de contacts. Finalement un 

Through (Line) est mesuré (figure 2.27(c)).  

 

                                  (a)                                   (b)                                   (c) 

Figure 2. 27. Etapes de l’étalonnage [33]. (a) mesure de charge (Load), (b) mesure court-circuit 

(Short), (c) mesure Thru (Line) 

 

Après avoir mesuré les structures d’étalonnage standard, l’analyseur de réseau calcule et 

enregistre les termes de corrections d’erreurs des structures, puis ces termes sont utilisés pour 

corriger les mesures.  

Pour vérifier la justesse de l’étalonnage, une mesure des deux ports en circuit ouvert 

(Open) ne devrait pas entrainer de variation de l’amplitude de S11 autour de 0 dB.  

 

Figure 2. 28. Plan de référence après l’étalonnage [35] 
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Les plans de référence sont alors supposés être au bout supérieur des sondes en prenant en 

compte tous les effets le long du chemin aller-retour du VNA aux plots de mesure du 

composant ou DUT – Device Under Test - (figure 2.28). Pour déplacer les plans de référence 

vers les bords du DUT, une procédure de l’épluchage est nécessaire. 

2.6.3. Epluchage  

La procédure de l’épluchage est utilisée pour éliminer les parasites liés aux structures de 

test comprenant les plots et les lignes d’interconnexions. Des structures de test spéciales 

comme le circuit ouvert et court-circuit devraient être conçues et fabriquées sur la même puce 

que le transistor sous le test DUT. La structure circuit ouvert (open) devrait avoir les mêmes 

pads que la structure de DUT. La structure court-circuit (short) est la même que celle du 

circuit ouvert, mais, avec des pads court-circuités.  

 

Figure 2. 29. Illustration schématique de la procédure de l’épluchage [35] 

 

 

Figure 2. 30. Plan de référence après l’épluchage [34] 
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Les caractéristiques DUT peuvent alors être obtenues en éliminant les parasites de ces 

deux structures à partir de la structure originale DUT comme illustré schématiquement dans la 

Figure 2.29. Après la procédure de l’épluchage, les plans de références sont ramenés au 

niveau du DUT (figure 2.30).  

 

La figure 2.31 montre le banc de mesure RF disponible au niveau de la salle de 

caractéristaion WELCOM (Walonia Electronics and Communication Measurements) de 

l’université catholique de louvain UCL en Belgique. 

 

Figure 2. 31. Banc de mesure RF disponible au niveau de la salle de caractérisation WELCOM de 

l’université catholique de Louvain UCL Belgique 

 

2.7. Mesure des paramètres S 

Pour caractériser et modéliser le transistor à effet de champ jusqu’à des fréquences élevées 

(dans notre cas jusqu’à 40 GHz), il faut obtenir ses paramètres-S en petit signal (régime 

linéaire). Les transistors sont généralement représentés sous forme de quadripôles constitués 

de deux ports : l’un à l’entrée et l’autre à la sortie, où sont définis les courants et tensions 

d’entrée/sortie. La figure 2.31 montre un schéma du transistor MOSFET sous forme d’un 

quadripôle en source commune, le port1 étant relié à la grille et le port 2 au drain.  
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Figure 2. 32. Représentation d’un transistor sous forme d’un quadripôle 

 

 

2.8. Conclusion 

Dans ce chapitre nous avons dressé un aperçu sur les caractéristiques décrivant le 

comportement des transistors à effet de champ en régime statique. Ainsi, nous avons pu voir 

comment, à partir des caractéristiques courent-tension, les paramètres des transistors peuvent 

être déduits, tel que, la conductance, la transconductance ou la tension de seuil. 

Par ailleurs, nous avons décrit les bancs de mesure permettant d’extraire de telles 

caractéristiques que ce soit en DC ou bien en RF, où nous avons présenté les équipements 

ainsi que les techniques de mesure communément impliqués dans ce cadre. 

En arrivant à ce stade, nous pouvons dire qu’un background notable a été acquis 

concernant la physique et le fonctionnement des transistors à effet de champ émergents. Ces 

connaissances constitueront une base solide qui nous permettra d’appliquer aisément les 

méthodes d’extraction des paramètres intrinsèques et extrinsèques de ces transistors. 

Néanmoins, il devient intéressant de revoir les différentes méthodes et techniques utilisées et 

proposées dans ce contexte, et ceci fera le sujet du chapitre 3. 
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3.1. Introduction 

De nos jours, les applications requérant une interface de communication sans-fil ne cessent 

d’augmente. Depuis les différentes générations de la radio-cellulaire (GSM, GPRS, Edge, 

UMTS…), en passant par les réseaux locaux sans-fil (Wifi, Bluetooth, WiGig…), et en allant 

vers les réseaux de future génération (réseaux de capteurs, Internet des objets, 5G…) 

l’importance de dispositifs fonctionnant à des fréquences élevées devient de plus en plus 

primordiales. 

Le transistor à effet de champ (TEC) représente une alternative au transistor bipolaire pour 

ces applications opérant à des fréquences élevées. Ceci explique, en effet, la présence massive 

des transistors MOSFET dans les circuits intégrés dans des produits d’électroniques grand 

publique ou autre, et fait comprendre en conséquence, la tendance des investissements faits 

dans le marché microélectronique dans des dispositifs à base de ce composant. 

Néanmoins, comme toute conception de circuits nécessite l’utilisation de simulateurs 

commerciaux et d’outils d’aide à la conception, établir des modèles fiables pour ces 

transistors est une première étape à la fois vitale et incontournable, notamment lorsque la 

dépendance en fréquence de travail est considérée davantage. 

Dans cette optique, ce chapitre passe en revue les différents types de modélisations 

génériques de transistors RF et micro-ondes. Puis, dans un second temps, nous allons nous 

intéresser à la modélisation phénoménologique et plus particulièrement à la modélisation 

analytique directe des transistors à effet de champ, c’est-à-dire aux méthodes d’extraction des 

valeurs des éléments constituant son modèle électrique équivalent. L’idée étant de cibler le 

modèle linéaire. Enfin les différentes méthodes d’extraction directe des transistors HEMT 

GaN seront aussi exposées. 

 

3.2. Différentes approches de modélisation 

Depuis de nombreuses années, de nombreuses équipes de recherche se sont penchées sur le 

développement de modèles de transistors à effet de champ de plus en fiables, capables de 

reproduire le mieux possible les phénomènes physiques et électriques régissant ce type de 

composants [36-39]. De plus, la tendance actuelle à cibler des fréquences de fonctionnement 

de plus en plus élevées pousse les concepteurs de circuits à s’intéresser plus particulièrement 

aux transistors micro-ondes.  
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Dans les paragraphes suivants, nous présenterons les différents types de modélisation des 

TEC. Il est à noter que s’il est très difficile d’obtenir un bon compromis entre simplicité, 

rapidité et précision, il reste néanmoins possible de mettre sur le marché des modèles pouvant 

répondre favorablement aux objectifs visés par les concepteurs. On distingue deux grandes 

familles de modèles qui chacune se subdivise en d’autres sous-familles. Ces deux familles 

sont les modèles que l’on qualifiera de génériques et les modèles connus sous le nom de 

comportementaux. 

3.2.1. Modélisation comportementale 

La modélisation comportementale correspond à une description niveau système [40]. Dans 

cette optique, le comportement d’une structure est vu dans sa globalité sur un domaine de 

validité fixe sans tenir compte des mécanismes physiques mis en jeu. Les modèles 

comportementaux sont extraits sous des conditions particulières d’impédance de charge, de 

polarisation et de fréquence et utilisent généralement les séries de Volterra ou les réseaux de 

neurones. L’intégration d’un sous-système fini dans un système plus complet est le mode 

d’utilisation de ces modèles. Par exemple l’intégration d’un modèle comportemental 

d’amplificateur à faible bruit dans une chaine de transmission (système de réception) peut être 

utile pour avoir un aperçu du comportement de cette dernière sous certaines conditions de 

fonctionnement. C’est donc un modèle simple mais approximatif.  

3.2.2. Modélisation générique 

La modélisation générique peut souvent répondre aux sollicitations d’un utilisateur. Ce 

type de modélisation peut prédire des comportements divers et complexes sans spécifier leur 

utilisation particulière. Ce type de modélisation est dédié principalement à la conception de 

circuits tels que les amplificateurs, les oscillateurs et les mélangeurs. C’est donc une 

modélisation niveau circuit. Si de nombreux modèles ont été étudiés pour prévoir le 

fonctionnement non-linéaire du transistor [41], le but de ce travail reste la caractérisation de 

modèles linéaires de TEC. 

3.2.2.1. Modélisation physique  

La modélisation physique est basée sur le comportement physique du composant semi-

conducteur. Tous les éléments (composants) de ce modèle ont un sens physique relié 

directement à la géométrie du composant, telles que la largeur Wg ou la longueur Lg, au 
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procédé technologique et à la physique du composant (dopages, potentiels de bandes plates 

…) [42-47].  

Un modèle physique répond dans la plupart des cas aux exigences demandées par les 

concepteurs car il peut rendre compte assez fidèlement des nombreux effets existants dans le 

composants et prévoir le comportement du transistor de manière analytique. Mais, 

l’inconvénient majeur de ce modèle réside dans le temps de développement qui peut durer 

plusieurs années. La raison principale est due à l’apparition de nouveaux effets physiques qui 

accompagnent chaque nouvelle génération ; les modèles doivent les assimiler et il arrive 

souvent qu’une fois mis au point, un modèle est souvent déjà obsolète au vu des progrès 

rapides de la technologie. Par ailleurs, pour assurer une bonne robustesse, les équations 

doivent assurer une continuité entre les différents régimes de fonctionnement tout en restant 

les plus simples possibles. Or, d’un point de vue pratique, l’inconvénient le plus important est 

le nombre élevé de paramètres à considérer dans les modèles physiques. 

Les modèles physiques les plus répandus pour les transistors de type MOS sont le modèle 

SP (Surface Potential) développé par Gildenblat et Chen à l'Université de Pennsylvanie, qui 

est qualifié de modèle le plus proche de la physique et aussi le plus mathématique [48], et le 

modèle BSIM développé à l’université de Berkeley. Par exemple, le modèle de version du 

BSIM3v3 comprend environ 400 paramètres afin d’assurer tous les régimes de 

fonctionnement et un grand nombre d’effets physiques [49-50]. La majorité des effets sont 

décrits par des équations semi-empiriques qui, en fait, ne sont pas reliées à la physique du 

composant [51]. De plus, l’extraction des paramètres exige un nombre important de tests. 

Ceci oblige les ingénieurs de modélisation à faire appel à un grand nombre de structures de 

mesures sur les masques technologiques. Par conséquent, le nombre de mesures requises afin 

d’extraire les paramètres est très élevé.  

Enfin, l’extraction exige une formation technique très spécifique sur le modèle précis de la 

part de l’ingénieur de modélisation. Actuellement, le temps d’extraction d’un modèle est 

tellement élevé qu’il est difficile de s’adapter à la modélisation de technologies en cours de 

développement. 

3.2.2.2. Modélisation à base de données expérimentale 

La modélisation à base de données expérimentale repose sur le même principe d’une 

modélisation empirique. La seule différence réside au niveau de la représentation des 

éléments non linéaires. Dans la modélisation à base de données expérimentales, les éléments 
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non linéaires sont décrits par des matrices de données de mesures paramétrées suivant 

plusieurs entrées (tensions grille-source Vgs et drain-source Vds, température) [52]. Les 

modèles développés selon ce type d’approche présentent des avantages similaires à ceux de la 

modélisation phénoménologique avec, en plus, une meilleure rapidité d’extraction. 

Néanmoins, la relation entre les points de mesures est faite par des fonctions d’interpolation 

ce qui entraîne certains inconvénients [47].  

Ainsi, les fonctions d’interpolation ne peuvent pas assurer un comportement toujours fiable 

du composant car le modèle est valable uniquement dans la plage des mesures effectuées [53]. 

En outre, comme cette modélisation utilise des polarisations proches de la limite des mesures, 

les modèles présentent d’énormes problèmes de discontinuité, ce qui peut entrainer une 

divergence dans les calculs de simulations. Enfin, la mesure des composants doit s’effectuer 

de façon individuelle.  

En conclusion, si le modèle à base de données expérimentales est simple et rapide à mettre 

au point [52], [54], il souffre de plusieurs inconvénients dont le manque de fiabilité.  

3.2.2.3. Modélisation phénoménologique 

La modélisation phénoménologique est une approche purement empirique. Elle est basée 

sur la représentation des effets mesurables et observables, indépendamment de leur nature 

[55-58]. Ce type de modélisation regroupe les modèles utilisant un circuit électrique 

équivalent qui comporte des éléments linéaires et non linéaires. Ces derniers doivent être 

décrits par des expressions mathématiques relativement simples pour ne pas dégrader la 

convergence et le temps de calcul des simulateurs. Les expressions mathématiques doivent 

représenter le fonctionnement global ; néanmoins, elles peuvent conduire à des valeurs non 

physiques. Aussi, ce type de modèle présuppose de réaliser des composants avant de les 

modéliser car les paramètres des expressions sont déterminés à partir de mesures électriques 

de ces mêmes composants [47], [52]. 

Le modèle ne tient pas compte de l’évolution de chaque élément physique en fonction des 

dimensions du composant. D’autre part, les effets de température sur les éléments modélisés 

empiriquement sont très difficiles à incorporer. Finalement, l’extraction requiert parfois une 

procédure d’optimisation, étape qui peut mener à différents ensembles de valeurs de 

paramètres pour un même composant ou à des valeurs non physiques. 
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En contrepartie, la modélisation phénoménologique possède beaucoup 

d’avantages notamment la rapidité de l’élaboration d’un modèle et des équations simples 

pouvant décrire le comportement électrique du transistor sur tous les régimes de polarisation 

et la gamme de fréquence de fonctionnement envisagés. Une fois le modèle élaboré, 

l’extraction des paramètres est rapide et les mesures requises sont simples et peu nombreuses. 

Par ailleurs, à cause de la nature de la modélisation empirique, le modèle est facilement 

incorporable dans un simulateur de circuits. Grâce à la simplicité de tels modèles, le temps de 

calcul numérique peut être considérablement réduit [57]. 

 

Ce type de modélisation est à son tour subdivisé en trois types de modélisation qui sont : 

- Les méthodes numériques basées sur l’optimisation des éléments d’un schéma 

équivalent. 

- Les méthodes pseudo- analytiques.  

- Les méthodes analytiques d’extraction directe du schéma équivalent à partir des 

paramètres de répartition [S] mesurés. 

a. Méthodes d’optimisation  

Ces méthodes sont couramment utilisées. Elles reposent sur le principe de minimisation de 

la fonction d’erreur suivante : 

𝜀 = ∑ ∑
|𝑆𝑖𝑗 𝑚𝑒𝑠𝑢𝑟𝑒𝑠− 𝑆𝑖𝑗 𝑐𝑎𝑙𝑐𝑢𝑙𝑒𝑠|

2

|𝑆𝑖𝑗 𝑚𝑒𝑠𝑢𝑟𝑒𝑠|
2

𝑖,𝑗𝐹𝑟𝑒𝑞

                                   ( 3 − 1) 

Le principe consiste à modifier les éléments du schéma équivalent en utilisant différentes 

méthodes d’optimisation (aléatoires, gradient) tant que cet écart quadratique n’atteint pas une 

valeur minimale. Les programmes d’optimisation sont de plus en plus performants surtout en 

termes de rapidité et précision. Cependant, leur utilisation présente toujours un certain nombre 

de contraintes. En effet, 

- les méthodes d’optimisation classiques peuvent donner des valeurs sans sens physique 

et leur résultat dépend fortement de la valeur initiale, cette dernière devant être proche 

de la solution finale, ce qui nécessite une pré-caractérisation ;  

- des mêmes valeurs de la fonction d’erreur peuvent conduire à différentes valeurs des 

éléments du schéma équivalent ; 
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- une erreur de calibrage sur un seul point de fréquence peut écarter le résultat de la 

solution réelle. C’est pour cette raison que ce genre de méthode nécessite les mesures 

des paramètres [S] large bande précises ;  

- ce genre de méthodes nécessite le traitement d’un grand nombre de points pour 

augmenter la précision, ce qui implique l’utilisation de moyens informatiques 

importants. 

b. Méthodes pseudo-analytiques 

Pour pallier à certains inconvénients des méthodes d’optimisation, Lienhart [51] a proposé 

un principe d’extraction de schéma équivalent pseudo-analytique. Cette méthode repose sur 

l’extraction de la matrice intrinsèque du transistor à effet de champ. Les éléments intrinsèques 

du schéma équivalent sont déduits de cette matrice. Dans ce cas, seuls les éléments 

extrinsèques sont optimisés, cette méthode est très rapide par rapport aux méthodes décrites 

mais l’optimisation des éléments extrinsèques peut aboutir à une solution non physique due 

au mauvais choix de la topologie du circuit équivalent. 

c. Méthodes analytiques directes 

Afin de corriger les erreurs des méthodes précédentes et obtenir les éléments intrinsèques 

et extrinsèques du schéma équivalent avec une bonne précision, Dambrine [59] a développé 

une méthode d’extraction totalement analytique basée sur la transformation et l’épluchage 

matriciel. La philosophie de cette méthode consiste à placer le transistor dans des conditions 

de polarisation particulières dans le but de simplifier le calcul. Ceci permet dans une première 

étape de déterminer les éléments de la partie extrinsèque. Puis, Les éléments de la partie 

intrinsèque sont déduits analytiquement par transformation et épluchage matriciel. 

3.3. Choix de la modélisation 

Pour modéliser les transistors à effet de champ en hyperfréquence, nous avons d’abord 

tracé un cahier de charge c’est-à-dire les besoins et le but de l’étude. Les transistors sont 

d’abord modélisés puis leurs modèles sont implantés dans un logiciel de simulation. Les 

concepteurs utilisent ces modèles dans le but de concevoir des circuits hyperfréquence 

(amplificateurs, mélangeurs, oscillateurs, …). 
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Les modèles physiques permettent de reproduire d’une façon précise le comportement 

physique interne du transistor, mais ils sont complexes, longs à développer et exigent un 

temps de calcul très importants et de ressources informatiques conséquentes.  

Les modèles à base de données expérimentales simplifient la mise en œuvre et possèdent 

un bon compromis calcul-précision. Leur inconvénient majeur réside dans le fait d’élaborer 

un modèle pour chaque transistor utilisé. De plus, l’extrapolation n’est pas toujours correcte 

donc le modèle est valide uniquement dans la zone mesurée.  

