
SESSUEERIERS CRÉRREIERE 

COMPOSANTS 
ACTIFS 

DISCRETS 2 
SES ANTEANS .. DEN AS ERA ENATEREE TS 

C H | R A R D 

va PE NRA + sn cs ARTS 
}: ANS 

K VE a LUE 

NE 
WC NE SN Le 

% ts SA “ 
NUL 
MUST 

or 
Fi Ÿ He CAS 

EDISCIENCE 
international 

retronik.fr 2025 



COMPOSANTS 
ACTIFS 

DISCRETS 

2



SESGUCERIOES CRÉRRENENE 

Dans la même collection 

Electronique industrielle 

Boucles à verrouillage de phase 

Amplificateurs de puissance 

Amplificateurs opérationnels 1 

Amplificateurs opérationnels 2 

Composants actifs discrets 1



MICHEL GIRARD 

Institut Universitaire de Technologie, Cachan 

Département Automatismes et Electronique de Puissance 

COMPOSANTS 
ACTIFS 

DISCRETS 

2 

EDISCIENCE 
international 

1994



Nous tenons à remercier les sociétés suivantes qui nous ont permis 
de reproduire certains schémas contenus dans cet ouvrage : ICT, National 
Semiconductor, Motorola, VTC, Harris-Intersil, Harris Semiconducteurs, Sili- 
conix, Philips Composants, PMI. 

Maquette de couverture : Françoise Rojare 

«© 1990, Ediscience international, Paris. 

ISBN : 2-84074-069-9 

ISSN : 0985-9039 

(publié précédemment par McGraw-Hill Inc., Paris. 

ISBN : 2-7042-1205-8) 

La Loi du 11 mars 1957 n'autorisant, aux termes des alinéas 2 et 3 de l'Article 41, d'une part, 

que les «copies ou reproductions strictement réservées à l'usage privé du copiste et non 

destinées à une utilisation collective» et, d'autre part, que les analyses et les courtes 
citations dans un but d'exemple et d'illustration, «toute représentation ou reproduction 

intégrale, ou partielle, faite sans le consentement de l'auteur ou de ses ayants-droit ou 

ayants-cause, est illicite» (alinéa 1°" de l'Article 40). Cette représentation ou reproduction, 

par quelque procédé que ce soit, constituerait donc une contrefaçon sanctionnée par les 

articles 425 et suivants du Code Pénal. 

Ediscience international — 28, rue Beaunier — 75014 Paris



Avant-propos 

En 1989, un fabricant de circuits intégrés spécifiques à une application 

(ASIC) annonce : « L'expansion des ASIC mixtes - numériques, analogiques — est 

sérieusement freinée par le manque de concepteurs compétents en analogique : la 

fortune attend ceux qui choisissent, aujourd'hui, cette voie. » 

Oui, la connaissance des composants discrets est obligatoire dans la pratique 

des techniques modernes (utilisation des circuits intégrés analogiques et numéri- 

ques, simulation analogique en CAO, conception des circuits intégrés, etc.), mais 

elle est tout autant nécessaire pour l'étude des fonctions non intégrées telles que 

les circuits d'interface, les circuits de puissance, les circuits hautes fréquences. 
sans oublier les « petits montages rapides de dépannage ». 

L'ouvrage Composants actifs discrets présente, d'abord quelques éléments de 

la physique des semiconducteurs nécessaires à l'étude du comportement des com- 
posants, puis les composants actifs discrets bipolaires et unipolaires (à effet de 

champ), et enfin l'intégration de ces composants. Une différence inévitable entre 

la théorie et la pratique est due aux imperfections de fabrication. Minimiser ces 

imperfections et améliorer les caractéristiques des composants représente « la 

science de l'art » des fabricants. 

L'étude des composants discrets est d'abord qualitative, puis quantitative. 
L'ensemble est concrétisé par plus d'une centaine d'exercices entièrement traités. 

Cet ouvrage s'adresse au très vaste public des étudiants post-baccalauréat 

(lycées, IUT, écoles d'ingénieurs, universités), des professeurs et des techniciens 

et ingénieurs de l'industrie. 

Les chapitres peuvent être présentés succinctement. 

Première partie (premier tome) 

Chapitre 1. Une présentation générale des méthodes d'étude est suivie d'une pré- 

sentation des semiconducteurs et du comportement de la jonction PN. 
Chapitre 2. Toutes les diodes sont présentées, d'abord théoriquement, ensuite pra- 

tiquement, avec des exemples d'application. 
Chapitre 3. Ce chapitre est consacré au transistor bipolaire : étude qualitative, 

étude quantitative, fonctionnement idéalisé, amplificateurs continus et basses 

fréquences, puis amplificateurs hautes fréquences et micro-ondes.



VI Avant-propos 

Deuxième partie (deuxième tome) 

Chapitre 4. I présente le transistor à effet de champ à jonction JFET et à grille 
isolée MOSFET, avec les mêmes rubriques que pour le transistor bipolaire 

(étude théorique, fonctionnement idéalisé, fonctionnement en interrupteur et 

en résistance commandée, amplificateurs continus et basses fréquences, 

amplificateurs hautes fréquences et micro-ondes). 
Chapitre 5. On y trouve les principes de la commutation faible puissance (bas- 

cules, etc.) et forte puissance (thyristor, triac, etc.). 

Chapitre 6. Ce chapitre présente la technologie des circuits intégrés analogiques 

bipolaires, BIFET, BIMOS, MOS et CMOS pour des fonctions classiques 

comme les amplificateurs opérationnels, les commutateurs analogiques, et 

moins classiques comme les circuits à capacités commutées. 

Chapitre 7. Les différentes technologies numériques y sont présentées (TTL, 

ECL, MOS, NMOS, CMOS, etc.) pour des fonctions à faible et forte 

intégration. 

Chapitre 8. C'est le sommet de la technologie intégrée avec l'apparition des ASIC 

pour différents degrés d'intégration à la demande, depuis les réseaux logiques 

programmables, jusqu'aux circuits spécifiques (full customs). 

Chapitre 9. Quelques éléments de CAO sont indiqués en simulation analogique 

avec des composants discrets classiques puis avec des composants inté- 

grables dont les caractéristiques sont fournies par les fondeurs. 

Remarque. Malgré nos efforts de relecture, le long travail de synthèse que 

représente cet ouvrage laissera inéluctablement apparaître des erreurs. Nous nous 
excusons auprès de nos lecteurs et les invitons à nous en faire part. 

Je remercie vivement tous les collègues pour leurs conseils et informations et 
plus particulièrement Daniel Angélis responsable, entre autres, de la formation en 

CAO. 

Conventions générales d'écriture 

V,I tensions et courants continus 

V,L tensions et courants sinusoïdaux, en notation complexe 

V(p), I(p) tensions et courants en notation symbolique, variable de 

Laplace 

v(t), i(t) tensions et courants en régime quelconque, variable t 

+V,-V,+E tensions d'alimentation dans le cas général ou pour les cir- 

cuits intégrés analogiques 

+ Vpp — Vss tensions d'alimentation dans le cas des circuits intégrés MOS 

= VE + superposition des états statique et dynamique 

Ver: lc; Icpo tensions et courants continus pour un composant



Avant-propos VII 

VCEo /cp ++ tensions et courants de repos que l'on s'impose (point de 

repos) 

Vees Les Vbese. tensions et courants variables, autour d'une composante 

continue 

B gain en courant d'un transistor bipolaire 

B=ha=h 
£ transconductance d'un transistor 

8 = 8 

8,7; température (dans notre cas, de jonction)
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CHAPITRE 4 

Transistors à effet de champ 

| 4.1. PRÉSENTATION, PRINCIPE, 

THÉORIE DES TRANSISTORS A EFFET DE CHAMP 

Le principe des transistors à effet de champ (TEC ou FET - field effect tran- 

sistor) a été imaginé dans les années trente par JE. Lilienfeld. Toutefois, la diffi- 

culté de contrôle de la conduction n'a permis leur réalité physique qu'à partir de 

1952 (grâce à Shockley) et leur intégration en 1962 par la société Fairchild intro- 

duisant le procédé silicium planar (procédé impossible à utiliser avec le 

germanium). 
Les transistors à effet de champ n'ont cessé d'évoluer, et leurs performances 

actuelles dépassent, dans beaucoup de domaines, celles des transistors bipolaires 

(micro-ondes, commutation rapide de puissance, certains circuits intégrés analogi- 

ques et numériques..…). 

4.1.1. IDÉE DIRECTRICE, PRINCIPES SIMPLIFIÉS, 

DOMAINES D'APPLICATION 

4.1.1.1. Conduction dans un barreau semiconducteur 

Le principe des transistors à effet de champ consiste à utiliser un barreau de 

matériau semiconducteur dopé N ou P et à faire varier sa conductibilité en lui 

appliquant un champ électrique transversal (action électrostatique), par l'intermé- 

diaire d'une électrode appelée grille, les autres électrodes (le drain et la source) 

étant les extrémités du barreau. 

Si les dimensions de ce barreau dopé N sont : /, la largeur, d, l'épaisseur et L, 

la longueur, on détermine la conductance statique par la relation vue au 
paragraphe 1.3.3.5.
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avec Z, courant circulant dans le barreau, 

V, différence de potentiel, 

g, charge de l'électron, 

AN», nombre d'atomes d'impuretés donatrices, 
L., mobilité des électrons. 

Une relation identique est obtenue avec un dopage de type P. 

Ainsi, faire varier la conductance d'un barreau semiconducteur dopé, 

revient à modifier : 

— soit sa section « fictive » (étranglement plus ou moins marqué de la 
zone active) ; c'est le cas des transistors à jonction JFET, 

— soit sa densité en porteurs de charges (appauvrissement — depletion — 

ou enrichissement — enhancement — de la zone active). C'est le cas des transis- 

tors à grille isolée MOSFET. 

Le transistor à effet de champ est aussi appelé transistor unipolaire car il ne 

met en œuvre qu'un seul type de porteurs. 

4.1.1.2. Classification des transistors à effet de champ 

En fonction des principes utilisés, nous pouvons adopter la classification 

suivante : 

— Transistors à jonction PN (JFET). Le canal en silicium dopé N ou P est 

appauvri en polarisant la jonction canal-grille en inverse, ce qui a pour effet de 
faire varier l'épaisseur de la zone de déplétion de cette jonction, donc de diminuer 

la section du canal. Ces transistors ne peuvent être qu'à déplétion 

(appauvrissement). 

— Transistors à barrière Schottky (MESFET — MEtal Semiconductor 
FET). Ils fonctionnent suivant le même principe que les JFET (transistors à déplé- 

tion), toutefois, ils sont plus rapides à cause de l'utilisation des composés III-V 

(arséniure de gallium) et de l'absence des charges stockées dans la jonction, en 

commutation. Une variante est le TEGFET, présenté dans la section 4.5. 

— Transistors à grille isolée (MOSFET — Metal Oxide Semiconductor FET 

ou IGFET -— /nsulated Gate FET). Ces transistors utilisent le phénomène d'accu- 

mulation de charges sur les armatures d'un condensateur plan dont l'une d'elles est 

le matériau semiconducteur dopé. La polarité de la tension appliquée sur la grille 

de commande permet d'appauvrir (déplétion) ou d'enrichir (enhancement) le canal. 

En plus de ces transistors classiques, on trouve certaines structures particu- 

lières telles que : 

— les transistors MOS à double grille permettant la superposition de deux 
commandes. Le canal dopé peut être soit appauvri, soit enrichi ;
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— les transistors à effet de champ de puissance qui sont des MOS à enrichis- 

sement et dont la dénomination commerciale diffère d'un fabricant à un autre 

(VMOS, HEXFET ..); 
— les transistors à effet de champ, à grille isolée pour cellules mémoires 

(technologie intégrée) utilisant la superposition de deux isolants, l'un à base de 

nitrure de silicium, l'autre à base d'oxyde de silicium (d'où leur dénomination 

MNOS), permettant la conservation d'un état de charge (mémorisation) entre les 

deux zones isolantes. 

4.1.1.3. Symbolisation 

La symbolisation des composants est relativement liée à leur processus de 

fonctionnement. Les transistors à effet de champ ne font pas exception à la règle. 

Après en avoir énuméré les différents types, nous dressons l'organigramme de la 

figure 4.1. 

FET ou TEC 

JFET 
depletion + MOSFET 

appauvrissement 
| | MESFET | [ 

depletion enhancement 
appauvrissement enrichissement Ÿ 

+ + L MNOS 

canal N canal P canal N canal P canal N canal P 

D D D D — D — D 

B B B B 
G G e cu Ha _ = sub = # sub 

S S S S 7 S 7 S 

Vs 20 Vs <0 Vs 20 Vs <0 Vs 20 Vs <0 

Figure 4.1 

Un transistor à déplétion ou à appauvrissement possède un canal « riche » en 

porteurs de charges. Il est conducteur sans commande, alors le canal est représenté 

en trait continu.
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Un transistor à enhancement ou à enrichissement possède un canal dépourvu 

de charges actives (par exemple d'électrons pour un canal N). Il est non conduc- 

teur sans commande, alors le canal est représenté en trait discontinu. 

La différenciation canal N ou canal P se fait par une flèche : 

— flèche de jonction grille-canal pour le JFET, 

— flèche canal-substrat pour le MOSFET (rappelons que le substrat ou bulk 

est le support semiconducteur dopé N ou P). 

Remarques 

— Les transistors à effet de champ sont référencés par rapport à la source : 

+ Commande entre grille et source par une tension V&s positive ou 

négative suivant le principe de fonctionnement. 

- Circuit de « puissance » entre drain et source avec une tension 

Vps>0 pour un canal N (déplacement d'électrons) ou une tension 

Vos < 0 pour un canal P (déplacement de « trous »). 

— De par leurs principes, les transistors à effet de champ sont symétri- 

ques, donc bidirectionnels. Inverser les électrodes de drain et de source impose 

d'inverser la polarité Vns et de changer la référence de la commande (figure 4.2). 

Toutefois, cette opération doit s'effectuer avec une extrême prudence, à cause, 
éventuellement : 

- de la dissymétrie de fabrication, 
-< des protections de commande entre grille et source, 

* de la connexion substrat-source pour un MOSFET. 

inversion 

Vos 20 

Figure 4.2 

— En technologie intégrée, on rencontre différentes familles. 

° Famille NMOS où tous les transistors sont à canal N (transistors uni- 

quement à enrichissement ou association de transistors à enrichissement et 

à déplétion-EDMOS). La figure 4.3 représente un inverseur NMOS dont 

l'élément actif T, est un transistor à enrichissement et la charge T;, un 
transistor à appauvrissement (déplétion). Les schémas de droite utilisent 

une autre symbolisation souvent rencontrée. Dans certains cas, la charge 
T, peut correspondre, elle aussi, à un transistor à enrichissement (voir cha- 

pitres 6 et 7).
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Voo Von 

ou 

Figure 4.3 

+ Famille CMOS (Complementary MOS) utilisant des transistors à enri- 

chissement canal P positionnés vers la ligne positive VLp de l'alimentation 
et des transistors à enrichissement canal N positionnés vers la ligne néga- 
tive Vss de l'alimentation. La figure 4.4 représente un inverseur CMOS 
utilisant la symbolisation de la figure 4.1 et deux variantes de symbolisa- 
tion souvent rencontrées (les flèches des transistors T; et T, du schéma de 

droite représentent le sens du courant dans la source, comme en bipolaire, 
et non la jonction canal-substrat). Cette famille CMOS a trouvé une amé- 

lioration technologique dont la dénomination est HCMOS (environ vingt 

fois plus rapide que la précédente). 

Von Vop Voo 

J S S s 
G G G T =PMOS T Ti 

D D D 

e D S ou e D S ou e D S 

G T = NMOS G T G T 

S S S 

. Vss ° Vss ; sŸ 

Figure 4.4 

° Famille PMOS, symétrique de la famille NMOS, tend à disparaître à 

cause de la mobilité moindre des trous positifs par rapport à celle des 
électrons. 

4.1.1.4. Domaines d'application des transistors à effet de champ 

Les transistors à effet de champ présentent, par rapport aux transistors bipo- 

laires, les avantages suivants :
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— très grande impédance d'entrée, 
— commande en tension (courant statique de commande très souvent 

négligeable), 

— faible bruit, 

— grande rapidité (MESFET), 
— distorsions harmonique et d'intermodulation moindres, 

— linéarité et symétrie des caractéristiques Zp (Vps) autour de zéro, 

— meilleure stabilité thermique, 

— pas de second claquage en puissance, 

— leur fabrication est plus simple (MOS) et ils prennent moins de place 

dans les circuits intégrés dont la consommation est très réduite. 

Citons toutefois quelques inconvénients : 
— plus grande fragilité, 
— tenue en tension moindre, 
— résistance en conduction et régime de commutation plus élevée. 

Les domaines d'application varient suivant le principe. 

* Transistors à jonction JFET 

— Technologie discrète : 
- amplification bas niveau à l'aide des montages fondamentaux, 
- amplificateurs faible bruit UHF-VHF, ou en audiofréquences, 

* amplificateurs micro-ondes avec les transistors MESFET, 
* commutation en multiplexage et démultiplexage analogique ou numéri- 

que, en modulation et démodulation par « chopper », 

- commande automatique de gain ou CAG dans les amplificateurs, etc. 

— Technologie intégrée : 
- circuits intégrés analogiques (amplificateurs opérationnels BIFET, com- 

mutateurs analogiques, etc.). 

* Transistors MOSFET à enrichissement 
— Technologie discrète : 

* commutation faible puissance en analogique et numérique, choppers, 

interface CMOS-TTL, etc. 
* commutation forte puissance (VMOS, HEXFET...) en concurrence 

avec les transistors bipolaires de puissance. 

— Technologie intégrée : 

* circuits intégrés analogiques (amplificateurs opérationnels à faible 
consommation, commutateurs analogiques, circuits LSI et VLSI, etc.), 

. circuits intégrés numériques (logique CMOS, mémoires, circuits 

VLSI, etc.). 

* Transistors MOSFET à appauvrissement 

— Technologie discrète : 

- amplificateurs basses fréquences, fréquences intermédiaires et VHEF,
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* commutateurs analogiques et numériques, 

* mélangeurs pour les tuners FM, télévision (MOSFET tétrode ou double 

grille). 
— Technologie intégrée : 

- circuits intégrés VLSI en PMOS ou NMOS (microprocesseurs...). Dans 

ce cas, les NMOS à appauvrissement sont souvent associés à des NMOS 

à enrichissement (technologie EDMOS). 

4.1.2. TRANSISTORS A JONCTION 

4.1.2.1. Jonction PN 

Le transistor à effet de champ à jonction, constitué par exemple d'un canal N, 

est commandé par une tension appliquée sur une zone P+. La présence de la jonc- 

tion P+N (dopage P+ = 1018 cm3 et N = 1015 cm) impose de rappeler son proces- 
sus de fontionnement vu aux paragraphes 1.4.2 et 1.4.3. La figure 4.5 présente 

cette jonction P+N non polarisée, puis polarisée en inverse. 

x X À k 
LS AN« n\ LE Sr ON 

* O,© N + LOON 

6.0. © ®© “© + + E - 
GO, 0,0, 9° ©°0 + + L 7 U 

| A. | à 

V=0 re 

Figure 4.5 

— Pour V = 0, il existe une barrière de potentiel (ou zone de transition ou 

zone de déplétion) dont la largeur x, est plus importante que la largeur x,. En 

effet, la zone neutre s'étend plus du côté le moins dopé (qui est le canal pour 
le JFET). 

— Pour V # 0, la jonction est polarisée en inverse ; la zone de déplétion 

augmente. C'est ce phénomène qui est utilisé dans les transistors JFET pour 

diminuer la section du canal, donc la conductance. Notons en plus, qu'il existe 
un courant inverse constitué de trois composantes : 

* un courant de diffusion, 
un courant de génération thermique, 

- un courant de fuite en surface, 
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et que ce courant global de valeur négligeable à 25°C, augmente très rapidement 

en fonction de la température (double sensiblement tous les 10°C). 

4.1.2.2. Étude qualitative du transistor à jonction JFET canal N 

La figure 4.6 représente la perspective d'un transistor JFET simplifié. Le 

semiconducteur de type N, de forme parallélépipédique, présente à ses extrémités 

les contacts ohmiques N** (semiconducteur dégénéré à plus de 101? atomes par 

cm correspondant aux connexions de drain et de source). Deux zones P* reliées 

entre elles constituent la grille de commande (ces deux zones peuvent être indé- 

pendantes dans le cas des transistors à double grille). La tension Vs est positive 

(conductiun d'électrons), alors que Vos est négative, nulle ou très légèrement 

positive. 

Figure 4.6 

L'étude qualitative s'effectue en positionnant, sur différentes figures, la zone 

de déplétion de la jonction P+N dont l'évolution dans le canal dépend de la valeur 

de Vos et de Vs.
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* Tension Vs faible (inférieure à 100 mV), telle qu'elle ne modifie pas la zone 

de déplétion. 

— Vos = 0 (figure 4.7). La faible largeur x, de la zone de déplétion, de la 

double jonction P*N permet la présence d'un canal conducteur dont la résistance 
est Rpson = Ron (Valeur calculée à partir du paragraphe 4.1.1.1. et des éléments du 

chapitre 1). Cette résistance R., dépend de la longueur du canal, de sa section 

active ainsi que de son dopage. 

1, N . Vs =0 

: 

résistance Ron 
*b 

N 

3 S e— D 100 mV Ve 

L 

F7 ol 
Vos =0 

Figure 4.7 

— Vos < 0 et supérieure à Vos,r (figure 4.8). La présence de la polarisation 

négative sur la double jonction P*N augmente la largeur de transition x, dimi- 

nuant l'épaisseur du canal, donc sa section. La résistance RDs est ainsi augmentée. 

L Vos Vs <0 

Ros / 
_ < *b ee 

195 DLL, e .. 100 mV Ve 

P7 G L | 

| Vos <0 

Figure 4.8 

— Vos < Vosor (igure 4.9). Cette tension négative Vos, à augmenté la lar- 

geur de la barrière de potentiel x, à une valeur telle que le canal est complètement 

déserté. L'absence de charges libres fait que la résistance Rs est infinie (si on 

néglige la présence des charges issues de la création des paires électron-trou).
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D GS G: 
| Vs = 0 Soff 

L p* L Rps æ 00 

= Jo=° 

3 … Y É: S = D 100 mV DS 

|, x 
Vos = Vos y 

Figure 4.9 

* Tension V$ importante. Proposons-nous de représenter la caractéristique /n 

(Vps) pour Vos = 0. En revenant à la figure 4.7, nous voyons que, pour une tension 

Vos très réduite, la zone de déplétion est de largeur constante tout au long du 

canal (établissement normal de la barrière de potentiel au niveau de la jonction 

P*N). Le champ électrique créé par la tension VS est négligeable et le canal 

présente une conductance constante Go ==. 
on 

On augmente la tension Vos : 

— Vps < V, (figure 4.10). La polarisation de la jonction P*N grille-canal est 

variable selon que nous nous situons vers la source ou vers le drain. Comme 

Vas = 0 et Von < 0, la largeur de la zone de déplétion, côté drain, augmente. Il 

s'ensuit localement une très légère diminution de la section du canal ne modifiant 

] . La caractéristique 75 (Vos) est celle d'une 
on 

résistance ; nous sommes dans la zone linéaire. 

que très peu sa conductance Gp = 

es >0 4 
P + 

L \L 
Z5 LL LT LILI III LT) N 
CL OLLILLLLL LL IL, NS

 

u
n
 

DLL LL LL 

4 

Vos = 0 

D S pee LU 

Figure 4.10 

— Vps = V, (figure 4.11). La tension V,$ continue à augmenter et entraîne, 

côté drain, une diminution très accentuée de la section du canal jusqu'à son pince- 

ment (V, = tension de pincement). Le courant JL atteint sa valeur limite, c'est-à- 

dire sa valeur de saturation (np... Pour Vpsea © V et Vos = 0).
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Figure 4.11 

Remarquons que la tension de pincement V, est de même valeur que 

| Vos (même effet de fermeture du canal) lorsque Vos = 0. 

— Vos > V, (figure 4.12). Dans ces conditions, le canal présente une zone 
complètement déplétée. Tout laisse croire que le courant 7, s'annule. En réalité, 

les électrons libres du canal sont injectés dans la zone de déplétion puis vers le 
drain grâce à la présence du champ électrique associé à la tension V,$. Ce proces- 

sus de conduction ressemble à celui du transistor bipolaire où les charges issues de 
l'émetteur traversent la zone neutre de la jonction base-collecteur polarisée en 
inverse, à cause du champ électrique créé par la tension V& (positive pour un 

NPN). 

| Vos, > V VW jension de Vs 

p* 

1 L IL 4 

; _— - TT s | 
P°/ G LJ 

“=° y Vs, Vos 

Figure 4.12 

L'augmentation de la tension Vns au delà de V, engendre une très légère 

diminution de la longueur du canal, donc une légère augmentation de sa conducti- 

bilité. Ceci entraîne une légère augmentation du courant /, dont on peut, dans
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certains cas, négliger l'existence. Ce phénomène ressemble à l'effet Early pour le 

transistor bipolaire. La caractéristique Zn (Vps) est celle d'un générateur de courant 

(plus exactement, un récepteur à courant commandé). 

Le raisonnement que nous venons de tenir avec Vos = 0 peut être reconduit 

pour différentes valeurs de Vos < 0. Il est clair qu'une diminution de la section 

du canal causée par une augmentation de la tension [Vos (figures 4.8 et 4.9) 

a pour conséquence une diminution de la tension de pincement ainsi que l'indi- 

quent les caractéristiques Zn (Vps) de la figure 4.13, pour différentes valeurs de 

Vos. Pour une tension Vos = Vps, et supérieure à V,, on en déduit la caractéristi- 

que de transfert Zp (Vos) de la figure 4.14. Notons que pour Vos = 0, le courant /5 

est égal à /pss (Current Drain to Source with Shorted gate). 

courbe Vs. = (VU: )+ Vos =-Vos.y — [Vs| ae 

Lss 1 

DS 

— Vos, # 

— Vos x — IVos! 

Nu = IVe 
Figure 4.13 Figure 4.14 

4.1.2.3. Étude quantitative du transistor à jonction JFET canal N 

En utilisant les éléments de la figure 4.15 (jonction polarisée entre grille et 

canal, jonction non polarisée entre canal et substrat), nous déduisons les expres- 

sions de quelques paramètres du transistor à effet de champ à jonction JFET.
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| 
CA Æ Grille 

P 
#1 Drain 

Source —— d N 

Substrat p* 

« L > 

Figure 4.15 

— Conduction du canal pour Ves = 0 et Vps = 0. Si on néglige l'épaisseur 

de la zone de déplétion de la double jonction, on obtient la conductance G, du 
canal N appelée conductance métallurgique (statique) 

Go= 4ND = = o4. 

La valeur de RQ est proche de celle de Rps,, Pour Vos = 0. 

— La tension Vos, Correspond à la tension VGs obstruant le canal lors- 
que Vs = 0 (figure 4.9). Elle est calculée en utilisant l'expression de la largeur de 

la barrière de potentiel de la jonction P*N (entre grille et canal) polarisée en 

inverse (paragraphe 1.4.3). 

\ [2 U,-V 
XX = € : cs) avec Vos <0 

g No 
où U, représente le potentiel de diffusion de la jonction P*N 

KT. NN 
U,=— In —+, 

q  n 
Comme le canal est obstrué lorsque x, = d pour Vos = Vos, €t que l'influence 

du substrat, dans notre cas, est négligeable, il vient 

Nn d? Vosor = + Us Vo + U 

q Np d? V, = avec P 2e 

Remarquons que si le substrat est au même potentiel que celui de la grille, 

la tension de blocage VGsr est divisée par 2. 
— La conduction du canal dépend de Vhs et de Vas. On déduit l'expres- 

sion du courant 5, jusqu'au pincement, à partir d'un calcul intégral non précisé 

2 2€ 3 3 
I =Go bi Van a Vo -t-Ved | 

Ou ENCOrE 

ja — Vos + Vos)? — (Ui Vos) |
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- Zone ohmique des caractéristiques Zn (Vns). 

Pour Vps < (U, — Vos), l'expression précédente du courant 7, en fonction de 

la tension Vps devient 

D =G uv | Vos 

Ou Encore 

\ [UV 
m=G 1: ET | Vhs 

P 
Cette expression laisse apparaître la relation linéaire 75 = G'o Vps Correspon- 

dant à des droites passant par l'origine. Le transistor JFET est équivalent à une 

résistance commandée R'o (V&s) = Rpson (V&s). 

De la relation précédente, nous vérifions que pour U, — Vos = V,, le courant 

1 s'annule et nous retrouvons la relation 

Vosorr = Ur — Vo. 

- Zone de saturation des caractéristiques Zn (Vps). 

L'apparition du pincement du canal pour Vs et Vphs non nulles a lieu lorsque 

Vos = Vhssa soit 

Vossat = (Vp — WU) + Vos (Vos < 0). 
Lorsque Vos = 0, Vhsea = Vp — Ur 

Remarquons que dans le cas où le potentiel de diffusion U, est négligeable, 

nous avons 

Vo = — Vosorr 

et Vhssat = Vs, + Vos = Vs — | Vos | . 

A cette tension de saturation Vps,,, Correspond un courant 
3 

Lis ne | ( Hu) ( Hu = + fn DS) 40 (Se) |. Dar TT GEL ; v J* V, 
Ces relations traduisent la courbe en pointillé de la figure 4.13 (lieu des 

- d1 
coudes) et permettent de déterminer la transconductance 8= y. pour 

cs 
Vos 2 Vpsa (En négligeant l'effet Early) 

d Vos v 

d1 U.-V . 
8 = —22t = Go : _ Vue en siemens S 

P 

Remarques 

— gr, représente la transconductance directe en source commune. 

— La qualité d'un transistor à effet de champ à jonction est associée à sa 

transconductance gr, donc à Go, ou encore à la mobilité des porteurs dont la 

vitesse atteint sa limite à la saturation.
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. 1 I 
— Il ne faut pas confondre la conductance statique du canal Go = =D 

rue DSon VDS 
utilisée dans la zone résistive des caractéristiques de sortie, la conductance dyna- 

d/ Dsat 

dans la zone de saturation. 

Dsat d?, 
et la transconductance dynamique gs = av 

Gs 
mique de sortie 2,, = utilisée 

— Dans notre cas d'étude, nous avons G5 = gr, Car nous avons supposé que la 

caractéristique Jp (Vps et Vos) était linéaire jusqu'à la saturation. 

— Nous n'avons pas tenu compte des résistances parasites r existant entre 

le canal et les connexions de drain et de source. En réalité, la résistance Rps,, 

&fs 
devient Rps,, + 7 €t la transconductance maximale s'écrit g%0 = Tire” 

r &ts 

4.1.2.4. Relations simplifiées associées au transistor JFET 

Expérimentalement, on déduit la valeur approchée des paramètres pour un 

transistor dont le substrat est relié à la source (deux zones obstruant le canal). 

— Le courant de saturation Ipss = 1,3 Pour Vos = 0 est approximé par la 

relation 

DSS — 
3 Roson 

avec Vosorr = — Vo + Ur. 

— Pour Vps 2 Vps,As 1e Courant de saturation /n,., est fonction de la valeur 
de Vos (figure 4.14). La lourdeur des expressions précédentes nous autorise à utili- 

ser l'approximation parabolique, très souvent suffisante 

Docx = /pss ( — Tes ÿ Vos £ 0 
N Vosor Vosorr < 0 

La figure 4.16 représente le graphe de cette fonction mathématique facile à 

tracer, en utilisant les trois points 

Db=lpss pour Vos = 0 
I V. 

1 = + pour Vos = — 22 

= pour Vos = Vosorr
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La 

Iss _ÿ 

Vs > Vos, " 

21pss 
pente 80 = 

off 

Vos 

Figure 4.16 

La dérivée de cette fonction représente la pente, donc la transconductance, du 

transistor JFET 
e=p= Sr Le (Ge) 

 dVos dVos ss Vosr Vosir 

2 1pss ( Ves ) en siemens S 

Vosor À Vosor S = AV 
Pour Vos = 0, nous avons la pente maximale g, (en excluant la possibilité 

d'une faible tension V&s positive) 

soit L=L£rs=— 

I 
£o = £tso — Re 

Nous en déduisons une nouvelle expression de la pente 

) 8 = Lis = Lt (:- Yes }-#0 ( _ es 
° 0 VGsorr VGsof 

Remarquons que cette relation fournit aux limites 

8 =8s=8#o=80 POur In=lpss et Vos =0 

g = 85 =0 pour 1p=0 et Vos = Vosorr 

4.13. TRANSISTORS A GRILLE ISOLÉE MOSFET 

Les transistors à grille isolée MOSFET fonctionnent suivant un principe tout 

à fait différent de celui du transistor JFET. Ils utilisent le phénomène des charges 

stockées sur les « armatures » d'un condensateur plan. Il est donc nécessaire, dans 

un premier temps, d'étudier le comportement du condensateur MOS.



Transistors à effet de champ 17 

4.1.3.1. Condensateur métal-oxyde-semiconducteur* 

L'étude du condensateur MOS (Métal-Oxyde-Semiconducteur) ou plus géné- 

ralement MIS (Métal-Isolant-Semiconducteur) est analogue à celle des condensa- 

teurs plans. La différence esscnticlle est que, dans la structure MOS (où l'oxyde de 

silicium est un très bon isolant), les charges stockécs du côté du semiconducteur 

occupent un volume alors que celles stockées du côté du métal, occupent la sur- 

face de contact. 

Nous considérons le condensateur MOS de la figure 4.17 avec, comme 

conditions : 

— une épaisscur d'isolant x, de 10 à 100 nm telle qu'une faible tension 

Vom= Va fournisse un fort champ électrique, permettant le déplacement des 

charges dans le matériau semiconducteur (courbure des bandes de valence et de 
conduction), 

— un matériau semiconducteur dopé P (en général 101$ à 1016 cm3), 

— un contact ohmique P** (supérieur à 101? cm3). 

Ba 

isolant — 
(oxyde de silicium) D | semiconducteur 

P P+ 

TT M Vo ] 

contact ohmique 
Lw LT 

“ 
grille Xo 

en aluminium | 
ou en silicium polycristallin = 

Structure MIS ou MOS (isolant = oxyde) 

Figure 4.17 

A. Sans polarisation, le diagramme d'énergie est celui de la figure 4.18 (pour 

comprendre ce diagramme, il faut revenir au chapitre 2.4.2 traitant la barrière 
Schottky, et plus particulièrement, à la figure 2.115). Par rapport au niveau du 
vide, le métal présente un travail de sortie W,, ct le semiconducteur, un travail de 
sortie W, égal ou différent du précédent. 

* Pour plus de détails, il faut consulter les ouvrages traitant la physique des semiconducteurs, 

cités en bibliographie.
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isolant Ve=0 Xo V,=0 x'o 

h | SC h SC SC 
— métal P D, 5 métal P DL 5 métal P D 

niveab du vide NV NV 
À À CES D --- = 

W, D fau NW jou 
BC D 

ER A Er, BC À — BC 

+F++T+ BV Er, Er, Er, Er, 

=== Fri 2222 rrrav 

Figure 4.18 

— Lorsque ces deux matériaux ne sont pas reliés, ils sont énergiquement 
indépendants. 

— Dans le cas où on les relie (V& = 0), nous sommes en présence d'un seul 

système thermodynamique. Alors, les niveaux de Fermi s'alignent : 

. Si l'épaisseur x, de l'isolant est suffisamment importante, les bandes de 

conduction BC et de valence BV du semiconducteur sont plates. 

- Si l'épaisseur x, diminue et devient x, les bandes s'incurvent. 
+ Si x = 0, nous sommes en présence du contact Schottky de la 

figure 2.115. 

La figure 4.19 représente le diagramme d'énergie détaillé pour V& = 0, dans 
l'hypothèse des bandes plates. La différence de potentiel de contact g U. qui appa- 
raît est analogue à la tension de diffusion de la jonction PN avec, comme relation 

qUi=Wm- We 

niveau du vide 

RS TIRE qu, niveau du vide 

X, —— | L F 

— } BC; X W porteurs 
J F—- ‘ : minoritaires 

Wa Ed 
- _- #  }Bc 

Ec 
AE 
gap LË; 

Er han JL Eg 
2 — s 

777777 ENRFTrEEIIIIT IT TI})Bv 
_—-——— HO + OH + + + + + + + +y+ 

N porteurs 
BC A Ÿ majoritaires : + | 

v | BV; 

métal isolant semiconducteur dopé P 

Figure 4.19
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Il est évident qu'une capacité MOS est réalisée à partir de matériaux sélec- 

tionnés, de manière à obtenir une valeur g U, bien particulière. C'est pour cela 

qu'en technologie silicium, l'isolant, sauf cas particulier, est de l'oxyde de silicium 

et le métal, de l'aluminium et plus couramment du silicium polycristallin dont la 
tenue en température, lors de la fabrication, est meilleure que celle de l'aluminium. 
Notons que le silicium polycristallin ou polysilicium est du silicium dopé de façon 
aléatoire et se comporte comme un métal. A ce titre, nous donnons quelques 
valeurs associées à la figure 4.19 : 

— travail de sortie de l'aluminium W,, = 4,3 eV, 
— affinité du silicium X, = 4,01 eV, 

— gap du silicium AE = Ec- Ey = 1,12 eV, 

— affinité électronique de l'oxyde de silicium x; = 0,9 eV, 
— gap de l'oxyde de silicium AE; = Ec; - Ev; = 8,1 eV. 

Le travail de sortie W, du silicium est calculé à partir de la différence 

Ec — Er, (Voir chapitre 1 et exercices de fin de section). 

B. Avec polarisation V& # 0, il y a lieu de considérer plusieurs cas. 

Régime d'accumulation (figure 4.20). On polarise la grille par une ten- 
sion négative Vo. La présence du champ électrique tend à attirer les porteurs 

majoritaires libres du semiconducteur P vers l'interface oxyde-semiconducteur. Il 
y a alors, dans cette zone, une charge d'espace positive associée à une accumula- 

tion de trous. 

La charge positive totale Q,, dans l'interface oxyde-semiconducteur est équi- 

librée par la charge négative totale Q,, située à la surface du métal. 

Le champ électrique E;, à l'intérieur de l'isolant, est constant (absence de 

charges dans celui-ci), puis décroît linéairement dans le semiconducteur, à cause 

de la densité uniforme des charges positives. 

Le potentiel y obtenu après intégration du champ électrique E nous fournit la 
tension V& appliquée à la grille. Cette tension représente la somme de la ddp V; 
aux bornes de l'isolant et de la ddp y, interne au semiconducteur, appelée poten- 

tiel de surface et traduisant la courbure des bandes. 

Ces grandeurs sont associées quantitativement par les relations 

On = - Qs 

où C;= & €0 représente la capacité par unité de surface de l'isolant. 
X0 

— Régime de déplétion ou de désertion (figure 4.21). La faible polarisation 

positive VG, chasse quelques trous de l'interface oxyde-semiconducteur créant une
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MIS MIS 

accumulation déplétion 

N = = LEE 

TE 1€=4 Vo -4\o CÈZ 
-=-3 + Le) 

DITTEEESSES EN + ARE 

\ LIN 
Q . Q, = atomes 

: ionisés de 
accumulation 4 concentration N, 

: 

x 

Qn 

E 

Eu 

x x 

E, 

y 

Va y 
ïi 

LA 

7? Y, x x 

A |" 
Va, 

Va, <0 Vo, >0 

Figure 4.20 Figure 4.21 

MIS 

inversion 

ET | 8, 
=] + 

-qv PAMEZTTTTT TN NI 
L 1 

Q Xd; 
FA 

-qN, x 

= atomes 
ionisés de 

\ concentration ] 

LI Q, = électrons 
Ei | ° libres 

x 

Vo v 

NE 
x 

Vo, >>0 

Figure 4.22
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charge d'espace négative dans ce dernier, correspondant aux atomes d'impuretés 

ionisés. Les relations précédentes deviennent : 

Vo=Vi+wy 

Om q Na Xa V == 
Avec C; C; 

q Na x . 
t = = z 1010 . e y. 2 ë, (E= & €o = 10! pour Si) 

— Régime d'inversion (figure 4.22). Lorsque la polarisation Vo; devient 

très positive, on atteint une répulsion de trous et une attraction des électrons mino- 

ritaires du matériau semiconducteur dopé P. La concentration en électrons libres 

devient supérieure à la concentration en trous. Dans ces conditions, la courbure 

des bandes est telle que le niveau de Fermi Ef, est plus proche de Ec en surface 

que de Evy en volume. La couche d'inversion de charge Q, constituée d'électrons 

libres est séparée du semiconducteur P par une région déserte constituée d'atomes 

ionisés NA de charge — q NA xa. On en déduit la relation 

Om —— Q.=- Qn + a NA Xd;e 

Le seuil d'inversion correspond à l'égalité 

nr, nombre d'électrons minoritaires 

N\, concentration de dopage 

(Nous avons vu, dans le chapitre 1, la manière de déterminer n..) 

A ce seuil d'inversion correspond un potentiel 

ns =NA 

2kT , N\ 
= M 

q ni 
et une épaisseur de la zone déserte 

4€ KT l N\ 
X4 = —— — — 

ä q NA q ni 

C. Remarques 

— La densité de charges à l'interface oxyde-semiconducteur dépend de la 

valeur du potentiel de surface wy, et varie avec lui de manière non linéaire 

(figure 4.23). La variation de Q, est lente en régime de déplétion (0 < y, < 2 Dr), 

puis varie exponenticllement en régime d'inversion à partir de y; = 2 Ÿk (corres- 
pondant à n, = NA). Notons que 9, appelé improprement potentiel de volume, est 

obtenu à partir de la relation 

Na 
Or = Er, - Er, =KkT In —. q#r=Lrn-E2r n.
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(Er, et Er, représentent respectivement le niveau de Fermi du semiconducteur 

intrinsèque et le niveau de Fermi du semiconducteur dopé P — voir figure 1.68.) 

4 

log |Q{ 

accumulation inversion 

déplétion 

Vr= Vo, Ve 
L 4 
T u 

De 20r =, y 

Figure 4.23 

— La capacité de la structure MOS (donnée en F/m?) correspond à la mise en 

série du condensateur plan C,, dont l'isolant est l'oxyde de silicium et du conden- 

sateur variable C, associé à la courbure des bandes du semiconducteur (présence 

de charges dans celui-ci). 

On détermine la capacité dynamique pour des petits signaux dVG en utilisant 

la variation de charge dQ.. On obtient ainsi 

d, __d% _ 1 
de di+dm 1,1 

Cox C; 

C= 

+ En régime d'accumulation, la variation rapide de Q, en fonction de w, 
signifie que C, est de valeur très élevée devant C.,.. On en déduit 

Eo; C=Cyx= en F/m2. 
X 

+ En régime de déplétion, la charge Q, varie lentement, entraînant une 

faible valeur de C, dont l'expression est 

c=-\) EgNa_ € en F/m°?. 
dy 2 Vs Xa 

Dans ce cas, les deux capacités C,, et C, sont en série, et cette dernière 

diminue en fonction de V& (donc diminution de C). 

° En régime d'inversion, la variation de Q, peut correspondre : 

(a) soit à la variation du nombre d'électrons libres en surface, à condi- 
tion que la régénération thermique puisse s'effectuer. Ainsi, en basses 

S 
fréquences, la fortevaleur de C, = nous ramène au cas du régime 

s 

d'accumulation,
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(b) soit au déplacement des porteurs majoritaires dans le volume du 

semiconducteur (variation du nombre d'atomes ionisés NA) où nous 

obtenons C; = Æ£, C'est le cas de la haute fréquence où la capacité 
X4q 

totale suit celle du régime de déplétion. 

La figure 4.24 illustre la variation des charges pour les quatre cas rencontrés 

alors que la figure 4.25 représente l'évolution de la valeur de C en fonction de la 

tension V&G. La tension de transition Vr, correspondant à la transition déplétion- 

inversion, est associée au potentiel de surface y = 29 par la relation 

Vr = Vo; = 29r + K N 20r 

avec K = Î2eqN 

ox 

MOSS MO Ss M,0,S M 0,8 
pi 

A 
A 

dQ, À 4 € Pod 

*Qs " äQ= 
Q, 

ï + . : 
À 

Qs” dQ; Cao, 

E. 
à dQ; 

: 

. . 

accumulation déplétion inversion BF inversion HF 

Figure 4.24 

structure MOS réelle Vpp #0 

structure MOS idéale Vrp = 0 

C ox 

Figure 4.25 

Cette tension V'+r est aussi appelée tension de seuil. A titre d'exemple, 

29r = 0,6 V pour du silicium dopé P avec NA = 1015 cm3, à 300°K. C'est la ten- 
sion de seuil d'une jonction PN.
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— Le condensateur MOS que nous venons de présenter est idéalisé (hypo- 

thèse des bandes plates). Cette situation n'est pas vraie en pratique à cause de la 

présence de charges à l'interface isolant-semiconducteur dont l'origine est techno- 

logique (présence de charges fixes dans l'isolant N,, par m? issues de l'oxydation 

du silicium) et physique (différence des travaux de sortie entre le métal W,, et le 

semiconducteur W.). La courbe C (Vo) réelle se trouve translatée par rapport à la 

courbe théorique d'une valeur V8? (figure 4.25). Cette tension Vap est celle qu'il 

faut appliquer à la grille pour revenir à la situation des bandes plates. La tension 

de seuil s'écrit alors 

Vr= Var + 20r + K \ 20r= VBp+VTr 

Qox q U, = Wa — W: 
avec Vgp = U-— 

Fo Qox = 9 Nox ox 

Cette nouvelle relation de la tension de seuil Vr nous indique que, par le 
choix des matériaux et des dopages (donc des travaux de sortie W,, et W.), 

nous pouvons obtenir, pour V& = 0, un régime d'inversion, de déplétion ou 

d'accumulation. C'est la base de départ de la fabrication des transistors MOS à 

enrichissement ou à appauvrissement. 

— Comme pour la jonction Schottky, l'influence de la qualité des états de 
surface est très importante et peut modifier profondément les caractéristiques du 
condensateur MOS. 

4.1.3.2. Étude qualitative du transistor NMOS à enrichissement 

(enhancement) 

Comme pour le transistor bipolaire où le PNP est symétrique du NPN, nous 

retrouvons la symétrie dans les transistors à effet de champ. C'est donc l'étude du 

transistor NMOS que nous présentons à l'aide de la figure 4.26. 

N° 

substrat P (bulk) 

Figure 4.26
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A partir d'un substrat P (bulk) faiblement dopé, nous implantons deux îlots 

N* très rapprochés l'un de l'autre (de 1 à 10 um), correspondant à la source et au 

drain. L'oxydation du silicium nous fournit l'isolant sur lequel on dépose la partie 

conductrice de la grille qui est en métal ou à base de silicium polycristallin (par 

exemple dopé N*). 

Ce transistor NMOS utilise les caractéristiques du condensateur MOS, avec, 

en plus, l'influence de la polarisation des zones N* de la source ou du drain. 
La conduction s'effectuant par déplacement des électrons de la source vers le 

drain (ou, par raison de symétrie du drain vers la source), il est nécessaire de tra- 

vailler avec Vps > 0 (ôu Vsp > 0). Mais, comme le substrat (bulk) doit être pola- 
risé tel que celui-ci n'intervienne pas dans le processus de conduction, il est, en 

général, relié au potentiel le plus négatif qui est la source, ce qui annule la symé- 
trie. Dans ce cas, la jonction N*P drain-substrat est équivalente à une diode 
inverse connectée entre drain et source et sa tension d'avalanche correspond 

à la tension BV, (voir caractéristiques). 

Remarque. Dans le cas des composants discrets, le substrat peut être libre (qua- 

trième électrode) pour des applications en commutation. En ce qui concerne les 

circuits intégrés MOS, le substrat des NMOS est relié à la borne négative Vss de 
l'alimentation et le substrat des PMOS est relié à la borne positive Vo de l'alimen- 
tation (sauf cas particuliers). 

L'étude qualitative du transistor NMOS avec Vsg = 0 s'effectue en position- 

nant, sur différentes figures, les zones neutres associées aux jonctions P*N ou PN. 

A. Tension VGs nulle ou très légèrement positive (inférieure à la tension de 

seuil Vr). La conduction entre drain et source ne peut avoir lieu, à cause de la pré- 

sence des deux diodes équivalentes tête-bêche série, drain-substrat (N*P) et sub- 

strat-source (PN*). 

— Vns = 0 (figure 4.27). Les trois zones (drain, substrat et source) sont sen- 

siblement au même potentiel. Alors la zone neutre ou barrière de potentiel 
entre chaque jonction est de même épaisseur. 

Ina 

Vos < Vr 

Vos = 0 

+ + + + + + + + + + + + | barrière de 
substrat P potentiel y 

HAE H EE + + + + + + + Ds 

ÎB 

Figure 4.27
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— Vns >> 0 (figure 4.28). La zone neutre entre drain et substrat augmente 

(jonction N*P polarisée en inverse) alors que la zone neutre entre substrat et 

source reste constante (jonction PN* non polarisée à cause de la liaison sub- 

strat-source). 

[Vos > Vos. 

1 

D 

N* Vos <Vr 
N° 

GENS 

zone neutre 

HO + + + + + + + + + + r > 
V B DS | Vos 

Figure 4.28 

B. Tension V&s supérieure à Vr et de valeur constante Vas. Le condensateur 

MOS est en situation d'inversion et il est influencé par la tension VAs lorsque 

celle-ci est différente de zéro. 

— Vns = 0 (figure 4.29). Le canal entre drain et source présente des élec- 

trons issus du substrat (génération thermique — phénomène lent) et surtout 

des électrons en provenance des îlots N+ du drain et de la source (ce qui diffé- 

rencie le simple condensateur MOS et permet un établissement quasi 

instantané de la couche d'inversion). La tension Vr, voisine de zéro, mais 

positive, permet aux électrons de circuler en surface (mobilité inférieure à la 

mobilité de volumc), de la source vers le drain au travers du canal. La carac- 

téristique Zn (Vps) est celle d'une résistance. Nous sommes dans la zone 

linéaire. 

b, 

Vos ?Vr 

‘ Vos, ? Vos, 
Q 

+ 

OH + + + + + + + + + + 4 Vos; 
substrat P —— 

+++ + + + + + + + + ° 

IE J v 
V DS 
DS ur. 

Figure 4.29
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— Vns = Vpssa (igure 4.30). L'augmentation de la tension drain-source aug- 

mente la largeur de la zone neutre de la jonction N*P entre drain et substrat. 
Elle repousse les électrons du canal diminuant ainsi son épaisseur jusqu'au 
pincement. Nous sommes en présence du même phénomène que pour le tran- 

sistor JFET où le courant /, atteint sa valeur limite Jp... 

N° Bb N* 

zone neutre 

substrat P 
HO OH + + + + + + + + + 

E Vs DS 

Figure 4.30 

— Vps > Vns,a (figure 4.31). Le canal est pincé mais les électrons passent du 

canal vers le drain à travers la zone neutre grâce au champ électrique (même 
phénomène que pour le transistor bipolaire où les électrons circulent de la 
base vers le collecteur à travers la zone neutre de la jonction collecteur-base 

polarisée en inverse). La diminution de la longueur du canal en fonction du 

pincement, donc de Vps, augmente sa conductance, ce qui laisse apparaître 

l'effet Early. La caractéristique 72 (Vos) est celle d'un générateur de courant 

(plus exactement, un récepteur à courant commandé). Nous sommes dans la 

zone saturée. 

I 

[Vos > Ven 
‘| VD : 

Les > Vr métal Ve tension de Vs 
1 oxyde! La Early 

+ 

N° ; N 
FRRRTEEEEINNIIENET CHRIST 

É zone neutre 

Vs > V 

HO + + + + + + + + + + 

E , , 
Vs Vs 

Figure 4.31
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Le raisonnement que nous venons de tenir pour une valeur constante 
Vos = Vos; supérieure à Vr peut être reconduite pour d'autres valeurs de Vos. Si 

nous revenons à la figure 4.29, nous pouvons constater que la variation de la ten- 

sion Vs module la quantité d'électrons présents dans le canal d'inversion (une 

augmentation de V&s augmente le nombre d'électrons) ainsi que la largeur de 

celui-ci. Ceci se traduit par les caractéristiques Z (Vps) de la figure 4.32 pour dif- 

férentes valeurs de Vos. La courbe en pointillé représente le lieu des tensions de 

saturation Vpssa = Vos — Vr (Vr pour le MOSFET joue un rôle identique à V, pour 

lc JFET). 
Pour une tension Vps = Vpso > Vpssas On déduit la caractéristique de transfert 

1 (Vos) de la figure 4.33. 

Courbe Vs eu = Vos - Vr I D à 

0 
n Vos 3 

Ÿ 
Figure 4.32 Figure 4.33 

4.1.3.3. Étude qualitative du transistor NMOS à appauvrissement (déplétion) 

Nous avons vu que, sans polarisation, la capacité MOS pouvait être en 

régime d'accumulation, de bandes plates, de déplétion ou d'inversion en fonction 
de la valeur des travaux de sortie du métal W,, et du semiconducteur W.. 