Nous avons donc choisi la modélisation phénoménologique et plus particulièrement la 

modélisation analytique directe dont les modèles nécessitent une caractérisation particulière 

des composants déjà existants. Le travail avec ce genre de modélisation est flexible, précis et 

rapide.  

Ces méthodes d’extraction seront appliquées sur les transistors TEC, notamment les 

transistors MOSFET et HEMT GaN tel qu’expliqué en détail dans les paragraphes suivants.  

3.4. Méthodologie suivie pour l’extraction du modèle électrique 

 Dans cette section, nous allons présenter la méthode d’extraction de tous les éléments du 

schéma équivalent petit signal d’une façon générale. Cette méthode se base sur des mesures 

en petit signal (comportement linéaire) en hyperfréquence. Les méthodes analytiques directes 

permettent de déterminer chaque élément du modèle et la procédure générale d’extraction est 

schématisée sur l’organigramme montré à la figure 3.1.  

 3.4.1. Choix du schéma équivalent petit signal 

Il est important de faire un choix préalable de topologie du circuit afin de définir un 

modèle. La méthodologie d’extraction et de modélisation du transistor à effet de champ TEC 

est généralement définie dépendamment du type de topologie choisie. 

 Un modèle électrique petit signal de TEC se base sur une approche de type schéma 

équivalent électrique qui représente une linéarisation autour d’un point de polarisation exité 

par des signaux de faible amplitude, c’est-à-dire le fonctionnement dynamique d’un transistor 

autour d’un point de polarisation. Dans ce paragraphe, nous allons présenter le schéma 

équivalent électrique petit signal du transistor à effet de champ utilisé pour la modélisation de 

nos transistors (MOSFET, HEMT GaN) en hyperfréquences.  
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Figure 3. 1. Organigramme des étapes à suivre pour l’extraction du modèle petit signal et sa validation 

 

3.4.1.1.  Schéma équivalent petit signal  

Pour toute méthode d'extraction de schéma équivalent, le choix de la topologie du circuit 

équivalent est de première importance. Pour cela nous nous sommes basés sur un schéma 

équivalent petit signal largement utilisé dans la littérature, hérité du transistor FET en III-V 

[50], [60]. Il est défini selon une approche non-quasi statique et un potentiel de substrat nul 

(connecté à la source). On utilise souvent la notion d’éléments localisés pour définir les 

différents éléments électriques constituant le schéma équivalent petit signal car une 

représentation du transistor par éléments distribués nécessite la connaissance du potentiel le 

long du canal.  

 

Mesure des caractéristiques statiques du transistor 

Choix du schéma équivalent pour le transistor 

Mesure des paramètres-S à froid 

 Epluchage (Deembeding) 

 Extraction des éléments extrinsèques 

Mesure des parameters S pour un point de fonctionnement donné 

Epluchage (Deembeding) 
 

Extraction des éléments intrinsèques petit signal 

Comparaison simulation-mesure des paramètres-S 
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Du point de vue structure et fonctionnement physique, le transistor à effet de champ est 

subdivisé en deux parties principales: la partie intrinsèque et la partie extrinsèque [49]. La 

partie intrinsèque correspond à la zone active où l’effet transistor se produit c’est-à-dire le 

canal tandis que la partie extrinsèque représente les éléments parasites des zones d’accès entre 

la partie active et les contacts métalliques reliant le transistor au reste de circuit.  

Le schéma équivalent petit signal du TEC comprend donc des éléments intrinsèques et 

extrinsèques et repose sur l’hypothèse que ces derniers sont indépendants de la fréquence 

jusqu’à la fréquence de coupure de transistor [50], [61].  

En d’autres termes, le schéma équivalent utilisé est suffisant pour décrire le comportement 

du transistor tant que ses éléments sont constants en fonction de la fréquence. Cette hypothèse 

est primordiale pour l’extraction des éléments du schéma équivalent petit signal à partir des 

mesures. Le schéma équivalent le plus utilisé est illustré à la figure 3.2, les éléments du 

boitier n’étant pas inclus.  

 

 

Figure 3. 2. Modèle petit signal pour le transistor à effet de champ TEC 
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3.4.1.2. Eléments extrinsèques 

Les éléments extrinsèques représentent les éléments parasites du transistor ; ce sont les 

éléments qui ne sont pas dans le carré pointillé de la figure 3.2. Ils sont supposés être 

indépendants des polarisations et du régime de fonctionnement [10] et [62-63]. La résistance 

Rge représente la résistance de siliciuration de la grille distribuée sur toute la largeur de la 

grille. Les résistances Rse et Rde modélisent la résistivité des caissons fortement dopés de 

source et de drain, respectivement. Elles sont inversement proportionnelles à la largeur du 

transistor. Par contre, Rge est proportionnelle à la largeur totale. Les inductances Lge, Lde et Lse 

modélisent la réactivité des contacts métalliques.  

Les capacités Cgse, Cgde et Cdse représentent les capacités de bord et de chevauchement alors 

que Cdp et Cgp sont des capacités électrostatiques parasites des plots de métallisation de grille 

et de drain par rapport au substrat [64]. 

 

3.4.1.3 Eléments intrinsèques 

 La figure 3.3 montre la partie intrinsèque du transistor à effet de champ qui correspond 

exactement à la zone active ou l’effet transistor se produit. Tous les éléments de cette partie 

sont supposés indépendants des conditions de polarisation (régime petit-signal) sauf en ce qui 

concerne les conductances du transistor. En effet, le mécanisme d’amplification est traduit par 

une transconductance gm définie par : 

 

Figure 3. 3. Schéma équivalent petit signal de la partie intrinsèque du TEC 
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𝑔𝑚 =
𝑞𝐼𝑑𝑠(𝑉𝑔𝑠, 𝑉𝑑𝑠)

𝑣𝑔𝑠
|
𝑣𝑑𝑠=𝐶𝑡𝑒

                                 ( 3 − 2) 

 

Comme les transistors à effet de champ ne sont pas des sources de courant idéales, une 

conductance de sortie est ajoutée dans le modèle ; elle est défini par : 

 

𝑔𝑑 =
𝑞𝐼𝑑𝑠(𝑉𝑑𝑠, 𝑉𝑔𝑠)

𝑣𝑑𝑠
|
𝑣𝑔𝑠=𝐶𝑡𝑒

                                 (3 − 3) 

 

Dans les équations (3-2) et (3-3), le paramètre Ids représente le courant qui circule entre le 

drain et la source et dépend de Vgs et Vds.  

 La capacité Cdsi correspond aux capacités en série des jonctions de source et de drain. Elle 

est définie par la relation suivante : 

 

𝐶𝑑𝑠 =
𝑄𝑑(𝑉𝑔𝑠, 𝑉𝑑𝑠)

𝑉𝑑𝑠
|
𝑉𝑔𝑠=𝐶𝑡𝑒

                                      (3 − 4) 

 

Qd est la charge accumulée sous l’électrode de drain. Les capacités Cgs et Cgd représentent 

la répartition de la charge de grille Qg entre la source et le drain sous l’effet des tensions Vgs et 

Vgd. Elles sont définies par : 

 

𝐶𝑔𝑠 =
𝑄𝑔(𝑉𝑔𝑠, 𝑉𝑑𝑠)

𝑉𝑔𝑠
|
𝑉𝑑𝑠=𝐶𝑡𝑒

                                    (3 − 5) 

  

𝐶𝑔𝑑 =
𝑄𝑔(𝑉𝑑𝑠 , 𝑉𝑔𝑠)

𝑉𝑑𝑠
|
𝑉𝑔𝑠=𝐶𝑡𝑒

                                     (3 − 6) 

 

Les effets non quasi-statiques sont pris en compte par les résistances Ri et Rgd et par la 

constante τ, introduisant un retard entre l’application de la tension de commande Vgs et son 

effet sur le courant Ids. 
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3.5. Comparaison de la méthode proposée avec l’état de l’art 

De nombreux travaux ont été rapportés sur les méthodes d’extraction des résistances 

extrinsèques en mode DC et RF [63], [65-75]. Les méthodes DC permettre de déterminer la 

résistance totale de drain et source [65-72]. Par contre, les méthodes d’extraction RF 

permettent de déterminer la valeur de chaque résistance (Rge, Rse et Rde) [73-75]. Néanmoins, 

certaines méthodes DC offrent la possibilité de déterminer Rse et Rde indépendamment [76- 

77], mais la détermination de la résistance de grille Rge est impossible, donc ce genre de 

méthode ne convient pas pour la modélisation RF.   

La quasi-totalité des méthodes d’extraction RF considèrent que les résistances de source et 

de drain sont indépendantes de la polarisation [75]. [78-79], Toutefois, pour le transistor à 

effet de champ de dernière génération, de type MOS SOI submicronique, les résistances de 

source et de drain montrent  une dépendance par rapport à la polarisation DC [80-83]. Pour 

résoudre ce problème, une méthode d’extraction RF est présentée; elle est basée sur le travail 

précèdent présenté dans la référence [79]. 

 

3.6. Méthodes d’extraction des éléments d’un schéma équivalent petit signal 

d’un TEC  

Compte tenu de la diversité des phénomènes physiques qu'il faut appréhender, un très 

grand nombre de méthodes ont été déjà proposées pour modéliser le transistor à effet de 

champ. Dans cette partie nous traitons des différentes méthodes d’extraction directes du 

schéma équivalent petit signal des transistors TEC. On commence d’abord par la première 

méthode directe appliquée sur le TEC (cold FET), puis nous exposons les différentes 

méthodes appliquées au transistor MOSFET et enfin celles appliquées sur le transistor HEMT 

GaN.  

3.6.1. Méthode de polarisation à froid des transistors TEC (Cold FET) 

La technique de polarisation à Froid (cold FET) [84] a été introduite par Diamant [64]. Elle 

permet de déterminer les résistances et les inductances parasites à partir des paramètres-S 

mesurés à Vds = 0 V. En 1988, Dambrine [59] a publié une méthode qui permet d’obtenir les 

éléments parasites du TEC à partir des paramètres-S mesurés à (Vgs > 0 V et Vds = 0 V). La 

méthode d’extraction de Dambrine nécessite l’application d’un fort courant au niveau de la 
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grille pour éliminer l’effet de la résistance différentielle de la diode de Schottky, ce qui 

conduit à un calcul direct de la résistance et de l’inductance parasites de grille. 

a. Détermination des éléments parasites  

Le schéma équivalent des TEC est subdivisé en deux parties : une partie intrinsèque qui 

représente le canal et une partie extrinsèque qui représente des éléments parasites (Figure 3.4). 

Le principe de la méthode est de polariser le transistor à froid pour pouvoir déterminer les 

éléments parasites. 

 

Figure 3. 4. Schéma équivalent petit signal du TEC à froid 

 

En effet, pour les MOSFET, avec une polarisation à froid (Vds = 0 V et Vgs < Vth), la partie 

intrinsèque n’est pas utilisée et on peut alors calculer les éléments extrinsèques partir des 

paramètres impédances Zij et admittances Yij 

Néanmoins, dans le cas du HEMT, ce mode de polarisation est dit « froid pincé » car c’est 

à Vds = 0 V et Vgs < Vth que la couche active sous la grille est totalement désertée et que la 

conductance du canal s’annule.  

Dans ces conditions, le schéma équivalent du TEC est celui de la figure 3.5. En supposant 

que l’extension de la zone désertée soit identique du côté de la grille et du drain, les capacités 
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de bord Cbg et Cbd  sont représentées dans la figure 3.5 par une seule capacité Cb. Les capacités 

Cpg et Cpd sont les capacités de plot de grille et de drain, respectivement.  

𝐼𝑚(𝑌11) = 𝑗𝜔(𝐶𝑝𝑔 + 2𝐶𝑏)                                            (3 − 7) 

 

𝐼𝑚(𝑌12) = 𝐼𝑚(𝑌21) = −𝑗𝜔(𝐶𝑏)                                           (3 − 8) 

 

𝐼𝑚(𝑌11) = 𝑗𝜔(𝐶𝑝𝑑 + 𝐶𝑏)                                           (3 − 9) 

 

Les éléments inductifs série n’ayant pas d’influence pour des fréquences allant jusqu’à 

quelques GHz, les capacités extrinsèques sont déterminées à partir de la partie imaginaire des 

paramètres admittances-Y exprimées comme   

 

 

Figure 3. 5. Schéma équivalent petit signal du TEC polarisé à Vgs<Vth 

 

b. Détermination des éléments intrinsèques  

 Les éléments intrinsèques mentionnés en figure 3.3 sont déterminés par la matrice admittance 

intrinsèque [Yint] ; cette dernière est obtenue à partir de la matrice de répartition [S] mesurée 

[84]. L’extraction de ces éléments est effectuée par un simple calcul matriciel. La topologie 

en PI du schéma équivalent de la figure 3.3 nous donne en effet la matrice [Yint] suivante [45]: 

𝑌11𝑖𝑛𝑡 =
𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠

2 𝜔2

𝐷
+ 𝑗𝜔 (

𝐶𝑔𝑠

𝐷
+ 𝐶𝑔𝑑)                                   (3 − 10) 
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𝑌12𝑖𝑛𝑡 = −𝑗𝜔𝐶𝑔𝑑                                     (3 − 11) 

 

𝑌21𝑖𝑛𝑡 =
𝑔𝑚𝑒−𝑗𝜔𝜏

1 + 𝑗𝜔𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠
− 𝑗𝜔𝐶𝑔𝑑                                    (3 − 12) 

 

𝑌22𝑖𝑛𝑡 = 𝑔𝑑 + 𝑗𝜔(𝐶𝑑𝑠 + 𝐶𝑔𝑑)                                   (3 − 13) 

 

Avec     D = 1 + Ri
2Cgs

2ω2. 

 

3.6.2. Méthode de Lovelace  

Dans cette méthode le transistor MOSFET est polarisé en déplétion c’est-à-dire Vgs << Vth 

et Vds = 0 V. Dans ces conditions, les éléments intrinsèques disparaissent. Ainsi, le transistor 

peut être représenté par un circuit équivalent simplifié tel que montré à la figure 3.6. A partir 

du circuit de la figure 3.6, la partie réelle des impédances est : 

𝑅𝑒(𝑍11 − 𝑍12) = 𝑅𝑔𝑒                                                (3 − 14)  

𝑅𝑒(𝑍12) = 𝑅𝑒(𝑍21) = 𝑅𝑠𝑒                                               (3 − 15)  

𝑅𝑒(𝑍22 − 𝑍12) = 𝑅𝑑𝑒                                                (3 − 16)  

La partie imaginaire des impédances Z, quant à elle, suit les relations suivantes : 

 

 𝜔𝐼𝑚(𝑍11 − 𝑍12) = 𝜔2𝐿𝑔𝑒 + 𝐶𝐴                                              (3 − 17)  

 𝜔𝐼𝑚(𝑍12) = 𝜔𝐼𝑚(𝑍21) = 𝜔2𝐿𝑠𝑒 + 𝐶𝐵                                              (3 − 18)  

 𝜔𝐼𝑚(𝑍22 − 𝑍12) = 𝜔2𝐿𝑑𝑒 + 𝐶𝐶                                              (3 − 19)  

 

CA, CB and CC sont des valeurs qui dépendent des capacités extrinsèques Cgse, Cgde et Cdse le 

tracé de la partie imaginaire multipliée par ω en fonction de ω2 donne une fonction linéaire, 

où les pentes de chaque courbe correspondent aux inductances série respectives. 
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Figure 3. 6. Circuit équivalent petit signal à Vgs << Vth et Vds = 0 V [78] 

 

3.6.3. Méthode de Bracale  

Dans cette méthode, le transistor MOS est polarisé en inversion c’est-à-dire à Vgs > Vth et 

Vds  = 0 V. Dans ces conditions, la transconductance intrinsèque disparait. En outre, à Vds = 0 

V le transistor devient symétrique, ce qui implique que Cgs = Cgd  = C. Ainsi le transistor peut 

être représenté par le circuit équivalent simplifié de la figure 3.7 [75]. 

 

Figure 3. 7. Circuit équivalent petit signal en régime d’inversion Vgs>Vth et Vds = 0 V [75] 
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Sous ces conditions, on considère que C + 2CCds << 2gdi/ω ainsi qu’une mobilité constante 

pour chaque Vgs appliquée. Delà, les parties réelles des paramètres Z des éléments du circuit 

équivalent de la figure 3.7 peuvent se mettre sous la forme suivante : 

𝑅𝑒(𝑍22 − 𝑍12) = 𝑅𝑑𝑒 +
1

2𝐾(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑇)
                                   (3 − 20) 

𝑅𝑒(𝑍12) = 𝑅𝑠𝑒 +
1

2𝐾(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑇)
                                   (3 − 21) 

𝑅𝑒(𝑍11 − 𝑍12) = 𝑅𝑔𝑒 +
1

4𝐾(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑇)
                                 (3 − 22) 

Ou K=μ(W/L)Cox , µ et Cox étant  respectivement la mobilité et la capacité d’oxyde de grille 

normalisée alors que W et L représentent respectivement la largeur et la longueur du canal du 

transistor MOS. Enfin, les résistances série sont déterminées par l’intersection des courbes 

représentant les parties réelles des paramètres Z en fonction de 1/(Vgs-Vth).  

Quant aux parties imaginaires des paramètres Z, elles permettent de déterminer les 

inductances Lde, Lse et Lge. Elles sont données par : 

𝐼𝑚(𝑍22 − 𝑍12) = 𝐿𝑑𝑒 +
𝐶 + 2𝐶𝑑𝑠

4𝐾2

1

(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑇)
2                                         (3 − 23) 

𝐼𝑚(𝑍12) = 𝐿𝑠𝑒 +
𝐶 + 2𝐶𝑑𝑠 

4𝐾2

1

(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑇)
2                                           (3 − 24) 

Im(Z11 − Z12) = Lge +
Cds(C + 2Cds)

4CK2

1

(Vgs − VT)
2 −

1

2Cω2
                                        (3 − 25) 

Ainsi, Lde  et Lse sont obtenues par l’intersection des courbes qui correspondent aux parties 

imaginaires des paramètres Z en fonction de (1/(Vgs-Vth)2). Dans le cas de Lge, deux étapes 

sont nécessaires [75] : 

 Une première régression linéaire de Im(Z11-Z12) en fonction de ω2 pour différentes 

valeurs de Vgs  

 Une seconde régression linéaire de chaque intersection de l’étape précédente en 

fonction de (1/(Vgs-Vth)2). 
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3.6.4. Méthode de Torres-Torres  

Pour cette méthode le transistor MOSFET est polarisé en inversion (Vgs > Vth et Vds = 0 V). 

Dans ces conditions, la transconductance intrinsèque disparait. De plus négligent les effets des 

inductances série extrinsèques sont négligeables, donnant ainsi le circuit équivalent représenté 

à la figure 3.8 [80], avec :  

𝐶𝑔𝑠 = 𝐶𝑔𝑠𝑖 + 𝐶𝑔𝑠𝑜                                             (3 − 26) 

 

𝐶𝑔𝑑 = 𝐶𝑔𝑑𝑖 + 𝐶𝑔𝑑𝑜                                            (3 − 27) 

 

𝐶𝑑𝑠 = 𝐶𝑑𝑠𝑖 + 𝐶𝑑𝑠𝑜                                           (3 − 28) 

 

Dans ces conditions de polarisation, la partie réelle des impédances est la suivante : 

𝑅𝑒(𝑍11) = 𝑅𝑔𝑒 + 𝑅𝑠𝑒 + 𝐴
2⁄                                                (3 − 29)  

  

𝑅𝑒(𝑍12) = 𝑅𝑠𝑒 + 𝐴
2⁄                                                (3 − 30) 

 

𝑅𝑒(𝑍22) = 𝑅𝑑𝑒 + 𝑅𝑠𝑒 + 𝐴                                               (3 − 31)  

Avec : 

A =
Rch

1 + ω2CxRch
2 𝐶𝑥 = 𝐶𝑑𝑠 +

𝐶𝑔𝑠𝐶𝑔𝑑

𝐶𝑔𝑠 + 𝐶𝑔𝑑
 

𝑅𝑐ℎ =
1

𝑔𝑑𝑖
 

Afin de déterminer les résistances série extrinsèques, il est nécessaire de connaitre les 

valeurs de Rch et de Cx à partir de la partie imaginaire de Z22. 

 

−
𝜔

𝐼𝑚(𝑍22)
= 𝐶𝑥𝜔

2 +
1

𝐶𝑥𝑅𝑐ℎ
2                                        (3 − 32) 

 

Ainsi, le tracé de la courbe de (-ω/Im(Z22)) en fonction de ω2 donne une droite de pente Cx 

et dont l’intersection avec l’axe des ordonnés correspond à (1/(CxRch
2)). Une fois que ces 
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valeurs sont déterminées, les résistances série extrinsèques peuvent être obtenues à partir des 

relations (3-29), (3-30) et (3-31). 

 

Figure 3. 8. Circuit équivalent petit signal en régime d’inversion Vgs > Vth et Vds = 0 V [80] 

 

3.6.5. Méthode de Tinoco  

Des sections précédentes, il en ressort que la méthode de Bracale reste la plus robuste en 

termes de bruit mais l’extraction des valeurs des résistances n’est pas précise. Ainsi Tinoco et 

Raskin ont publié en 2009 un nouveau procédé d’extraction des valeurs des résistances série 

extrinsèques basé sur la méthode de Bracale mais avec une mobilité des porteurs qui varie en 

fonction de Vgs et avec un transistor qui n’est pas parfaitement symétrique [82]. Ils ont ainsi 

proposé les équations suivantes : 

𝑅𝑒(𝑍22 − 𝑍12) = 𝑅𝑑𝑒 +
1

(𝛼−1 + 1)

𝐿

𝑊µ0𝐶𝑜𝑥
[Ɵ +

1

(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑇)
]                     (3 − 33) 

 

 𝑅𝑒(𝑍12) = 𝑅𝑠𝑒 +
1

(𝛼+1)

𝐿

𝑊µ0𝐶𝑜𝑥
[Ɵ +

1

(𝑉𝑔𝑠−𝑉𝑇)
]                     (3 − 34) 

𝑅𝑒(𝑍11 − 𝑍12) = 𝑅𝑔𝑒 −
1

(𝛼 + 𝛼−1 + 2)

𝐿

𝑊µ0𝐶𝑜𝑥
[Ɵ +

1

(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑇)
]                  (3 − 35) 

Où α = (Cgs/Cgd) est défini comme étant le coefficient de symétrie et ϴ le coefficient de 

dégradation de mobilité. 
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3.6.6. Méthode de Raskin  

Dans cette méthode, le transistor est polarisé en saturation Vgs > Vth et Vds > Vgs-Vth. Dans 

ces conditions le composant est considéré asymétrique, son circuit équivalent étant représenté 

à la figure 3.9 [79]. Les parties réelles des paramètres Z peuvent être exprimés par : 

𝑅𝑒(𝑍12) = 𝑅𝑠𝑒 +
𝐴𝑠

𝜔2 + 𝐵
                                                  (3 − 36) 

𝑅𝑒(𝑍22 − 𝑍12) = 𝑅𝑑𝑒 +
𝐴𝑑

𝜔2 + 𝐵
                                                 (3 − 37) 

𝑅𝑒(𝑍11 − 𝑍12) = 𝑅𝑔𝑒 +
𝐴𝑔

𝜔2 + 𝐵
                                               (3 − 38) 

 

Figure 3. 9. Circuit équivalent petit signal en régime de saturation Vgs > Vth et Vds  > Vgs – Vth [79] 

 

Ainsi, les résistances série extrinsèques sont obtenues en utilisant le tracé des courbes 

suivantes :  

La paire {Re([Zσπ12(ω)], Re([Zσπ21(ω)]} permet de déterminer la résistance de source Rse ,la 

paire {Re([Zσπ11(ω)], Re([Zσπ21(ω)]} permet de déterminer la résistance de grille  Rge et la paire  

{Re([Zσπ22(ω)], Re([Zσπ12(ω)]} permet de déterminer la résistance de drain Rde.  

Le Tableau 3.1 montre une étude comparative sur les méthodes d’extraction 

susmentionnées 
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Tableau 3.  2. Étude comparative des méthodes d’extraction des éléments d’un schéma équivalent 

petit-signal d’un MOSFET 

Méthode  Caractéristiques 

Lovelace La précision de cette méthode est faible surtout pour des transistors de faible 

volume [63]. En pratique, les paramètres intrinsèques gmi et gdi ont des valeurs en 

déplétion différentes de zéro, ce qui est suffisant pour réduire la validité des 

équations (3-12) et (3-13). Dans ce cas, la partie imaginaire des paramètres-Z est 

affectée et c’est pour cette raison que la partie réelle des paramètres-Z est 

dépendante de la fréquence 

Bracale 
La méthode de Bracale est considérée comme la plus robuste et la moins sensible 

au bruit introduit lors des mesures. Mais les valeurs des résistances extrinsèques 

souffrent de la dégradation de la mobilité due au champ électrique transversal et à 

l’asymétrie du transistor. Les résultats récents sur les transistors submicroniques 

d’un oxyde de grille très mince montrent bien que l’hypothèse de Bracale sur la 

mobilité et la symétrie du transistor n’est plus valable [85-87]. 

Torres Torres La méthode de Torres-Torres est également très sensible au bruit de mesure et en 

plus, elle néglige les inductances extrinsèques  alors que leurs effets commencent à 

apparaitre à partir de la dizaine de GHz.  

Tinoco Les  valeurs correctes des résistances série peuvent être obtenues montrant que la 

méthode de Tinoco est bien une amélioration de la méthode de Bracale, mais il 

reste qu’elle n’inclut pas la variation des résistances de source et de drain en 

fonction de la polarisation pour les transistors submicroniques.  

Raskin Cette méthode a une forte contrainte due à la sensibilité des paramètres extraits par 

rapport au niveau de saturation, c’est-à-dire à une forte dépendance de la 

polarisation appliquée. De plus, cette méthode néglige l’effet non quasi statique de 

la partie intrinsèque des MOSFET. Ces simplifications peuvent introduire des 

erreurs importantes [85]. Pour augmenter la précision de la méthode, Raskin a 

proposé d’ajouter une étape d’optimisation après l’introduction des résistances non 

quasi-statiques dans le modèle. Néanmoins, ceci complique davantage cette 

méthode [88].  
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3.6.7. Extraction des capacités extrinsèques  

Après l’extraction des résistances et des inductances série extrinsèques, l’extraction des 

capacités extrinsèques est réalisée en polarisant le MOSFET en déplétion c’est-à-dire (Vds = 0 

V et Vgs = 0 V). Dans ces conditions, le circuit équivalent est celui de la figure 3.10.  

 

Figure 3. 10. Circuit équivalent petit signal en régime déplétion Vds = 0 V et Vgs = 0 V après 

l’épluchage des résistances et inductances extrinsèques 

 

Les capacités extrinsèques peuvent être obtenues à partir des parties imaginaires des 

admittances Y, et sont données par [88] :  

 𝐶𝑔𝑠𝑜 =  
𝐼𝑚(𝑌11 + 𝑌12)

𝜔
                                                      (3 − 39) 

 𝐶𝑔𝑑𝑜 = −
𝐼𝑚(𝑌12)

𝜔
                                                        (3 − 40) 

𝐶𝑑𝑠𝑜 = 
𝐼𝑚(𝑌22 + 𝑌12)

𝜔
                                                    (3 − 41) 

3.6.8. Extraction des paramètres intrinsèques  

Après l’épluchage (de-embedding) des paramètres extrinsèques, la matrice Yint peut être 

déterminée à partir du schéma équivalent de la figure 3.3. Puis, à partir de cette matrice, les 

expressions des paramètres intrinsèques peuvent être obtenues par les expressions suivantes 

[88] :  
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𝐶𝑔𝑠𝑖 =
1

𝜔𝐼𝑚(1 (𝑌11 + 𝑌12)
⁄ )

                                              (3 − 42) 

 

𝐶𝑔𝑑𝑖 = −
1

𝜔𝐼𝑚 (1 (𝑌12)
⁄ )

                                                (3 − 43) 

 

𝐶𝑑𝑠𝑖 =
𝐼𝑚(𝑌22 + 𝑌12)

𝜔
                                                  (3 − 44) 

 

𝑅𝑔𝑠𝑖 = 𝑅𝑒 (
1

(𝑌11 + 𝑌12)
)                                                 (3 − 45) 

 

𝑔𝑑𝑖 = 𝑅𝑒(𝑌22 + 𝑌12)                                                  (3 − 46) 

 

𝑔𝑚𝑖 = |
𝑦21 + 𝑦12

𝑦11 + 𝑦12
| .

1

𝐼𝑚(1 (𝑌11 + 𝑌12)
⁄ )

                                                 (3 − 47) 

 

𝑡𝑎𝑢 =
1

𝜔
𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛 {

𝐼𝑚 [
(𝑌21 − 𝑌12)

1 + 𝑗𝜔𝑅𝑔𝑠𝑖𝐶𝑔𝑠𝑖
]

𝑅𝑒 [
(𝑌21 − 𝑌12)

1 + 𝑗𝜔𝑅𝑔𝑠𝑖𝐶𝑔𝑠𝑖
]
}                                               (3 − 48) 

 

 

3.7. Méthodes d’extraction du transistor HEMT AlGaN/GaN  

Dans le cas des transistors de type HEMT AlGaN/GaN, l’extraction de la résistance et de 

l’inductance de grille par la méthode de polarisation à froid (cold FET) classique est très 

difficile. Cela se traduit par la présence d’un comportement capacitif très fort due à la diode 

Schottky qui est difficile à supprimer même par l’application directe d’un courant de grille 

fort ; cette diode étant représentée sur la figure 3.11 par l’impédance ZD constituée de la 

capacité de jonction C0 et de la conductance de jonction R0. En effet un courant de grille élevé 

peut détruire les propriétés de la diode de Schottky, comme indiqué dans la figure 3.11 [89]. 

Pour cela, une nouvelle méthode d’extraction de résistances et inductances parasites est 

introduite, l’originalité de cette méthode est l’application directe d’un courant faible au niveau 

de la grille. 
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Cette technique consiste à polariser le transistor à  (Vbi>Vgs>0)  (Vbi est la barrière de 

potentielle)  pour obtenir les résistances et inductances parasites. Les capacités parasites sont 

calculés à partir des paramètres-Y à Vds = 0 V et  Vgs<Vth<0  (Vp tension de pincement) . Ainsi, 

aux cours des dernières années, des méthodes ont été développé pour faciliter la procédure 

d’extraction de la résistance et de l’inductance de grille, ainsi que les capacités parasites des 

transistors HEMT AlGaN/GaN. La méthode présentée dans [90] permet un calcul des 

éléments parasites utilisant la technique polarisation à froid suivi d’un  procédé 

d’optimisation qui est cependant difficile et long à implémenter. 

D’autre part, une méthode de calcul des éléments parasites basés sur la méthode de 

polarisation à froid avec une haute polarisation directe de grille a été citée dans [91]. Dans 

l’article publié par Crupi et al. [92], les éléments parasites ont été déterminés à Vds = 0 V et 

avec une tension de grille inverse. Le problème dans les méthodes citées ci-dessus et qu’elles 

ont besoin d’une structure passive supplémentaire pour être mises en œuvre. De plus, elles 

sont difficiles à implémenter et consomment beaucoup de temps de calcul.  

 

Figure 3. 11. Circuit équivalent petit signal sous courant de grille faible [89] 

 

Une autre approche a été introduite par Jarndal [93], l’avantage de cet approche est dans 

son dépendance de la mesure à froid pincé pour déterminer les éléments parasites, le principe 
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consiste à générer des valeurs initiales fiables pour les éléments du modèles modèle. Ensuite 

de régler ces valeurs à l’aide d’un algorithme d’optimisation.  

3.8. Validation des procédures d’extraction  

Dans toutes les étapes qui constituent la modélisation d’un transistor, il en reste une ultime, 

qui est de première importance, c’est la validation. Plusieurs moyens permettent de vérifier la 

qualité des méthodes d’extraction et la validité du schéma équivalent. Ce sont entre autres.  

Dans notre travail nous avons choisi d’abord l’invariabilité des éléments intrinsèques avec 

la fréquence. Ceci est vérifié lors de la représentation des éléments intrinsèques en fonction de 

la fréquence. Ces éléments intrinsèque vont sans aucun doute montrent leurs indépendance de 

la fréquence. Les détails avec des figures seront donnés en chapitre 5.   

L’autre moyen le plus utilisé qui permet de vérifier la  validé de  la méthode est la 

comparaison entre les mesures et les résultats de simulation,  on verra dans le chapitre V, que 

la comparaison doit être faite utilisant l’abaque de Smith qui donne une information mixte sur 

le module et la phase, en hyperfréquence il ne faut pas se limiter à un seul cas de 

comparaison, par ailleurs, il est important d’effectuer la comparaison aux différentes point de 

polarisations afin de pouvoir affirmer qu’un modèle est validé.  

Il existe d’autre moyens permettent de vérifiées la validité d’une méthode d’extraction, 

notamment la comparaison entre la transconductance extraites en régime statique et en 

dynamique qui, en théorie sont identiques. Enfin la comparaison entre les fréquences de 

coupures fT et les fréquences de maximum d’oscillation fmax calculées et celles mesurées.  

 

3.9. Conclusion 

Dans ce  chapitre, nous avons discuté l’aspect théorique des différents types de 

modélisation des transistors à effet de champs en haute fréquence. 

Dans un premier temps, nous nous sommes intéressés à la modélisation générique qui 

renferme trois types, à savoir, la modélisation physique, la modélisation à base de données 

expérimentales et la modélisation phénoménologique. 

Nous avons constaté que la modélisation physique n’est pas adaptée aux contraintes liées 

aux technologies émergentes. Nous avons besoin d’un modèle simple, rapide à extraire et 
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facile à implémenter ce qui n’est pas le cas pour les modèles physiques qui exigent un temps 

considérable pour l’extraction de leurs  paramètres. 

Sur un autre volet, la modélisation à base de données expérimentales offre un bon 

compromis calcul-précision, mais l’inconvénient est dans le fait d’élaborer un modèle pour 

chaque transistor utilisé, en dépit de son opération d’extrapolation qui n’est pas toujours 

correcte. 

En conséquence, nous avons opté pour la modélisation phénoménologique et plus 

particulièrement, pour la modélisation analytique directe dont les modèles nécessitent une 

caractérisation particulière des composants déjà existants. Le travail avec ce genre de 

modélisation est relativement flexible, précis et rapide. Delà, les différentes méthodes 

d’extraction directe  des transistors TEC notamment les transistors MOSFET et HEMT GaN 

ont été discutées. 

L’étude élaborée dans ce chapitre nous a permis de localiser à quel niveau nous pourrons 

apporter notre contribution, ainsi, nous présenterons dans la chapitre qui suit la méthode 

d’extraction que nous avons proposée. 



 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

CHAPITRE 4 
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4.1. Introduction 

Dans ce chapitre nous détaillerons l’approche que nous avons développée pour l’extraction 

des éléments du circuit électrique équivalent petit signal de transistors à effet de champ. Dans 

notre cas, nous avons divisé le schéma équivalent petit signal en deux parties selon le sens 

physique attribué à ses éléments. Il s’agit ainsi de : 

 Les paramètres extrinsèques (désignés par l’indice " e "). Ils sont supposés indépendants de 

la polarisation du transistor. 

 Les paramètres intrinsèques (désignés par l’indice " i "). Ils dépendent de la polarisation et 

de la taille de la zone active du transistor. 

La technique que  nous avons développées se base sur cette subdivision, et c’est ainsi que 

nous avons élaboré une méthode efficace et précise pour l’extraction de tous les éléments du 

circuit équivalent petit signal des transistors de la famille MOSFET comme le MOS SOI 

(Metal Oxide Semiconductor – Silicon-on-insulator), le FinFET et le UTBB FD SOI (Ultra 

Thin Body and Box Fully Depleted). 

Une fois validée sur ce type de transistors, nous avons étendu l’approche proposée à une 

autre structure de transistors à effet de champ, à savoir, le HEMT AlGaN/GaN. 

 

4.2. Méthodologie pour l’extraction des éléments de transistors MOSFET 

4.2.1. Schéma équivalent petit signal des transistors MOSFET 

 Pour toute méthode d’extraction des éléments d’un schéma électrique équivalent petit 

signal d’un transistor donné, le choix de la topologie est de première importance. Les 

différents éléments électriques qui constituent le schéma électrique équivalent petit signal 

représentent en effet les différentes parties du transistor à partir de considérations physiques et 

technologiques [84].  

 Le circuit électrique simplifié le plus utilisé pour les transistors MOSFET est celui montré 

à la figure 4.1. qui peut fonctionner jusqu’à 110 GHz [94]. La partie extrinsèque représente 

les éléments parasites qui sont supposés indépendants de la fréquence et de la polarisation et 

donc qui ne dépendent de la géométrie du composant. La partie intrinsèque, dont les éléments 

sont situés à l’intérieur du rectangle en pointillés de la figure 4.1, représente le canal.  
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Figure 4. 1. Schéma équivalent petit signal du transistor MOSFET 

 

4.2.2. Procédure d’extraction des éléments du transistor MOSFET  

 La détermination des éléments du schéma équivalent petit signal de la Figure 4.1 se fait par 

étapes qui consistent à déterminer en premier les éléments extrinsèques à froid (Vds = 0 V et 

Vgs < Vth) après l’étape d’épluchage (De-embedding) – technique qui consiste à éliminer des 

données mesurées les effets des lignes d’accès, plots de contacts, connecteurs … pour ne 

conserver que la matrice caractéristique du transistor. Puis nous procédons à la détermination 

des paramètres intrinsèques pour un fonctionnement en saturation. 