L'expression de la tension de seuil 

Ve Ve We _Qar | Vr 

q Cox 
en est une preuve puisque le choix des matériaux et des dopages (donc de W,, et 
W.) permet d'obtenir des valeurs de Vr positives ou négatives. La figure 4.34 

représente deux graphes Zp (Vos) pour Vos > Vps..- La tension de seuil Vr. posi- 

tive est celle du transistor à enrichissement présenté précédemment (pour 

Vos = 0, le transistor ne conduit pas, alors il faut enrichir son canal). La tension 

de seuil Vr4 négative est celle du transistor à appauvrissement. En effet, pour
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Vos = 0, le transistor conduit, alors il faut appliquer une tension VGs négative pour 

le bloquer (appauvrir ou dépléter le canal). Ce transistor peut aussi être « plus 

enrichi » en appliquant une tension de commande positive. 

zonc b zone 
d'appauvrissement d'enrichissement 

PA PAS 
fr Nr ON 

Vs > Vs 

MOS à appauvrissement 
(déplétion) l7 MOS à enrichissement 

(enhancement) 

lv . 
Vra 

Figure 4.34 

En pratique, le transistor NMOS à déplétion (appauvrissement) s'obtient en 

implantant des atomes donneurs (phosphore, arsenic) dans la zone du canal, à la 
surface du substrat P, sur une profondeur de quelques centaines de nanomètres 

(figure 4.35). Ce transistor est identique à celui de la figure 4.26, avec une opéra- 
tion de dopage supplémentaire. 

Source 
| Vo | V IN -N;| V 4 

fi No 

di ÿ 

N + TZ r+ 

à , siO, N N substrat P 
x 

substrat P (bulk) quelques centaines x 
de nanomètres 

Tv 

Figure 4.35 

Sans commande, le canal pourvu d'électrons permet la conduction entre 

drain et source. Ces électrons se déplaçant «en volume », sans interaction 

avec la surface, font que le transistor NMOS à déplétion est plus rapide que 

le NMOS à enrichissement. L'application d'une tension de grille, négative, 
repousse les électrons du canal (régime de déplétion donc conduction moindre, 

puis régime d'inversion donc blocage du transistor). L'application d'une tension de
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grille, positive, repousse les trous du substrat et attire les électrons de zones N* de 

source et de drain (régime d'accumulation donc de conduction plus importante). 
Les caractéristiques /p (Vps) pour différentes valeurs de Vas (le substrat étant 

relié à la source, Vsp = 0) sont représentées sur la figure 4.36. Eïles sont de forme 

identique à celle de la figure 4.32. On en déduit un graphe iL (Vos) pour 

Vos > Vos (figure 4.37). Dans la zone de déplétion, le NMOS à appauvrissement 

des caractéristiques semblables à celles du JFET. On trouvera donc des relations 

simplifiées de même forme. 

I, 4 D Courbe Vs, = Vos - Vr b ! 

! Sr pe Sépléion 

v | Ves, Vs = © Vos, Vas 

Figure 4.36 Figure 4.37 

Remarques 

— L'analyse qualitative du NMOS à déplétion s'effectue comme pour le 

NMOS à enrichissement, c'est-à-dire en positionnant les zones neutres des jonc- 
tions PN+ et PN. Ainsi : 

* Pour Vos = 0 et Vns = 0, une barrière de potentiel s'établit régulière- 

ment entre le dopage N et le substrat P identiquement à ce qui se passe sur 

la figure 4.29. Lorsque V,$ augmente, la zone neutre entre drain et sub- 
strat augmente (comme sur la figure 4.30) jusqu'au pincement du canal. 
C'est le régime de saturation. 

° Pour Vs > 0, certains électrons des zones N* de source et de drain sont 

attirés et s'ajoutent aux électrons naturels du canal (charges majoritaires). 

Le courant 7, est donc plus important que dans le cas précédent. 

° Pour Vas < 0, les électrons du canal sont chassés et la diminution de 

leur densité réduit la conductance. 

— Dans tous les cas, les caractéristiques 7, (Vhs) ont été présentées pour une 

tension Vsp = 0 (substrat relié à la source). Si le substrat (bulk) est relié à un 

potentiel plus négatif que celui de la source (Vsg > 0), l'épaisseur de la zone neutre 

se trouve augmentée, ce qui a pour effet de diminuer la conductance. La
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figure 4.38 positionne les graphes Jp (Vps) pour Vos constante (par exemple Vos.) 

et /p (Vos) pour Vps > Vps.. lorsque Vsp = 0 puis Vsg > 0. On voit de suite que 

cette tension Vsg a un rôle de translateur de caractéristiques et modifie la ten- 

sion de seuil Vr donc diminue le courant et augmente la résistance du canal. 

La connexion du substrat peut, dans certains cas, être utilisée comme seconde 

électrode de commande (cas des composants discrets). 

I, 4 

influence de la tension Vip 

Figure 4.38 

4.1.3.4. Étude quantitative des MOSFET, relations simplifiées 

Nous indiquons dans ce paragraphe quelques relations théoriques corres- 

pondant aux transistors NMOS dont la longueur du canal entre drain et source 

est L et la largeur de la grille de commande / (le rapport + conditionne l'inten- 

sité admissible 7h). 

— Tension de seuil Vro pour Vsg = 0. Nous avons déjà vu cette relation 

Vro = Vap + 20r +K V 29r 

avec Vap = 
q 

et K=à V2eqn, 
ox 

1 Si l'épaisseur de l'isolant est faible, le terme € devient petit, ce qui permet de 

simplifier la relation précédente 

Vro = Var + 20r = VaP + 0,6. 

(Voir exercice 4 de fin de paragraphe.)
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— Tension de seuil Vr pour Vs # 0. La figure 4.38 nous a montré 

l'influence de la tension Vsg sur la tension de seuil (augmentation de celle-ci lors- 

que Vsg > 0). La nouvelle expression de V- s'écrit alors 

Vr = Vro + K LEZ + Vss-\] 2Pr | 

soit, à 25°C, 
Vr = Vro + k| VVss +0,6-0,77 | 

— Tension de saturation Vps.... Cette tension dépend de V- et est fonction 
de Vos (comme pour le transistor JFET). 

Vpssat = Vas — Vr. 
— Courant de drain dans la zone linéaire (Vps < Vps..). En utilisant 

l'hypothèse de la faible épaisseur de l'isolant, nous obtenons 

‘1 V, 
D D ALL Cox (Vos-Vn)-— Vns 

où 1, représente la mobilité des électrons dans le card. Cette mobilité est infé- 
rieure en surface (MOS à enrichissement) par rapport à la mobilité en volume 

(MOS à déplétion) et est 2,5 fois plus importante que celle des trous. Le transis- 

tor NMOS à déplétion est le plus rapide. 

— Courant de saturation 15... pour Vs, Nous avons la relation 

En remplaçant Vos — Vr par Vos,» nous obtenons l'équation de la courbe en 

pointillé des figures 4.32 et 4.36 

2 
=: —— Visa 

qui représente la limite entre la zone ohmique et la zone saturée. 

— Courant de drain dans la zone de saturation. L'influence de la tension 

V, de Early (comme pour le transistor bipolaire, tension présentée sur la 

figure 4.31) nous permet d'écrire 

Vos - V 
BD = Inn (: _ 7es Pau) avec V, < 0. 

Vx 
L'augmentation de JL est associée à la diminution de la longueur du canal, 

donc à l'augmentation de la conductance. Cet effet est aussi appelé modulation de 
la longueur du canal (en pratique, on a [v,.| = al, soit environ 30 volts pour 

L = 10 1m. 

Si on considère | Vs | >> Vos la relation précédente se simplifie 

V 
19 = Ipçat (- ns) 

On trouve chez certains auteurs : 
1 I = Ina (+ À Vps) avec Â=- Tv.
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— Résistance Rps,, dans la zone linéaire. Si on considère Vps << Vpssar la 

relation précédente de Z, se simplifie 

l Un Cox (Vos — Vr) Vps LE 

cc Vns_ …. 
La résistance Rps,, = TS écrit : 

D 

L, 1, 1 
l Un Cox Vos T Vr 

Elle est inversement proportionnelle à la mobilité des porteurs. On peut 

encore l'écrire sous la forme 

Vos - Vr _ 1 

21, l 
? ZT: Un Cox (VGs — Vr) 

RpSon s 

Rpson = 

— Résistance r, dans la zone saturée. Elle est déduite de la relation 

différentielle 

_ As _ W 1 
rs = = 

A D Dsat 8os 

Elle représente l'inverse de la conductance dans la zone saturée. 

— Pente ou transconductance dans la zone de saturation. En négligeant 

l'effet Early, nous déterminons la transconductance du transistor en dérivant la 

relation du courant de saturation 

d Tpsat I lb Cx 
- =" in Cox (Vaso = Vn) = 2: 100 

d Vos 
(gr est donnée en Siemens ou en A/V.) 

Bts = 

Remarques 

— Les paramètres que nous venons de présenter correspondent à une tension 

Vs = 0 (substrat relié à la source). C'est le cas de la plupart des éléments discrets. 

Toutefois, dans certains cas de technologie discrète et en intégration, cette tension 
Vss différente de zéro module la valeur du courant. On tient alors compte de la 

pente g, = d//dVsg dont l'expression sera présentée au chapitre 6 (Circuits inté- 

grés analogiques). 

— Passer du NMOS au PMOS revient à remplacer y, par 42. 

— Lorsque les dimensions de la grille sont réduites, il est nécessaire d'appor- 
ter plusieurs corrections, à cause des effets suivants : 

* tension de seuil non constante le long du canal,
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- pour une tension Vos < Vr, le courant 5 n'est plus nul. En réalité, il suit 

une loi exponentielle 

1 = a exp b Vos (a et b = constantes) 

- la mobilité y, des électrons (pour un NMOS) diminue lorsque le champ 

électrique croît. Pour des composants à dimensions extrêmement réduites, 
la rapidité des NMOS rejoint celle des PMOS, 

+ la tension de seuil Vr diminue pour une longueur de canal inférieure 

à 1 um, 

* la tension de seuil V- augmente pour une largeur de canal inférieure 

à 2 um, 

- comme pour le JFET, il faut considérer une résistance série avec le 

canal du côté de la source qui a pour effet de diminuer l'influence de la 
tension de commande Us donc diminuer /, (effet de contre-réaction 

comme pour un montage drain commun). 

4.14. RÉSUMÉ DES CARACTÉRISTIQUES DES TRANSISTORS A EFFET 

DE CHAMP 

La grande famille des transistors à effet de champ a ses éléments regroupés 

sur la figure 4.39. On y trouve les différents symboles dont le premier est le plus 

utilisé, les polarités en amplificateur (dans la zone de saturation), l'esquisse des 

caractéristiques de transfert Zn (Vos) pour Vps > Vpssa €t des caractéristiques de 

sortie Zn (Vps) pour quelques valeurs de Vos. 

La tension de pincement V, (pinch off) et la tension de seuil Vr sont quelque- 

fois notées V, (threshold). 

4.1.5. EXERCICES 

N 
Exercice 1. Un transistor à effet de champ à jonction est constitué d'un 

canal N dont l'épaisseur d est de 2 pim et d'un substrat neutre (non polarisé). 

La concentration du canal en atomes donneurs est Np = 101% cm”, la concen- 
tration de la grille en atomes accepteurs est N4 = 1018 cm. Quelle est, à tem- 
pérature ambiante la tension de blocage Vosor de ce transistor : 

— en négligeant le potentiel de diffusion U, ? 

— avec le potentiel de diffusion U, ?
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type polarités caractéristiques D caractéristiques ID 

en Ip (Vas) G Ip (Vps) G Î 
symboles amplificateur pour Vps > Vpssur pour Vas constant Vos 

Mas 
JFET canal N Vps > 0 

D b >0 

3 _ Vr S Vs <0 

S 

JFET canal P Vos <0 

: D Ip <0 

2 0< Vos S Vo 

S 

NMOS 
enrichissement Vps >0 
(enhancement) 
+ D In>0 

EL) 
Ts 
PMOS 
enrichissement 
(enhancement) Vps <0 

D Ip <0 … : 
Hæ — - Vos <-Vr 

Ts 
NMOS NO ne Vhisement 

Gao Vps > 0 

Ib >0 

: - - Vcs2-Vr 

PMOS  ": tp: CSC me AT 

Gas Vps <0 
b <0 

Lu - VesS Vr — Tpss Vos = ! 

<0 
V / 

Figure 4.39 
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Solution 

— L'expression de la tension de blocage est 

— q Nb d? 
Vosn=— 7 + U=-V,+ U, 

avec g=1,6:101C 

et e= & & = 12 - 8,85 : 10-12= 10-10 F/m 

En négligeant U, nous obtenons 

1, .l 19.1 21.4.] -12 

Vaso = 6 Te 0 =— 3,2 volts 

Le calcul a été effectué en prenant le mètre comme unité, mais nous aurions 

pu prendre le centimètre avec e= 10-12 F/cm. 
— En tenant compte du potentiel de diffusion U, dont l'expression est 

KT, NM 
LT 

q La 
avec k=13810 %J.K1 

n;= 1,5 : 1016 m3, concentration intrinsèque 
nous obtenons 

1021 - 1024 
U, = 0,026 In 225.105 = 0,76 V 

soit Vason = — 3,2 + 0,76 = — 2,44 volts. 

Exercice 2. Le transistor à effet de champ de l'exercice précédent est utilisé 

en résistance variable (zone non saturée). Le canal, dont l'épaisseur est 

d =2 im présente comme autres dimensions, / = 100 jim et L = 20 11m. 

— Déterminer la valeur de la résistance Ro seule (résistance 

métallurgique). 

— Déterminer la valeur de la résistance équivalente du transistor, entre 

drain et source, ainsi que la tension de saturation pour Vos = 0, Vos = — 1 V, 

Vas: =— 2 V. 

Solution 

— L'expression de la conductance métallurgique Go du canal nous permet de 

déterminer sa résistance Ro 

_ LE 

_ q Nb Un ld ° 

La mobilité des électrons à 300°K étant y, = 1 500 cm2?/Vs (tableau 1.2), 

nous obtenons (unité le cm) 

Ro 

Ro 

_ 20: 104 
1,6 : 10-19. 1015. 1,5: 103: 100 : 104: 2: 104 

Ro=4160Q (soit Go = 0,00024 S). 



Transistors à effet de champ 37 

— La résistance équivalente au transistor, dans la zone linéaire, est extraite 

de la relation 

2€ U, - V. 
I = Go h- VE uv Jrucol 1- \ Te | 

P 

Les termes V, et U, ont été calculés dans l'exercice précédent 

V,=32V et U, = 0,76 V. 

Nous pouvons alors facilement déterminer la transconductance G', à partir de 

la deuxième relation précédente 

. Vas: = 0 volt 

G'o= Go ( _ \/ at) = 0,52 Go = 0,00012 S 

et R'o= 8 012 Q. 
Notons que cette résistance représente Rps du transistor JFET. Elle est de 

valeur plus importante que Ro à cause de l'influence de la barrière de potentiel de 

la jonction grille canal. 

La tension de saturation Vhs. est obtenue par la relation 

Vhssat = (V5 — Us) + Vos. 
soit 

Vassat = (3,2 — 0,76) + 0 = 2,44 V. 

° Vas2 =-1 volt 

G'o= Go 1-\) M) = 0,26 Go = 0,000062 S 

soit R'=16025Q 
puis Vpssat = (3,2 — 0,76) - 1 = 1,44 V. 

. Voess =-2 volts 

76 +2 
G'o= Go (: _\/ +2) = 0,14 Go = 0,000033 S 

R'e= 29 760 Q 
et Vssats = (3,2 — 0,76) - 2 = 0,44 V. 

Remarques 

— Pour Vos = Vosorr = — 2,44 V, nous obtenons G'5 = 0, R'o = + et Vpssa = 0. 

— À partir des résultats précédents, on peut tracer un réseau simplifié de 

caractéristiques /p (Vps). 

Exercice 3. Toujours pour le transistor précédent : 

— Déterminer la valeur du courant de saturation ZDss (lorsque V&s = 0).
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— Déterminer la transconductance gr, = , lorsque Vns > Vpssats 
Alh 

AVGs 

pour Vési = 0, Vas, = -1 volt, Vos, = -— 2 volts. On utilisera la relation théori- 

que puis la relation simplifiée. 

Solution 

— Le courant de saturation /pss correspond à /pssa lorsque Vos= 0. La rela- 

tion théorique utilisée est 
3 

l Ha 9 N?p ( Fos ) ( ses) 
Lbssat = + T6EL. — 1-3 1- A +2 7 

soit en utilisant le cm comme unité 

I 100 - 10-4 : 1,5 + 103 : 1,62: 10-28 - 1030. 23: 10-12 
DSsat © 6: 10-12. 20: 104 

[1 6289 à (2) 
soit Lssat = Lpss = 0,41 mA. 

L'utilisation de la relation approchée 

L | Vos ol 

Dss 3 Rpson 

conduit à la valeur 1pss = 0,19 mA. Cette valeur moitié de la précédente est liée 

au fait que l'on a considéré, au paragraphe 4.1.2.4, un transistor JFET dont le sub- 

strat est relié à la grille (deux jonctions obstruant le canal) alors que dans l'exer- 

cice, le substrat est neutre (jonction canal-substrat sans influence) et que la rela- 

tion théorique utilisée tient compte de cette neutralité. 

— La transconductance théorique fait appel à la relation 

dh Ab U, - Vos 
mg he 6 [1-1 TV, | 

Elle nous fournit un résultat déjà obtenu en remarquant que G'o = gr. Ainsi : 

° pour Vos: = 0, &fs1 = 1,2 . 10-4 S 

° pour Vos =-1 V, &fs2 = 0,62 . 104 S 

*_pour Voss = -2 V, 8153 = 0,33 + 104$. 
La transconductance simplifiée utilise la relation 

L 2 Ipss Vos 
Lis =— 1- 

et nous fournit : 

+ pour Vos = 0, &rs1 = 1,5: 104$ 

° pour Vos =- 1 V, 8152 = 0,9 - 104$ 
° pour Vos: =-2V, L&fs3 = 0,27 : 1045. 
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La valeur relative proche du calcul simplifié (2 jonctions actives) par rapport 

au calcul théorique (1 jonction active) est liée au fait que l'expression précédente 

Ipss 

GS off 
utilise le terme dont chaque élément évolue dans le même sens. 

Exercice 4. Un transistor à effet de champ NMOS est constitué d'un canal 

dopé P de densité N, = 1015 cm”, d'un isolant d'oxyde de silicium d'épaisseur 
50 nm et d'une grille d'aluminium. Déterminer à température ambiante la 

valeur de la tension de seuil Vr : 

— lorsque le substrat est relié à la source, Vsp = 0 (Vr = Vro), 

— lorsque le substrat est à un potentiel négatif par rapport à la source, 

Vs =+5SV (Vr # Vro). 

En déduire une relation simplifiée entre Vro et Vr. Le travail de sortie de 

£, 
%_ = 3,5. 108 F/cm? 
Xo 

l'aluminium est W,, = 4,3 eV et la capacité de grille C,, = 

pour une épaisseur Xo = 100 nm. Le nombre de charges stockées à l'interface 

Si — SiO, est voisin de 1011 cm”? (en pratique, entre 1019 et 5 : 1011), 

Solution 

L'expression de la tension de seuil Vr pour Vsg = 0 est 

Vr = Vro = Vgp + 2 Or + K V2 Or 

Wa-W. N, 
avec Vgp = —— - 9 "2 

Faq Cox 
K = \Ÿ 2€ q NA 

ox 

KT N 
Or=— In — 

q LA 

Nous savons que le potentiel d'inversion y est égal à 2 ZF soit 

KT ve = 2 Op = 2 À in VA 
ni 

_).138:1023.3-10 L 
20r=2 1,6 : 10-19 MTS. 100 ” 

Nous déterminons la valeur du coefficient K 

=—1 100.16. 10-10. 102- K== gs V2-1019- 16-10-9102 = 0,25 

avec Cx=3,5-104-1000M _ 7. 104 F/m2 
50 nm 

puis K \20r= 0,19. 

La tension de bandes plates fait intervenir le travail de sortie du semiconduc- 

teur W.. Nous savons que pour le silicium, l'affinité électronique est X, = 4,01 eV,
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que le gap AË vaut 1,12 eV et que la différence des niveaux de Fermi intrinsèque 
et dopé P s'écrit 

N 
Er - Er, = KT In ra =q Or. 

On en déduit 

Was X, + LE = 4,01 + 2 = 4,57 eV 

En Ep, = 1,38 : 10-2. 3. 1021n 10-046 ev F7 ÉFp = 1,98: "2" 115.100 ? e 

et W, = 4,57 + 0,46 = 5,03 eV. 

CR Wan W: (4,3 — 5,03) . Ainsi D 16.100 10-19 = - 0,45 V. 

N 
Il reste à calculer le terme 22% soit 

ox 

. 10-19. 1011 q Nox _ 1,6: 10 10 = 046 V. 

Cox 3,5:10% 

La tension de seuil s'écrit alors 

Vro = — 0,45 — 0,46 + 0,58 + 0,19 = — 0,14 V. 

L'influence de la polarisation négative du substrat modifie la tension de seuil 

Vr = Vro + K NE Or + Vss - 2 0r| 

soit Vr=-0,14 + 0,25 | \[ 0,58 +5 \/0,58 | 

Vr = 0,14 + 0,4 = + 0,26 V. 

La relation simplifiée entre Vro et Vr en fonction du potentiel Vsg peut 

s'écrire 

Vr = Vro + 0,25 \Vss 

tant que Vss est grand devant 0,6 volt. 

Exercice 5. Le transistor MOS précédent présente une grille en silicium poly- 

cristallin N*, dopé à la limite de la dégénérescence, Np = 101 cm, 

— Que deviennent les tensions Vro et Vr pour respectivement Vsg = 0 et 

Vs = 5 V ? 

— Pour Vsg = 0, on veut modifier le dopage du canal (surface du sub- 

strat sous la grille) de manière à obtenir un transistor à enrichissement de 
tension de seuil Vro = + 0,5 V. Quelles doivent être la nature et la densité des 

impuretés à implanter sous la grille ? 

— Pour Vsg = 0, on veut obtenir un transistor à déplétion de tension de 

seuil Vr = - 2 V. Quelle doit être la nature de la nouvelle implantation sous la 
grille ?
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Solution 

Dans la relation 

Wn-W. Nox 
Vro = a "4 +20r+K V29r 

il n'y a que la valeur de W,, qui change par rapport à l'exercice précédent. La grille 
étant en silicium dopé N*, la différence des niveaux de Fermi intrinsèque et dopé 
est runs. 

PRE tir 

No 
Er, — Er; = KT In — = 0,83 eV 

mn 

donc Win = Wan = Wa — 0,83 

= 4,57 —- 0,83 = 3,74 eV 

Wn-Ws _(3,74- 5,03) 10-19 AI = 
PS q 1,6 : 10-1 

=-0,8 V 

La tension de seuil Vro devient 

Vro = — 0,8 — 0,46 + 0,58 + 0,19 = — 0,35 V 

et pour Vsg = 5 V, nous obtenons 

Vr = Vro + 0,4 = 0,05 V. 

Afin de déterminer le nouveau dopage du canal, il faut remarquer que 

l'expression de Vro peut s'écrire : 

W,-W, N, q Vro =" CE x ,9 + 
TO q Ca Or Ce Qc 

2 EN\ 2 Dr À D 4 
avec Qc = q — représentant la densité, par unité de surface, 

en atomes accepteurs présents à la surface du canal lorsque le MOS devient 

conducteur. 

Pour que le transistor soit un NMOS à enrichissement de tension 
Vro = + 0,5 V, il faut implanter des impuretés de type P qui, une fois ionisées 

sous l'action de la tension V&, vont créer une charge négative s'ajoutant à la charge 
— 4 Qc. Ainsi, pour que Vo passe de — 0,35 V à + 0,5 V, il faut implanter une 

dose Q; d'impuretés telles que 

qQ 

coit 0,85 : 7 - 104 
) LE 

" _1,6:10-1? 

ou encore Q; = 3,72 - 1011 atomes par cm2. 

= 0,5 - (-0,35) 

= 3,72 : 10*15 atomes par m?
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Obtenir un NMOS à déplétion, de tension Vro = — 2 V, revient à implanter 

sous la grille, des impuretés de type N telles que 

q Q 

ox 

=2-0,35 

_ 1,65: 7- 104 
soit Q;= 1.6: 1019 = 7,2 - 101$ atomes par m? 

Exercice 6. Le transistor NMOS précédent travaille avec le substrat relié à la 

source (Vsg = 0 et Vr = Vro = + 0,5 V). La dimension du canal étant L = 2 im 

et £ = 100 um : 

— déterminer les valeurs de Vpssats 1pssat €t Rpsn POur une tension de 

commande Vos = 5 V, 

— que vaut la transconductance g;, dans la zone saturée ? 

On prendra y, = 1 000 cm?/Vs 

Solution 

La tension de sautration Vpssa est obtenue à partir de la relation 

Vpssat = Vos — Vr = 5-0,5= 4,5 V 

Le courant de saturation utilise la relation 

LU Cox To = EE (Vos — Vo 
2.103. 3,5. 108 

soit Ib = ss 10 - 4,52 encm 

Isa = 1,8 - 102 = 18 mA 

Les deux paramètres précédents permettent d'obtenir la valeur de Rpson 

Vos - Vr 4,5 
R = = = 1,25 - 102= 120 Q DSon 2 Ipsat 2-18: 102 5-10 0 

Dans la zone saturée, nous avons 

DU Cox 
Lis = Hs (Vos — Vr) 

_ 10-2-103-3,5- 10 
_ 2104 

£grs = 7,9 mA/V= 0,0079 S 

-4,5=7,9-103S 
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4.2. ASPECT TECHNOLOGIQUE DES TRANSISTORS 
À EFFET DE CHAMP 

4.2.1. FABRICATION DES FET 

La fabrication des composants actifs discrets connaît ure évolution perma- 
nente. Cette évolution est encore plus marquée dans le domaine de la puissance et 

de l'intégration. Nous nous contentons, dans ce paragraphe, de présenter succincte- 

ment des principes simples de fabrication des transistors à effet de champ discrets, 

canal N, de faible puissance (procédé Planar). Pour plus de détails, on se référera 

aux ouvrages cités en bibliographie. 

4.2.1.1. Transistor à jonction JFET canal N 

— Structure annulaire (figure 4.40). A partir d'un substrat de silicium 

dopé P, on dépose par épitaxie une couche de silicium dopé N qui sera le canal. 
Après revêtement d'oxyde de silicium (non représenté), puis ouverture des 

fenêtres, nous diffusons les zones P* de grille puis N* de source et de drain. Les 

connexions sont ensuite réalisées par métallisation. Cette structure ne permet pas 
la symétrie (inversion du drain et de la source). Elle est compatible en intégration 
lorsque les JFET sont associés aux transistors bipolaires (circuits intégrés 

analogiques). 
S G | 

” N_. 

/ LIT 17 
substrat V4 "Ts 

canal 
source 

Figure 4.40
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— Structure interdigitée (figure 4.41). La largeur du canal est augmentée 

en utilisant la structure en peigne ou interdigitée. En pratique, c'est le nombre de 

doigts et la distance entre drain et source qui différencie les transistors. Le procédé 

de fabrication est identique au précédent. A partir d'un substrat de type P et d'une 

couche épitaxiée de type N, on diffuse la grille (matériau P*) puis la source et le 

drain (matériau N*) suivis de la métallisation des connexions. Cette structure pré- 

sente une très bonne symétrie. 

substrat P 

Figure 4.41 

En général, le substrat est relié à la grille, mais on peut trouver des transistors 

JFET dont le substrat, relié au boîtier, présente une connexion extérieure indépen- 
dante (quatrième connexion). On rencontre aussi, dans les transistors récents, 

l'absence de grille, le substrat jouant ce rôle (donc une seule jonction grille- 

canal). 