4.2.2.1. Extraction des paramètres extrinsèques 

 La détermination des éléments  parasites que nous allons décrire dans cette partie constitue 

un point tournant dans notre méthode d’extraction. Le principe de la méthode consiste à 

déterminer les résistances séries extrinsèques à partir de la conversion de la matrice de 

dispersion des paramètres [S] mesurés en matrice impédance [Z] puis admittance [Y] pour 

déterminer les capacités parasites [86-88],[94]. 

 

 

𝒈𝒎𝒆−𝒋𝝎𝝉 
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a. Extraction de résistances séries extrinsèques  

La détermination des résistances séries extrinsèques est une étape cruciale dans le 

processus d’extraction des éléments d’un schéma équivalent petit signal des transistors 

MOSFET.  

La plupart des techniques d'extraction existantes sont basées sur l'hypothèse que les 

résistances extrinsèques Rse, Rde et Rge sont indépendantes de la polarisation et donc que leurs 

extraction peut se faire à l'état OFF (cold-FET, Vgs = Vds = 0 V) [86-87].  

Cette hypothèse n’est malheureusement plus valable pour les transistors MOS 

submicroniques puisque Rse et Rde varient avec les conditions de polarisation alors que Rge est 

considérée comme pratiquement constante [84-85], [89], [95]. Pour ces raisons, il est 

important de développer une procédure d'extraction permettant d’obtenir les valeurs des 

résistances de source et de drain indépendantes de la polarisation Rse0 et Rde0 (c.-à-d. à l'état 

OFF) puis les valeurs des résistances de source et de drain Rse et Rde qui dépendent de la 

polarisation.  

La méthode d’extraction présentée dans la référence [79] est applicable uniquement si le 

transistor est polarisé en saturation. De ce fait, en nous basant sur les travaux existants [79], 

[95], nous avons dû développer une nouvelle méthode d’extraction applicable quel que soit le 

point de polarisation. Elle peut se décrire comme suit : 

- Détermination de la résistance Rge pour tous les points de polarisation en utilisant la 

méthode de Raskin décrite dans la référence [79]. Il a été en effet démontré que la 

valeur de Rge reste presque constante quel que soit le mode de polarisation [78].  

- Une fois la valeur de Rge obtenue, résoudre un système de deux équations [(Re(Z11), 

Re(Z21)] et  [(Re(Z22), Re(Z12)] à deux inconnues que sont Rse et Rde respectivement et  

qui varient avec la polarisation.  

 

b. Extraction des capacités extrinsèques  

Les capacités extrinsèques représentent les capacités parasites du transistor y compris les 

capacités de chevauchement, de proximité et de bord. Elles peuvent être déduites directement 

à partir de la partie imaginaire des paramètres admittances Y en déplétion en utilisant les 

équations suivantes [86] : 
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 𝐼𝑚(𝑌11) = 𝑗𝜔(𝐶𝑔𝑠𝑒 + 𝐶𝑔𝑑𝑒)                              (4 − 1) 

𝐼𝑚(𝑌12) = 𝐼𝑚(𝑌21) = −𝑗𝜔(𝐶𝑔𝑑𝑒)                           (4 − 2) 

𝐼𝑚(𝑌22) = 𝑗𝜔(𝐶𝑑𝑠𝑒 + 𝐶𝑔𝑑𝑒)                           (4 − 3) 

4.2.2.2. Extraction des éléments intrinsèques  

 Les paramètres intrinsèques représentent la partie active du transistor. Comme ils 

dépendent de la polarisation, nous avons retenu la démarche mise au point par G. Dambrine 

[84], [86], qui consiste à extraire les différents éléments à partir de la matrice admittance 

intrinsèque [Yint] de la topologie en π du schéma électrique équivalent petit signal (figure 4.1). 

Comme le montre la figure 4.2, cette matrice admittance peut être obtenue par transformations 

successives de la matrice de répartition S mesurée. Puis, nous extrayons par un calcul 

analytique tous les éléments intrinsèques du schéma équivalent de la figure 4.1.  

 

4.3. Validation de la méthode d’extraction 

 La méthode proposée doit être validée sur des transistors différents de la famille des 

MOSFET afin de vérifier sa robustesse et son efficacité. Pour cela, nous allons extraire les 

valeurs des schémas équivalents de trois transistors MOSFET que sont le MOS SOI, le 

FinFET et le UTBB FD-SOI. Une fois validée sur ce type de transistors, nous allons étendre 

son application à une autre structure de transistors à effet de champ, le HEMT AlGaN/GaN. 

 

4.4. Application à l’extraction des éléments du MOS SOI 

Dans cette partie, nous allons appliquer la nouvelle méthodologie aux transistors MOS SOI  

dont le schéma équivalent petit signal est similaire à celui de la figure 4.1. En premier lieu, 

nous procédons à l’extraction des résistances extrinsèques en commençant par la résistance de 

grille puis en démontrant que cette dernière est indépendante de la polarisation. Ensuite, nous 

déterminons les résistances de source et de drain puis nous extrayons les capacités parasites. 

Finalement, nous déterminons les valeurs des éléments intrinsèques (voir figure 4.2). 
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Figure 4. 2. Organigramme de la méthode proposée appliquée sur les transistors MOS SOI 

 

4.4.1. Extraction des paramètres extrinsèques 

 L’approche classique pour déterminer les paramètres extrinsèques est d’extraire en premier 

lieu les résistances extrinsèques puis de construire la matrice impédance [Ze] liée aux 

paramètres impédances. Ensuite, par transformation de la matrice impédance [Ze] en matrice 

admittance [Ye], il est possible d’obtenir les capacités extrinsèques. Dans notre cas, nous 

déterminons la résistance Rge pour tous les points de polarisation en utilisant la méthode 
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décrite dans la référence [88]. La prochaine étape est de déterminer les résistances de source 

et de drain en déplétion ; la dernière étape étant consacrée à la détermination des capacités 

extrinsèques. 

 En fonction du schéma de la figure 4.1, les équations décrivant les éléments de la partie 

extrinsèque sont données par les expressions ci-dessous, en partant de la matrice impédance 

[Ze].  

[𝑍] = [𝑍𝑒] + [ 𝑌𝑒]
−1  + [𝑌

𝑖𝑛𝑡
]−1                                      (4 − 4) 

 

[𝑍𝑒] = [
(𝑅𝑔𝑒 + 𝑅𝑠𝑒) 𝑅𝑠𝑒

𝑅𝑠𝑒 (𝑅𝑑𝑒 + 𝑅𝑠𝑒)
]                                    (4 − 5) 

 

[𝑌𝑒] = [
𝑗𝜔(𝐶𝑔𝑠𝑒 + 𝐶𝑔𝑑𝑒) −𝑗𝜔𝐶𝑔𝑑𝑒

−𝑗𝜔𝐶𝑔𝑑𝑒 𝑗𝜔(𝐶𝑑𝑠𝑒 + 𝐶𝑔𝑑𝑒)
]                                   (4 − 6) 

 

[𝑌𝑖𝑛𝑡] =

[
 
 
 
 𝑗𝜔 [

𝐶𝑔𝑠𝑖

1 + 𝑗𝜔𝑅𝑔𝑠𝑖𝐶𝑔𝑠𝑖
+ 𝐶𝑔𝑑𝑖] −𝑗𝜔[𝐶𝑔𝑑𝑖]

𝑔𝑚𝑖𝑒−𝑗𝜔𝜏

1 + 𝑗𝜔𝑅𝑔𝑠𝑖𝐶𝑔𝑠𝑖
− 𝑗𝜔[𝐶𝑔𝑑𝑖] 𝑔𝑑𝑖 + 𝑗𝜔[𝐶𝑑𝑠𝑖 + 𝐶𝑔𝑑𝑖]

]
 
 
 
 

                                       (4 − 7) 

 

a. Extraction de résistances séries extrinsèques 

Comme les résistances de source et de drain sont dépendantes de la polarisation [84-85], 

[89], [95] il est important d’établir une méthode d’extraction robuste qui permet de déterminer 

les valeurs des résistances séries indépendantes de la polarisation (en mode OFF). La méthode 

que nous proposons est basée sur l'extraction des résistances séries aux différents points de 

polarisation en mode saturation. Delà, la partie réelle des paramètres-Z peut être exprimée par 

l’équation (4-8) tandis que les résistances séries sont représentées sur un plan bidimensionnel 

par l’équation (4-9). 

𝑅𝑒(𝑍𝑖𝑗) = 𝑅𝑒(𝑍𝑒𝑖𝑗) +
𝐴𝑖𝑗

𝜔2 + 𝐵
 , avec 𝑖, 𝑗 {1,2}                              (4 − 8) 

 {𝑅𝑒([𝑍𝑖𝑗(𝜔)]) = 𝑅𝑒([𝑍𝑘𝑙(𝜔)])}                              (4 − 9) 

 Ou A et B représente L’état réelle des expressions indépendantes de la fréquence 

impliquant uniquement les éléments extrinsèques tels que définis dans [79]. 
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Figure 4. 3 Procédure d’extraction des éléments intrinsèques du transistor MOS SOI 

𝑆11 𝑆12 

𝑆21 𝑆22 

𝑌11 −jω (Cgse+Cgde) 

[S]        [Y] 

𝑍11-(Rge+Rse) 𝑍12 −Rse 

𝑍21 −Rse 

[Y]        [Z] 
 

[Z]        [Y] 

𝑌21 +jω Cgde 

𝑌12 +jωCgde 

𝑌22 −jω (Cdse+Cgde) 

𝑍22-(Rde+Rse) 
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 À partir de l’équation (4-9), les paires de données [Re (Z21(ω)), Re (Z12(ω))], [Re (Z11(ω)), 

Re (Z21(ω))] et [Re (Z22(ω)), Re (Z12(ω))] sont utilisées pour déterminer la résistance de source 

Rse, la résistance de grille Rge et la résistance de drain Rde aux différents points de polarisation 

en saturation. Dans notre travail, les équations linéaires obtenues aux différents points de 

polarisation seront détaillées au chapitre 5. 

 Bien que la résistance Rge est presque constante pour différents points de polarisation en 

saturation, nous pouvons en déduire qu’elle est indépendante de la polarisation. Par contre les 

résistances de source Rse et de drain Rde varient avec la polarisation. Il est donc important de 

déterminer les valeurs Rse0 et Rde0 à Vds = Vgs = 0 V en utilisant la méthode de Raskin [88] en 

utilisant les paires respectives [ Re (Z11(ω)), Re (Z21(ω)) ] et [ Re (Z22(ω)), Re (Z12(ω)) ].  

b. Extraction des capacités parasites 

 Les capacités extrinsèques représentent les capacités parasites du transistor incluant les 

capacités de chevauchement, de proximité et de bord.  

 

Figure 4. 4 Schéma équivalent petit signal du transistor MOS SOI à Vds = Vgs = 0 V 

 

Elles peuvent être directement déduites à partir de la partie imaginaire des paramètres-Y du 

circuit équivalent (figure 4.3) en déplétion (Vds = Vgs = 0 V) et en utilisant les équations (4−1), 

(4−2) et (4−3).  
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4.4.2. Extraction des paramètres intrinsèques 

 Les paramètres intrinsèques représentent la partie active du transistor, après épluchage des 

résistances et des capacités extrinsèques. Les paramètres intrinsèques qui dépendent de la 

polarisation sont obtenus à partir de la matrice intrinsèque [Yint] donnée par l’équation (4−7).  

 En se basant sur cette matrice intrinsèque, les expressions des paramètres intrinsèques sont 

données par les équations ci-dessous.  

  

𝑅𝑔𝑠𝑖 = 𝑅𝑒 (
1

𝑌11𝑖𝑛𝑡 + 𝑌12𝑖𝑛𝑡
)                                        (4 − 10) 

 

𝐶𝑔𝑠𝑖 = −
1

𝜔𝐼𝑚 (
1

𝑌11𝑖𝑛𝑡 + 𝑌12𝑖𝑛𝑡
)
                                      (4 − 11) 

 

𝐶𝑔𝑑𝑖 = −
1

𝜔𝐼𝑚 (
1

𝑌12𝑖𝑛𝑡
)
                                      (4 − 12) 

 

 

𝑔𝑚 = − |
𝑌21𝑖𝑛𝑡 − 𝑌12𝑖𝑛𝑡

𝑌11𝑖𝑛𝑡 − 𝑌12𝑖𝑛𝑡
|

1

𝜔𝐼𝑚 (
1

𝑌11𝑖𝑛𝑡 + 𝑌12𝑖𝑛𝑡
)
                                   (4 − 13) 

 

𝑔𝑑 = 𝑅𝑒(𝑌22𝑖𝑛𝑡)                                  (4 − 14) 

 

τ = −
1

ω
arctan(

𝑅𝑒 (
𝑌21𝑖𝑛𝑡 − 𝑌12𝑖𝑛𝑡

𝑌11𝑖𝑛𝑡 + 𝑌12𝑖𝑛𝑡
)

𝐼𝑚 (
𝑌21𝑖𝑛𝑡 − 𝑌12𝑖𝑛𝑡

𝑌11𝑖𝑛𝑡 + 𝑌12𝑖𝑛𝑡
)
)                              (4 − 15) 

 

La représentation pratique de ces paramètres sera détaillée au chapitre 5.  
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4.5. Application à l’extraction des éléments d’un schéma électrique du 

FinFET 

 Pour généraliser cette nouvelle méthode d’extraction, nous allons décrire dans cette partie 

l’aspect théorique d’une application sur un transistor de type FinFET. La modélisation RF et 

petit signal de transistors FinFET a attiré l’attention de nombreux chercheurs. Elle est 

fortement dépendante de la méthodologie utilisée pour extraire les paramètres du circuit 

électrique équivalent montré à la Figure 4.4 [5], [95-100].  

  

Figure 4. 5 Schéma équivalent petit signal du transistor FinFET 

 

 Comme dans celui des transistors MOS SOI, le circuit équivalent des FinFET renferme 

certains paramètres extrinsèques, et en particulier les résistances extrinsèques, qui peuvent 

montrer une dépendance en fonction de la polarisation. Leur extraction constitue alors une 

étape clé qui conditionne l’efficacité de l’ensemble du processus.  

 Les différentes techniques de caractérisation proposées dans la littérature pour extraire ces 

paramètres sont généralement basées sur la combinaison entre simulations et mesures [96], 

[100-102]. Comme indiqué précédemment, notre  approche originale est basée uniquement 

sur des simulations sous des conditions de polarisation nulle, c’est-à-dire Vds = Vgs = 0 V. 

Cette approche consiste à convertir les paramètres de dispersion S mesurés en paramètres 

impédances Z pour extraire les éléments séries et en paramètres admittances Y pour extraire 

les éléments parasites [86], [88] et [96-97]. 



Chapitre 4                                                                                               Méthode d’extraction proposée 

 
78 

4.5.1. Extraction des éléments extrinsèques 

 La manière traditionnelle de déterminer les paramètres extrinsèques du schéma équivalent 

de la figure 4.3 est d’extraire en premier lieu les résistances extrinsèques, puis de construire la 

matrice impédance [Ze]. Ensuite, cette matrice est transformée en matrice admittance [Ye] à 

partir de laquelle les capacités extrinsèques peuvent être extraites. En se basant sur le principe 

de la nouvelle méthode proposée, nous commençons d’abord par l'extraction de la résistance 

de grille en utilisant le procédé décrit dans [96] à (Vds = Vgs = 0 V), ce qui conduit à deux 

équations indépendantes avec deux variables inconnues. 

a. Extraction des résistances extrinsèques 

 L’extraction des résistances extrinsèques se fait par une représentation paramétrique des 

parties réelles des éléments de la matrice impédance [Ze], où la partie réelle des paramètres Z 

peut être exprimée par l’équation (4−8).  

 Toutes les résistances extrinsèques peuvent être déterminées à partir des valeurs 

asymptotiques de l’équation (4−8). A noter qu’il est possible de transformer la détermination 

des valeurs asymptotiques en un problème de régression linéaire. Ainsi les résistances séries 

Rse, Rge et Rde peuvent être déduites en utilisant les courbes paramétriques définies dans un 

plan bidimensionnel [x1, x2] à partir de l’équation (4−9).  

 

𝑥02 = 𝑅𝑒(𝑍𝑘𝑙) −
𝐴𝑘𝑙

𝐴𝑖𝑗
𝑅𝑒(𝑍𝑖𝑗)                                    ( 4 − 17) 

 

 Ces courbes étant des lignes droites, leur intersection avec l’origine [0, x02] et leur pente α 

sont données par : 

 

𝛼 = (
𝑑𝑥2

𝑑𝑥1
⁄ ) = (

𝐴𝑘𝑙
𝐴𝑖𝑗

⁄  )                                  (4 − 18) 

  

 En substituant les valeurs des intersections et des pentes par leurs valeurs obtenues en 

régression linéaire sur les points de mesures dans les équations (4−17) et (4−18), nous 

pouvons obtenir les équations linéaires reliant les résistances séries. Combinant les trois 

équations obtenues en faisant varier les indices (i, j, k, l), il est possible de construire un 

ensemble d’équations linéaires qui permet de déterminer les résistances séries extrinsèques. 



Chapitre 4                                                                                               Méthode d’extraction proposée 

 
79 

Mais dans le cas où transistor est polarisé à froid (Vds = Vgs = 0 V), l’extraction des trois 

résistances à partir des équations (4−8) et (4−9) est impossible, car le transistor est à l’état 

OFF. En supposant que Re (Z12) = Re (Z21), la courbe Re (Z12) en fonction Re (Z21) donne une 

droite qui passe par l’origine avec une pente de 45° (α = 1). 

 Pour cela, nous avons fait appel à la méthode de Lovelace pour déterminer la résistance de 

grille Rge en fonction de la fréquence [96]. Une fois Rge déterminée, les paires de données   

[Re (Z21), Re (Z11)], [Re (Z12), Re (Z22)] servent à déterminer respectivement la résistance de 

source Rse et la résistance de drain Rde.  

b. Extraction des capacités extrinsèques 

 Les capacités extrinsèques sont déterminées à partir de la partie imaginaire des paramètres 

admittance-Y dont la matrice est donnée dans l’équation (4−6). A Vds = Vgs = 0 V et en basse 

fréquence (< 5 GHz), le circuit équivalent est réduit à celui de la figure 4.5, les inductances et 

les résistances parasites sont négligées et donc n’influent pas sur la partie imaginaire des 

paramètres-Y . Ces capacités parasites sont indépendantes de la polarisation et en même temps 

proportionnelles à la largeur du transistor. La partie imaginaire des paramètres-Y est donnée 

par les équations (4−1), (4−2), (4−3). 

 

Figure 4. 6  Schéma équivalent petit signal du transistor FinFET à Vds = Vgs = 0 V aux basses 

fréquences 

 

Delà, Cgde est déterminée d’une façon directe en utilisant l’équation (4-2) alors que la 

capacité Cgse est déduite de l’équation (4-1). Enfin, la capacité Cdse est obtenue de l’équation 

(4-3). Le tracé de ces courbes en fonction de la fréquence sera montré dans le chapitre 5.  
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4.6. Application à l’extraction des éléments d’un schéma équivalent du 

transistor HEMT AlGaN/GaN 

A la suite des deux parties précédentes qui traitent de l’application de l’approche proposée  

à certains transistors caractéristiques de la famille MOSFET, cette partie décrit l’approche 

théorique de notre nouvelle méthode lorsqu’adaptée à une autre structure de transistors que 

sont les HEMTs GaN.  

Le transistor HEMT AlGaN/ GaN a été l'objet d'une intense recherche ces dernières années 

due à son potentiel élevé pour des applications haute puissance en radiofréquence et micro-

ondes. Cette ouverture a permis l’émergence de nouveaux circuits intégrés (Monolithic 

Microwave Integrated Circuits ou MMICs) à base de HEMT GaN tel que les oscillateurs 

accordés par varactors (VCO), les mélangeurs, les amplificateurs de puissance … En 

conséquence, il est nécessaire de développer un modèle petit signal précis pour les HEMT 

GaN de base [103-106]. 

Les méthodes d’optimisation classiques peuvent donner des valeurs sans sens physique et 

leur résultat dépend fortement des valeurs initiales. Ainsi, la valeur de l’inductance Ls  est 

quelque fois incertaine alors que la résistance Rgdi est souvent négligée [107].  

D’une manière générale le temps de calcul et les ressources nécessaires exigées par les 

méthodes d'optimisation font des méthodes d'extraction directe une approche plus appropriée 

[96], [108]. 

Dans ce contexte et afin de pallier aux inconvénients des méthodes d’optimisation, une 

méthode d’extraction directe a été proposée. Elle est basée sur le circuit équivalent de la 

figure 4.6 et son principe est similaire à celui décrit au paragraphe 4.1.      

4.6.1. Choix du schéma équivalent  

Les méthodes et les résultats d'extraction dépendent en grande partie de la topologie du 

modèle. Il est crucial de choisir une structure de schéma équivalent appropriée au transistor 

retenu et qui reflète le plus fidèlement possible son comportement physique. Vu le courant de 

fuite de la grille, deux conductances Ggdf  et Ggsf ont été ajoutées dans les éléments 

intrinsèques par rapport au modèle petit signal du transistor à effet de champ conventionnel 

constitué de 16 éléments. De plus, trois capacités parasites Cgse, Cgde et Cdse ont été également  
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Ajoutées pour décrire les effets inter-électrodes grille-source, grille-drain et drain-source, 

respectivement. Le schéma équivalent est montré à la figure 4.8 [96]. 

Les étapes suivis en détails pour extraire tous les valeurs des éléments d’un schéma 

équivalent petit signal des transistors HEMT à base de GaN sont montrées en organigramme 

de la figure 4.7. 

 

Figure 4. 7. Organigramme de la méthode proposée appliquée sur le transistor HEMT ALGaN/GaN 
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Figure 4. 8 Schéma équivalent petit signal de transistor HEMT AlGaN/GaN à 21 éléments 

 

4.6.2. Extraction des éléments extrinsèques 

Nous commençons tout d’abord par l'extraction des capacités parasites en basse fréquence 

(< 5 GHz). Puis, les résistances et inductances extrinsèques sont déterminées en utilisant le 

procédé décrit dans les références [12], [96], [99],  [108-109]. 

a. Extraction des capacités extrinsèques 

Les éléments extrinsèques sont extraits à partir des mesures de paramètres-S  à froid pincé. 

Il est bien connu que les capacités parasites sont déterminées à froid pincé (Vds = 0 et Vgs < 

Vth). Dans ces conditions, le schéma équivalent peut être réduit à celui de la figure 4.7 (< 5 

GHz).  

 

Figure 4. 9 Schéma équivalent à froid pincé aux basses fréquences 



Chapitre 4                                                                                               Méthode d’extraction proposée 

 
83 

Puisque nous sommes dans la gamme des basses fréquences, les inductances peuvent être 

négligées et les résistances n'influent pas sur la partie imaginaire des paramètres-Y.  

 

La partie imaginaire des éléments de la matrice admittance Y peut être exprimée comme 

suit [96] : 

𝐼𝑚(𝑌11) = 𝑗𝜔(𝐶𝑔𝑠𝑜 + 𝐶𝑔𝑑𝑜)                                   (4 − 19) 

 

𝐼𝑚(𝑌12) = 𝐼𝑚(𝑌21) = −𝑗𝜔 𝐶𝑔𝑑𝑜                                      (4 − 20) 

 

𝐼𝑚(𝑌22) = 𝑗𝜔(𝐶𝑑𝑠𝑜 + 𝐶𝑔𝑑𝑜)                                     (4 − 21) 

 

Avec : 

 𝐶𝑔𝑠𝑜 = 𝐶𝑔𝑝 + 𝐶𝑔𝑠𝑒 + 𝐶𝑔𝑠𝑖                                  (4 − 22) 

 

 𝐶𝑔𝑑𝑜 = 𝐶𝑔𝑑𝑒 + 𝐶𝑔𝑑𝑖                                   (4 − 23) 

 

 𝐶𝑑𝑠𝑜 = 𝐶𝑑𝑝 + 𝐶𝑑𝑠𝑒 + 𝐶𝑑𝑠𝑖                                  (4 − 24) 

 

Où Cgso, Cgdo et Cdso représentent les capacités respectives entre grille-source, grille-drain et 

drain-source [96]. La détermination des capacités grille-source, grille-drain et drain- source 

est décrite par les étapes suivantes. En considérant que la couche sous la grille est symétrique 

quand Vds = 0 V, nous avons  

𝐶𝑔𝑠𝑖 = 𝐶𝑔𝑑𝑖                                  (4 − 25) 

De l'équation (4-23) nous pouvons déterminer Cgdo alors que Cdse peut être vue comme 

faisant partie de la capacité totale drain-source [108]. 

𝐶𝑑𝑠𝑒 = 3𝐶𝑝𝑑                                 (4 − 26) 

Afin de séparer Cpd de Cds nous utilisons l’équation empirique proposée dans [127]  

𝐶𝑑𝑠𝑖 = 12𝐶𝑑𝑝                               (4 − 27)  



Chapitre 4                                                                                               Méthode d’extraction proposée 

 
84 

 

Figure 4. 10 Organigramme des étapes de détermination des capacités parasites 
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Dans le processus de fabrication standard, les capacités parasites de plot sont 

approximativement égales [96]. 

𝐶𝑔𝑝 = 𝐶𝑑𝑝                                  (4 − 28) 

En combinant les équations (4-24), (4-26) et (4-27), nous obtenons : 

𝐶𝑑𝑠𝑜 = 16𝐶𝑑𝑝                            ( 4 − 29)  

 

Pour un tel type de transistors, les valeurs des capacités de plot ne dépassent généralement 

pas la moitié de la capacité totale, cela veut dire que Cdp et Cgp sont comprises entre 0 et 

0.5Cdso [12].  

 

Figure 4. 11 Schéma équivalent du HEMT GaN à Vgs = 0 V et Vds = 0 V 

 

b. Extraction des résistances et inductances extrinsèques 

L’extraction des résistances et inductances parasites se fait à polarisation froide pincée 

c’est-à-dire Vds = 0 V et Vgs < Vth pour des fréquences supérieures à 5 GHz. Le circuit 

équivalent du transistor représenté à la figure 4.9 est transformé  en architecture T figure 4.10 

où les capacités inter-électrodes (Cgse, Cdse) ont été absorbées dans les capacités intrinsèques 

[108]. Rch est la résistance du canal sous la grille. D’après la figure 4.10 les expressions des 

paramètres Z sont : 
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𝑍11 = 𝑅𝑠 + 𝑅𝑔 +
𝑅𝑐ℎ

2⁄ + 𝑗 (𝜔(𝐿𝑠 + 𝐿𝑔) −
1

𝜔𝐶𝑔
−

1

𝜔𝐶𝑠
)                         (4 − 30) 

𝑍12 = 𝑍21 = 𝑅𝑠 +
𝑅𝑐ℎ

2⁄ + 𝑗 (𝜔𝐿𝑠 −
1

𝜔𝐶𝑠
)                       (4 − 31) 

𝑍22 = 𝑅𝑠 + 𝑅𝑑 + 𝑅𝑐ℎ + 𝑗 (𝜔(𝐿𝑠 + 𝐿𝑑) −
1

𝜔𝐶𝑑
−

1

𝜔𝐶𝑠
)                      (4 − 32) 

 

 

Figure 4. 12. Schéma équivalent en T du transistor  HEMT AlGaN/GaN en T à Vds = 0 V et Vgs < Vth 

 

Les valeurs de Rs, Rg, Rd sont déterminées à partir de la partie réelle de (Zij) et  après 

l’épluchage des capacités extrinsèques à partir des paramètres-Y. Puis ces paramètres sont 

convertis en paramètres-Z, mais comme il y a seulement 3 équations avec 4 inconnus, Rch 

représente l’impédance intrinsèque résiduelle souvent considéré comme une résistance de 

canal. Ce qui est négligé dans notre méthode, rendant la détermination de la résistance 

parasite Rs, Rg et Rd à partir de  Re(Zij) beaucoup plus facile. 

Les valeurs des inductances Lg, Ld et Ls peuvent être extraites à partir de la pente des 

courbes de ω*Im (Zij) en fonction de ω2. 
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4.6.3. Extraction des paramètres intrinsèques 

Le circuit équivalent des paramètres intrinsèques peut être représenté sous forme de 

branches d’admittances selon la figure 4.11.  

L'admittance de la branche grille-source est donnée par:  

𝑌𝑔𝑠 = 𝑌𝑖11 + 𝑌𝑖12 =
𝐺𝑔𝑠𝑓 + 𝑗𝜔𝐶𝑔𝑠𝑖

1 + 𝑅𝑖𝐺𝑔𝑠𝑓 + 𝑗𝜔𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠𝑖
                              (4 − 33) 

En définissant une nouvelle variable G basée sur l’équation (4-33) [99]. 

 

 

Figure 4. 13. Schéma équivalent des paramètres intrinsèques du transistor HEMT AlGaN/GaN en 

branches d’admittances 

 

𝐺 =
|𝑌𝑔𝑠|

2

𝐼𝑚(𝑌𝑔𝑠)
                                                      (4 − 34) 

Nous pouvons trouver les conditions de validité de cette approximation en séparant partie 

réelle et partie imaginaire de Ygs.  

𝑌𝑔𝑠 =
𝐺𝑔𝑠𝑓(1 + 𝑅𝑖𝐺𝑔𝑠𝑓) + (𝜔𝐶𝑔𝑠𝑖)

2 
𝑅𝑖

(1 + 𝑅𝑖𝐺𝑔𝑠𝑓)
2
+ (𝜔 + 𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠𝑖)

2 + 𝑗
𝜔𝐶𝑔𝑠𝑖

(1 + 𝑅𝑖𝐺𝑔𝑠𝑓)
2
+ (𝜔 + 𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠𝑖)

2
 
          (4 − 35) 

 

Ce qui donne : 
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|𝑌𝑔𝑠|
2

𝐼𝑚(𝑌𝑔𝑠)
=

(𝑅𝑒(𝑌𝑔𝑠))
2
+ (𝐼𝑚(𝑌𝑔𝑠))

2
 

𝐼𝑚(𝑌𝑔𝑠)
=

(𝑅𝑒(𝑌𝑔𝑠))
2

𝐼𝑚(𝑌𝑔𝑠)
+  𝐼𝑚(𝑌𝑔𝑠)  

 

|𝑌𝑔𝑠|
2

𝐼𝑚(𝑌𝑔𝑠)
=

[𝐺𝑔𝑠𝑓(1 + 𝑅𝑖𝐺𝑔𝑠𝑓) + (𝜔𝐶𝑔𝑠𝑖)
2 
𝑅𝑖]

2

(1 + 𝑅𝑖𝐺𝑔𝑠𝑓)
2
+ (𝜔 + 𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠𝑖)

2 +  𝐼𝑚(𝑌𝑔𝑠)  

d’où :  

|𝑌𝑔𝑠|
2

𝐼𝑚(𝑌𝑔𝑠)
=

[𝐺𝑔𝑠𝑓(1 + 𝑅𝑖𝐺𝑔𝑠𝑓) + (𝜔𝐶𝑔𝑠𝑖)
2 
𝑅𝑖]

2
+ (𝜔𝐶𝑔𝑠𝑖)

2

𝜔𝐶𝑔𝑠𝑖(1 + 𝑅𝑖𝐺𝑔𝑠𝑓)
2
+ (𝜔 + 𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠𝑖)

2                      ( 4 − 36) 

 

Avec les approximations (Ri Ggsf << 1) et ((ω Cgsi Ri)2 << 1) [108], l’équation (4-36) 

devient  

𝐺 =
|𝑌𝑔𝑠|

2

𝐼𝑚(𝑌𝑔𝑠)
=

𝐺𝑔𝑠𝑓
2

𝜔𝐶𝑔𝑠𝑖
+ 𝜔𝐶𝑔𝑠𝑖                         (4 − 37) 

De cette dernière, nous pouvons déduire la valeur de Cgsi à partir de la pente de la courbe ω 

G en fonction de ω2 [109]. En procédant similairement pour Ygd , Cgdi et Ggdf  avec :  

 

𝑌𝑔𝑑 = −𝑌𝑖12 =
𝐺𝑔𝑑𝑓 + 𝑗𝜔𝐶𝑔𝑑𝑖

1 + 𝑅𝑔𝑑𝐺𝑔𝑑𝑓 + 𝑗𝜔𝑅𝑔𝑑𝐶𝑔𝑑𝑖
                    (4 − 38) 

 

𝐺 =
|𝑌𝑔𝑑|

2

𝐼𝑚(𝑌𝑔𝑑)
=

𝐺𝑔𝑑𝑓
2

𝜔𝐶𝑔𝑑𝑖
+ 𝜔𝐶𝑔𝑑𝑖                    (4 − 39) 

 

et en considérant que (Rgd Ggdf  << 1) et ((ω Cgdi Rgd)2 << 1) [109], nous pouvons en déduire 

Cgdi par la pente de la courbe ω*G en fonction de ω2 . 

Les deux équations qui permettent de déterminer les deux résistances Ri et Rgd  sont 

déduites directement des équations (4-33) et (4-38), par remplacement directe et sans 

approximations de leurs parties réelles et imaginaires dans les équations (4-40) et (4-

41) respectivement : 
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𝜔
𝑅𝑒(𝑌𝑔𝑠)

𝐼𝑚(𝑌𝑔𝑠)
=

𝐺𝑔𝑠𝑓(1 + 𝑅𝑖𝐺𝑔𝑠𝑓)

𝐶𝑔𝑠𝑖
+ 𝜔2𝐶𝑔𝑠𝑖𝑅𝑖                     (4 − 40) 

𝜔
𝑅𝑒(𝑌𝑔𝑑)

𝐼𝑚(𝑌𝑔𝑑)
=

𝐺𝑔𝑑𝑓(1 + 𝑅𝑔𝑑𝐺𝑔𝑑𝑓)

𝐶𝑔𝑑𝑖
+ 𝜔2𝐶𝑔𝑑𝑖𝑅𝑔𝑑                   (4 − 41) 

L’approximation linéaire des données de mesures utilisant l’équation (4-40) en fonction de 

(ω2 Cgsi) donne la valeur de la résistance Ri comme étant la pente. La valeur de la résistance 

Rgd est obtenue de la même façon que Ri en utilisant l’équation (4-41) en fonction de (ω2 Cgdi). 

Selon les équations (4-33) et (4-38), les parties réelles de Ygs et Ygd sont exprimées comme 

ci-dessous : 

 

𝑅𝑒(𝑌𝑔𝑠) =
𝐺𝑔𝑠𝑓(1 + 𝑅𝑖𝐺𝑔𝑠𝑓) + 𝜔2𝐶𝑔𝑠𝑖

2 𝑅𝑖

(1 + 𝑅𝑖𝐺𝑔𝑠𝑓)
2
+ 𝜔2𝐶𝑔𝑠𝑖

2 𝑅𝑖
2

                            (4 − 42) 

 

𝑅𝑒(𝑌𝑔𝑑) =
𝐺𝑔𝑑𝑓(1 + 𝑅𝑔𝑑𝐺𝑔𝑑𝑓) + 𝜔2𝐶𝑔𝑑𝑖

2 𝑅𝑔𝑑

(1 + 𝑅𝑔𝑑𝐺𝑔𝑑𝑓)
2
+ 𝜔2𝐶𝑔𝑑𝑖

2 𝑅𝑔𝑑
2

                            (4 − 43) 

 

Les valeurs de Ggsf et Ggdf sont obtenues à partir des parties réelles de Ygs et Ygd en basse 

fréquence (< 100 MHz) où les termes de ces deux équations qui varient avec la fréquence 

deviennent négligeables [108]. 

 

𝑌𝑔𝑚 = 𝑌𝑖21 − 𝑌𝑖12 =
𝑔𝑚𝑒−𝑗𝜔𝜏

1 + 𝑅𝑖𝐺𝑔𝑠𝑓 + 𝑗𝜔𝑅𝑖𝐶𝑔𝑠𝑖
                         (4 − 44) 

 

Les deux équations ci-dessous (4-45) et (4-46) sont alors déduites en combinant les deux 

équations (4-33) et (4-44).  

 

|
𝑌𝑔𝑠

𝑌𝑔𝑚
|

2

= (
𝐺𝑔𝑠𝑓

𝑔𝑚
)
2

+ (
1

𝑔𝑚
)

2

𝜔2𝐶𝑔𝑠𝑖
2                       (4 − 45) 

 

𝑃ℎ𝑎𝑠𝑒 {𝑗𝜔𝐶𝑔𝑠𝑖

𝑌𝑔𝑠

𝑌𝑔𝑚
} = −𝜔𝜏                        (4 − 46) 
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La transconductance gm représente la pente de l’approximation linéaire de l’équation (4-45) 

en fonction de (ω2 Cgsi
2). La valeur de τ est la pente de l’équation (4-46) en fonction de ω. 