La fabrication des transistors à effet de champ canal P ne diffère pas des 

précédentes. 

4.2.1.2. Transistors NMOS 

Dans tous les domaines, l'utilisation des MOSFET, et plus particulièrement 
des NMOS, va en croissant. Pour les faibles puissances et en intégration, on utilise 

la structure à canal horizontal et plus récemment, à canal vertical. En forte puis- 
sance, le canal est vertical ou en forme de V. Nous présentons ici les structures 

latérales (faible puissance) dont la disposition des éléments est comme pour le 

JFET, annulaire ou interdigitée.
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— Structure NMOS simple (figure 4.42). Cette figure représente la coupe 

d'un transistor NMOS à enrichissement. A partir d'un substrat de type P, on dif- 

fuse les zones N* de source et de drain. Après dépôt d'oxyde mince, on métallise 

la grille puis les autres connexions S et D. Ces transistors peuvent être utilisés 

symétriquement lorsque le substrat B représente une quatrième électrode « libre ». 

Notons que, sur la figure, le substrat peut être connecté sur la face supérieure du 

composant (cas des circuits intégrés). 

La réalisation d'un NMOS à déplétion impose des impuretés N ou N- à la sur- 

face du canal. 
métallisation . 

oxyde mince 

oxyde épais 

canal 

substrat P 

Um 
Figure 4.42 

— Structure DMOS (figure 4.43) La structure MOS classique présente des 

limitations (/pmax de quelques milliampères et Vpsmax de quelques dizaines de 

volts). Lorsque l'on veut dépasser ces chiffres, sans atteindre pour cela des fortes 
puissances, on réalise la structure DMOS (MOS à double diffusion), dont la diffé- 

rence technologique par rapport à la structure précédente, consiste à implanter une 

zone P sous l'îlot N* de la source, et d'utiliser un substrat P-. Il y a alors présence 

du canal réduit 1 de tension de seuil classique en série avec le canal 2 de très 
faible tension de seuil (cette structure est équivalente à deux NMOS en série, com- 
mandés simultanément). Rappelons que la tension de seuil est fonction 

- de la nature du métal de grille, 
- du dopage du substrat, 

- de l'épaisseur de la couche d'oxyde. 

(Voir exercices précédents.) 

substrat P” 

E 
Figure 4.43
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Les transistors DMOS sont très utilisés en commutation rapide, à cause de 

leurs faibles capacités parasites, dans les domaines discrets et intégrés. 

4.2.1.3. Exemples de procédés de fabrication et de géométries réelles 

Les figures ci-après représentent le principe simplifié de fabrication des tran- 

sistors à effet de champ (annulaires ou interdigités). 

— Figure 4.44, C'est la conception moderne des transistors JFET dont le 
substrat représente la grille (canal N). 

(A) P-type silicon substrate 

(8) N-type silicon layer 

deposited epitaxlally 

(C) Impurity diffused in to 
Start Isolation region 

(D) More Impurity diffused 
In to complete isola- 
tion and form N-type 
Channel 

(E) Final form taken by 
FET: with N-type 

channel embedded in 
P-type substrate 

Iidealized Manufacture of an N-Channel 
Junction FET 

Figure 4.44 
Source : Siliconix
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— Figure 4.45. Fabrication du transistor NMOS classique à grille 

polycristalline. 

(A) p-type substrate 

 OXIDE sl — 

(B}) Grow SiO2 
p-SILICON 

MST SNS DS 
(C) Grow polysillcon 

p-SILICON n-type 

— 

‘_OXIDE (0) Mask to leave 

gate opening 
p-SILICON 

POLYGATE 

* OXIDE ‘. {E) lon-Implant with poly 
n J T n gate acting as mas 

p-SILICON 

(F) Etch contact areas 
through oxide, metalize 
and attach Source, 
Drain and Gate 

BODY 

Fabrication of Planar 
Enhancement-Mode MOS 

Figure 4.45 

Source : Siliconix
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— Figure 4.46. Fabrication du transistor DMOS dont la grille est en nitrure 
de silicium. 

(A) p-type substrate SN (G) Replace mask, 

p nt _J Implant whole ) — 
p-SILICON with n+ 

OXIDE 5.1". CHANNEL 

SILICON (B) Grow SiO2 

p-Sil FE one ET 
p LE Let {H) Remove nitride — 

p-SILICON 

FR 

Sr, OXDE É 4 (C) Grow Silicon 
p-SILICON nitride overlay 

{1} Poly over wafer 
P——… 

p-SILICON 

OXIDE _* 
(D) Mask for gate MAS! 

p-SILICON — 

: OXDE 
n+__ Au n+ {J) Mask and etch poly 

P— 
DA NITRIDE p-SILICON 

EE 

OXIDE 
(E) Etch nitride, 

p-SILICON leaving gate —_— 

OR Le lon-nplant with = on-Implant wit 
pv) Cr Night n- 

NITRIDE GATE ask p-SILICON 

- c E {(F) Mask drain area. 
- Pi ox | “7 overlap gate. 

Perret J Implant p-doped SOURCE GATE DRAIN 

p-SiLiICON channel O METAL O 

L - :  OXIDE Ÿ s {L) ize cpmtacts 
ALI ne contacts for 

P—… source, gate & 
p-SILICON drain 

SUBSTRATE 

Figure 4.46 
Source: Siliconix 

Dans son Data Book, la société Siliconix indique, pour ces transistors, la géo- 

métrie d'implantation. La figure 4.47 fournit quatre exemples dont les dimensions 

sont données en pouces (ou en millimètres) : 

a. transistor DMOS à déplétion, utilisé en commutation rapide, 

b. transistor PMOS à enrichissement, utilisé en commutateur et amplifi- 

catcur, 
c. transistor JFET canal N, utilisé en commutateur, résistance commandée, 

d. transistor JFET canal N, utilisé dans les amplificateurs VHF/UHF et les 

commutateurs rapides (faible capacité parasite).
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PCT 

0.022 
1.559) 

0.004 
| 0:70) | _ D 

L 019 J 0.018 (0-076) | 
F (0.483) ] F (451) T 

a. NMOS à déplétion (DMOS) b. PMOS à enrichissement 

orat- 

0.015 
(0.381) 

0.021 
(0.533) 

TT 0.004 
(0.102) 

L | À | Fr 059 L 8) 
Gate also backside contact Gate also backside contact 

c. JFET canal N d. JFET canal N 

Figure 4.47 

Source : Siliconix 

4.2.2. CARACTÉRISTIQUES STATIQUES RÉELLES 

Les caractéristiques présentées sont celles des transistors à effet de champ, 

canal N. Dans le cas du canal P, nous raisonnons par symétrie.
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4.2.2.1. Caractéristiques statiques du JET canal N 

A. Caractéristiques de sortie en direct Zn (Vps) pour différentes valeurs de la 

commande Vs (figure 4.48). 

D 

I | Vos = 0.5 V 15 (Vos) 

Less |-----, 1: H Ves constant 
#———— TT. H li ss 

' } 6; = 25°C 

convergence El ' 
vers #77 | ' 1: 

la ! ' 
tension i (A 

de 47777) J!: 
Early _d + nd 15 

—— 27: 
LV 7 DS 

GS Vos, à BVss = BVc 

BVoc — [Vos,| 

BVoc - [ose 

Figure 4.48 

On retrouve les éléments de la figure 4.13 auxquels nous avons ajouté les 

limites technologiques. 

La tension d'avalanche BV,s est celle de la jonction canal-grille côté drain. 

Pour se rendre à l'évidence, il suffit de représenter le schéma équivalent électrique 

du transistor JFET constitué de # diodes et de n— 1 résistances (figure 4.49). 

Ainsi : 

— lorsque Vos = 0, BVps = BVpG: 

— lorsque Vos =- 1, BVps = BVp6 -— 1, 

— lorsque Vos = Vosor … BVps = BVn — | Vos. 

Le transistor est à déplétion. Toutefois il est à enrichissement lorsqu'on tra- 

vaille à Vos >0et 1 = 0 (VGsmax = 0,5 V).
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D, D 

La 

Ta-1 

Da 
S 

Figure 4.49 

si 

Le courant /pss est le courant de drain pour Vos = 0 et Vps = Vpso > Vpssat 

(rappelons ce terme, /pss = current drain to source with shorted gate). La tangente 

aux caractéristiques /n (Vps) dans la zone saturée converge vers la tension de 

Early (- Vx). 

B. Caractéristiques de sortie en inverse Zn (Vis) pour différentes valeurs 
de Ves 

La figure 4.50 représente trois réseaux de caractéristiques 75 (Vps) à échelles 

différentes, pour un transistor 2N4393 polarisé en direct et en inverse. 
4 I,enmA 

To Vs =+0,5V 
0777 

30 + at Vs = 

20 + “ 1 -0,5 

D et 

10," _} -1 
5 -4 -3 -2 -1 7... 1,5 

l ( 1 DA n 2 5 î p —. Vos 

augmentation de | / hf en V 

la conductance h 4 À À 10 

du canal ñ [l j LS A/: 

Î / [l A pr + — 20 

VA VAT ALES E 
/ Ua: 

D'DIERIRE 
conduction —#--#—" + he EL _3s 
directe de ! ! D 40 

la fonction ; 0 Je 
grille-canal ' . ' 

1,5 /-0,51+0,5 T 50 
-4 -3 2 "1 ‘O0 

Vos 
Figure 4.50 (a)



52 Transistors à effet de champ 

I, en mA I, en mA 

0 _05 Ves =0 
Li Ve Ves =-1 

31 

2 - | 15 
11 > 1. Vos = — 2. - 6 

0,6 -0,4 —-0,2 L -8 -6 -4 -2 PA : 

2 

+ 2 0406 5 à à à +, 
4 -1 en V k -1 en\ 

-2 

1 4 d__o 
1 Vos 

-0,50 À H 1 
-6-5-4_3N -2 

Vos 

GE) (c) 
Figure 4.50 (suite) 

Ce transistor est géométriquement symétrique, car la permutation du 

drain et de la source ne modifie pas les caractéristiques. La partie située dans 

le premier quadrant est celle de la figure 4.48. 

— Figure 4.50a (troisième quadrant) 

- Pour Vcs = 0, il y a prolongement de la caractéristique Zp (Vos), puis un 

chargement de pente apparaît à partir de /h = — 25 mA. 

* Pour Vcs > 0, on retrouve le prolongement de la caractéristique, puis le 

changement de pente à partir de /n = -— 22 mA. 

° Pour Vos < 0, si nous nous servons de la figure 4.49, nous pouvons 

supposer que le canal présente une résistance constante jusqu'à ce que la 

diode D, conduise (vps = 0,6 V). Ceci n'est vrai qu'au voisinage de zéro 

car la polarisation directe des diodes grille-canal diminue la largeur 

de la barrière de potentiel, augmentant la largeur du canal, donc la 
conductance. Ainsi, jusqu'à Vps = Vos — 0,6, le courant 7, augmente plus 

qu'il ne devrait. A partir de cette valeur de Vps, les diodes conduisent 
(pour JL atteignant — 35 mA). En effet, la prolongation de la partie linéaire 

des caractéristiques (en traits pointillés) coupe l'axe des abscisses à la 

valeur Vos — 0,6. 

— Figure 4.50b. C'est la dilatation des caractéristiques à l'origine des axes. 

On retrouve la linéarité pour V&s compris entre 0 et — 1 volt. Au delà, les courbes 
s'incurvent à cause de la diminution de la conductance en direct (pincement du 

canal) et de l'augmentation de la conductance en inverse (augmentation de la lar- 

geur du canal). Ces caractéristiques sont utilisées dans le chapitre 4.3.3 (fonction- 

nement en résistance commandée).
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— Figure 4.50c. Ce sont les caractéristiques pour Vos = 0, —1, —-2, …, 

— 6 volts utilisables pour le fonctionnement en commutateur analogique (cha- 
pitre 6). Il faut remarquer que pour une tension Vos de — 6 volts (par exempleà, la 
conduction inverse apparaît lorsque Vps =-5 volts au lieu de —6,6 volts. La 

cause est, qu'il y a d'abord augmentation de la conductance du canal par effet de la 

polarisation Vhs, puis conduction des diodes (nous sommes à l'échelle des mA et 

non des dizaines de mA comme pour la figure 4.50a). 

C. Caractéristique de transfert Zn (Vas). On a l'habitude de représenter cette 

caractéristique lorsque le transistor travaille dans la zone saturée (Vps > Vpssat). La 

figure 4.51 en donne les éléments principaux dont certains ont été vus précédem- 
ment. La tension Vs peut évoluer de +0,5 V (diode grille-canal polarisée en 

direct) jusqu'à la tension d'avalanche inverse BVGs. Les constructeurs fournissent : 

— soit directement la caractéristique /p (Vos), 

— soit le couple de valeurs Jpss et Voswr permettant de tracer cette 

caractéristique. 

+
 

Ü 

LD (Vos) 

Vos o constant 

9; = 25°C 

Li 

©
 
|
-
-
-
-
-
-
-
-
-
-
-
-
-
-
 

Figure 4.51 

Remarque. On peut aussi représenter tout un réseau de caractéristiques Zn (Vos) 

pour différentes valeurs de Vs positives et négatives (figure 4.52). Pour 

0,2 V < Vps < + 0,2 V, correspondant à la zone ohmique (résistances linéaires), 

ces caractéristiques sont des droites définies par la relation 

D = AVGs —B
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Vs > Vis n 

| 0 < Vos < Vos 
D —— 

ed — Vs = 0 

® Vs 

— Vos <0, zone ohmique 
D ps 4 

Figure 4.52 

D. Caractéristique d'entrée ZG (Vas). C'est la caractéristique d'une diode 

(figure 4.53). Les limites d'utilisation correspondent à une valeur de courant direct 

IG fourni par le constructeur et à la tension d'avalanche inverse BVGs définie sui- 

vant certaines conditions de mesure ainsi que nous l'indiquons par la suite. En pra- 
tique, on essaie de travailler dans la zone de caractéristique confondue avec l'axe 

des abscisses où le seul courant qui existe est le courant inverse de diode dont la 

valeur peut être négligeable à la température ambiante (voir l'influence de la tem- 

pérature sur ce courant). 

Lo 4 15 (Vos) 

Vis. Constant 
BVrss 

=
=
=
 o 1 D
 LA
 © Q 

Figure 4.53
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E. Terminologie des paramètres électriques des transistors JFET en statique 
et méthodes de mesure. Nous énumérons les termes utilisés par les constructeurs 
sur les caractéristiques fournies en donnant leur définition et la méthode de 
mesure. Signalons que l'on peut visualiser le réseau de caractéristiques 
Ip (Vos) en utilisant le traceur de courbes présenté au paragraphe 3.2.2.7. Ce 

qui différencie la mesure par rapport au transistor bipolaire, c'est la commande 

Vos en tension et non en courant. 

— Tensions et courants en fonctionnement normal. 

Vos: tension continue drain-source, 

Vhssat> tension de saturation drain-source, 

Von: tension continue grille-drain, 

Vos, tension continue grille-source, 

Vosorr Où V{)cs: tension grille-source de blocage, 

1; courant continu de drain, 

Dpss; courant continu de drain pour Vos = 0 et Vps spécifié, 

16; courant de grille, 
Is, courant continu de source. 

Ces tensions et courants sont mesurés à 25°C avec les méthodes classiques 

utilisant un voltmètre et un ampèremètre. Il est donc très important de tenir 

compte de la puissance dissipée dans le composant dont l'effet est l'élévation 

de la température du silicium (donc mesures faussées). 

— Tensions d'avalanche. Ces tensions correspondent aux valeurs limites 

absolues d'utilisation, et sont mesurées avec un voltmètre et un ampèremètre. 

BVpss Où Vgrjpss, tension d'avalanche drain-source avec Vos = 0 et Jo 

spécifié, 

BVhsx: tension d'avalanche drain-source avec V4 de blocage 

et /p spécifié, 

BV6po: tension d'avalanche entre grille et drain, source en 
l'air, 

BV5so; tension d'avalanche entre grille et source, drain en 
l'air, 

BVGss, tension d'avalanche entre grille et drain-source court- 

circuités. 

— Courants de fuite. Ces courants sont mesurés traditionnellement dans les 

zones normales de fonctionnement. 

IGpo> Courant de grille correspondant à la jonction grille-drain polarisée 
en inverse, source en l'air (7, = 0) et Von Spécifié, 

Igso> Courant de grille, drain en l'air (/, = 0) et Vos spécifié, 

IGss, Courant de grille lorsque drain et source sont court-circuités, 

Ipsx, Courant résiduel de drain avec Vosor et Vps spécifié.
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Remarques 

— Les tensions d'avalanche non destructives sont, en général, mesurées pour 
un courant de quelques LA (composants de faible puissance). Lorsque la tension 

est destructive, elle est appelée tension de claquage (phénomène irréversible). 

— La puissance totale indiquée est définie pour une température ambiante 

précisée et une température maximale de jonction inférieure, en général, à 200°C 
(on trouve souvent @,,, = 150°C). Le graphe P...,, en fonction de 6,4 est identi- 

que à celui de la figure 3.22 correspondant au transistor bipolaire. On en déduit la 

valeur de la résistance thermique 

Ru ja = Onax — Ohnin en KW 

Prmax C/W 
Prenons l'exemple du transistor BFR30 présenté au paragraphe 4.2.8 

(figure 4.86) avec Gina = 150°C et Prnax = 250 MW (pour 6,m5 = 40°C). La valeur 

de Ry jA est alors 

150 — 40 Rp ia= "= 440 K/W. 
Mia 0,25 1W 

— Certains constructeurs fournissent la valeur de la résistance statique du 

canal Rpson POUr Vos = 0 et Vns spécifié. En dynamique, on utilise le paramètre 

FDS on- 

d] 
— Nous présenterons la transconductance gr, = à v- 

GS 

dans la section 4.4. 

4.2.2.2. Caractéristiques statiques des NMOS 

Les caractéristiques statiques des NMOS à enrichissement et à déplétion 

varient en fonction du potentiel du substrat. 

A. Caractéristiques de sortie Zn (Vps) pour Vas = 0 et différentes valeurs de 

Vos. Prenons l'exemple du transistor NMOS à enrichissement : 

— soit la tenue en tension BV, (ionisation en surface du canal) est supé- 

rieure à BVhg (avalanche de la jonction drain-substrat), 
— soit l'inverse, BVps < BVpg. 

La figure 4.54 illustre le premier cas. 

— Caractéristiques directes 
+ Dans la zone linéaire, le transistor est équivalent à une résistance 
commandée. 

- A partir de la zone saturée, l'oblicité des graphes caractérise l'effet Early 

(augmentation de la conductance liée à la diminution de la longueur du 
canal).
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bb 4 V Vr .° C4 ! 

Vos, = 3V 
_0,6V 
A Vas de0à2V _} L 

V, =2V BV; Vos 

= BV 

Ven =0 

Figure 4.54 

* Puis apparaît la zone d'avalanche avec BVps = BVpg pour Vos = 0. 

Lorsque le transistor conduit (Vos > Vr), le déplacement des charges à tra- 

vers la zone de pincement favorise le phénomène d'avalanche, d'autant 
plus que le courant /, est important (on retrouve le même phénomène que 

dans les transistors bipolaires). 

— Caractéristiques inverses 

* Nous retrouvons une zone linéaire quasi symétrique à celle du premier 
quadrant (donc favorable pour un fonctionnement à résistance 
commandée). 

- La brusque augmentation du courant /, pour Vps = — 0,6 V correspond à 

la conduction en direct de la jonction substrat-drain. 

B. Caractéristiques de sortie Zp (Vps) pour Vss < 0 et différentes valeurs de 

Vos. La figure 4.55 représente quelques caractéristiques pour une polarisation du 

substrat de — 10 volts (Vsp = 10 V). 

— Caractéristiques directes. Elles sont de formes identiques à celles cor- 
respondant à Vsg = 0. Toutefois, l'avalanche n'a pas lieu à la valeur BVLg mais à la 

valeur BV — Vsg. Le courant /,, obtenu pour une tension VGs imposée, est plus 

faible que dans le cas précédent car une tension Vsg > 0 entraîne une augmenta- 

tion de la tension de seuil V- donc une diminution de J5,.
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10V 

V7 de 0à3 V BVos — Von BVop 

augmentation de la conductance 
par diminution de la zone neutre 
de la jonction drain - substrat 

conduction en direct de la 
jonction substrat - drain 

Vs = 10V 

Figure 4.55 

— Caractéristiques inverses. La symétrie des caractéristiques n'est vraie 

qu'autour de zéro. En effet, si en direct la zone de saturation apparaît à cause du 

pincement du canal (augmentation de la zone neutre au niveau de la jonction 

drain-substrat), il n'en est pas de même pour Vps < 0 dont l'effet est de diminuer 
cette zone neutre donc augmenter la conductance du canal (il ne peut y avoir de 

pincement). C'est pourquoi, dans le troisième quadrant, les caractéristiques sont 

celles d'une résistance qui diminue en fonction de | Vos | (comme pour le transis- 

tor JFET). 

La jonction substrat-drain conduit pour une tension égale à Vsp + 0,6. 

Remarques 

— Le fonctionnement en résistance commandée ne peut s'effectuer qu'au voi- 
sinage de zéro (—-0,2 V < Vps < + 0,2 V). Dans ce cas, la tension Vsg est nulle 

donc Rps, Minimale.
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— Le fonctionnement en commutateur analogique s'effectue correctement 

lorsque le substrat est relié au potentiel — V d'alimentation et que la commande est 

Vos <0 pour Frps = © 

Vos >>Vr pour rps minimale. 

On obtient une conductance quasi constante en utilisant deux transistors 

MOS complémentaires (NW et P) connectés en parallèle (voir commutateurs analo- 

giques, chapitre 6). 

C. Caractéristique de transfert 7, (Vas). La caractéristique de transfert pour un 

transistor à enrichissement a été présentée sur la figure 4.38, pour une tension 

Vos > VpsA Constante. Cette caractéristique est translatée lorsque Vsg > 0. 

Si on prend différentes valeurs de Vps (Vps > 0, Vps = 0, Vps < 0) avec Vsg 

constant, on obtient un réseau de caractéristiques 7h (Vos), de formes identiques à 

celles de la figure 4.52 (correspondant au transistor JFET), translatées vers la 

droite de l'axe des ordonnées. 

Remarques 

— Pour un transistor NMOS à déplétion, la caractéristique Zn (Vos) est trans- 

latée vers la gauche avec Vr négatif (figure 4.37). 

— Pour ce même transistor NMOS, le réseau /p (Vps) est semblable à celui 

présenté précédemment (voir les quelques caractéristiques réelles du 

paragraphe 4.2.8). 

D. Caractéristique d'entrée. Il est difficile de définir une caractéristique d'entrée 
16 (Vo) comme pour le transistor JFET. En pratique, on rencontre : 

— des NMOS ou PMOS dont le substrat est indépendant, sans diode de pro- 

tection. Alors on donne la tension maximale + V&g correspondant à la limite de 

claquage de l'isolant (phénomène irréversible), 

— des NMOS ou PMOS dont le substrat est indépendant, mais protégé par 
rapport à la grille par deux diodes Zener connectées en tête-bêche série, 

— des NMOS ou PMOS où le substrat est relié à la source sans protection ou 
avec protection par rapport à la grille avec une seule diode Zener. 

E. Terminologie des paramètres électriques des MOS. Beaucoup de termes 

utilisés pour les transistors JFET, se retrouvent avec les MOS. Citons en 

complément : 

Vos: tension drain-substrat 

Vsp tension source-substrat 

BVpsx (BVspx), tension d'avalanche entre drain et source (source et drain) 

pour une tension Vos = Vgs donnée (Von = Vrp donnée) 

BVpBo (BVsBo), tension d'avalanche entre drain et substrat, source ouverte 

(entre source et substrat, drain ouvert).
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4.2.3. INFLUENCE DE LA TEMPÉRATURE 

Les éléments théoriques présentés dans ce paragraphe sont concrétisés par les 

graphes des caractéristiques réelles du paragraphe 4.2.8. 

4.2.3.1. Variation des paramètres du JFET canal N 

A. Courant de fuite de la jonction canal-grille (courant dans la grille). Nous 

avons vu (paragraphe 1.4.3.3) que le courant inverse d'une jonction présentait trois 

composantes : 
— un courant de diffusion 5, 
— un courant de génération thermique /çr, 

— un courant de surface dont la valeur est associée à la technologie de 
fabrication. 

Pour une jonction abrupte P*N, les deux premières composantes s'écrivent 

== gr -S 

p‘'"D 

ni 
2: S. 

A température ambiante, nous avons {Gr >> 1p, puis l'inverse lorsque la tem- 

pérature atteint une valeur voisine de 100°C (voir exercices 2 et 3 du para- 

graphe 1.4.5). On peut alors admettre que, en moyenne, le courant de fuite de 
grille double tous les 10°C (exemple de la figure 4.56, pour un transistor de 
faible puissance). 

Icr= 4x 

Îoss r 
en pA 

104] 

1051 

1021 

10!{ 

25 8;jeneC 

Figure 4.56 

B. Courant de saturation 1,55 Ce courant correspondant à V£s = 0 et 

Vos > Vos Est défini par une relation vue au paragraphe 4.1.2.3. Sa variation en 
fonction de la température dépend plus de la variation de la mobilité des charges
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que de la variation de V, (donc de U,). Comme cette mobilité diminue en fonction 

de la température, il en est de même pour /5, donc pour /pss (figure 4.57). Ceci a 

pour conséquence fondamentale que, contrairement aux transistors bipolaires, 

il n'y a pas d'emballement thermique, mais un phénomène d'auto- 
stabilisation (phénomène que nous retrouverons avec les MOS). 

Ipss (6;) 

Ipss (25°C) 

0,5 | ! 

25 50 75 100 125 6;eneC 

Figure 4.57 

C. Tension de blocage Vos Cette tension Vosor = — V, + U, varie en 
fonction de la température à cause de U,. Comme pour le transistor bipolaire, 

AU . : . . 
— = -2 mV/°C. Il s'ensuit une augmentation de la tension |Vosorl ainsi que 
A9 
l'indique la figure 4.58. Quelle que soit la tension de blocage, cette variation 

A VGsogr 
A9 

important. 

est constante. Elle est d'influence d'autant négligeable que Vos,# est 

V 
csr à en V 

0 + + + + + Le 
25 50 75 100 125 6; eneC 

Figure 4.58
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D. Point à dérive nulle. Comme en fonction de la température, /pss diminue 

et |Voserl augmente, il s'ensuit que la caractéristique /5 (Vos) pivote autour 

d'un point appelé point à dérive nulle (figure 4.59). Comme ces caractéristiques 

sont peu souvent indiquées par les constructeurs, on détermine la valeur /5 

(de 75 à dérive nulle) à partir de la dérivée de la fonction /p (Vos) obtenue au para- 

graphe 4.1.2.3. Après approximation, on trouve que cette dérivée s'annule pour la 
valeur 

0,66 |? 
Gss 

(cas où substrat et grille sont reliés et forment une double jonction). 

10 = 1pss 

point à dérive 
nulle 

Figure 4.59 

E. Résistance Rps,,e La résistance du canal dans la zone linéaire et pour Vos = 0 

a été définie au paragraphe 4.1.2.3 et concrétisée dans l'exercice 2 du para- 

graphe 4.1.5. Si on ne tient pas compte de la largeur de la zone neutre de la jonc- 
tion grille-canal, ni des résistances parasites séries, on voit que cette résistance 

RpsA St inversement proportionnelle à la mobilité des électrons. Il s'ensuit que, 

lorsque la température augmente, la mobilité diminue et la résistance Rps,n AUg- 

mente. On peut admettre que Rps,, double lorsque @ varie de 25°C à 125°C. 

4.2.3.2. Variation des paramètres des transistors NMOS 

La littérature est peu bavarde en ce qui concerne l'influence de la température 

sur les caractéristiques des transistors NMOS. Nous avons essayé d'analyser les 

quelques caractéristiques des constructeurs et de justifier l'évolution des para- 

mètres à partir des relations présentées lors de l'étude quantitative de ces 

composants.
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A. Courant 7, pour une tension Vps et Vos données. Comme pour les transis- 

tors à jonction, le courant 7, dépend entre autre de la mobilité des charges. La 

diminution de cette mobilité en fonction de la température est le facteur principal 

de la diminution de 74. Mais avant de conclure, il est important de connaître l'évo- 

lution des graphes Zb (Vos) pour différentes températures. Les figures 4.60 et 4.61 

représentent ces graphes pour, respectivement, les transistors à enrichissement et 

les transistors à déplétion. Dans les deux cas, il y a présence d'un point à dérive 
nulle ; cela veut dire que les tensions Vr (enrichissement) ou Vos. (déplétion) 

diminuent en fonction de la température. Ceci est normal sachant que V+ où Vos 

font intervenir le potentiel de volume Yr. 

D 

Ib 

55°C +125°C Vos Constant 
+25°C 

Dss Vs constant 

point à 
+ 25°C dérive nulle ( 

point à + 125°C 
dérive nulle 

+ 125°C æ— 55°C 

Î > > 

V, G5C) Vos Vr = Vos,g(25° C) Vos 

Figure 4.60 Figure 4.61 

On peut admettre qu'il y a une diminution de 1 volt pour une variation 

de température de 100°C. 

En conclusion, en fonction de la température : 

— pour le transistor à enrichissement, le courant Z, ne diminue qu'à partir du 
courant Jp, (point à dérive nulle), 

— pour le transistor à déplétion, nous avons les mêmes variations qu'avec le 

JFET (pss diminue avec 6). 

B. Courant de fuite de drain 7, (off). Quel que soit le type de transistor, le cou- 

rant de fuite Z,(off) correspond au courant de drain lorsque le transistor est blo- 
qué. Il représente le courant inverse de la jonction drain-substrat qui double 
environ tous les 10°C. Pour une température donnée, ce courant de fuite dépend 
aussi de la tension Vsg. On donne quelquefois la valeur de Zps,# pour Vs et 6; 

imposés. 

C. Courant de fuite de grille Zcss. Ce courant dépend de la qualité de l'iso- 
lant (oxyde de silicium). Au vu des caractéristiques, il augmente. Le facteur
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multiplicatif n'est que de quelques unités pour A6 = 100°C. Mais attention, la 

plupart des transistors MOS ont leur grille protégée par une ou plusieurs diodes. 

Alors le courant de fuite est celui de la ou des diodes qui double environ tous 

les 10°C. 

D. Résistance Rps,,+ La conséquence de la diminution du courant 7, en fonction 

de la température, et au-delà du point à dérive nulle, est que la résistance Rps.n 

augmente. On peut admettre un doublement de Rs (zone linéaire) pour A6 = 
100°C. 

E. Tension d'avalanche BVhss. L'évolution de cette tension est intéressante à 

connaître pour les composants hautc tension. Les caractéristiques des construc- 

teurs nous donnent une augmentation de 10 % de cette tension pour 

AG = 100°C. 

4.2.3.3. Résistance thermique -— limitation en puissance 

Les problèmes de la limitation en température (donc en puissance) pour les 

MOS sont les mêmes que pour les transistors bipolaires et 1cs JFET. On trouve sur 
les caractéristiques : 

— soit la valeur de P,.., pour 8 et P = 0 pour 6, 

— soit le graphe P,.. admissible, en fonction de @, (qui permet d'obtenir 

Rihja) OU P'nax admissible, cn fonction de 6, (qui permet d'obtenir Re). 

Exemple : transistor BSS83 - RTC 

Pmax = 23 mW pour 6, = 25°C 

Onx = 125°C. 

On en déduit : 

125 — 25 
Ryia = = 434 K/W. 

ha 0,23 

4.2.4. DISPERSION DE FABRICATION 

Comme pour les transistors bipolaires, la principale dispersion de fabrication 

sc situe au niveau de la caractéristique de transfert Z5 (Vos) pour Vps et 6; 
imposés.
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4.2.4.1. Transistors à jonction JFET canal N 

Nous avons regroupé sur la figure 4.62 les caractéristiques 75 (Vos) pour 

Vos > Vpssa €t /p (Vps) pour Vos = 0 (caractéristiques maxima, typique, minima). 

On peut admettre que le courant /pss varie d'un facteur 3 (comme le gain en cou- 

rant B d'un transistor bipolaire). 

échelle des volts échelle des dizaines de volts 

Figure 4.62 

Les constructeurs fournissent : 

— soit les caractéristiques précitées, sous forme de graphes, 

— soit les valeurs extrêmes de Jpss et Vos.#. Dans ce cas, il est facile d'obte- 

nir les graphes /p (Vos) et /p (Vps) en se reportant aux figures 4.13 et 4.16. 

4.2.4.2. Transistors NMOS 

Pour ces composants, il est plus difficile de « glaner » des renseignements. 

Toutefois, on peut dire que : 

— dans le cas des transistors à déplétion, on trouve certaines indications 
identiques à celles du JFET (soit les caractéristiques, soit les valeurs extrêmes), 

— dans le cas des transistors à enrichissement, les constructeurs fournissent 

les valeurs extrêmes de la tension de seuil Vr. 

Dans tous les cas, il faut tenir compte de la tension de polarisation Vsp 

du substrat.
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4.2.5. POINT DE REPOS ET POLARISATION 

Connaître le point de repos d'un montage revient à tracer la droite de 

charge dans le réseau Zn (Vps) et la droite de polarisation dans le réseau 

1 (Vos). Il est en effet difficile, en comparaison avec le transistor bipolaire (où 

Vge = 0,6 V à 25°C), d'utiliser une tension Voso connue. Il faut donc, d'abord rai- 

sonner graphiquement, puis, avec une certaine habitude, approximer les résultats. 

4.2.5.1. Droites de charges statique et dynamique 

Il est nécessaire de revenir au paragraphe 3.2.4 (cas du transistor bipolaire). 

La figure 4.63 représente le schéma qui pourrait être amplificateur avec une pola- 

risation Vos, €t une liaison capacitive vers la résistance R d'utilisation. L'équation 

statique du circuit s'écrit 
E = Ro Ip + Vps. 

Vis. ER 
CE « 

Ve, | S 

mn 

Figure 4.63 

On en déduit l'équation de la droite de charge 

1 E 
DB=-- Vos + — D Ro DS Rb 

équation représentée sur le système d'axes de la figure 4.64. 

D à droite de charge 
dynamique 

droite de charge 
GS /_Statique Vas, =0 

4 

E d s point de repos 
Ro 0 

L 

' " 
In L FAR. Q 

0 ' 14 

5 11 
d 1 + ie 
‘ H L i 1 - 

Vos Vos, E Vos 

Figure 4.64
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Remarques 

— La droite de charge statique coupe les axes aux valeurs E (/, = 0) et 

Fa (Vs = 0). 

— Le point de repos correspond au couple de valeurs /54 — Vpso- 

— La tension minimale aux bornes du transistor est Vps.., celui-ci étant 
équivalent à une résistance Rps,.. Il est important, en régime de commutation de 

choisir la valeur E/R, telle que la droite de charge statique coupe la caractéristique 

1 (Vps) pour Vos = 0, dans la zone linéaire. 

— La condition de blocage du JFET est Vos < Vos,r et une faible tempéra- 
ture de fonctionnement (sinon il y a influence du courant de fuite de grille). 

— La droite de charge dynamique de pente — pivote autour du point 
1 

Ro//R 
de repos et est définie mathématiquement en remplaçant le condensateur chargé (à 

la mise sous tension) par une fem Vps, équivalente. Dans le cas de l'amplification, 

le transistor à effet de champ est toujours utilisé en préamplificateur (petits 

signaux). Il n'est donc pas nécessaire de positionner le point de repos au milieu de 
la droite de charge, comme on le fait pour le transistor bipolaire (étage de sortie). 

— Les remarques précédentes restent valables pour les transistors MOS. 
Toutefois, la commande du MOS à enrichissement diffère (transistor bloqué pour 
Vos = 0). 

4.2.5.2. Polarisation des transistors à effet de champ 

La polarisation d'un transistor représente la valeur statique imposée (point de 

repos), dans le cas d'un fonctionnement, en général, en classe À, c'est-à-dire 

10 # 0 et Vpsss < Vs < E. La stabilité du point de repos dépend : 

— de la dispersion des caractéristiques, 

— de l'influence de la température. 

Ce dernier critère peut être secondaire sachant que : 

— il existe un point à dérive nulle pouvant faire le choix du point de repos, 

— le courant de fuite de grille devient très important à température élevée, ce 
qui fait perdre l'avantage du FET par rapport au bipolaire. 

Nous allons donc présenter les différents types de polarisation, pour un 

transistor JFET canal N, en tenant compte de la dispersion de la caractéristi- 

que Zn (Ves), puis donner quelques exemples de polarisation des transistors MOS. 

A. Polarisation à V&s = 0, en source commune (figure 4.65). La grille est reliée 

à la source (qui est la masse) par l'intermédiaire d'une résistance RG (cette résis- 

tance RG représente la résistance d'entrée de l'étage). Il faut considérer deux cas.
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b droite de charge 
+E droite de 

9 — polarisation / 

l points de 
Z Ro ( repos 

Het [se TK, 
| RE S > 

ps F Vo 
Figure 4.65 

— Le courant de fuite de grille n'intervient pas. Alors, la tension Voso est 

nulle et la droite de polarisation est confondue avec l'axe des ordonnées. On 

obtient un point de repos P dans le réseau /p (Vps), situé entre P,.., et Pin. 

— Le courant de fuite de grille intervient. Il est la cause d'une chute de 

tension aux bomes de RG telle que Vos > 0. La droite de polarisation est toujours 

verticale et translatée vers la droite de l'axe des ordonnées. 

Remarques 

— Ce type de polarisation n'est utilisable que pour des signaux d'entrée ne 

dépassant pas quelques centaines de millivolts (amplitude inférieure à la tension 
de seuil). 

— Si le générateur d'attaque est permanent, il polarise directement la grille, 

ce qui permet d'obtenir une résistance d'entrée infinie (figure 4.66). 

Figure 4.66 

— Pour que le montage fonctionne correctement, il faut que la résistance Rh 

soit suffisamment petite, afin que la droite de charge rencontre les caractéristiques 
1 (Vps) dans la zone de saturation. Sinon, nous travaillons dans la zone ohmique 

(figure 4.67) et le gain en tension È déjà faible pour D, (quelques unités), devient 

négligeable pour D), avec une forte distorsion (zone coudée).



Transistors à effet de champ 69 

Ip4 

D (Vos) pour Vos, 1 ) Ves =0 - 42 
Ib (Vs) pour Vs, ar D, !: 
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En CN +E Vs 

Di Ve" Von 
, 

Figure 4.67 

B. Polarisation à Vos = — V, en source commune (figure 4.68). La grille est 

reliée à un potentiel — V fixe, par l'intermédiaire d'une résistance RG. La droite de 
polarisation est verticale. Dans l'exemple que nous avons pris, le transistor est blo- 

qué pour la caractéristique minimale. 

droite de charge 
+E I = 

droite de Vos = 0 
polarisation 

È Ro 
: Ves = 0 

c D? ; =. 

it Vos E Vos = 0 

Ÿ E Prin 
L am è > 

E -V Vos 
TR 

[e] 
—V 

Figure 4.68 

Si nous nous imposons un courant de repos /p,, il faut prévoir un réglage per- 

manent de —-V en cas de changement de transistor, ce qui est à exclure en 

pratique. 

Remarques 

— Cette polarisation permet un fonctionnement correct, mais ne permet pas 
un point de repos figé. Elle ressemble à la polarisation « en courant » pour le tran- 
sistor bipolaire (/8 constant). 

— La résistance RG présente la résistance d'entrée du montage. Si on veut 
polariser la grille par le générateur d'attaque (résistance d'entrée infinie), il faut
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que la source soit à un potentiel positif fixe (par exemple, en utilisant un diviseur 

de tension alimenté par + E et découplé pour le régime variable). 

C. Polarisation automatique par résistance de source, en source commune 

(figure 4.69). A la mise sous tension du montage, le courant 7, est nul ainsi que la 

tension V&s. Alors le transistor conduit. Le courant /, augmente, la tension Rs /p 

aussi, ce qui rend négative la tension VS; ; il y a alors un phénomène d'équilibre 

automatique. Le point de repos est obtenu en traçant la droite de polarisation défi- 

nie à partir de la maïlle d'entrée de Kirchoff, par la relation 

+ Rs1p+ Ves-0=0 

en négligeant le courant de grille (RG 16 = 0). 

+E \ b droite de RU 

I : pente — WR,/Rs 
£ ? droite de RER, 3 
£ Ro polarisation 4 

ente ——— Sp P R, 

LVDKE 
$ 

Figure 4.69 

Ainsi, la fonction 

1 I=-—V. D Rs Gs 

de pente — F passe par l'origine et coupe toutes les caractéristiques Zn (Vos) 
S 

possibles. Le point de repos de sortie est tel que le courant /5 n'est jamais nul. 

C'est la valeur de ce courant qui impose la valeur de Rs donc de Rà pour Vps 

imposé. 

Remarques 

— Sans être « vieillot », cette polarisation était celle des tubes. 

— Le choix des résistances scra vu dans un exercice de fin de section. 

— En source commune, il faut découpler la résistance R$ par un condensa- 

teur C; sinon, la pente équivalente au montage diminue ct le gain en tension aussi. 

— Le générateur d'attaque peut directement polariser la grille afin d'obtenir 

une résistance d'entrée infinie.
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D. Polarisation automatique par résistance de source et tension auxiliaire, en 

source commune (figure 4.70). La tension auxiliaire est obtenue à partir d'un 

diviseur de tension R; — R2. La résistance d'entrée du montage est alors R;//R:2. 

Cette résistance d'entrée peut être améliorée en connectant une résistance R de 

forte valeur, entre le diviseur de tension (qui peut être découplé) et la grille 

(figure 4.71). Pour déterminer le point de repos, il faut écrire l'équation de la 

droite de polarisation en négligeant le courant de grille 

Rs D + Vos-> —— E=0 

+R 
v R E 

= cs + R+R Rs 
soit I = 

+E +E 

I \ I £ £ £ 
DE Rh R £E DE Rh 

V
W
Y
 

Lu]
 x 

LS
1 A
A
A
À
 

V
Y
Y
Y
 e
 < D & 

#7 M 

Figure 4.70 Figure 4.71 

Cette droite coupe l'axe os abscisses à la valeur Vos = E> et l'axe des 
Ri+R 

ordonnées pour /, = — (figure 4.72 pour 1p R+ > a £ ). 

droite de charge 
In perte _ VRa+ Rs 

Lpss mer Vos =0 

droite de polarisation 
pente - VR$ RER, C7 7 

Ipss mio 

+E_R V 
RER, 

Figure 4.72
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Remarques 

. 1 . R 
— Comme pour les transistors bipolaires, plus la tension de pont R " R. E 

1 +2 
est importante, meilleure est la polarisation. 

— Dans le cas d'alimentation symétrique + E, on peut polariser la grille au 
potentiel de la masse, soit directement par le générateur, soit par une résistance RG 

(figure 4.73). Dans ce cas, la droite de polarisation est déduite de la relation 

Rs1p+Vos-E =0 

. 1 E 
soit =-— Vos +—— D Rs GS Rs 

+E 

b 

Figure 4.73 

Les points de repos extrêmes possibles P,.., et Pix sont alors très rapprochés 

l'un de l'autre. 

— La conduite de calcul des éléments impose de choisir comme courant de 

drain : 

R E I DSSmin 
° In= —= dans le cas de la polarisation par pont, DR RS 2 P PET Po 

I E  Ipssrin dans le cas de la polarisation par une tension 

DR 2 négative d'alimentation. 

E. Polarisation par source de courant, en source commune (figure 4.74). On 

intercale une source de courant /, entre la source du transistor et la ligne négative 

d'alimentation (soit la masse, soit — E). Ce courant , circule dans la résistance Rh 

et impose un potentiel Vim fixe. Droite de polarisation et droite de charge statique 

sont horizontales (parallèles à l'axe des abscisses — figure 4.75). Le point de repos 

en sortie /p — Vhm est unique, par contre la tension Vps, dépend de Voso 

Voso =E + Voso —Rp D (Voso < 0).
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Figure 4.75 

Remarques 

— Sans condensateur de découplage, ce montage ne peut pas fonctionner 

avec la sortie sur le drain car Rb/D est constant. Par contre, il est bien adapté pour 

un montage drain commun ou un montage grille commune. 

— En source commune (avec le condensateur de découplage C;), on 

représente la droite de charge dynamique dont la pente est — a 
D 

— Le point de repos est constant quel que soit le transistor utilisé (on prendra 

1DSSrni 
É D—= nd 

— La source de courant est réalisée avec un transistor bipolaire ou plus sou- 

vent avec un transistor à effet de champ (voir paragraphe 4.3).
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F. Polarisation d'un montage drain commun (figure 4.76). La sortie d'un mon- 

tage drain commun s'effectue sur la source, le drain étant connecté, en général, à 
la ligne positive + E de l'alimentation. La polarisation est alors : 

— soit automatique en connectant une résistance R$ entre la source et—E, 

— soir par un générateur de courant L6. 

Figure 4.76 

Ces deux cas sont identiques (en raisonnement) à ceux présentés pour la 

source commune. 

G. Polarisation d'un montage drain commun utilisant un bootstrapp 

(figure 4.77). Le bootstrapp est une réaction à coefficient de retour quasi unitaire 

entre la sortie et l'entrée d'un montage suiveur (ici entre la source et la grille). Il 
permet d'augmenter la résistance d'entrée. 

+E 

p}hb 

— 7 

RE L 3 
e : F4 Rs e 

AA
M 

A
s
 

a 

Figure 4.77 

Dans les montages proposés, on peut s'arranger pour que le potentiel de 

l'entrée e et de la sortie s soient à zéro. La figure 4.78 représente la droite de
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charge de pente — quasi parallèle à l'axe et les droites de polarisation 
Rs+R's 

extrêmes, obtenues à partir de la relation 

1 P=-+ Vos. D Rs GS 

: 1 
droite de charge, pente — RS+R 

Vos 

1V Ves 

Figure 4.78 

La valeur de VGs possible est comprise entre Vosin €t Vosmar» ajustable en 

agissant sur Rs. 

Remarques 

— La résistance R's >> R$ peut être remplacée par une source de courant J4. 

La droite de charge statique est alors horizontale. 

— L'inconvénient de ce montage est l'ajustement nécessaire de la résistance 

Rs, en fonction de la dispersion des composants. 

H. Polarisation d'un NMOS à déplétion. Le transistor NMOS à déplétion se 

comporte comme un JFET, excepté que sa zone d'enrichissement est plus étendue. 

La figure 4.79 représente deux droites de polarisation : 

— l'une à tension V&s constante (V&s = 0) où la dispersion des composants 

fournit deux positions extrêmes du point de repos P,, et Pin, 

— l'autre à courant constant où le point de repos P en sortie est unique. Dans 

ce cas, Si {pp > pssmin 1€ transistor peut travailler, soit dans sa zone de déplétion 

[caractéristique 25 (Vas) soit dans sa zone d'enrichissement [caractéristique 7/5 

(Vos nil. 
max)»
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L, ab droite de charge statique 
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Figure 4.79 

I. Polarisation d'un NMOS à enrichissement. Malgré ses caractéristiques Zn 
(Vas) différentes des cas précédents, on retrouve des problèmes de polarisation 

similaires. Une polarisation à tension VGs constante fournit un grand écart de posi- 

tionnement du point de repos. La polarisation idéale est celle utilisant une résis- 

tance RÇ et une tension auxiliaire. La figure 4.80 en est un exemple. Les équations 
permettant de tracer les droites de polarisation et de charge (en statique), sur la 

figure 4.81 sont 

1 R V 
D=-- VGs + —— — 
DUR S'R+R RS 

1 V 
t Ib =- Vps + 

£ D Rp+Rs DS Rp+Rs 

+V 

ÉR Ro 
° D 

AA
AÂ
A 

WW
VY

 

G 

S 
R; R 

s 

22 

Figure 4.80
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Figure 4.81 

Remarques 

— Les caractéristiques précédentes ont été tracées pour Vsg = 0. Dans le cas 

où le substrat B est relié à la masse, nous avons Vsg > 0. Il y a translation vers la 

droite des caractéristiques Zn (Vos), donc déplacement vers la droite du point de 

repos P (diminution du courant 1)). 

— Si R$ est remplacée par une source à courant constant, la droite de polari- 

sation est horizontale et Z, est constant quelles que soient les caractéristiques et la 
valeur de Vs. 

— Le fonctionnement en source commune impose un découplage de la 

source par rapport à la masse. 

4.2.6. ASSOCIATION DE TRANSISTORS FET ET BIPOLAIRES 

Le transistor à effet de champ présente l'intérêt d'une grande impédance 

d'entrée, mais l'inconvénient de mauvaises caractéristiques amplificatrices (voir 

section 4.4). Comme pour le transistor bipolaire c'est l'inverse, on associe, dans 

certains cas, ces deux types de transistors. La figure 4.82 représente le schéma 

d'un montage amplificateur où le transistor T; travaille en source commune (avec 

découplage) ou en charge répartie (sans découplage) ct le transistor T, en émetteur 

commun. Deux inconvénients apparaissent : 

— le courant ZL est très faible (courant de base de T;), donc une faible pente 

£grs du transistor à effet de champ, 

— le point de repos ne peut être stable : 

-_nien fonction de la température, 

- nien fonction de la dispersion des composants.
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o 
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A
 

Figure 4.82 

Pour pallier ces deux inconvénients, il faut 

— une résistance supplémentaire sur le drain de T; 

— réaliser un asservissement statique (présenté au paragraphe 3.4.5). 

La figure 4.83 représente un tel montage. Le transistor FET est polarisé par 

un pont de résistances R1 — R, de fortes valeurs imposant une tension constante sur 

la grille. Pour comprendre qualitativement le phénomène de stabilisation du point 

de repos en sortie, il faut considérer Z, >> 18 et IC >> D. Alors, on représente la 

droite de polarisation à partir de l'équation 

Ri 
V=Vv Ralp + =RiI, R+R Gs + Ralp+S0o  (So=Rélc) 

| 1 R V S t ID =-— Vos + 2 so! DUR, SÉR+ER Ra Ra 

+V 

{nm [2 
ra IB 

D' T2 
G +4 T 

—| s "Re \ Ic 

e ÊR2 + Ib ER s 
+ + 6 

mm 

Figure 4.83 

Cette droite coupe l'axe des ordonnées (/5) à la valeur 

R_,V _S 
Ri+R2 Ra Ra 
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Si, pour une cause quelconque, le courant 7. augmente, alors S, augmente, 

la droite de polarisation se rapproche de l'axe des abscisses, 7, diminue. Le cou- 

rant ZC diminue et se maintient à la valeur initiale. 

Remarques 

— La méthode d'étude théorique de cet asservissement se fait à partir des 

schéma-blocs donc des équations linéaires statiques, associées au montage. 

— D'autres associations FET-bipolaire existent. Elles sont présentées dans la 
section 4.4 et leur polarisation est obtenue suivant le même principe que 
précédemment. 

4.2.7. TRANSISTORS A EFFET DE CHAMP SPÉCIAUX 

La consultation des Data Books des fabricants (RTC/Philips Composants, 

Siliconix) nous indique qu'il existe des transistors à effet de champ pour des appli- 
cations très diverses. Ceux que nous avons présentés, font partie des applications 

générales (amplification, commutation, résistance commandée ..….). Citons les cas 
spéciaux. 

4.2.7.1. Transistors JFET pour amplificateurs différentiels 

Les amplificateurs différentiels fonctionnant en régime linéaire travaillent à 
bas niveau. Il est nécessaire qu'ils présentent un très faible bruit, d'où l'utilisation 

des transistors JFET. La faible tension d'offset ainsi que sa dérive impose un appa- 

riement rigoureux (cas des circuits intégrés linéaires avec implantation ionique). 

Toutefois on trouve dans le commerce : 

— deux JFET dans un même boîtier (même puce de silicium), 

— deux JFET, chacun dans leur boîtier, mais appariés et reliés par un clip. 

Ces JFET « dual» sont présentés dans les amplificateurs continus de la 
section 4.4. 

4.2.7.2. Transistors JFET utilisés en diode 

On trouve des JFET Diodes (Siliconix) ne présentant que deux connexions 

extérieures. Ce sont des JFET dont on a relié la source et le drain, utilisés en diode 

entre grille et source-drain. L'intérêt de ce composant est son très faible courant de 
fuite (de l'ordre du picoampère à 25°C), permettant de protéger l'entrée de certains 
amplificateurs opérationnels à très forte impédance d'entrée.
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4.2.7.3. Transistors MESFET 

Le transistor à effet de champ MESFET (MEtal Semiconductor) est un tran- 

sistor à jonction Schottky. La figure 4.84 représente son principe de fabrication. A 

partir d'un substrat semi-isolant en arséniure de gallium, on dépose par épitaxie 
une couche GaAs dont le dopage évolue tel que celui-ci soit de 1017 cm3 à la sur- 
face du semiconducteur sur une épaisseur inférieure au micron. Les contacts 
ohmiques de la source et du drain sont à base d'or-germanium alors que la grille, 
constituée d'aluminium, correspond à l'anode d'une diode Schottky. En utilisant 

les mêmes repères de dimensions que pour les transistors à effet de champ classi- 

ques, la longueur L de cette grille est inférieure à 1 um alors que la largeur ! 

dépasse très largement la centaine de microns. La géométrie de la grille est soit 
rectiligne, soit circulaire. 

zone 
épitaxiée Nn cm 

Grille 

Source 

DA Ga As N | 
DA ea : ' 1013 

Lanal fortement dopé N ++ l quelques pm 

Figure 4.84 

Les caractéristiques des MESFET sont de forme identique à celles des JFET, 

et les paramètres principaux (V,, /pss .…) sont obtenus à partir des relations de la 

jonction Schottky. 