 

De même, avec :  

𝑌𝑑𝑠 = 𝑌𝑖22 + 𝑌𝑖12 = 𝑔𝑑𝑠 + 𝑗𝜔𝐶𝑑𝑠𝑖                     (4 − 47) 

 

Il est possible de déterminer la capacité Cdsi à partir de la pente de la partie imaginaire Im [Yds] 

en fonction de ω. Egalement à partir de la même équation, la valeur de gds est donnée 

directement par la partie réelle Re [Yds]. 

La représentation de ces paramètres en fonction de la fréquence est montrée en chapitre 5.  

 

4.7. Conclusion 

Dans ce chapitre nous nous sommes intéressés à l’aspect théorique de la caractérisation et 

de la modélisation des transistors à effet de champ et plus particulièrement à la détermination 

des éléments de leur schéma électrique équivalent petit signal. Nous avons alors proposé une 

méthode originale permettant la détermination, d’une façon directe et précise, de tous les 

éléments du schéma équivalent petit signal des transistors à effet de champ. 

La première application a concerné l’extraction de tous les éléments extrinsèques et 

intrinsèques du schéma équivalent petit signal des transistors MOS SOI. L’approche retenue a 

permis de déterminer les valeurs des résistances extrinsèques à tous les points de polarisation 

en saturation. Puis, en démontrant que la valeur de Rge reste presque constante quel que soit le 

mode de polarisation, la résolution d’un système de deux équations à deux inconnues nousa 

permis d’obtenir les valeurs des deux résistances qui varient avec la polarisation, en 

l’occurrence, Rse et Rde. 

À partir de la partie imaginaire des paramètres admittance à Vds = Vgs = 0 V, les capacités 

extrinsèques ont pu être déterminées. Une fois ces éléments parasites connus, ceci nous a 

mené à déterminer les éléments intrinsèques à partir d’une simple transformation matricielle 

successive de la matrice de répartition [S] mesurée en matrice admittance intrinsèque [Yint]. 

En outre, le transistor FinFET a fait l’objet d’un travail d’extraction de sa partie 

extrinsèque, où l’accent a été mis sur la détermination des résistances extrinsèques. Le 
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principe a porté d’abords sur l’évaluation de la résistance de grille en fonction de la fréquence 

puis les deux résistances de source et de grille avec la méthode de régression linéaire à Vds = 

Vgs = 0 V. 
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5.1. Introduction 

Le présent chapitre constituera une phase de test et validation de ce qui a été fondé depuis 

de début de ce manuscrit. Nous allons exposer les résultats de caractérisation et modélisation 

petit- signal des transistors à effet de champ TEC discutés aux chapitres précédents, et ce, 

moyennant l’approche proposée. 

En premier lieu, nous présenterons les résultats de l’application de la dite méthode sur des 

transistors MOS SOI, à savoir, les transistors MOS SOI de type PD de longueur de grille Lg = 

130 nm, les transistors UTBB FD-SOI. En second lieu, nous présenterons les résultats 

d’extraction sur le transistor FinFET. Puis nous procéderons de même pour les transistors 

HEMT AlGaN/GaN. 

Evidemment, afin de valider l’approche proposée nous allons comparer les résultats issus 

de la simulation avec les données des mesures utilisant le logiciel de simulation ADS 

(Advanced design System). Et pour conclure tout en validant davantage la robustesse de la 

méthode, nous étudierons sa sensibilité et son immunité par rapport à élément omniprésent 

dans la pratique à savoir les planchers de bruit. 

 

5.2. Modèle RF petit signal des transistors à effet de champ 

5.2.1. Modèles RF petit signal des transistors MOS PD-SOI 130 nm 

Les résultats d’extraction RF du circuit équivalent petit signal des transistors MOS PD-SOI 

de longueur de grille Lg = 130 nm et d’une largeur W = 120 µm sont exposés dans les figures 

5.1 à 5.6. 

5. 2.1.1. Schéma équivalent petit signal du transistor MOS PD-SOI 130 nm 

Le schéma électrique équivalent du transistor FET représenté à la figure 4.1 du chapitre 4, 

comprend deux parties : l’une intrinsèque et l’autre extrinsèque. Ce schéma est suffisant pour 

décrire le comportement du transistor du moment que ses éléments sont indépendants de la 

fréquence. 

a. Extraction des résistances extrinsèques de MOS PD-SOI 130 nm en saturation 
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L’objectif de cette partie est de montrer la dépendance des résistances de source et de drain 

avec la polarisation et ce, en utilisant une méthode de régression linéaire (voir paragraphe 

4.3.1.a du chapitre 4). Les paires de données [Re(Z21(ω)), Re(Z12(ω))], [Re(Z21(ω)), Re 

(Z11(ω))] et [Re(Z12(ω)), Re(Z22(ω))] sont utilisées pour déterminer respectivement les 

résistances de source Rse, de grille Rge et de drain Rde en saturation (figure 5.1). Les courbes de 

ces paires de données doivent être des lignes droites qui donnent deux paramètres importants, 

à savoir l’intersection à l’origine x02 et la pente α. En remplaçant ces deux paramètres x02 et α 

par leurs valeurs calculées dans les équations des droites relatives aux paires de données 

susmentionnées, des équations linéaires en rapport avec les résistances série peuvent être 

déduites. 

 

 

 

 

 

 

(a)                                                                 (b) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(c)                                                                       (d) 

 

Figure 5. 1. Représentation paramétrique des résistances extrinsèques dans la gamme de fréquence 

0.04 - 40 GHz pour le MOS PD-SOI 130 nm à Vds = 1.2 V. (a) extraction de la résistance Rse à Vgs = 

0.2 V, (b) extraction de la résistance Rde à Vgs = 0.2 V, (c) extraction de la résistance Rge à Vgs = 0.2 

V,(d) extraction de la résistance Rge à Vgs = 1V 
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Le Tableau 5.1 montre les valeurs des résistances extrinsèques relatives au transistor MOS 

PD-SOI 130 nm, extraites pour différents points de polarisation en saturation. Les valeurs de 

résistance de grille Rge montrant une faible variation, on peut conclure que cette résistance est 

indépendante de la polarisation. Par contre, les valeurs des résistances de source et drain Rse et 

Rde, extraites dans les mêmes conditions, montrent une dépendance de polarisation. 

Tableau 5. 1 Résistances extrinsèques extraites pour le MOS PD-SOI avec Lg = 130 nm et W = 120 

µm en saturation 

Vds 

(V) 

Vgs 

(V) 

Rge 

(Ω) 

Rse 

(Ω) 

Rde 

(Ω) 

1.2 0.2 5.8 34 35 

1.2 0.4 6.3 15 30.5 

1.2 0.6 5.7 11 29.4 

1.2 0.8 5.5 9.5 18 

1.2 1.0 6.2 8.4 16 

1.2 1.2 5.8 7.1 13.2 

1.2 1.4 6.2 5.3 4.2 

 

b. Extraction des résistances extrinsèques à Vds = 0 V et Vgs = 0 V 

Une fois la résistance Rge fixée, on peut appliquer le problème de régression linéaire sur un 

MOS PD-SOI à froid c’est-à-dire à Vds = 0 V et Vgs = 0 V. Les figures 5.2 (a) et (b) montrent 

que les paires [Re(Z21(ω)), Re(Z11(ω))] et [Re(Z12(ω)), Re(Z22(ω))] sont utilisées pour 

déterminer, respectivement, la résistance de source Rse, et la résistance de drain Rde. 

 

 

 

 

 

 

 

 

  

 

(a)                                                                    (b) 

Figure 5. 2. Représentation paramétrique des résistances extrinsèques dans la gamme 0.04-40 GHz du 

transistor MOS PD-SOI avec Lg = 130 nm à Vds = 0 V et Vgs = 0 V. (a) extraction de la résistance Rse, 

(b) extraction de la résistance Rde 
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c. Extraction des paramètres intrinsèques 

 Les paramètres intrinsèques représentent la partie active du transistor MOS PD-SOI 130 

nm. Le paragraphe 4.3.2 du chapitre 4 nous donne les expressions des paramètres intrinsèques 

issues de la matrice intrinsèque [Yint]. 

 

Figure 5. 3. Représentation des conductances extraites en fonction de la fréquence du transistor MOS 

PD-SOI avec Lg = 130 nm et W = 120 µm 

 

Figure 5. 4. Représentation des capacités intrinsèques extraites en fonction de la fréquence du 

transistor MOS PD-SOI avec Lg = 130 nm et W = 120 µm 
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Figure 5. 5. Résistance Rgsi et temps de retard τ extraits en fonction de la fréquence du transistor MOS 

PD-SOI avec Lg = 130 nm et W = 120 µm 

 

Les paramètres intrinsèques sont tracés en fonction de la fréquence dans les figures 5.3-5.5. 

On remarque que ces paramètres varient peu en fonction de la fréquence c’est-à-dire que ces 

éléments sont indépendants de la fréquence. Cette hypothèse est primordiale pour l’extraction 

des éléments du schéma équivalent à partir des mesures. 

5. 2.1.2. Comparaison entre simulations et mesures 

 La comparaison entre simulations et mesures permet de vérifier la qualité de la méthode 

d’extraction et la validité du schéma équivalent petit signal. La figure 5.6 montre qu’un très 

bon accord a été obtenu en comparant les simulations et les mesures des paramètres Sij du 

transistor MOS PD-SOI 130 nm dans la gamme de fréquences de 0.04 à 40 GHz, et ce, pour 

différents points de polarisation en saturation. 

5.2.2. Schéma équivalent petit signal du transistor UTBB FD-SOI 

Les équations décrivant les éléments de la partie extrinsèque et intrinsèque du circuit 

équivalent petit signal du transistor UTBB FD-SOI (illustré à la figure 4.1 du chapitre 4) sont 

définies par les équations (5-1) à (5-5). 

0 5 10 15 20 25 30 35 40
-5

0

5

10

 
 [

p
se

c
]

Fréquence  [GHz]

 

 

0 5 10 15 20 25 30 35 40
0

50

100

200

300

400

500

600

700

R
e
si

st
a
n

c
e
  

[
]

 

R
gsi



Chapitre 5                                                                                                              Résultats et discussion 

 
97 

𝑍𝜎 + 𝑌𝜋
−1 = 𝑍𝜎𝜋                                                      (5 − 1) 

𝑌𝜋 = 𝑌𝑒𝑥𝑡 + 𝑌𝑖𝑛𝑡                                                      (5 − 2) 

𝑍𝜎 = [
(𝑅𝑔𝑒 + 𝑅𝑠𝑒) 𝑅𝑠𝑒

𝑅𝑠𝑒 (𝑅𝑑𝑒 + 𝑅𝑠𝑒)
]                                     (5 − 3) 

𝑌𝑒𝑥𝑡 = [
𝑗𝜔(𝐶𝑔𝑠𝑒 + 𝐶𝑔𝑑𝑒) −𝑗𝜔𝐶𝑔𝑑𝑒

−𝑗𝜔𝐶𝑔𝑑𝑒 𝑗𝜔(𝐶𝑑𝑠𝑒 + 𝐶𝑔𝑑𝑒)
]                           (5 − 4) 

Yint=

[
 
 
 
 jω [

Cgsi

1+jωRgsiCgsi

+Cgdi] -jωCgdi

g
mi

e-jωτ

1+jωRgsiCgsi

-jωCgdi g
di

+jω(Cdsi+Cgdi)
]
 
 
 
 

                         (5 − 5) 

 

 

(a)                                                           (b) 

 

 (c)                                                                (d) 

Figure 5. 6. Paramètres-S mesurés (cercle) et simulés (ligne) du transistor MOS PD SOI avec Lg = 130 

nm et W = 120 µm à Vds = 1.2 V. (a) Vgs = 0.6 V, (b) Vgs = 0.8 V V, (c) Vgs = 1 V, (d) Vgs = 1.2 V 
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L’écart entre les mesures et simulation basé sur les paramètres extraits du transistor MOS 

PD-SOI 130 nm à Vgs = 1 V et Vds = 1.2 V est représenté par l’erreur relative, d’après la figure 

5.7 cette erreur ne dépasse pas 10% sur une large bande de fréquence. 

 

Figure 5. 7 . Erreur relative entre mesure et simulation des paramètres-S du transistor MOS PD-SOI 

130 nm à  à Vds = 1.2 V et Vgs= 1 V 

 

 

a. Extraction des résistances extrinsèques en saturation du UTBB FD-SOI 

L’extraction de résistance de source Rse, de grille Rge et de drain Rde en saturation du 

transistor UTBB FD-SOI avec Lg = 30 nm et W = 120 µm a été effectué en utilisant la 

méthode décrite dans la section 4.3.1.a du chapitre 4. On procède de la même manière pour 

les différents points de polarisations.  

 

Tableau 5. 2 Les résistances extrinsèques extraites pour UTBB FD-SOI avec une longueur de grille Lg 

= 30 nm en saturation 

Vds 

(V) 

Vgs 

(V) 

Rge 

() 

Rse 

() 

Rde 

() 

1.0 0.200 4.7 3.3 4.6 

1.0 0.325 4.8 4.4 7.1 

1.0 0.450 4.7 5.3 9.5 

1.0 0.700 4.4 4.4 11.4 

1.0 0.950 4.8 3.9 11.8 

1.0 1.075 5.0 3.4 9.6 

1.0 1.200 4.3 3.2 8.0 
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Les valeurs extraites sont résumées dans le tableau 5.2. On peut noter que Rge est 

pratiquement constante pour toutes les conditions de polarisation et que la valeur moyenne est 

autour 4.67 . 

b. Extraction de la résistance de grille de UTBB FD-SOI à Vds = 0 V et Vgs = 0 V  

La résistance de grille Rge peut également être extraite avec précision en utilisant la 

méthode de Lovelace [78]. Le transistor est polarisé en état OFF, cela signifie que Vgs = Vds = 

0 V et Rge est extraite à partir de [Re(Zσπ11(ω)-Re(Zσπ12 (ω)] en fonction de ω pour des 

fréquences très élevées, supérieures à 30 GHz. Le résultat obtenu est représenté à la figure 

5.8. La valeur de Rge est d'environ 4.8 , ce qui est très proche de la valeur présentée dans le 

tableau 5.2. Cette valeur est utilisée pour déterminer les résistances de source et de drain à Vds 

= 0 V et Vgs = 0 V. On peut conclure que la valeur de Rge est totalement indépendante des 

conditions de polarisation statique. 

c. Extraction des résistances de source et de drain à Vds = 0 V et Vgs = 0 V 

 
Figure 5. 8. Représentation de la résistance de grille en fonction de la fréquence du transistor UTBB 

FD-SOI avec Lg = 30 nm et W = 120 µm à Vds = 0 V et Vgs = 0 V 

 

Pour la détermination de la résistance de source Rse0 et la résistance de drain Rde0 à des 

conditions de polarisation nulle, on peut appliquer le problème de régression linéaire. Les 

paires de données [Re (Zσπ11(ω)), Re (Zσπ21(ω))] et [Re (Zσπ12(ω)), Re (Zσπ22(ω))] sont utilisées 
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pour déterminer respectivement Rse0 et Rde0. Les valeurs obtenues sont Rse0 = 1  et Rde0  = 3 

 (Figure 5.9). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

  

 

 

 

(a) (b) 

Figure 5. 9.  Représentation paramétrique des résistances extrinsèques dans la gamme de fréquences 

0.04 - 40 GHz pour un UTBB FD-SOI avec Lg = 30 nm et W = 120 µm à Vds = 0 V et Vgs = 0 V, (a) 

extraction de la résistance Rse, (b) extraction de la résistance Rde 

 

d. Extraction des capacités extrinsèques du transistor UTBB FD-SOI 

 

Figure 5. 10. Extraction des capacités extrinsèques en fonction de la fréquence du transistor UTBB 

FD-SOI avec Lg = 30 nm et W =120 µm à Vds = 0 V et Vgs = 0 V 
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Les capacités extrinsèques sont déduites directement à partir de la partie imaginaire des 

paramètres-Y à Vds = 0 V et Vgs = 0 V (section 4.1.2.1.b du chapitre 4). 

La figure 5.10 représente les capacités extrinsèques en fonction de la fréquence, tracées à partir des 

mesures. Ces valeurs sont pratiquement constantes pour une large gamme de fréquences. Les valeurs 

obtenues sont Cgse = 35 fF, Cgde = 30 fF et Cdse = 7 fF. 

e. Extraction des paramètres intrinsèques du transistor UTBB FD-SOI 

Après l’épluchage des résistances et capacités extrinsèques, les paramètres intrinsèques sont 

formulés à partir de la matrice intrinsèque Yint décrite dans l’équation (5-5). Basé sur Yint, les 

valeurs des paramètres intrinsèques sont données par les équations (4-10)-(4-16). Le tableau 

5.3 regroupe les valeurs des éléments intrinsèques du transistor UTBB FD-SOI en saturation. 

5.2.2.1. Résultats pour le transistor UTBB FD-SOI à Vds = 1 V et Vgs = 0.95 V 

Les figure 5.11 et 5.12 montrent la comparaison entre les simulations et les mesures des 

paramètres-S et Y, respectivement et ce, en mode saturation du transistor UTBB FD-SOI avec 

Lg  = 30 nm et W  = 120 µm à Vds = 1 V et Vgs = 0.95 V. Nous voyons qu’un excellent accord 

a été obtenu entre simulations et mesures sur une large plage de fréquences allant de 0.04 

jusqu’à 40 GHz. Ce résultat démontre la fiabilité de la méthode d'extraction proposée et la 

validité du circuit équivalent à petit signal proposé. 

 

Tableau 5. 3 Paramètres extrinsèques et intrinsèques extraits pour le transistor UTBB FD-SOI avec Lg 

= 30 nm et W = 120 µm en saturation 

Paramètres petit signal Paramètres extrinsèques Paramètres intrinsèques 

Méthode proposée 

 

V ds = 0 V et Vgs = 0 V Vds = 1 V et Vgs = 0.95 V 

 

Rse0  = 1  

Rde0 = 3  

Rge = 4.7  

Cgde = 7 fF 

Cgse = 35 fF 

Cdse = 30 fF 

 

Rse = 5 Ω 

Rde = 11.8 Ω 

Cgdi = 4 fF 

Cgsi  = 45 fF 

Cdsi = 35 fF 

gmi = 180 mS 

gdi = 22 mS 

τ = 0.5 ps 
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(a)                                              (b) 

 

Figure 5. 11. Paramètres-S mesurés (x) et simulés (ligne) du transistor UTBB FD-SOI avec Lg = 30 nm 

à Vds = 1 V. (a) Vgs = 0.7 V, (b) Vgs = 0.95 V 

 

La figure 5.12 montre l’erreur  relative sur les paramètres admittances-Y  du transistor 

UTBB FD-SOI à Vds = 1 V et Vgs.  D’après les résultats l’écart ne dépasse pas les 10%. 