Ces transistors utilisent l'arséniure de gallium dopé N (mobilité supérieure au 

silicium dopé N) permettant de réaliser des fonctions travaillant dans le domaine 

des micro-ondes. On les rencontre, soit discrets, soit intégrés (de plus en plus dans 

le domaine du numérique et de l'analogique). 

Historiquement, les MESFET (ou GaAsFET) ont été utilisés par IBM, HP … 

au début des années soixante-dix. Ces sociétés ont commercialisé des amplifica- 
teurs travaillant à des fréquences supérieures à 8 GHz. Les circuits intégrés ont 

fait leur apparition au début des années quatre-vingt. Actuellement, les MESFET 

travaillent à des fréquences supérieures à 30 GHz.
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4.2.74. Transistors à effet de champ à double grille 

Ces transistors appelés aussi tétrodes, sont fabriqués à partir de deux maté- 

riaux semiconducteurs différents : 

— le silicium. Ce sont des transistors NMOS à déplétion (grille isolée), 

— l'arséniure de gallium. Ce sont des transistors MESFET à double grille 
Schottky. 

Dans les deux cas, les grilles se succèdent entre la source et le drain. Leur lar- 

geur est : 
— différente pour les transistors au silicium (la première grille, proche de la 

source a une largeur plus faible que la seconde, proche du drain. Ceci afin de com- 

penser l'effet de polarisation drain-source) ; 
— identique dans le cas des MESFET. 

La figure 4.85 représente une vue de dessus de l'implantation des électrodes 

d'un transistor MESFET à simple grille et à double grille. 

D 

pe vu 
un] y 7 

1à 1,5 um 

24m 

‘+722 De 7 
LE 7 LE Source 7 

MESFET simple grille MESFET double grille 

Figure 4.85 

Les transistors à effet de champ à double grille présentant les avantages 

suivants : 

— très faible capacité de retour, 

— contrôle de gain, 

— très faible bruit, 

sont utilisés dans les applications VHF, UHF et micro-ondes telles que : 
— la fonction produit dans les tuners TV et FM (mélangeurs), 
— l'amplification cascode, 

— la commande automatique de gain, etc. 

Quelques schémas d'application sont indiqués dans la section 4.5.
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4.2.7.5. Transistors à effet de champ de puissance 

Les transistors de puissance doivent travailler suivant des contraintes de 

haute tension et de forte intensité. La limite en avalanche de la jonction canal- 

grille du transistor JFET (quelques dizaines de volts) fait que seuls les transistors 

MOS sont utilisables. Les Data Books des constructeurs (International Rectifier, 

Siliconix ...) fournissent les caractéristiques des transistors MOS à enrichisse- 

ment, soit unitaires, soit en pont, permettant de réaliser des hacheurs et des 

onduleurs. 

Ces transistors MOS de puissance, à structure verticale ont été présentés dans 
les ouvrages Électronique industrielle et Amplificateurs de puissance. Nous les 
retrouverons au chapitre 5. 

Notons qu'il existe des MESFET de puissance (quelques watts) utilisés dans 

le domaine des micro-ondes. 

4.2.8. EXEMPLES DE CARACTÉRISTIQUES 

Malgré l'ère avancée du circuit intégré, il existe encore une multitude de 

composants discrets. Les transistors à effet de champ ne font pas exception à la 
règle et de nombreux types sont présents dans les Data Books spécialisés. Nous 

fournissons dans ce paragraphe quelques éléments de ces caractéristiques, qui per- 
mettront de concrétiser la théorie et seront utilisés dans les exercices de fin de 
section. 

A. Transistors JFET, BFR30, BFR31 (Philips Composants). 

— Figure 4.86. Elle fournit les valeurs limites en tension, en intensité et en 

température. Ces transistors de tenue en tension 25 V permettent un courant /, de 
10 mA. Le courant de fuite de grille est de 0,2 nA à 25°C, la dispersion de /pss, de 

4 mA à 10 mA (BFR30) ou de 1 mA à 5 mA (BFR31). La tension de blocage 

maximale vaut 5 volts (BFR30) ou 2,5 volts (BFR31).
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RATINGS 

Limiting values in accordance with the Absolute Maximum System (IEC 134) 

Drain-source voltage +Vps max. 25 V 

Drain-gate voltage (open source) VoGo max. 25 V 

Gate-source voltage (open drain) —VGso max. 25 V 

Drain current ID max. 10 mA 

Gate current 1G max. 5 mA 

—+ Total power dissipation up to Tamb = 40 °C* Ptot max. 250 mW 

—%_ Storage temperature range Tstg —65 to + 150 oc 

— Junction temperature T; max. 150 oc 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to ambient* Rth ja = 430 K/W 

CHARACTERISTICS 

Tj = 25 OC unless otherwise specified 

BFR30 | BFR31 
Gate cut-off current ——— 

—VGs=10V;:Vps=0 —1GSS max. 0.2 0.2 nA 

Drain current i min. 4 1 mA 

Vos = 10 V: Vos = 0 IDSS max. 10 5 mA 

Gate-source voltage : 
min. 0.7 0 V 

ID = 1mA;Vps = 10V —VGS max. 3.0 13  V 
Ip = 50 4A; Vps = 10 V —VGs max. 4.0 2.0 V 

Gate-source cut-off voltage 

1p = 0,5 nA; Vps = 10V —V{P)GS max. 5 2.5 V 

Y parameters 

Transfer admittance at f = 1 kHz; Tamb = 25 °C min 10 15 ms 

1D = 1 mA; Vos = 10 V |vfs| max. 4.0 4.5 ms 

ID = 200 4A; Vps = 10 V [Vfs| min. 0.5 0.75 ms 

Output admittance at f = 1 kHz 

ID = 1 mA; Vps = 10V lYos| max. 40 25 us 

ID = 200 yA; Vps = 10V lVos| max. 20 15 uS 

Figure 4.86 

Source : Philips Composants 

— Figure 4.87. Elle représente les caractéristiques de sortie ZD (Vps) pour 

différentes valeurs de Vos, dans le cas typique ainsi que la dispersion des caracté- 

ristiques /p (Vos) pour le transistor BFR30.
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Source : Philips Composants 

— Figure 4.88. Nous voyons l'évolution du courant Z, en fonction de la 

température pour diférentes valeurs de Vas (transistor BFR30). Remarquons que 
pour les fortes valeurs du courant, /, décroît avec la température, pour les faibles 

valeurs, c'est l'inverse et pour /p = 0,8 mA, la température est sans influence. C'est 
le point /p, à dérive nulle. 
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— Figure 4.89. Elle représente l'évolution du courant de fuite de grille JGss 
en fonction de la température. Si on prend deux valeurs : 

T; = 50€, LGss = 102 nA 

T; = 150°C, TGss = 2,2 nA 

ESS (150) = 220 pour A8= 100°C. On trouve —==——— 
IGss (50) 

10? 

-Vos = 10V 

Icss Vos=0 

{nA) 

Hi
 

10? 

10 

: tp, 

10° 

NN
 

107? 

Ne 
N 

0 50 100 1450 T; (°C) 200 

Figure 4.89 

Source : Philips Composants 

B. Transistor NMOS à enrichissement BSS83 (Philips Composants). La 

figure 4.90 nous indique que ce transistor présente une tenue en tension Vpsmex = 

VsBrnax = 10 V Et VhBwax = VSBmax = 15 V ainsi qu'une intensité Zprax = 30 

mA. Remarquons la température maximale de jonction de 125°C. Les graphes 

représentés sont :



86 Transistors à effet de champ 

— 15 (Vps) pour différentes valeurs de Vos et Vs =0, 

— 15 (Vos) pour différentes valeurs de la polarisation du substrat Vsp, 

— 15 (Vps) dans la zone ohmique pour différentes valeurs de Vos et deux 

valeurs de Vsg (ce transistor est prévu pour les applications en 

commutation). 

RATINGS 

Limiting values in accordance with the Absolute Maximum System (IEC 134) 

Drain-source voltage Vos max. 10 V 

Source-drain voltage Vso max. 10 V 

Drain-substrate voltage VB max. 15 V 

Source-substrate voltage VsB max. 15 V 

Drain current (DC) ID max. 50 m/ 

Total power dissipation up to Tamb = 25 °C° Ptot max. 230 mV 

Storage temperature range Tstg —65 to +150 0C 

Junction temperature T; max. 125 0C 

60 
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Figure 4.90 
Source : Philips Composants
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C. Transistor NMOS à déplétion BFR29 (RTC/Philips Composants). La 

figure 4.91 nous fournit Vonnex = 30 V, VsBmax = 30 V et VôBnax = + 10 V. Le 
courant maximum est /p,,3, = 20 MA. 

RATINGS 

Limiting values in accordance with the Absolute Maximum System (IEC 134) 

Drain-substrate voltage VB max. 30 V 

Source-substrate voltage VsB max. 30 V 

Gate-substrate voltage (continuous) +VGB max. 10 V 

Repetitive peak gate to all other terminals voltage max. 15 V 
Vsg = Vog = 0: f> 100 Hz VG-N min 15 V 

Drain current (d.c.) ID max. 20 mA 

Drain current (peak value) tp= 20 ms: 5 = 0,1 1DM max. 50 mA 

Total power dissipation up to Tamb = 25 °C Ptot max. 200 mW 

Storage temperature Tstg —65 to + 125 0C 

Junction temperature Tj max. 125 0C 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to ambient in free air Rthja = 500 K/W 
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Figure 4.91 

Source : Philips Composants
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Nous trouvons aussi les graphes : 

— 1 (Vos) et /p (Vos) pour Vgs = 0 
— 15 (Vos) pour différentes valeurs de Vas. 

D. Transistor NMOS à déplétion, double grille, BFR 84 (RTC/Philips 

Composants). La figure 4.92 nous fournit : 
40 
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Figure 4.92 

Source : Philips Composants
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— In(Vps) pour différentes valeurs de Vos ainsi que /5 (Vois) avec 

Vos =+4 V, 

— (Vois) pour différentes valeurs de Vos de +4 V à -1,5 V. 

Le substrat est relié à la source et chaque double grille est protégée par deux 

diodes Zener connectées en tête-bêche série. La valeur maximale de la tension 

Voss est de 6 V à 20 V, le courant de fuite maximum de grille ZGss, de 10 nA à 

25°C et 10 LA à 150°C, et le courant de grille maximum, de 10 mA. Notons en 

plus que Jpss est compris entre 20 mA et 55 mA, pour Vois Compris entre 1,5 V 
et 3,8 V puis Vos Compris entre 1,5 V et 3,4 V. 

4.2.9. EXERCICES 

Exercice 1. On utilise le transistor BFR30 de la figure 4.87 pour réaliser un 

amplificateur source commune (figure 4.93). La résistance Rs permet une 

polarisation automatique avec la grille ramenée au potentiel zéro grâce à la 

résistance RG de 10 MQ (on ne tient pas compte du courant de fuite). 

+E=+10V 

= 1] | s 
e = Ra É Rs C4 

4 + 

Figure 4.93 

— Déterminer la valeur de R$ afin d'obtenir un courant de repos 

ss min 
Tomin = 73 

— Dans ce cas, déterminer la valeur de Rh afin d'obtenir Vps = 8 V. 

— Que deviennent 5 et Vn, lorsque le transistor présente sa caractéristi- 

que de transfert maximale ? 

Solution 

Nous travaillons à partir de la caractéristique Z, (Vos) de la figure 4.87, pour 

Vos = 10 V. Dans notre cas, et pour les deux premières questions, nous avons 
Vos = 8 V. Au vu de la caractéristique / (Vps), on peut considérer que le graphe
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Ip (Ves) présenté reste valable. Pour bien indiquer le principe de calcul, nous 

reprenons les éléments de la figure 4.87, que nous reportons sur la figure 4.94 (en 

réalité, il faudra travailler sur la caractéristique réelle). 

4 IpenmA 

L 10 

droite de polarisation 

pente — Rs 

K=------- L 4= 1pss min 
Q 

ï 
' LDSS min + 13= 7 

L ! L 

T L i > V. en V 
-4 Ï 1,3 | cs 

1,8 —0,6 

Figure 4.94 

DSSmin 
— Le cahier des charges nous impose le point donc /p = 1,3 mA, 

3 
associé à Vas = — 0,6 V. La résistance RS vaut alors 

= 06 _ _046.103= Rs= 13. 10% = 0,46 - 10° = 460 Q. 

— L'équation statique 
E = Rp + Vos + Rs 

nous permet d'obtenir la valeur de Rp 

E - Vos - Rs Ip 10-8-0,6 

Rp = = 

D 1,3 - 1073 

— Dans le cas où la caractéristique Zn (Vos) est maximale, le point de ren- 
contre de celle-ci et de la droite de polarisation nous fournit 

1p = 4 mA. 
On en déduit la valeur de Vps 

Vos = E - Ro +Rs) I 
Vos = 10 — (1 540) - 4 + 10-3 = 3,84 V. 

= 1 080 Q. 

Remarque. Si nous revenons à la figure 4.69, le point de repos se situe entre : 

Prmax > Vos = 3,84 V et D =4 mA 

Prin > Vps = 8 V et 1 = 1,3 mA. 

Le maximum de signal que l'on pourra obtenir en sortie, dans le cas le plus 
défavorable sera s crête à crête = 4 V (de 8 V à E = 10 V et symétriquement).
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Exercice 2. L'amplificateur de la figure 4.95 utilise un transistor BFR31, 

défini par les éléments de la figure 4.86 et polarisé à courant constant. Le 

transistor bipolaire T; présente un gain en courant B = 100. 

+10V 

AA
AÂ

A Y 7%
 

Ü 

e RG Ca 
T2 JL 

RE 

-10V 

Figure 4.95 

— Représenter les caractéristiques extrêmes Zn (Vas). 

— Déterminer les éléments statiques du montage, si on veut travailler 

dans de bonnes conditions (on prendra RG = 1 mQ et Vry = 2 V). 

— Quelles sont les valeurs extrêmes possibles de V3, et Vcr si on néglige 

l'influence du courant de fuite de grille ? 

Solution 

— La figure 4.86 nous fournit 

DsSmax = SmA 

DS min = 1mA Vos =10V 

VP)GSmax — Vüsoffmax =-2,5V 

Comme l'alimentation positive est 10 V ct que nous nous imposons VRp = 

2 V, la tension Vs se situe autour de 7 V. On peut considérer qu'à cette valeur, les 

caractéristiques précédentes restent valables. 

On représente sur la figure 4.96, la caractéristique maximale sachant que sa 
tangentce au point Jpss coupe l'axe Vos à la valeur Voseg/2 = — 1,25 V, et qu'à cette 

valeur, ZD est égal à Zpss/4. 

La caractéristique minimale est déduite de la précédente, par translation de la 

tangente précitée et passant par le point Jpssmin = 1 MA Et Vosoftmin 2- 

— Travailler dans de bonnes conditions impose de polariser le transistor à 
1 = Tpssmin/2+ SOit /p = 0,5 mA. La tension aux bornes de R£ étant 9,4 V, on en 

déduit la valeur de RE en négligeant le courant 8 ({£ = Ie = 1) 

Ry= ETS) = 18,8 kQ.
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4 Ip enmA 

S  1DSS max 

droite de L 
polarisation 

7774 1 LDSS min 

7 + > 
—3 Î -2 -1,7 -1 Ves en V 

VGsoffmax 

Figure 4.96 

La résistance R) vaut 

2 
R=——;=4 KkQ. 

P 05-10 
— Le courant étant constant, la tension V&s varie de — 1,7 V à — 0,2 V. Le 

potentiel de la source se situe entre + 1,7 V et + 0,2 V et les tensions aux bornes 
des transistors : 

* caractéristique minimale 

Vce = 0,2 — (- 0,6) = + 0,8 V 
Vps = 8-—0,2 = 7,8 V 

* caractéristique maximale 
Vc = 1,7-(-0,6) = + 2,3 V 
Vps = 8- 1,7 = 6,3 V 

Exercice 3. On considère le schéma de la figure 4.71 avec E = 10 V, 

R; = 30 KO, R, = 20 kQ, R = 1 000 MQ et un transistor BFR30. La tempéra- 

ture de fonctionnement est de 25°C. 

— En utilisant la caractéristique typique 15 (Vos) de la figure 4.87, 

déterminer la valeur de R& si on veut travailler au point à dérive nulle. Que 

vaut Vps Si Rp = 2 kQ ? 

— Malgré les précautions précédentes, le point de repos 1n — Vns varie 

lorsque la température est de 125°C. Indiquer la cause de cette variation ainsi 

que la nouvelle valeur de 1. 

Solution 

— Le point à dérive nulle est donné par les caractéristiques 7, (T;) de la 
figure 4.88. Le courant 7 = 0,8 mA est constant pour Vos = — 1,75 V. On
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positionne ce point sur la caractéristique typique /L (Vos) de la figure 4.97 (copie 

de la figure 4.87). La droite de polarisation passe obligatoirement par ce point et 

coupe l'axe des abscisses à la valeur 

R 2 
= *-E=—.10=4V 
Ri+R 2 5 

en vérifiant que la chute de tension aux bornes de R est négligeable (la figure 4.89 
nous donne un courant de fuite de grille de 2,5 pA à 25°C donc VR = 2,5 : 10-12. 

10? = 2,5 mV). 

Vos 

point à dérive 
nulle 

droite de polarisation 
1 

J pente — FR 

R2_E 
Re L 0,8 RitR2 

DA T ÿ 
+ + L F > Visen V 
Vesor 7 175 +4 
—2,6 

Figure 4.97 

La résistance R; conditionnant la pente de la droite de polarisation vaut 

AVes 4 + 1,75 
= = ——— =7,18 kQ. 

$  Alb 08-103 
La tension Vas est déduite de la relation 

E = Rp + Vps +Rsb 

soit Vps = 10 — (2 x 0,8) — 5,75 = 2,65 V. 

Remarque 

Nous avons vu, au paragraphe 4.2.3 que le point à dérive nulle pouvait être 

obtenu en utilisant la relation approchée 

0,66 Ÿ 

Vosorr/ 
L'application numérique nous donne /p, = 0,38 mA. Cette valeur, moitié de 

celle indiquée pour le transistor BFR30, laisse supposer que celui-ci utilise le sub- 
strat comme grille (une seule jonction canal-grille). 

— Lorsque la température varie de 25°C à 125°C, le courant Ï, ne reste cons- 

tant que si le potentiel de la grille est lui aussi constant. Ce n'est pas le cas pour 

Po = /pss
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notre montage, car le courant de fuite de grille aticint une valeur de 0,5 nA 

(figure 4.89) et la chute de tension aux bornes de R n'est plus négligeable 

VR = 5: 108: 10-2= 0,54 V 

donc une tension de grille par rapport à la masse 

R = E+0,5=4,5 V GM +R +0,5 S 

La nouvelle valeur de /, est obtenue en représentant une nouvelle droite de 

polarisation translatée par rapport à la précédente (même pente, — D coupant 
s 

l'axe des abscisses à la valeur Vos = 4,5 V. Cette droite non représentée serait si 

proche de la première qu'elle nous fournirait un courant Z, très légèrement supé- 

rieur à 0,8 mA. 

Exercice 4. Un transistor NMOS à enrichissement, de référence BSS83, est 

polarisé par un pont de résistances (figure 4.98). En utilisant les caractéristi- 

ques de la figure 4.90 : 

— Déterminer la valeur du point de repos VS lorsque le substrat est 

relié à la source. 

— Que devient ce point de repos lorsque le substrat est relié à la masse 

(valeur approchée) ? 

— Déterminer la valeur Vx de Early. 

+E=+10V +E=+10V 

Rp Rp 
Ri £ 2kQ R & 2kQ 

600kQF D 600kQ € D 

| B e— — leB 

SY Ib SY Ip 

R € Rs R € Rs 
400KkQ 1kQ 400kQ 1kQ 

Fm an 

Figure 4.98 

Solution 

— Nous reportons la caractéristique Zn (Vos) sur la figure 4.99. La droite de 

polarisation dont l'équation est 

R 
R 1+ R 

- E = Vos +Rsip
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1 R E 
soit ID=-— Vs + .— 

! DR SR +R Rs 
coupe les axes aux valeurs Vos = 4 V et 11 = 4 mA et la caractéristique 75 (Vos) 

(pour Vsg = 0) aux valeurs Vos = 1,7 V et /p = 2,3 mA. 

Ip | enmA Vs=0 

VsB = 1] ,_ YB=4v 

3 + VsB = 2,3 V 

> LS droite de polarisation 

TT 1 » — L pente Rs 

0: 
1 1,7 2 3 4 Vos en V 

Figure 4.99 

On en déduit la tension Vos 

Vos = E — (Rs + Rp) I 

soit Vns = 10-3-2,3=3,1 V. 

— Lorsque le substrat est relié à la masse, il y a modification du courant 1». 

La nouvelle valeur de ce courant est difficile à définir avec précision sachant que 
15 évolue en fonction de V&s et de Vsg. On peut toutefois partir de la valeur Vsp = 

Rslp = 2,3 V obtenue précédemment et interpoler sur la figure 4.99 [ou mieux sur 

le graphe /p (Ves) de la figure 4.90]. On trouve approximativement 7, = 2 mA 

donc 

Vns = 10-3-2= 4 V. 

— La tension V; de Early s'obtient en traçant une droite portée par la caracté- 

ristique /p (Vps) pour, par exemple, Vos = 2 V. Cette droite coupe l'axe des 

abscisses à la valeur Vx = - 6 V. 

4.3. APPLICATIONS QUASI STATIQUES DES TRANSISTORS 

A EFFET DE CHAMP 

Le fonctionnement quasi statique est un fonctionnement en régime continu et 

basses fréquences, lorsque les capacités parasites n'interviennent pas. On exclut le 
fonctionnement en amplificateur qui sera vu dans la section suivante.
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4.3.1. SOURCES A COURANT CONSTANT* 

4.3.1.1. Utilisation d'un transistor JFET canal N 

La figure 4.100 représente un transistor JFET polarisé par une résistance 
d'émetteur R. : la mise sous tension, le courant 7, évolue tel que Rip = — Vos 

V. 
donc JD =—®.. 

Ra 

TE 

lo 

an 

Figure 4.100 

Dans le cas d'un transistor parfait, une modification de E et de R,; n'entraîne 

pas de variation de J9 tant que Vps > Vps... On pourrait donc prendre une valeur 

de R correspondant au courant 7, souhaité, de zéro (R = c) jusqu'à Zpss (R = 0). 

En réalité, il faut tenir compte de la conductance du canal dans la zone saturée 

À Thsat 

AVps 

Ainsi, une valeur de g.. égale à 100 lis, correspond à une résistance dynami- 

que de la source de courant de 10 kQ et à une stabilité du courant de 100 LA par 

volt. Au vu des caractéristiques réelles (par exemple, celles de la figure 4.87), la 

conductance £,, diminue linéairement lorsque /, diminue, suivant la relation 

Los = 

On a donc intérêt à travailler avec un courant J, le plus faible possible. 

Les considérations précédentes ne tiennent pas compte de l'évolution pos- 

sible de Vos. Si tel est le cas, il faut utiliser la relation de la transconductance 
Ab 

AVos 
Lts = . La figure 4.101 nous indique que, pour deux valeurs de R, donc de f,, 

* Extrait de Low Power Discretes Data Book - Siliconix.
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la variation A7, pour un même AVS; est d'autant plus importante que /, est impor- 

tant. Voici donc une seconde raison de travailler à faible courant 5. 

al 

pente / Ipss 
2 5 

Ri 
Ip; 

AI D 

\ 
1 

\ pente 
1 \ 
R2 =: Ip; 

| "Al, 

LT Ÿ [Le 
Vasor "ae AVcs ss 

Vas) Vos: 

Figure 4.101 

Remarque. Cette source de courant, utilisant un transistor JFET et une résistance 

R, se trouve en pratique intégrée. Elle est utilisée comme limiteur de courant. 

Siliconix fabrique ce genre de fonction dont le taux de « régulation » atteint 10 %, 

pour un courant ajusté, compris entre 0,22 mA et 4,7 mA (séries CRO22 à CR470, 
CRRO240 à CRR4300, J500 à 7557). 

4.3.1.2. Utilisation de deux transistors JFET 

La figure 4.102 représente une source de courant utilisant deux JFET connec- 

tés en série. Le courant 7, est contrôlé par T et R. 

Figure 4.102
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On montre (exercices de fin de section 4.4) que la conductance de cette 
source de courant est 

= Ale 

L'équi = Es FT AVDs 
Bis ( + Rgis) _ Alba 

Bts = AVes 

Exemple. Si g,= 100 LS, gs = 1 mS = 1 mA/V'etR = 10 kQ, alors 

-8 
Léqui = 10 a+ 104 : 10-3) =106S=1uS 

pour R=0 

1078 - 
Béqui 63 10 5S=10uS 

donc, dans tous les cas, une transconductance 

Béqui < Los. 

Remarques 

— Il existe, en pratique, des transistors JFET à très faible conductance 2,, 
(2N4869, 8. = 1 LS pour Vos = 20 V — Siliconix). 

— On peut réaliser une source à courant ajustable en utilisant une résistance 
de polarisation R variable. La figure 4.103 indique un montage à un seul transistor 

de référence 2N4869. Le courant peut varier de 5 LA à 1 mA. La résistance équi- 
valente interne à la source de courant est supérieure à 2 MQ. On peut aussi utiliser 

le schéma de la figure 4.102, et faire varier la résistance R. 

Figure 4.103 

— Dans le cas où l'utilisation R., se situe vers la ligne négative de l'alimenta- 
tion, le schéma de la source de courant est inchangé (figure 4.104).
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Ra 

Figure 4.104 

4.3.1.3. Utilisation des transistors NMOS 

A. Source de courant à transistors NMOS à déplétion. Le schéma de la 
figure 4.105 ressemble à celui de la figure 4.104. Le transistor NMOS à déplétion 
a un comportement identique à celui du transistor JFET. Le courant s'établit à une 
valeur telle que 

Rlo= Vos. 
Pour que cette source de courant présente une bonne stabilité en fonction de 

l'évolution de v£ et de Ra, il faut utiliser un transistor présentant une très faible 

conductance de sortie g... Citons le transistor SD2100 de Siliconix avec g, = 350 

LS pour Vps = 10 V et Jp = 10 mA. 

R 

DL£ fs Lo 

VE LUS Rœ 

Le, 

Figure 4.105 

Notons que l'utilisation du transistor NMOS ne concurrence pas le transistor 
JFET. 