 

Figure 5. 12. Erreur relative sur les paramètres admittances-Y du transistor UTBB FD-SOI  à Vds = 1 V 

et Vgs = 0.95 V 
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(a)                                                               (b) 

 

 
(a)                                                            (d) 

Figure 5. 13. Paramètres-Y mesurés (x) et simulés (--) du transistor UTBB FD-SOI avec Lg = 30 nm et 

W = 120 µm à Vds = 1 V et Vgs = 0.95 V (a) Y11, (b) Y12, (c) Y21, (d) Y22 

 

5.2.3. Résultats du transistor UTBB FD-SOI en mode linéaire 

Dans le but de généraliser la méthode d’extraction proposée sur différents modes de 

fonctionnement et sur différents types de transistors, nous avons fait le choix de l’extraction 

du schéma équivalent petit signal du transistor UTBB FD-SOI de CEA LETI en mode linéaire 

c’est-à-dire à Vds = 0.5 V et Vgs = 0.98 V et ce, en considérant la gamme de fréquence de 0.04 

à 26.5 GHz. 

Le travail est structuré comme suit : d’abord on fait l’extraction de la résistance de grille à 

froid (Vds = 0 V, Vgs = 0 V) puisque le transistor est supposé symétrique. Une fois Rge 

déterminée, on peut déduire les valeurs des résistances de source et de drain. Ensuite on passe 

à l’extraction des capacités extrinsèques puis des paramètres intrinsèques. 
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Le Tableau 5.4 nous donne les valeurs des éléments extrinsèques et intrinsèques du 

transistor considéré.  

 

Tableau 5. 4 Paramètres extrinsèques et intrinsèques extraits pour le UTBB FD-SOI avec Lg = 30 nm 

en régime linéaire 

 

 

(a)                                                              (b) 

 

(c)                                                          (d) 

Figure 5. 14. . Paramètres Y mesurés (x) et simulés (--) du transistor UTBB FD-SOI avec Lg = 30 nm à 

Vds = 0.5 V et Vgs = 0.98 V, (a) Y11, (b) Y12, (a) Y21, (b) Y22 

Paramètres petit signal Paramètres extrinsèques Paramètres extrinsèques 

Méthode proposée 

 

Vds = 0 V et Vgs = 0 V Vds = 0.5 V et Vgs = 0.98 V 

Rse0  = 2   

Rde0  = 8   

Rge  = 27   

Cgde  = 12 fF  

Cgse  = 13 fF  

Cdse  = 15 fF  

Cgdi  = 7.8 fF  

Cgsi  = 10.5 fF  

Cdsi  = 0 fF  

gmi  = 27 mS  

gdi  = 24 mS  

τ = 2.8 ps  
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La figure 5.14 montre une bonne convergence entre les paramètres-Y simulés et mesurés 

du transistor en mode linéaire à Vds = 0.5 V et Vgs = 0.98 V. Le bon accord obtenu prouve 

l’efficacité de la méthode d’extraction proposée. 

5.2.4. Modèle petit signal du transistor FinFET 

L’objectif de cette partie est d’appliquer la méthode d’extraction proposée sur le transistor 

FinFET. Il s’agit dans ce cas, de l’extraction des paramètres extrinsèques. Le circuit 

équivalent petit signal du transistor FinFET est donné par la figure 4.4 du chapitre 4. 

a. Extraction des résistances extrinsèques du transistor FinFET 

Comme le transistor FinFET est symétrique pour Vds = 0 V et Vgs = 0 V, l’application du 

problème de régression linéaire est impossible, pour cela on a fait appel à la méthode de 

Lovelace pour déterminer la résistance de grille [78]. La figure 5.15 illustre la courbe de la 

résistance Rge en fonction de la fréquence. Il est noté que la valeur de Rge est pratiquement 

constante pour une large gamme de fréquences. La valeur moyenne obtenue est Rge = 12 . 

Une fois la résistance de grille déterminée, les paires de données [Re(Zσπ21(ω)), 

Re(Zσπ11(ω))] et [Re (Zσπ12(ω)), Re(Zσπ22(ω))] sont utilisées pour déterminer Rse et Rde à Vds = 0 

V et Vgs = 0 V. 

 

Figure 5. 15. Représentation de la résistance de grille du transistor FinFET N0p13 en fonction de la 

fréquence à Vds = 0 V et Vgs = 0 V 
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b. Extraction des capacités extrinsèques  

Les capacités extrinsèques sont déterminées à partir de la partie imaginaire des 

paramètres-Y en basses fréquences (section 4.4.1.b du chapitre 4). La figure 5.16 donne la 

courbe des capacités extrinsèques en fonction de la fréquence. On constate que les valeurs des 

capacités sont quasi-constantes. Les valeurs obtenues sont données au Tableau 5.5. 

 

Figure 5. 16. Extraction des capacités extrinsèques du transistor en fonction de la fréquence FinFET 

N0p13 à Vds = 0 V et Vgs = 0 V 

5.2.4.1. Résultats  

Les figures 5.17-5.18 montrent un bon accord entre mesures et simulations basées sur les 

paramètres extraits et ce, jusqu’à 20 GHz. 

 

Tableau 5. 5 Paramètres extrinsèques du transistor FinFET (N0p13) à Vgs = 0 V et Vds = 0 V 

Résistance extrinsèques Capacité extrinsèques 

Rse = 2  

Rge = 12  

Rde = 6  

Cgde = 49 fF 

Cgse = 112 fF 

Cdse = 80 fF 
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Figure 5. 17. Magnitude des paramètres-S : Comparaison entre mesures (o) simulations (ligne)  à Vds = 

0 V et Vgs = 0 V. 
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Figure 5. 18. Phase des paramètres S : Comparaison entre mesures (o) et simulations (ligne)                      

à Vds = 0 V et Vgs = 0 V 
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L’écart entre les mesures et simulation basé sur les paramètres extraits du transistor 

FinFET à Vgs = 0 V et Vds = 0 V est représenté par l’erreur relative montré sur la figure 5.19  

 

Figure 5. 19. Erreur relative sur les paramètres-S du transistor FinFET à Vds = 0 V et Vgs = 0 V 

 

5.2.5. Extraction des éléments du schéma équivalent petit signal du transistor 

HEMT AlGaN/GaN 

La technique de modélisation en petit signal utilisée dans ce cas passe généralement par 

trois étapes principales. Premièrement, un modèle sous forme d’un circuit équivalent 

électrique du transistor HEMT AlGaN/GaN est proposé. Ensuite, on passe à l’extraction des 

paramètres extrinsèques et intrinsèques de ce circuit équivalent. Enfin, la validation du 

modèle est effectuée en comparant simulations et mesures. 

5.2.5.1. Schéma équivalent petit signal du transistor GaN HEMT 

La procédure d’extraction des éléments du schéma équivalent petit signal du transistor 

HEMT AlGaN/GaN a été expliquée en détail dans le paragraphe 4.5.1 du chapitre 4. Le 

modèle dans ce cas est un peu plus compliqué par rapport au modèle petit signal du transistor 

à effet de champ conventionnel. La figure 4.6 donne le schéma équivalent petit signal qui 

reflète fidèlement la physique du composant. 
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a.  Extraction des capacités extrinsèques 

Les capacités extrinsèques sont déterminées à froid pincé (Vds = 0 V et Vgs < Vth) et en 

basses fréquences (< 5 GHz). Dans ce cas le schéma équivalent est réduit à celui de la figure 

4.7, les inductances peuvent être négligées et les résistances n'influent pas sur la partie 

imaginaire des paramètres-Y. Les capacités de branches (Cgso, Cgdo, Cdso) sont déterminées à 

partir de la partie imaginaire des paramètres-Y à Vds = 0 V et Vgs < Vth. La détermination des 

autres capacités est effectuée à partir de l’organigramme décrit dans le paragraphe 4.5.2.a du 

chapitre 4. 

b. Extraction des résistances et inductances extrinsèques 

Les méthodes utilisées pour extraire les inductances et les résistances sont souvent menées 

à des conditions de polarisation spécifiques et à des fréquences supérieures à 5 GHz avec une 

polarisation Vds = 0 V et Vgs < Vth. L’avantage principal de travailler dans ces conditions est la 

simplification du modèle du circuit en une forme symétrique.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 5. 20. Extraction des inductances extrinsèques à partir des paramètres-Z à froid pincé du 

transistor HEMT AlGaN/GaN 

Dans de telles conditions de polarisation, le reste du dispositif est modélisé avec le circuit 

équivalent représenté sur la figure 4.9 et qui est transformé en réseau T (figure 4.10). D’après 

les équations (4-30) à (4-32), Rch représente l’impédance intrinsèque résiduelle traitée toujours 

comme une résistance du canal. Dans notre cas cette résistance est négligée, ce qui rend la 
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détermination des résistances parasites Rs, Rg et Rd à partir de la partie réelle des paramètres 

impédance Re(Zij) beaucoup plus facile. 

La figure 5.20 montre la courbe des inductances Lg, Ld  et Ls extraites à partir de la pente de 

courbe ωIm(Zij) en fonction de ω2. Le tableau 5.6 résume les valeurs des paramètres 

extrinsèques extraits du circuit équivalent du transistor HEMT AlGaN/GaN. 

c. Extraction des paramètres intrinsèques 

La formulation des paramètres intrinsèques du transistor HEMT AlGaN/GaN proviennent 

des branches d’admittances de la figure 4.11. 

 Extraction de la capacité Cgsi 

 La figure 5.21 représente la courbe ω*G en fonction de ω2 à partir de laquelle la capacité 

Cgsi  est calculée depuis la pente et ce, selon l’équation (4-37). 

 Extraction de la capacité Cgdi 

 De même, d’après l’équation (4-39), la pente de la figure 5.22 permet de déterminer la 

capacité Cgdi. 

 

Tableau 5. 6 . Paramètres extrinsèques du transistor HEMT AlGaN/GaN à froid pincé  

(Vds = 0 V et Vgs< Vth) 

 

 

 

 

 

 

 Extraction des résistances Ri et Rgd 

 A partir des équations (4.40) et (4.41), les résistances Ri et Rgd sont déterminées, 

respectivement, à partir de la pente de la courbe de la fonction [ω*Re(Ygs)/Im(Ygs)] et de celle 

Paramètres petit signal Paramètres extrinsèques 

Vds = 0 V et Vgs < Vth 

Méthode proposée 

 

Rs = 6.5       Cdp = 7 fF    Ls = 5.25 pH  

Rd = 9          Cgp = 7 fF    Lg = 40 pH  

Rg = 5.5       Cgde = 1 fF   Ld = 45 pH 

                       Cgse = 5 fF  

                      Cdse  = 20 fF  
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de [ω*Re(Ygd)/Im(Ygd)] en fonction de ω2. Ces deux courbes sont données aux figures 5.23 et 

5.24 respectivement. 

 Extraction de la capacité Cdsi 

 En procédant de la même manière, la capacité Cdsi  peut être déduite à partir de l’équation 

(4-47) et de la pente de la courbe de Im [Yds] en fonction de ω tel qu’illustrée à la figure 5.25. 

 

 Extraction de la transconductance gm et du temps de retard τ 

En se basant sur le paragraphe 4.5.3. La transconductance gm est déterminée à partir de 

l’équation (4-45) et la valeur de τ à partir de l’équation (4-46). 

 Extraction des conductances 

Les valeurs des conductances Ggsf et Ggdf sont obtenues à partir des parties réelles des 

équations (4-43) et (4-44) et ce, en basses fréquences (< 100 MHz). 

  
Figure 5. 21. Extraction de la capacité Cgsi du transistor HEMT AlGaN/GaN 
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Figure 5. 22. Extraction de la capacité Cgdi du transistor HEMT AlGaN/GaN 

. 

 

Figure 5. 23. Extraction de la résistance Ri du transistor HEMT AlGaN/GaN 
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. 

 
Figure 5. 24. Extraction de la résistance Rgd du transistor HEMT AlGaN/GaN 

 

 
Figure 5. 25. Extraction de la capacité Cdsi du transistor HEMT AlGaN/GaN 
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5.2.5.2. Résultats de Simulation du transistor HEMT AlGaN/GaN 

 

Figure 5. 26. Paramètres-S mesurés (o) et simulés (ligne) du transistor HEMT ALGaN/GaN 

Dans la gamme de fréquence 0.25-60 GHz à Vgs = -1 V et Vds = 10 V 

 

La méthode d'extraction proposée a été appliquée pour déterminer les paramètres du circuit 

équivalents d'un HEMT de AlGaN/GaN. La figure 5.26 montre qu’un excellent accord a été 

obtenu entre mesures et simulations et ce, pour une large gamme de fréquence. 

 

Figure 5. 27. Erreur relative sur les paramètres S du transistor HEMT ALGaN/GaN à Vgs = -1 V et Vds 

= 10 V 
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La figure 5.27 montre l’erreur relative entre mesures et simulations sur les paramètres-S du 

transistor à Vgs = -1 V et Vds = 10 V.  

 

5.3. Etude de sensibilité de la méthode proposée 

Dans cette partie nous étudierons la sensibilité de la méthode d’extraction proposée. En 

ajoutant des planchers de bruit de l’analyseur vectoriel (VNA) sur les paramètres S simulés du 

transistor UTBB FD-SOI (Lg = 30 nm, W = 120 µm), nous essayerons de voir l’impact du 

bruit sur l’extraction des éléments du schéma équivalent petit signal. 

5.3.1. Paramètres-S simulés 

Le tableau 5.7 illustre les valeurs des éléments extraits relatifs au schéma équivalent du 

transistor UTBB FD-SOI en utilisant la méthode proposée. L’extraction a été effectuée aux 

tensions Vds = 0 V et Vgs = 0 V. Ensuite, nous avons simulé les paramètres-S du schéma 

équivalent en utilisant les valeurs susmentionnées (Tableau 5.7). 

En outre un signal de bruit a été simulé par la fonction aléatoire illustrée dans l’équation 

(5-1) et ajouté aux paramètres-S simulés du schéma équivalent. Comme nous l’avons cité, le 

but est d’émuler le bruit de l’analyseur VNA en vue de voir l’impact du bruit sur la méthode 

proposée. Les valeurs typiques des planchers de bruit de VNA (Anritsu 37397C) sont données 

par le tableau 5.8. 

𝑁 = (𝑎 + 𝑖𝑏)√
𝑃

2
                                                    (5 − 6) 

où N est le niveau de bruit, a et b des nombres aléatoires et P la puissance du niveau de bruit. 

 

Tableau 5. 7 Eléments du schéma équivalent du transistor  UTBB FD-SOI avec Lg = 30 nm et W = 120 

µm à Vds = 0 V et Vgs = 0 V 

Résistances extrinsèques  Eléments intrinsèques 

Rse = 1  

Rge = 4.8  

Rde = 3  

gm  = 0.9 µS  

Cgs = 35 fF 

gd  = 0.1 µS   

Cgd  = 30 fF 

τ = 0 ps   

Cds = 7 fF  

Rgsi  = 0   
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Tableau 5. 8 planchers de bruit du VNA (Anritsu 37397C) [82] 

Fréquence (GHz) plancher de bruit (dBm) 

 0.04 

 2.0 

 20 

 40 

-77 

-105 

-97 

-95 

 

5.3.2. Extraction des paramètres extrinsèques avec et sans bruit 

Afin d’évaluer l'immunité de la méthode proposée contre le bruit du VNA (Bruit blanc), 

nous avons fait l’extraction des paramètres extrinsèques du transistor UTBB FD-SOI utilisant 

les paramètres- S bruités à Vds = 0 V et Vgs = 0 V. 

La figure 5.28 montre la courbe de la résistance extraite avec et sans la présence du bruit. 

Ainsi, la présence du bruit provoque une grande dispersion, en particulier dans la gamme de 

fréquence 0-15 GHz. Ensuite, au-delà de 15 GHz les points de la simulation bruitée se 

reconcentrent sur la courbe de simulation sans bruit. 

 
Figure 5. 28. Partie réelle de ( Zσπ11-Zσπ12) simulés avec et sans bruit de VNA utilisant la méthode 

proposée à Vds= 0 V et Vgs= 0 V 

 

Les figures 5.29 et 5.30 montrent des représentations paramétriques de [Re(Zσπ11), Re 

(Zσπ21)] et [Re(Zσπ22), Re(Zσπ12)] pour extraire respectivement les résistances Rse et Rde 
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moyennant la méthode proposée. On remarque que les points de la simulation bruitée sont 

concentrés au début de chaque courbe de simulation sans bruit, cela veut dire que la méthode 

est sensible au bruit seulement en basses fréquences. 

 

Figure 5. 29. Représentation paramétrique de Re(Zσπ11) en fonction de Re(Zσπ21) avec et sans bruit de 

VNA utilisant la méthode proposée à Vds= 0 V et Vgs = 0 V 

 

 
Figure 5. 30. Représentation paramétrique de Re(Zσπ22) en fonction de Re(Zσπ12) avec et sans bruit de 

VNA utilisant la méthode proposée à Vds = 0 V et Vgs = 0 V 

-500 0 500 1000 1500

-400

-200

0

200

400

600

800

Re(Z
21

)    []

R
e
(Z




1
1
) 

  
 [


]

 

 

 R
se

 Simulée

 R
se

 Bruitée

0 2000 4000 7000
-2000

0

2000

4000

6000

8000

10000

12000

15000

Re(Z
12

)    []

R
e
(Z




2
2
) 

  
 [


]

 

 

 R
de

 Simulée

 R
de

 Bruitée



Chapitre 5                                                                                                              Résultats et discussion 

 
119 

Les figures 5.31-5.33 représentent les capacités extrinsèques extraites. Les simulations avec bruit 

montrent une dispersion dans la gamme 0 à 15 GHz, et au-delà de cette fréquence les points suivent la 

courbe de simulation sans bruit. 

 

 
Figure 5. 31. Représentation des capacités avec et sans bruit de VNA à Vds = 1 V et Vgs = 0.95V, 

utilisant la méthode proposée. (a) Cgs, (b) Cgd, (c) Cds 

 
Figure 5. 32. Représentation des capacités avec et sans bruit de VNA à Vds = 1 V et Vgs= 0.95 V, 

utilisant la méthode proposée. (a) Cgs, (b) Cgd, (c) Cds 
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Figure 5. 33. Représentation des capacités avec et sans bruit de VNA à Vds = 1 V et Vgs = 0.95 V, 

utilisant la méthode proposée. (a) Cgs, (b) Cgd, (c) Cds 

 

5.3.3. Extraction des paramètres intrinsèques avec et sans bruit 

Les valeurs des éléments du schéma équivalent du transistor UTBB FD-SOI avec Lg = 30 

nm et W = 120 µm extraits à partir des données de mesure à Vds = 1 V et Vgs = 0.95 V, utilisant 

la méthode proposée sont exposés dans le Tableau 5.9.  