B. Source de courant à transistor NMOS à enrichissement. L'utilisation des 

transistors de puissance NMOS à enrichissement permet de réaliser des sources à 

fort courant, à condition de respecter les contraintes thermiques (radiateur, etc.).
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La figure 4.106 représente une telle fonction. Le transistor T; (NMOS à déplétion) 
travaille en source de courant de faible valeur. Il permet d'imposer un courant 

constant dans la résistance R' qui polarise T;. Dans ces conditions, Vos de T2 est 

constante et on peut supposer que /, donc 1, est lui aussi constant. 

Figure 4.106 

Remarques 

— Il faut que la conductance de sortie g, du transistor T, soit de faible 
valeur. 

— Pour une tension v£ importante, on peut toujours trouver un transistor T 
supportant cette tension. Il n'en n'est pas de même pour 7. 

— On peut remplacer le transistor NMOS à déplétion par un transistor JFET. 

— Pour toutes ces sources de courant, on peut définir les caractéristiques 

dynamiques à partir du schéma équivalent en régime variable (voir section 4.4). 

4.3.2. FONCTIONNEMENT EN INTERRUPTEUR STATIQUE 

Comme pour les transistors bipolaires, les transistors à effet de champ peu- 
vent être utilisés en interrupteur statique, c'est-à-dire bloqués ou conducteurs avec 

des cycles de fonctionnement réduits (nous verrons le problème de la commuta- 
tion rapide et de puissance au chapitre S et de la commutation analogique au 

chapitre 6). 

Remarques 

— Le choix d'un transistor à effet de champ travaillant en commutation est 

un choix de tenue en tension Vps, d'intensité maximale /, et surtout de résistance 

du canal Rps,, dans la zone non saturée. 

— L'avantage du transistor à effet de champ comparé au transistor bipolaire 
est sa commande en tension à intensité quasi nulle.
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— Dans le cas des MOS, il faut toujours tenir compte des protections 

internes éventuelles, entre grille et source ou entre grille et substrat (utilisation de 

diodes Zener). 

— Nous présentons, dans ce paragraphe, la commutation d'une charge résis- 
tive, à partir du schéma de la figure 4.107. Dans le cas d'une charge inductive ou 

capacitive, nous raisonnons comme pour le transistor bipolaire (paragraphe 3.3.3). 

£a 

TE à Ip 

D D) 

M4 £ Vas S S S 

Figure 4.107 

4.3.2.1. Transistor JFET et NMOS à déplétion 

Nous représentons, sur la figure 4.108, les caractéristiques extrêmes /n (Vos) 
et le réseau Zn (Vps). Prenons la droite de charge 1. La condition de blocage 

est Vos < Voüsofinax La Condition de conduction extrême est Vos = 0; alors 

Vos = Vps.. Le transistor est équivalent à sa résistance Rps, 

VB =0 ES nes Se 2 ————— Vos =0 

pour le NMOS / PS 2 

Figure 4.108 

Pour la droite de charge 2 et une tension Vs = 0, on trouve soit Vps, avec la 

caractéristique /p (Vos) maximale, soit Vps; avec la caractéristique Zn (Vos) mini-
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male. Ce dernier point de conduction peut être amélioré dans le cas du transistor 

NMOS à déplétion en le commandant avec une tension V&s positive. On peut tou- 

tefois conclure que les bonnes conditions de fonctionnement en interrupteur stati- 

que, quel que soit le transistor utilisé sont : 

Varos < Vcs < Vüsottmax (interrupteur ouvert) 

_ < Dssmin €t Ves=0 ou Vos >0 pour un transistor NMOS 

ch (interrupteur fermé). 

4.3.2.2. Transistor NMOS à enrichissement 

IL faut, là aussi, considérer les caractéristiques extrêmes 1 (Vos) de la 

figure 4.109. A partir d'une résistance de charge donnée, on trace la droite de 

charge et on raisonne avec la caractéristique Z5 (Vos), Correspondant au cas le 

plus défavorable. La tension de commande limite est Vos, sax 1im = VGs,- Elle nous 
fournit une tension Vps, trop importante. Pour que cette tension soit plus faible 

(Vps2), il faut augmenter Vos (V@s-). Ainsi, les bonnes conditions de fonctionne- 

ment en interrupteur statique sont : 

Vos < Vrnin (interrupteur ouvert) 

Vos > VGsmaxiim (Gnterrupteur fermé). 

a ID 

EEE EEE EE EEEE EEEERRES Vas2 
pour Ib(Ves) max 

E 

Ra 
DR ke Vosi 

- PA > 
Ves V2 D E Vs 

Figure 4.109 

Remarque. Dans tous les cas, si on veut que la résistance Rps,, Soit d'influence 
négligeable devant Rs, il faut Ra >> Rps,» donc une valeur 15 = E/R,; faible. 

4.3.3. FONCTIONNEMENT EN RÉSISTANCE COMMANDÉE 

Le fonctionnement des transistors à effet de champ en résistance comman- 
dée, impose de travailler avec le réseau de caractéristiques 75 (Vps), dans le
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premier et le troisième quadrant (/p — Vps, positifs puis négatifs). Ces caractéristi- 

ques ont été présentées sur les figures 4.50 (JFET) puis 4.54 et 4.55 (MOSFET). 

On peut considérer que la zone à peu près linéaire se situe : 

pour Vps, entre — 0,2 V et+0,2 V, 

pour /p, à une valeur très faible devant Jpss. 

Dans ce genre d'application, on utilise couramment les transistors JFET 
canal N. Siliconix propose le transistor VCR2N dont la résistance minimale est 

20 Q, la tension Vos, = — 1 V et le courant de fuite de grille ZGss = 0,5 pA. 

On trouve aussi dans cette série le VCRAN (Rs = 200 Q, Vosor = — 3,5 V, 

Icss = 0,2 pA) et le VCR7N (Rpson = 4 000 Q, Vos = — 2,5 V, 16ss = 0,1 pA). 
Dans le cas où on utilise les NMOS, le substrat est relié à la source. 

On admet que, pour ces transistors, la valeur de la résistance commandée Rps 

est approximée par la relation 

R Ros = Te 

1- GS 

Vosofr 

avec RhSon = Rps pour Vos =0. 

4.3.3.1. Exemples d'application 

La liste des exemples présentés n'est pas limitative. 

— Atténuateur simple (figure 4.110). Nous avons la relation 

$ R DS 

e R +Rps 

R 

D 

Vs] S 

an 

Figure 4.110 

Prenons comme application numérique : R = 10 kQ et Rps,, = 100 Q. Le 

coefficient d'atténuation K évolue entre : 

K=1 pour Vos = VGsoff 

1 
K= 100 pour Vos = 0.
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— Atténuateur double (figure 4.111). On améliorc le montage précédent en 

utilisant deux atténuatcurs simples, en cascade. L'atténuation totale est définie par 

la relation 

S : Rops? : 

(4 | R2+ 3R - Rps + Rps? E 

si les deux transistors sont identiques. En utilisant les mêmes applications numéri- 
ques que précédemment, nous obtenons 

K=1 pour Vos = VGsorr 

K 

1 
K=———— =0. 10 000 pour Vos =0 

R R 
"MW 

D D 

Vos 

Figure 4.111 

— Filtres du premier ordre ou correcteurs de phase. Les figures 4.112 et 
4.113 représentent respectivement un filtre passe-bas (retard de phase) et un filtre 
passc-haut (avance de phasc). L'application d'une tension de commande Vos fait 

varicr la valeur de la résistance R,$ donc la fréquence de cassure 
27 Rps C ° 

[LC , 
Dp_ | M, 

e Vcs ds e s 

Te Ves| 

am an 

Figure 4.112 Figure 4.113 

Dans Ie cas du filtre passe-bas, la commande du transistor JFET ne s'effectue 

plus par rapport à la masse. Elle doit donc être « flottante », ce qui n'est, certes, 
pas évident à réaliser. 

— Amplificateur à gain commandé (figure 4.114). Nous prenons le cas 

d'un amplificateur opérationnel fonctionnant en amplificateur inverseur. Le tran- 

sistor à cffet de champ est connecté au point commun des résistances R; et R2. 
Associé à R:, il jouc le rôle d'atténuateur simple, en centrée. Un exercice de fin de
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section présente ce montage, plus en détail. Nous trouverons d'autres montages 

amplificateurs à gain commandé dans la section suivante (CAG). 

R; 

Ri R 

D, 

d Vos | ‘ 
an 

Figure 4.114 

— Filtre sélectif accordable (figure 4.115). Sans le transistor JFET, la fonc- 

tion de transfert de ce filtre à double contre-réaction (structure de Rauch) est 

S@) _ R3 Cp 
E(p) Ri+R ED RtR op Cp+RR Cp 

avec Cp = 

C\RR: 

1 \/R; à) 
t = — (1+— ° 2=; Vr U+e 

(e 
—_| mes en 

Ri ni 

Di L H 

d Vost 5 R2 Î ‘ 
ain 

Figure 4.115 

Avec le transistor à effet de champ, on modifie la résistance globale R;//Rps, 
donc la pulsation d'accord @, mais aussi le coefficient de surtension Q. Le mon- 
tage n'est qu'indicatif. Beaucoup d'autres structures permettent de réaliser un filtre 

sélectif. 

4.3.3.2. Problème de la distorsion 

Lorsqu'on reprend le réseau de caractéristiques 7/5 (Vps) du JFET, pour diffé- 

rentes valeurs de Vos (figure 4.116), on constate que celles-ci ne sont droites que 

pour Vps = 0. Au delà, leur courbure est d'autant plus importante que Vos tend 

vers Vos, donc que Rps est importante. Ceci se traduit par une distorsion
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importante. La figure 4.117 représente un signal sinusoïdal e = 0,2 sin &t, appli- 
qué à l'entrée de l'atténuateur simple, présenté sur la figure 4.110 et dont la résis- 

tance R vaut 10 KQ2. Lorsque Vos = Vos), la résistance Rp au voisinage de Vps = 

0 vaut 10 kQ. Dans ces conditions, on obtiendrait un signal s = 0,5 sin @f si Rps 

était constante. Comme ce n'est pas le cas, le signal de sortie s est déformé : 

Rps=r AVos TD es 
Ds = DS" AI, Vas =0 

=104Q 02 L-__. = 
e réel 

Vosi 

V _02V Gs2 

+005V+02V Vs 

Figure 4.116 Figure 4.117 

— en positif, à cause de la faible valeur de Vos... À partir de cette valeur, le 
courant /, est constant ainsi que la chute de tension aux bornes de R. Il y a transla- 

tion de la tension s par rapport à e (As = Ae + Rip), 

— en négatif, à cause de l'augmentation de la conductance, donc de la dimi- 

nution de rps (résistance différentielle). 

On améliore très nettement le fonctionnement du transistor JFET en résis- 

tance commandée, en effectuant un « genre » d'asservissement que l'on pourrait 

appeler contre-réaction (feedback). Le principe en est indiqué sur la figure 4.118. 
Pour une tension de commande Ve, la tension Vs est fonction du niveau du signal 

de sortie s. Ainsi, sans contre-réaction, Vos = Ve (tension négative, par exemple 

— 1 volt), avec contre-réaction, deux cas se présentent : 

Ri 

Figure 4.118
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— € > 0 donc s > 0, alors V&s augmente et se situe entre — 1 volt et O volt. 

On passe vers les caractéristiques Z5 (Vps) supérieures. Le transistor conduit plus, 

il atténue plus le signal et s réel tend vers s parfait. 

— e < 0 donc s < 0, alors V&s diminue et se situe à une valeur inférieure à 

— 1 volt. On passe vers les caractéristiques 75 (Vps) inférieures. Le transistor 

conduit moins, il atténue moins le signal et s réel tend vers s parfait. 

La figure 4.119 représente deux caractéristiques Zn (Vps) pour un transistor 

VCRYN (Siliconix), sans feedback en traits pointillés et avec feedback en traits 

pleins. Pour des tensions de 1 volt crête-à-crête, la distorsion passe de 10 % à 
0,8 %. 

Ip 4 enpA 

L 200 
Vas= 0 

=. sans feedback 
avec feedback TN 

Ves=-2,5 V 

+1 Vs en V 

a——__ | — conduction de la 
jonction canal-grille 
en direct 

| —200 

Figure 4.119 

Remarque. Les résistances R, et R; jouent un rôle atténuateur supplémentaire. 

Leur valeur est alors définie par la relation 

R2= R32 10 (R//Rpsmax/Reh)- 

Notons que R//RDs représente la résistance de Thévenin de l'atténuateur et 

Rh: la résistance d'utilisation en sortie (non représentée). 

Un inconvénient de cette commande est que la tension V< doit être double de 

Vos (inconvénient surmontable). 

4.3.3. Étude théorique de la distorsion* 

Lorsque Vps < Vpsx (avec Vos = Vos — Vos), la relation du courant f, 

dans le premier quadrant, est approximée à la fonction quadratique 

* Extrait de Proceedings of the IEEE, October 1968, pp. 1718-1719.
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CS) Vosofr Vosor 
21ss V 

soit Ip = 2 Vps Vos — Vosor — = . 

Dans le troisième quadrant, la grille est commandée par rapport au drain. 

L'expression du courant Z, s'écrit 

21, v ==. Vos ( Von - Vosorr + x) 
GSoff 

avec Von = Vos — Vps. 

Dans les deux cas, et à proximité de l'origine des axes, on obtient une 

conductance statique 

Gys= = 21bss ( _ Vos ) - Dss Vos 
Vos  Vosor Vosor/  Vosor” 

Cette conductance statique est aussi égale à 

gpss * Vps 
Gps = gps + 5 — 

2 Vosogr 
où £ps représente la conductance dynamique à l'origine 

et gpss =£ps Pour Vos=0. 
En reprenant l'atténuateur de la figure 4.110, nous obtenons 

1 

S__8ns 1 
e 1  1+R R+— 8Ds 

8ps 
Après utilisation de l'expression Gps et de /p, puis simplification nous 

obtenons 

. e | : Reps € 

1 + Rgps 2 Vosor (1 + RepsŸ 
En ne considérant que le second harmonique, pour le calcul de la distorsion 

(voir ouvrage Amplificateurs de puissance), on obtient 

+ terme érable 

e - Reps _ e 

4 Voserl (L+Rgps) 4 Vasor — Vos |” 

Cette relation indique que la distorsion augmente avec Vos, ce que nous 

avions constaté. 

Dans le cas où nous utilisons la contre-réaction de la figure 4.118, nous rem- 

plaçons, dans les deux expressions précédentes de 15 : 
Vos par Ve + 0,5 Vos 

Von par Ve _ 0,5 Vos 

d= 
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et on aboutit à l'approximation 

21 
D= 7 2, + Vs (Ve - Vosort)- 

GSoff 

Cette fonction non quadratique nous indique que la caractéristique Zn (Vps) 

est ramenée à une droite. La distorsion est alors nulle. 

4.3.4. EXERCICES 

Exercice 1. On réalise un générateur de courant à partir des schémas des 
figures 4.100 et 4.102. Les transistors utilisés sont des BFR30 dont les caracté- 
ristiques réelles Zn (Vas) et Zn (Vps) sont présentées sur la figure 4.87. 

— Déterminer, dans le cas de la figure 4.100, la valeur de la résistance R 

si On veut Zomin = 1 MA. Quelle sera la valeur possible de Z5,,, ? Quelle doit 
être la valeur maximale de E ainsi que la valeur de R,:4, permettant de tra- 

vailler dans de bonnes conditions ? 

— Pour la figure 4.102, on prend la caractéristique Zn (Vs) typique. Si 

1, = 1 mA, déterminer la valeur de Vosy Vos et Vps,. Pour une tension 

E = 20 V, quelle doit être la valeur maximale de Rx ? 

Solution 

— On travaille avec les caractéristiques de la figure 4.87 que l'on reporte sur 

la figure 4.120. Le courant J6,,, Correspond à la caractéristique 25 (Vos La 

droite de polarisation de pente — _ coupe cette caractéristique au point /, = 1 mA 

et Vos = — 0,7 V. On en déduit 

R=-62= 700 0 

4 Ib 

2 
LA 

pente / 
LA 

LA 
’ 

Dé S 
’ 

Tone. ÿ 7] 3 mA 

di 4 1 mA 
7 INSQQ | 

0,7 V ee 
Ves 

Figure 4.120
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Dans le cas de la caractéristique 75 (Vos)nax> POur la même résistance R, on 

trouve 1p = Tomax = 3 MA. Ainsi, la valeur du courant peut se situer entre 1 mA et 
3 mA. 

La valeur maximale de E correspond à la valeur maximale de la tension Vps 

donnée par la figure 4.86, soit Vpsmax = 25 V=E. 

On peut admettre que le transistor fournit un courant constant jusqu'à une 
tension Vpsmin = 3 Volts (figure 4.87). Comme la tension maximale possible aux 

bornes de la résistance R est | Vüsmer | = 2,1 volts, le générateur de courant 
génère un courant constant pour une tension supérieure à 2,1 + 3 = 5,1 volts. La 

tension maximale disponible aux bornes de R,4 est E — 5,1 = 19,9 V, pour un cou- 

rant maximum possible de 3 mA, ce qui permet d'obtenir la valeur maximale de 

Ra : 

Rohmax - 2e 

— Dans le cas de la figure 4.102, la valeur de la résistance R est déduite de la 

caractéristique Zn (Vos) (figure 4.87 reportée sur la figure 4.121). 

= 6,63 KQ. 

4 Ib 

| ImA 

-1,6V 
1 Ves 

Figure 4.121 

On trouve Ves1 = — 1,6 V. Comme le courant /, est le même pour les deux 

transistors, on a V&s2 = — 1,6 V donc Vps1 = + 1,6 V. 

Si on considère, comme dans le cas précédent, une tension Vs, = 3 V, la 

tension maximale disponible aux bornes de R est E — (Vr + Vps1 + Vps2min) SOit 

20 — (1,6 + 1,6 + 3) = 13,8 V, donc une résistance Rehmax = 10 = > 

Exercice 2. On veut réaliser la source de courant de la figure 4.106. La 

tension UE est issue d'un ensemble redresseur-filtrage. Cette tension est la 

somme d'une tension moyenne yg = 30 V et d'une ondulation v, = 5 V. 

Les caractéristiques du transistor T, sont Vpshax = 40 V, Ipss = 4 mA, 

VGsor = — 2 V.
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— Quelle doit être la valeur de R si on veut que la résistance R' soit par- 
courue par un courant constant de 1 mA ? 

— Le transistor T; génère un courant de 1 ampère pour Vas = + 2 V. 
Indiquer la valeur de R". 

— La tension Vz; de Early, pour ce transistor de puissance, est de 

— 100 V. En déduire sa conductance de sortie ainsi que la variation relative 

du courant due à l'ondulation v.. 

— Quelle est la puissance maximale dissipée dans T; ? 

Solution 

— La tenue en tension du transistor T, est suffisante pour travailler dans de 

bonnes conditions. Le courant de 1 mA représente /2s$/4. A cette valeur corres- 
pond Vos = Voôsor/2 = — 1 V (revoir figure 4.16). Ainsi 

1 
R=—=1kQ. 

103 

— Pour que le transistor T, puisse fournir un courant de 1 À, il faut 

Vos2 = R'Ini = 2 V 
. 2 

R'=——=2KkQ. soit 10 

— La pente de la caractéristique 7, (Vps) du transistor T, est associée à la 

tension de Early. On peut admettre la relation 

7 [vxl 100 
La variation de 7, = /n2 sera de 50 mA (AVns = vu, = 5 V) et la variation 

relative 

Alp_ 50:10 

JL  l 

— La puissance dissipée dans T, est maximale lorsque R; = 0, donc 
Vps = Vs. Ainsi, 

=0,05 soit S %. 

Pinax = VE 10 = 30 W. 

Exercice 3. On réalise l'amplificateur à gain commandé de la figure 4.114. 
Les valeurs des résistances sont R1 = 9 kQ, R; = 1 kQ et R3 = 1 MQ. 

L'amplificateur opérationnel est considéré parfait. 

— Entre quelles valeurs varie le gain en tension si la résistance Rps évo- 

lue entre 100 © et 100 KQ ? 

— Quelle doit être, dans tous les cas, la valeur maximale du signal 

d'entrée e (crête à crête) si la tension maximale aux bornes du transistor ne 

doit pas dépasser 0,2 V ?
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— Est-il possible de réduire la distorsion du signal de sortie, et de quelle 

manière ? 

Solution 

— Pour déterminer le gain en tension de l'ensemble, il faut transformer 

R 
l'atténuateur d'entrée en un générateur de Thévenin équivalent (Em = € TER 

et R R: Rs ). Comme 0, on écrit 1 = ————), e_=0, 
Th R; + Rps 

Rps 
R; +R) L S 

Ri Ros R3 
R; + Rps 2 

On peut, toutefois, simplifier et admettre que : 

S R; 
- pour Rps = 100kQ, —-=-———=-100 

PORT DS € R; +R) 

S Rps R 
+ pour Rps = 100Q, -=-—$. 52 11,1 

€ Ri R; 

— La tension maximale d'entrée est définie à partir du diviseur de tension 
d'entrée. Ainsi : 

R 1 
° Rps = 100 kQ, Vs = ET —: PEUT RDS DS R +R 10 
soit Emax = 10 - 0,4 = 4 V crête à crête. 

R 1 
+ pour Rps = 100 Q, Vps = ——25— =. 

R; + Rps 90 

soit Emax = 90 - 0,4 = 36 V crête à crête. 

Remarquons que pour ces deux cas limites, la tension de sortie s est large- 

ment saturée. 

— Améliorer la distorsion du signal de sortie, revient à utiliser le schéma de 

la figure 4.118. I1 suffit de rajouter deux résistances R, et Rs (équivalentes à R, et 

R; de la figure précitée), de valeur 
R:=R32 10 (R;//R)2) = 10 R; 

soit 

R=R3210KkQ. 
(Des résistances de 100 kQ conviendraient très bien.)
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4.4. AMPLIFICATEURS CONTINUS ET BASSES FRÉQUENCES 

44.1. SCHÉMAS ÉQUIVALENTS DU TRANSISTOR À EFFET DE CHAMP 
EN RÉGIME LENTEMENT VARIABLE 

4.4.1.1. Paramètres naturels du JFET 

En basses fréquences, les transistors à effet de champ sont représentés par 

leurs paramètres naturels. La figure 4.122 fait intervenir : 
— la résistance dynamique d'entréc r,., 

— la résistance dynamique entre drain et source r4, 
— lc générateur de courant g v,, (où g représente la transconductance). 

AA
AÂ

 
LA
 
AS
 

C 

sl 
Figure 4.122 

Pour alléger les calculs, on peut utiliser le schéma équivalent de la 

figure 4.123 sachant que la résistance d'entrée est de forte valeur (au-delà de 

1010 Q) ct que la résistance r4, est souvent de forte valeur devant les résistances 

extéricures au transistor. 

Figure 4.123 

4.4.1.2. Détermination des paramètres du JFET 

— Résistance d'entrée r,. Ce paramètre cst rarement donné directement. Si 
on considère que la caractéristique courant-tension /G (Vos) du circuit d'entrée,
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dans la zone normale de commande, est une droite (caractéristique d'une résis- 

tance de très forte valeur quasi confondue avec l'axe des abscisses), on peut utili- 
ser le point particulier donné par le constructeur : courant de fuite /Gss pour 

une tension Vs donnée. Ainsi, RTC donne pour le transistor JFET, BFR30 : 

IGss = — 0,2 nA pour Vos = -— 10 V à 25°C. On en déduit 

Res=r 10 
sr RG = -.100Q 

&  0,2:10° 5:10 

— Résistance entre drain et source rx. Cette résistance est associée à la 

pente de la caractéristique 2 (Vos), au delà de la saturation. En pratique, sa valeur 

est donnée sous la forme d'une conductance g,, ou d'une admittance y, (à courant 

IL et tension Vps imposés). On peut admettre que 

l_, = ye=y = Tnsat D 
ras os os 22s Vx Vx 

en Siemens S, ou en mS ou en mA/V. Vyx représente la tension de Early. 

— Transconductance g. Ce paramètre, défini précédemment, représente la 

pente de la caractéristique de transfert J5 (Vos) au point de repos 159 — Voso COnsi- 
déré. En pratique, on trouve sur les caractéristiques 

Al 
Bts = Vs = 12% = 8 = AV en S ou en mA/V 

GS 

Toutefois, les relations théoriques permettent d'obtenir 

8=8rs=— 2 fs 7 

° Pour le JFET 

N Po: 1pss (Voüsor < 0) 
GSoff 

V. 2 

10 = TDsat — Dss ( 1 _— 
off: 

et ee 21pss ( Voüso ) 
= f. = — _ 

Ÿ Vaso Vosorr 

à partir de 

+ Pour le MOSFET (Vgs = 0) 
l 

8-87 Un Cox (Vaso — Vr) 

[ UhCox =2 NE I 
L 2 Do 

Remarques 

— Ces relations sont obtenues à partir des éléments des paragraphes 4.1.2.4 

et 4.1.34.
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— Les paramètres admittances y;; définis en hautes fréquences sont la somme 

d'une partie réclle et d'une partie imaginaire (y = a + jb). Dans le cas des basses 

fréquences, seul le terme a est utilisable. 

— Lorsque le transistor MOS présente une tension Vsg # 0, la variation 
AVsg = V4 Cngendre une variation A1, = i4. La relation complète 

la = fs Des + Lb Usb + Los Vds 

avec £r, transconductance associée à v,, 

&>  transconductance associéc à vs 

Loss CoOnductance associéc à Uys 

sera utilisée au paragraphe 4.4.3, puis au chapitre 6, à l'occasion de la présentation 

des circuits intégrés analogiques, en technologie MOS. 

4.4.1.3. Exemples de caractéristiques de composants discrets 

Les figures 4.124 (transistors JFET-BFR30-31) ct 4.125 (transistors NMOS 

à déplétion-BFR29) représentent l'évolution de y, = _… en fonction de la valeur 
ds 

du courant /5, pour une tension Vps > Vos, imposée. De toute évidence, si on 

veut utiliser le schéma équivalent simplifié de la figure 4.123, il faut une très 

faible valeur de y, (très forte valeur de r4), donc un faible courant de repos /p,. 

Prenons deux exemples : 
10 

lYss| A 
typical values 

(mA/V) Vos=10V 

f=1kHz 
75 Tamb = 25°C 

5 

Le BFR31 pete" 

pet pet BFR30 

#1 et 

A TT 
2.5 si 

42 s 

72 

0 
) 1 2 3 & 5 Io mA) 6 

Figure 4.124 

Source : Philips Composants
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00 L-Vos=15V 

[Yost f=1kHz 
(PAIE TT N

 

typ 

200 

100 "4 

0 10 20 Ip(mA) 30 

Figure 4.125 
Source : Philips Composants 

— Transistor JFET-BFR30. Pour /59 = 5 mA ct Vpso = 10 V, nous avons 

Yos = 45 HA/V, soit 
ras = 22,2 kQ. 