 

Tableau 5. 9 Eléments du schéma équivalent du transistor UTBB FD-SOI avec Lg = 30 nm et W  = 120 

µm à Vds = 1 V et Vgs = 0.95 V 

Résistances extrinsèques  Eléments intrinsèques 

Rse = 2.5 

Rge = 4.8  

Rde = 7  

gm = 350 mS  

Cgs = 110 fF 

gd  = 37 mS   

Cgd = 67 fF 

τ = 0.8 ps   

Cds = 62 fF  

 

Dans cette partie, nous allons procéder de la même manière que le paragraphe précédent 

mais pour évaluer l’immunité contre le bruit de la méthode d’extraction des paramètres 

intrinsèques. Nous allons utiliser les mêmes planchers de bruit du VNA (Tableau 5.8). 

La figure 5.34 correspond à la courbe de la transconductance gm en fonction de la 

fréquence pour les simulations avec et sans bruit. Cette figure montre que l’impact du 
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plancher de bruit du VNA est considérable en basse fréquence, particulièrement en deçà de 5 

GHz. Cependant, au-dessus de 5 GHz les courbes avec bruit et sans bruit convergent. 

En outre, une large dispersion est enregistrée au niveau de l’extraction de la conductance 

gd sur toute la gamme de fréquence comme illustré à la figure 5.35. 

 
Figure 5. 34. Représentation des conductances avec et sans bruit de VNA à Vds = 1 V et Vgs = 0.95 V, 

utilisant la méthode proposée. (a) gm, (b) gd 

 

Figure 5. 35. Représentation des conductances avec et sans bruit de VNA à Vds= 1 V et Vgs = 0.95 V, 

utilisant la méthode proposée. (a) gm, (b) gd 
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Concernant l’extraction du temps de retard τ ainsi que des capacités (Cgs, Cds et Cgd), on 

peut noter aux figures respectives 5.36 à 5.39, que les simulations avec bruit présentent une 

dispersion dans la gamme [0.04-15GHz], et au-dessus de 15 GHz, les courbes convergent à 

nouveau vers les simulations sans bruit. 

 
Figure 5. 36. Temps de retard simulé du transistor UTBB FD-SOI avec et sans bruit de VNA à Vds = 1 

V et Vgs = 0.95 V, utilisant la méthode proposée 

 

 
Figure 5. 37. Représentation des capacités avec et sans bruit de VNA à Vds = 1 V et Vgs = 0.95V, 

utilisant la méthode proposée. (a) Cgs, (b) Cgd, (c) Cds 
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Figure 5. 38. Représentation des capacités avec et sans bruit de VNA à Vds = 1 V et Vgs = 0.95 V, 

utilisant la méthode proposée. (a) Cgs, (b) Cgd, (c) Cds 

 
Figure 5. 39. Représentation des capacités avec et sans bruit de VNA à Vds = 1 V et Vgs = 0.95 V, 

utilisant la méthode proposée. (a) Cgs, (b) Cgd, (c) Cds 

 

5.4. Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons présenté les résultats de la caractérisation et de la 

modélisation des transistors à effet de champ, par le biais de la méthode d’extraction 

proposée. 
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Nous avons commencé par appliquer la méthode d’extraction proposée, sur le transistor 

MOS PD-SOI avec Lg = 130 nm et sur le UTBB FD-SOI avec Lg = 30 nm. Puis nous avons 

validé la méthode d’extraction RF en comparant entre les mesures et les simulations sans 

introduire aucun processus d’optimisation. Il est important de noter la remarquable 

convergence obtenu entre simulation et mesure. 

La deuxième application de la méthode proposée a porté sur le transistor FinFET où nous 

avons extrait sa partie extrinsèque avec succès, puis nous l’avons validé en comparant le 

module et la phase des paramètres S et les courbes tracées ont démontré une coïncidence 

notable entre mesures et simulation. 

De plus, dans le but de généraliser la méthode proposée, nous l’avons appliqué au 

transistor HEMT AlGaN/GaN. Cependant, bien que les résultats obtenus soient satisfaisant, 

une certaine difficulté a été notée lors de l’extraction de la partie extrinsèque. 

Enfin, nous avons étudié la sensibilité de la méthode d’extraction à travers l’ajout des 

planchers de bruit de VNA sur les paramètres S simulés du transistor UTBB FD-SOI, pour 

voir l’impact du bruit sur l’extraction des éléments du schéma équivalent petit signal. Il a été 

constaté que l’influence du bruit est généralement présente au niveau des basses fréquences, 

néanmoins, la méthode d’extraction proposée a démontré son immunité au niveau des hautes 

fréquences. 
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Conclusion générale 

Les applications dans le domaine de télécommunication (téléphonie mobile, réseau sans 

fil, …) évoluent dans façon continu grâce à l’évolution continue des transistors 

radiofréquence RF. Néanmoins, cette évolution ne peut se maintenir sans un développement 

parallèle des travaux d’investigation permettant la caractérisation électrique et la modélisation 

de ces composants. 

Les travaux effectués lors de cette thèse portaient sur la caractérisation et modélisation 

large bande des transistors à effet de champ, notamment, les transistors MOSFET sur SOI 

(Silicon-on-Insulator) et les transistors HEMT à base de nitrure de gallium GaN. Il s’agissait 

de développer des techniques d’extraction RF des éléments d’un circuit équivalent petit signal 

des transistors à effet de champ. 

Dans un premier temps un état de l’art a été dressée sur les différentes générations de 

transistors à effet de champ, à savoir, les transistors MOSFET sous leurs variantes : UTB FD-

SOI, FinFET et UTBB FD-SOI. Nous avons pu constater l’importance de ces transistors dans 

l’industrie des produits électronique destinés aux applications RF. Sur un autre volet, il a été 

mis en avant l’importance d’utiliser d’autre type de transistors, en l’occurrence, les HEMT 

GaN, lorsqu’une forte puissance est manipulée en haute fréquence. 

En second lieux, et en essayant de construire un background théorique qui constituera la 

base des travaux qui seront menés par la suite, le deuxième chapitre a été consacré à la 

présentation des caractéristiques décrivant le fonctionnement des transistors discutés dans le 

premier chapitre, et ce, en régime statique. Ces caractéristiques sont d’une importance du 

moment qu’elles permettent de déterminer des paramètres propres au transistor en question. 

De plus, nous avons décrit les  équipements et bancs de mesure utilisés lors de la 

caractérisation des transistors que ce soit pour le régime statique ou bien dynamique. 

Le troisième chapitre a porté sur l’aspect théorique des différents types de modélisation des 

transistors à effet de champs en haute fréquence. Au début nous avons fait une description de 

la modélisation générique, où nous avons vu qu’elle est constituée de trois types de 

modélisation, à savoir, la modélisation physique, la modélisation à base de données 

expérimentales et la modélisation phénoménologique. Nous avons conclu que le type de 

modélisation le plus commode aux transistors à effet de champ émergent est la modélisation 

phénoménologique, particulièrement, la modélisation analytique directe dont les modèles 
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nécessitent une caractérisation particulière des composants déjà existants. Le travail avec ce 

genre de modélisation est flexible, précis et rapide. En outre, nous avons présenté la 

méthodologie d’extraction directe des éléments des circuits équivalents des transistors. 

Nous avons traité au chapitre quatre la méthode de modélisation que nous avons proposée. 

Une méthode originale a été introduite permettant la détermination d’une façon directe et 

précise de tous les éléments du schéma équivalent petit signal des transistors à effet de champ. 

La première application de cette méthode a porté sur l’extraction les éléments extrinsèques et 

intrinsèques du schéma équivalent petit signal des transistors MOS SOI. L’approche retenue a 

permis de déterminer les valeurs des résistances extrinsèques à tous les points de polarisation 

en saturation, et de même pour la déduction des capacités extrinsèques ainsi que les éléments 

intrinsèques, et ce, à partir d’une simple transformation matricielle successive de la matrice de 

répartition [S] mesurée en matrice admittance intrinsèque [Yint]. Une deuxième application de 

la dite méthode a été conduite sur le transistor FinFET où nous avons extrait ses résistances 

extrinsèques. Enfin, la dernière partie de ce chapitre portait sur la généralisation de la 

méthode proposée, à d’autres dispositifs différents des structures de la famille MOSFET, il 

s’agissait dans ce du transistor HEMT AlGaN/GaN. 

Finalement, en vue de valider l’approche détaillée dans le chapitre quatre, le dernier 

chapitre a été consacré a la  présentation des résultats de simulation issue de l’application de 

la méthode à des cas précis de transistors et à des points de polarisation déterminés. Ensuite, 

une comparaison a été effectuée entre ces simulations et les données des mesures, et nous 

avons obtenu un très bon accord entre les deux. En effet cet accord reflète la fiabilité de la 

méthode proposée. Et comme test d’immunité la méthode a été soumise à une dernière 

épreuve relative à l’impact du bruit plancher, nous avons constaté que notre méthode présente 

une robustesse mais au niveau des hautes fréquences. 
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Tout réseau électrique à deux ports, tel que celui de la Figure A.1, peut être représenté  par : 

 Représentation par paramètres d’impédance (Paramètres-Z) 

V1 = Z11I1+Z12I2                

V2 = Z21I1+Z22I2 

 Représentation par paramètres  d’admittance  (Paramètres-Y) 

I1 = Y11V1+Y12V2 

I2 = Y21V1+Y22V2 

 Représentation par  paramètres de répartition  (Paramètres-S) 

b1 = S11a1+S12a2 

b2 = S21a1+S22a2 

 

 

 

 

 

(a)                                                        (b) 

Figure A. 1. Représentation d’un quadripôle à deux ports. (a) paramètres-Z, Y, (b) paramètres-S 

 

 Le passage d'une représentation électrique à une autre est assuré par Calculs mathématiques 

simples comme le montre le tableau A.1  
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Tableau A.  1  Tableau A.1 Equations pour la conversion entre  paramètres S, Y et Z, avec impédance 

de source Z01 et impédance de charge Z02. 

.Conversion paramètres-S en paramètres-Z Conversion paramètres-Z en paramètres-S 

𝑆11 =
(𝑍11 − 𝑍01)(𝑍22 + 𝑍02) − 𝑍12𝑍21

(𝑍11 + 𝑍01)(𝑍22 + 𝑍02)−𝑍12𝑍21
 

𝑆12 =
2𝑍12(𝑍01𝑍02)

1/2

(𝑍11 + 𝑍01)(𝑍22 + 𝑍02)−𝑍12𝑍21
 

𝑆21 =
2𝑍21(𝑍01𝑍02)

1/2

(𝑍11 + 𝑍01)(𝑍22 + 𝑍02)−𝑍12𝑍21
 

𝑆22 =
(𝑍11 + 𝑍01)(𝑍22 − 𝑍02) − 𝑍12𝑍21

(𝑍11 + 𝑍01)(𝑍22 + 𝑍02)−𝑍12𝑍21
 

𝑍11 =
(𝑍01 + 𝑆11𝑍01)(1 − 𝑆22) + 𝑍01𝑆12𝑆21

(1 − 𝑆11)(1 − 𝑆22)−𝑆12𝑆21
 

𝑍12 =
2𝑆12(𝑍01𝑍02)

1/2

(1 − 𝑆11)(1 − 𝑆22)−𝑆12𝑆21
 

𝑍21 =
2𝑆21(𝑍01𝑍02)

1/2

(1 − 𝑆11)(1 − 𝑆22)−𝑆12𝑆21
 

𝑍22 =
(𝑍02 + 𝑆22𝑍02)(1 − 𝑆11) + 𝑍02𝑆12𝑆21

(1 − 𝑆11)(1 − 𝑆22)−𝑆12𝑆21
 

Conversion paramètres-S en paramètres-Y Conversion paramètres-Y en paramètres-S 

𝑆11 =
(1 − 𝑌11𝑍01)(1 + 𝑌22𝑍02) + 𝑍01𝑍02𝑌12𝑌21

(1 + 𝑌11𝑍01)(1 + 𝑌22𝑍02) − 𝑍01𝑍02𝑌12𝑌21
 

𝑆12 =
−2𝑌12(𝑍01𝑍02)

1/2

(1 + 𝑌11𝑍01)(1 + 𝑌22𝑍02) − 𝑍01𝑍02𝑌12𝑌21
 

𝑆21 =
−2𝑌21(𝑍01𝑍02)

1/2

(1 + 𝑌11𝑍01)(1 + 𝑌22𝑍02) − 𝑍01𝑍02𝑌12𝑌21
 

𝑆22 =
(1 + 𝑌11𝑍01)(1 − 𝑌22𝑍02) + 𝑍01𝑍02𝑌12𝑌21

(1 + 𝑌11𝑍01)(1 + 𝑌22𝑍02) − 𝑍01𝑍02𝑌12𝑌21
 

 

 𝑌11     =
(𝑍02 + 𝑆22𝑍02)(1 − 𝑆11) + 𝑍02𝑆12𝑆21

(𝑍01 + 𝑆11𝑍01)(𝑍02 + 𝑆22𝑍02)−𝑍02𝑍01𝑆12𝑆21
 

𝑌12 =
−2𝑆12(𝑍01𝑍02)

1/2

(𝑍01 + 𝑆11𝑍01)(𝑍02 + 𝑆22𝑍02)−𝑍02𝑍01𝑆12𝑆21
 

𝑌21 =
−2𝑆21(𝑍01𝑍02)

1/2

(𝑍01 + 𝑆11𝑍01)(𝑍02 + 𝑆22𝑍02)−𝑍02𝑍01𝑆12
𝑆21

 

𝑌22 =
(𝑍01 + 𝑆11𝑍01)(1 − 𝑆22) + 𝑍02𝑆12𝑆21

(𝑍01 + 𝑆11𝑍01)(𝑍02 + 𝑆22𝑍02)−𝑍02𝑍01𝑆12𝑆21
 

Conversion des paramètres-Z en paramètres-Y Conversion des paramètres-Y en paramètres-Z 

𝑍11 =
𝑌22

𝑌11𝑌22 − 𝑌12𝑌21
 

𝑍12 =
−𝑌12

𝑌11𝑌22 − 𝑌12𝑌21
 

𝑍12 =
−𝑌21

𝑌11𝑌22 − 𝑌12𝑌21
 

𝑍22 =
𝑌11

𝑌11𝑌22 − 𝑌12𝑌21
 

 

𝑌11 =
𝑍22

𝑍11𝑍22 − 𝑍12𝑍21
 

𝑌12 =
−𝑍12

𝑍11𝑍22 − 𝑍12𝑍21
 

𝑌21 =
−𝑍21

𝑍11𝑍22 − 𝑍12𝑍21
 

𝑌22 =
𝑍11

𝑍11𝑍22 − 𝑍12𝑍21
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 ملخص

 وذلك اللاسلكية الاتصالات لتطبيقات الموجهةللترانزستورات  نموذجا تطوير وتوصيف العمل المقدم في هذه الأطروحة يتناول

 لدينا تولد أن درجة إلى الأخيرة السنوات في ملحوظا تطورا MOSFET الترانزستورات عرفت لقد. عريض تردداتي نطاق على

  نماذج باقتراح التطور هذا مواكبة لزاما فكان لذلك. MOS SOI, FinFET and UTBB FD SOI  مثل أخرى أصنافا

 مطوري مساندة حتى أو بفعالية الترانزستورات هته استغلال من الالكترونية الشرائح مصممو ليتمكن بها وموثوق دقيقة

 من صغيرة شاارةالإ نموذج رقيم عناص لاستخراج جديدة طريقة اقتراح تم فقد ولذلك،. الحاسوب بمساعدة تصميمال برامج

 التوصل تم أن حيث أعلاه، المذكورة الترانزستورات على بنجاح المقترحة الطريقة تطبيق تم. MOSFET الترانزستورات

 الجاليوم الترانزستورات على آخر تطبيق يناجرأ الطريقة، هذه لتعميم. قياسالو محاكاةال بيانات بين جدا جيد اتفاق إلى

HEMT جيدة نتائج فيها تحققت حيث. 

 MOSFET ،HEMT GaN الترانزستورات،  الحاسوب بمساعدة تصميمال برامج،  وتوصيف نمذجة الكلمات المفتاحية_

 .اللاسلكية الاتصالات، 

Abstract 

The work presented in this thesis deals with the broad band modeling and characterization of 

emergent transistors allotted to radiofrequency applications. The development in the area of 

MOSFET transistors has been conducted in noteworthy manner, and various devices have 

been introduced such as, MOS SOI, FinFET and UTBB FD SOI. Nevertheless, this 

outstanding growing should be supported by proposing accurate and reliable transistors 

models to fulfill the requirements needed by integrated circuits designers and CAD (computer 

aided design) tools developers. Therefore, a new method has been proposed to extract the 

elements values tied to small signal model of MOSFET transistors. The proposed method has 

been successfully applied to the above transistors, since very good agreement was reached 

between simulated and measured data. Then, to generalize this method, another application 

was carried out on the HEMT GaN transistors where good results have been achieved.  

Keywords_ Characterization and small-signal modeling, CAD, Transistors, MOSFET, 

HEMT GaN, radiofrequency. 

Résumé 

Le travail présenté dans cette thèse porte sur la caractérisation et modélisation large bande  

des transistors émergents destinés aux applications radiofréquence. Avec le développement 

très poussé dans la filière des transistors MOSFETs sous ces différentes formes tel que les 

MOS SOI, le FinFET et l’UTBB FD SOI, il devient une nécessité d’accompagner cette 

évolution avec des modèles précis et fiable pour servir les besoins des concepteurs de circuits 

intégrés ainsi que les développeurs des outils de conception assistée par ordinateur (CAO). A 

cet effet, nous avons apporté une contribution dans cette discipline de la modélisation en 

proposant une méthode novatrice pour l’extraction des éléments du modèle petit signal des 

transistors MOSFETs. La méthode proposée a été appliquée aux transistors suscités avec 

succès du moment que les résultats de simulation coïncident exactement avec les données 

issues des mesures. Pour des fins de généralisation, la méthode en question a été aussi 

appliquée au transistor HEMT AlGaN/GaN où de bons résultats ont été notés. 

Mots-clés_ Caractérisation et modélisation petit signal, Transistors, MOSFET, HEMT GaN, 

radiofréquence. 

 