— Transistor NMOS-BFR29. Pour 15, = 5 mA ct Vpso = 15 V, nous avons 

Yos = 100 LA/V, soit 
ras = 10 KQ. 

Les figures 4.126 (transistors JFET-BFR30-31) ct 4.127 (transistors NMOS à 

déplétion-BFR29) représentent l'évolution de la pente ys, = g, en fonction de J5,. 

Au vu des caractéristiques /n (Vos) de la section 4.2, il est évident que la pente 

augmente en fonction du courant Z,. On a intérêt à travailler à forte valeur de Ip, 
ce qui est contradictoire lorsqu'on considère le paramètre y... 

Remarques 

i 
— La pente g = = des transistors à effet de champ (quelques mA/V) est 

8s Ë 
très inférieure à la pente g = —< = À des transistors bipolaires pour une 

1 11 

même intensité (g = = 40 mA/V lorsque Zc = 1 mA). Il s'en suit des 
25 mV 

valeurs de gain en tension beaucoup plus faibles (cetic pente est proportionnelle 

à NE D pour les transistors à effet de champ ct proportionnelle à JC pour les transis- 

tors bipolaires)
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100 

y 
es typical values 

(pA/V) Vos =10V 
f=1kHz 

75 
Tamb=25°C 

50 | 
Let 

BFR30 | _L + 
ed 

Le" 

25 03 CE BFR31 
D Lt 

mm. 

L 
4 h 

0 i 
0 1 2 3 & 5 IptmA) 6 

Figure 4.126 

Source : Philips Composants 

Msnassen: 
TTL 
LL. Vos = SV 

ZA Hiesr0 
(mA AIS TE 

! AT nn = 25°C mn 
"1 

10 yP : 

. | 
Ji 1. 4 1 

[ i i i 
RE 
RE 

5 

1 

0 
0 10 Io (mA) 20 

Figure 4.127 

Source : Philips Composants 

— Dans le cas où on prend la pente maximale 25, © Îpss, il faudra ajouter la 

résistance r4 sur la figure 4.123.
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44.2. MONTAGES FONDAMENTAUX 

L'étude des montages fondamentaux utilisant les transistors à effet de champ 
est identique à celle des montages à transistors bipolaires. Comme cette dernière a 

été vue en détail (section 3.4), nous invitons le lecteur à s'y reporter. 

4.4.2.1. Montages source commune 

Dans un montage source commune, la source est « figée », le signal à ampli- 

fier est appliqué sur la grille alors que la sortie se situe sur le drain. La 

figure 4.128 représente trois montages source commune : 

+E +E 

£ R £ Ro c 

C, ] ( 

D— RE D Lane 
E — n | 

S C S 

e 

sm a 

Figure 4.128 

— Transistor JFET, canal N. La polarisation automatique impose de 

découpler la résistance RÇ par un condensateur C, (sa valeur est déterminée au 

paragraphe 4.4.2.7). Le générateur d'attaque polarise directement la grille. La sor- 

tie se fait par liaison capacitive. 

— Transistor NMOS à déplétion. La polarisation correspond à Vos = 0, 

donc /p = 1pss (polarisation classique, puisque ce transistor à déplétion peut aussi 

travailler dans la zone d'enrichissement). 

— Transistor NMOS à enrichissement. Ce transistor est polarisé par réac- 

tion de drain (Vos = Vps). L'avantage de cette polarisation est que, si /L tend à 

varier (par exemple à augmenter), Vrp T, Vps d, Vos d, ce qui tend à diminuer 1, 

donc stabiliser le point de repos. 

Ces trois montages présentent un schéma équivalent identique, si on ne tient 

pas compte des éléments de polarisation.
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- Figure 4.129 (influence négligeable de rx). Alors on écrit 

€ = Vs 
s=- Rp (ia + is) = — Rp (8 Vs + is) 

soit =-gRp'e-Rpis=Gw'e-Rsi. 

Figure 4.129 

Les paramètres électriques sont 

Goo = -£ Ro 

R, = Rp. 

Application numérique : g = 5 mS = 5 mA/V, Rh = 2 kQ 
donc Gyy=-£gRp=-5:103:2:103=-10. 

- Figure 4.130. On tient compte de rs. Il est clair que cette résistance se 

situe en parallèle avec RL. Les résultats précédents deviennent 

Goo = — 8 (Rp//ra) 
Rs = Ro [ras 

Application numérique : g = gr, = 5 mA/V,r4 = _ = 10kQ,RL=2KkQ 
Los 

Gy=-5:103-1,6-103=-8. 

G D — 
L 

CO EVE Vas ds £ s 

e L JA ZRo 
s 

LU 

Figure 4.130 

- Résistance d'entrée. Dans les deux premiers cas, la résistance d'entrée 

est égale à r,.. Sa forte valeur permet d'écrire : 

R,= ©.
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Dans lc troisième cas (NMOS à enrichissement), la résistance RG est connec- 

téc entre l'entrée ct la sortic d'un amplificateur de gain — À . Le théorème de Miller 
permet de déplacer cette résistance vers l'entrée telle que 

RG 
C = ——. 

1+4A 

Le montage source commune est un montage amplificateur en tension de 

faible gain et de forte résistance d'entrée. Il est surtout utilisé comme 
préamplificateur. 

44.2.2. Montage à charge répartie 

La figure 4.131 représente un transistor JFET polarisé automatiquement. La 
résistance R$ n'est pas découpléc. On est donc en présence d'un montage où il y a 
répartition des résistances de polarisation entre lc drain et la source. La sortie 

s'effectue sur le drain. 

Le schéma équivalent simplifié est celui de la figure 4.132. Comme on sort 

sur le drain, on sait que 

R; = Rp. 

+E G D i,=0 

= FA/ 
£ Ro 8s 
+ c “| CO £ s 

Dé e Lg Ro 
Y'a 

S S 

Rs an 

: mn 

Figure 4.131 Figure 4.132 

En prenant i, = 0, on écrit 

e= VstRsia= Vys + Rs 8 gs = (1 + Rs 8) Vs 

S=-Rpia=-Rp£g Us: 

On en déduit
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Si g Rs >> 1, on obtient 

s _ Ro 
v0 — e — Rs 

La résistance d'entrée est quasi infinie 

R,= ce, 

Remarques 

— Le terme TR représente la pente dynamique de ce montage, pente 
S 

affaiblie par rapport à g à cause de la résistance Rs non découplée. 

— Si on tient compte de r,., la résistance d'entrée devient R.=r,, (1 + £ Rs). 

Cette forte valeur par rapport à r,. est due à la présence de R$ qui impose une 

contre-réaction (voir paragraphe 3.4.5.1). 

— Le montage à charge répartie n'est, en pratique, que très peu utilisé à 

cause de son très faible gain en tension. 

4.4.2.3. Montage drain commun 

Dans un montage drain commun, le drain est « figé », le signal d'entrée est 

appliqué sur la grille alors que la sortie s'effectue sur la source. Le schéma de la 

figure 4.133 représente un transistor JFET polarisé par un pont de résistances 

R; — R). Ce schéma n'est pas limitatif (voir paragraphe 4.2.5.2). 

+E 

[on É R; D 

— | 

S Ce td 
€ £ R = 

TRs s 

mr 

Figure 4.133 

Le schéma équivalent en régime lentement variable est représenté sur la 

figure 4.134. La résistance d'entrée est celle du pont de polarisation 

R,=Ri/IR2.
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A
A
A
A
 

Figure 4.134 

Le gain en tension G,, ct la résistance de sortie R$ sont fournis par la relation 

du générateur de Thévenin cn sortic. Nous avons 

E= Ds +S > Vs = ES 

s=Rs(ia-i)=Rs(& Vrs — is) 

Ainsi, s=Rsg(e-s)-Rsi 

S(+Rsg)=Rsg'e-Rsi 

= Rs 8 e— Rs i 

1+Rsg 1+Rs£ $ 

£gRs Rs 
D Gy=—— ct Rs=——— 

one V0 1+£gRks : S 1+£gRs 

Remarques 

— Si le générateur d'attaque polarise directement la grille, la résistance 

d'entrée est très grande. Cette résistance d'entrée cst améliorée en réalisant un 
bootstrapp (paragraphe 4.2.5.2 - montage 7). 

— L'expression de la résistance de sortie correspond à 

1 Rs 
R.=R — = ——— 

$ SA 1+8Rs 

— Si la résistance RS cest remplacée par un générateur à courant constant (ou 

sig RS >> 1), alors Rs =—La-=1. 
& [4 

— Le montage drain commun est un montage adaptateur d'impédances. 

4.4.2.4. Montage grille commune 

Dans ce montage, la grille est « figée ». Le signal d'entrée est appliqué sur 
la source ct le signal de sortic récupéré sur le drain. La figure 4.135 représente 

un transistor JFET polarisé classiquement. La grille est découplée par le
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condensateur C;. Les deux capacités de liaison C. et C, permettent de conserver la 

composante continue de polarisation. Bien entendu, ce schéma n'est pas limitatif. 

+E 

£R 

RÉ T7 (el 
De es 

= £ + ; ‘ 

Cal R T | $ 
€ 

mn 

Figure 4.135 

Le schéma équivalent en régime lentement variable est représenté sur la 

figure 4.136. Les résistances de sortie et d'entrée peuvent être déterminées à partir 
des éléments déjà vus : 

D la 

—— 4 

8 Ves 

Ves | CO 

Le + s 
Yla £ Ro 

e | £ Rs 

rm 

Figure 4.136 

— Résistance de sortie 

R, = Ro 

si on néglige l'influence de ras. 

— Résistance d'entrée 

R,= Rs 
£ 

Elle représente la résistance de sortie du montage drain commun de la figure 

4.133 qui aurait pu être déterminée par une deuxième méthode (éteindre le généra- 

teur d'entrée et appliquer un générateur entre les deux bornes de sortie).
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— Gain en tension à vide. Les deux équations 

s=-Rp ia =—Rp£g Vgs 

permettent d'obtenir 

Go = = +8 Ro 

Remarques 

— En comparaison avec le montage source commune, le montage grille com- 

mune présente un gain en tension identique (module identique en basses fré- 
quences), mais une bien plus mauvaise résistance d'entrée. Comme pour le mon- 

tage base commune à transistors bipolaires, l'effet Miller est quasi inexistant, ce 

qui explique son utilisation en hautes fréquences. 

— Le montage grille commune est très souvent piloté par un étage source 

commune ou drain commun. L'ensemble des deux étages constitue respectivement 

le montage cascode ou le montage à couplage de source (amplificateur 

différentiel). 

4.4.2.5. Montage cascode 

C'est un montage utilisé en hautes fréquences (signaux rapides). Nous le pré- 

sentons d'abord simplement sur la figure 4.137. Le transistor T; travaillant en 

source commune pilote T} (base commune). Pour déterminer les paramètres élec- 

triques de l'ensemble, il faut représenter le schéma équivalent complet. Toutefois, 

en fonction des éléments vus précédemment, nous pouvons écrire : 

L
A
 

Figure 4.137
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— pour la partie source commune 

* résistance d'entrée R, = 

* gain en tension G;, =-28: 1: 
8 

(la charge - de T; représente la résistance d'entrée de T,, en considé- 

rant g1 = 82 = 8); 

— pour la partie grille commune 

* gain en tension G;y, = + £ Rp 

- résistance de sortie R, = Rp; 

— Pour l'ensemble 

* résistance d'entrée RQ, = 

* gain en tension Gy = Guy * Goo = — £ Rp 

- résistance de sortie R, = Rp. 

Remarques 

— Les caractéristiques statiques ou basses fréquences du montage cas- 

code sont les mêmes que pour le montage source commune. Toutefois, en 

hautes fréquences, l'effet Miller associé au transistor T, est très réduit à cause 
du gain en tension de — 1. Ceci permet une grande bande passante de ce mon- 
tage, comparée à celle du montage source commune (on reverra avec profit le 

montage cascode à transistors bipolaires). 

— Les transistors T, et T, sont, en pratique 

* soit des transistors « duals » (deux transistors sur la même « puce », 

dans un même boîtier), 

* soit des transistors à double grille. 

4.4.2.6. Amplificateur différentiel 

L'amplificateur différentiel à transistors à effet de champ représente le pre- 

mier étage de tous les circuits intégrés analogiques en technologie BIFET, BIMOS 

et MOS, présenté au chapitre 6. Son étude est identique à celle utilisant les transis- 

tors bipolaires, présentée en détail au chapitre 3. La figure 4.138 en donne le prin- 

cipe, avec des transistors JFET. Le schéma équivalent de la figure 4.139 permet 

d'écrire les relations 

ei = Vgsy + Rs 8 (Ugs1 + Ups2) 

2 = Vps2 + Rs 8 (Ups1 + Vgs2) 

S=—8 Usi Rp 

S2=—-£ gs RD-
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+E 

V
W
v
 

Rs 

-E où 4h 

Figure 4.138 

Sa 

\ | 74 4 [+ 

4 \ v, v CO OO |Vgs 85, 8 Vo Si S2 es 2 

e 8 Ve Eve, © 

RÉ | RE | ER 
s 

m 

Figure 4.139 

En effectuant deux fois une somme et une différence (comme au para- 

graphe 3.4.3.5), nous aboutissons aux relations 
R R e+e = ee) £ Kp (ee 2) 

1+2 £g Rs 

= £P 8 Ro (2e) 
+ Gr) Vs 

R 
avec >, gain différentiel A4 

8 Ro 
————, gain de mod A [+28 Rs gain de mode commun À, 

À 
Le taux de réjection de mode commun 20 log " tend vers l'infini (amplifica- 

C 

teur différentiel parfait) si R$ tend vers l'infini. En pratique, la résistance R$ est 
remplacée par une source de courant.
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Remarques 

— L'amplificateur différentiel à éléments discrets est réalisé avec une paire 
de JFET en « dual ». 

— Les imperfections de cet étage, en continu, sont citées au paragra- 

phe 4.4.6. 

4,4.2.7. Détermination de la valeur des condensateurs 

Le principe de la détermination de la valeur des condensateurs est le même 
que dans le cas des montages à transistors bipolaires. 

— Capacités de liaison (voir paragraphe 3.4.1.2) 

* La capacité de liaison d'entrée est déterminée à partir de la résistance 

d'entrée R. du montage 

<<R 
Ce Omin ° 

: 1 R 
en général <<, ETC on 10 
- La capacité de liaison de sortie est déterminée à partir de la résistance 

de charge R4 

1 
——— <<R 
Cs ŒOnin s 

1 
en général < . 
EC ons 10 

— Capacités de découplage (voir paragraphes 3.4.3.1 et 3.4.3.4). 

+ Découplage en source commune (figure 4.128) 

TU LT 
Ca Œnin & 

<1. 
Ca Onin 108 

* Découplage en grille commune (figure 4.135). 

Le condensateur C; découple le pont de polarisation R; — R;. La fréquence 

du signal n'intervient pratiquement pas. Alors, la fréquence considérée est 

la fréquence parasite f, provenant, par exemple, de l'alimentation. On 

prend 

en général 

<< R;//R2.
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4.4.3. INFLUENCE D'UNE CHARGE ACTIVE 

Les charges actives sont surtout utilisées dans les circuits intégrés analogi- 

ques et numériques. Nous déterminons, dans le cas des montages source commune 

de la figure 4.140, la courbe de charge (en remplacement de la droite de charge) 
ainsi que les schémas équivalents en régime variable et les caractéristiques. 

+E +E 

charge T, 3 É Tds charge T, z Ta 

is is 
d——_," 

D + D 

nn |s —| n | 
+ ds + 0 

PA an 

Figure 4.140 

4.4.3.1. Charges actives 

— Utilisation du JFET canal N ou du NMOS à déplétion. La figure 4.141 

représente ces transistors dont la grille est reliée à la source. Ainsi, une seule 

caractéristique /p (Vps) est utilisée, celle à Vos = 0. A partir de Vs = 2 volts, la 

charge est équivalente à une source de courant. Au voisinage de zéro, elle est équi- 

valente à une résistance (Rps,.). 

I, 4 en mA 

Pa t 
D D charge équivalente 

1/----- Ves = 0 

0,5 + : Vos =— 1 

s S i 
= = 1 2 Vos en V Vos = 0 Ves = 0 Ds 

Figure 4.141 

— Utilisation du NMOS à enrichissement (figure 4.142). Dans ce cas, 
grille et drain sont reliés. Alors Vos = Vps. On positionne, sur quelques caractéris-
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tiques /p (Vps), des points correspondant à Vps = Vos. Ces points, reliés entre eux, 

fournissent la caractéristique de charge équivalente qui est proche d'une droite si 

Vr=0. 

charge équivalente 
I, 4 en mA 

D 151. VA Vos= 8 

C 
c] 1+ 7 Vas = 6 

S 0,5L : Ves = 4 

Vos = Vs Dé ; V2 Yes Ke 
2 4 6 8 Vos en V 
V 

Figure 4.142 

— Utilisation du PMOS à enrichissement (figure 4.143). On polarise la 
grille à un potentiel inférieur à celui de la source. Le choix de cette polarisation 
dépend du choix de la caractéristique /p (Vps), dont la charge équivalente res- 

semble à celle de la figure 4.141. 

IspÀ enmA 

charges équivalentes 

s 1 1h [Vos] >] Vs 

na! 
— Vs <0 ! 

Ves <0 IL. DS 1 
s 05/4 "es 

D 1! 
1! 
1 

1 2 Vo en V 

Figure 4.143 

Remarque 

En technologie intégrée MOS (analogique ou numérique), le choix de la 

charge dépend 

— de la valeur du gain en tension que l'on souhaite obtenir dans un amplifi- 
cateur, ainsi que la bande passante, 

— de la rapidité de commutation.
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44.3.2. Technologie JFET 

On rencontre cette technologie dans les circuits intégrés analogiques BIFET. 

La figure 4.144 représente le montage source commune où le transistor T; est 

chargé par T2. 

Figure 4.144 

On représente dans le réseau de caractéristiques /p (Vps), la courbe de charge 

qui est la représentation « symétrique » de la caractéristique Z5 (Vos) pour Vos = 0 

de la figure 4.141. Comme D, = 15, = lpss, cela impose Vos, = 0. Justifions le 

tracé de cette courbe de charge (fig. 4.145) : 

courbe de charge 
I 
D { Vos = + 0,4 V 

1 2 Vos = 0 

0,547 — Vos = 1 

2 4 6 8 10 Vos, 

Figure 4.145 

— pour Vps, = 10 V, nous avons  Vps) = 0, donc /n=0; 

— pour Vps, =8 V, nous avons Vps,=2V, donc /=1mA; 

— pour Vps, = 0 V, nous avons Vps,= 10 V, donc /5=1mA. 

Si, dans la partie saturée, les caractéristiques sont parallèles à l'axe des 

abscisses (générateur de courant parfait), le point de repos Vhs se situe de manière
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non définie entre +2 V et +8 V. En réalité, la présence du phénomène Early 

impose une oblicité des caractéristiques (figure 4.146). Si les deux transistors sont 
identiques, on obtient Vps, = Vps> = E/2. 

courbe de charge lp 4 

point de repos 

D ARS BRIE Vos.) 

! pour Vos = 

EP +E Vs, 

Figure 4.146 

Le schéma équivalent en régime variable est celui de la figure 4.147. On 
obtient 

Gr = -£ (ras1//ras2) 
et R; = rasy//raspe 

T, TL 

D _ ln 
G D > 

L 

«| ni B es T'en ELA s 

e è 

LL 

Figure 4.147 

Dans le cas où on ne tient pas compte des résistances 74, alors on utilise la 
relation 

4.4.3.3. Technologie MOS 

— NMOS à enrichissement et à déplétion (figure 4.148). Le transistor 

NMOS à enrichissement T, est chargé par un transistor NMOS à déplétion 7. Cet
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ensemble se comporte comme pour le montage de la figure 4.144. La courbe de 

charge, de même forme, est obtenue suivant le même principe. On polarise T; tel 

que D: = T = 1pss. Ainsi, 0< Vos <+E. 

+E 

JP 

ri k 

L4 
,S 

a 

—. T, 
L_| S 

| S 

7m 

Figure 4.148 

L'utilisation du transistor à déplétion T, permet d'améliorer les caractéristi- 

ques de rapidité. 

— CMOS (figure 4.149). Le transistor NMOS à enrichissement T est chargé 

par un transistor PMOS à enrichissement T2. Dans ce cas, on choisit la valeur du 
courant de repos à partir des polarisations Vos, > 0 et Vos, < 0. Comme dans le 

cas précédent, courbe de charge et schéma équivalent sont de même forme. 

+E 

T 

T 
0<VG <E D 

D 

T, s 

À: 
cn 

Figure 4.149 

On peut trouver des amplificateurs CMOS où le signal d'entrée est appliqué 

sur les deux grilles (reliées entre elles — exercice 9 de fin de section).
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— NMOS à enrichissement (figure 4.150). Le transistor 7, est chargé par T; 

dont le comportement est équivalent à une résistance. La courbe de charge est 

positionnée dans le réseau de caractéristiques Zn (Vs) de la figure 4.151. Elle est 

symétrique à celle représentée sur la figure 4.142 (on l'obtient par déduction de 

Vos par rapport à E, par exemple Vps, = 6 V donc Vps, = 4 V et /n = 0,5 mA). 

| +10V 

T2 

S 

: 
Figure 4.150 

In 4 enmA 
courbe de charge 

1,5+----- 2 Vos, =8 
k exemple de point de repos 
' Vs =5 V, Vs =SV 

t-./. par  Vs=6 
Ve 

os Ves,= 4 
1 ' ' 

li; NN - 
2 4 6 8 10 Vos, €n V 

Figure 4.151 

Pour ce montage, le point de repos est facile à obtenir et à stabiliser. Par 

contre, le gain en tension est plus faible que dans les cas précédents. 
La figure 4.152 représente le schéma équivalent, en régime variable, des 

deux transistors T, et T,. Comme Vos; = Vps, il s'ensuit que pour les variations, 
nOUS AVONS Vasy = Vis? = Vas = Ugs- LE gain en tension s'écrit 

G 1 
—=Gy=-fg (ru 1 rus) 

€ ° lg 
Si les résistances ras, et ras, Sont négligées, alors le gain en tension devient 

#8 
€ 82
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T; D 

te FA 

L 
Ves, n Bi Ve Tds) B Vis £rs S= Va 

e < 

11] 

Figure 4.152 

l Cox l 
Comme g =2 NE Pa ex 150 = 21 klpw nous obtenons 

L 2 

S \ | (L/L): 

ee \VGL»; 
Le gain cn tension de cet étage cst directement associé à la dimension du 

canal (/ = largeur et L = longucur). Ainsi, si (//L), = 100 ({/L);, alors le gain en 

tension est de 10. 

4.4.3.4. Influence de la tension substrat source 

Les amplificateurs à éléments discrets MOS travaillent, en général, avec une 

tension Vsg = 0 (substrat relié à la source). Dans le cas des circuits intégrés, le 

substrat est commun à tous Îcs transistors et représente lc potentiel d'alimentation 

le plus négatif (Vss en technologie NMOS). Alors, la tension Vsg est, pour certains 

transistors, différente de zéro ct évolue cn régime variable. Cela a pour consé- 

quence une modification de la caractéristique de chaque transistor pour lequel on 

ajoute le terme à = 8 V4 (c'est l'effet de corps — body effect — qui diminue le gain 

en tension). 

— Technologie NMOS à enrichissement et à déplétion. Le schéma de la 

figure 4.148 devient celui de la figure 4.153. Le gain en tension s'écrit 

1 
Gy=-21 (rs H— 1 ru:) 

82%
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T; T 
te A 

L 

D Yes] 99 Bi Vef "1 Ent} Era, | 
TT, e d T'? 

— |+— 

s 

| S sé 
sm 

pa 

Figure 4.153 

— Technologie NMOS à enrichissement. Le schéma de la figure 4.150 
devient celui de la figure 4.154. Le gain en tension s'écrit 

1 1 
Gy9 =— ( sa — 1 — 1] ) 

0 81 (as £82 S£ ras 

À 
AA
À 

A
A
A
 

s B Vds 82% Vsb B 

B T 

S 1 4] 

D ve CO 8, VeT T's, ve 

T, e L d T&) 
Le—— 

T | | 

a 

Figure 4.154 

4.4.4. ASSOCIATION TRANSISTORS FET - TRANSISTORS BIPOLAIRES 

L'association de ces deux technologies permet d'allier leurs avantages : 

— grande impédance d'entrée (FET), 

— fort gain en tension (bipolaire). 

En intégration analogique, cette association est appelée technologie BIFET 

ou BIMOS.
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4.4.4.1. Mise en cascade simple 

La figure 4.155 représente un transistor T, (drain commun) pilotant un émet- 

teur commun constitué de T. Le schéma équivalent global permet d'écrire 

e= Vs + ni db = Ugs + ii 8 Ugs = Ugs (1 — 8 H11) 
et so=-Rci=-RcBi=-ReBg Ugs 

À 

AR
AA
N 

Figure 4.155 

On en déduit les paramètres 

Gy= = 18. 
e 1+£ghu 

Re = Ri/IR2 
R;,=Rec 

Application numérique : g = 104 S, h, = 2 kQ, B = 100, Rc = 10 kQ. 
Aïinsi, 

1074 - 10? 
= — — © — = 8 . 

Go 1504-2105 3 

Cette faible valeur du gain, comparée à celle de l'émetteur commun seul 

R 
(- Pc = — 500) est due à la faible pente g du transistor à effet de champ car 

11 
1 = /5. Pour améliorer ce chiffre, il faut augmenter la valeur du courant de repos 

1j en connectant une résistance entre la base et l'émetteur de T2. 

D'autres configurations sont possibles, par exemple celle de la figure 4.82 où 

un montage source commune pilote un montage émetteur commun. Son schéma 

équivalent en régime variable est celui de la figure 4.156 (remarquer l'inversion 

volontaire des flèches « courant » pour le transistor PNP). Les équations 

E= Vs = 8 Us 

S=+Rai=+RBi=+RBe Ugs
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nous permettent d'obtenir 

Gw =— Bg R3. 

G D i Ft] T, Ê T, : 

V, Z Bis 

L #19 EVes hn® 4 s 
e Fe £R; 

1 

Figure 4.156 

La pente globale de ce montage est B 2. 

Nous trouvons aussi 

R. = R; et R, = Ra. 

4.4.4.2. Contre-réactions partielles 

Comme pour la technologie bipolaire (paragraphe 3.4.5), on trouve des 

étages contre-réactionnés partiellement. Le schéma de la figure 4.157 en donne un 
exemple. Deux contre-réactions sont présentes : l'une statique avec R;, l'autre 

dynamique avec C2. 

+V 

pe)
 

À 
A
:
 

AA
AÀ

 
ui

 
À LA
 

AA
AÂ
A 

LA 
LA
S 

» 

AA
AA

 
VW

VY
 

À CS
 

Figure 4.157 

En considérant les liaisons capacitives parfaites (court-circuit en dynamique), 

nous déterminons le schéma en régime variable de la figure 4.158.
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Figure 4.158 

Les équations 

e = Vgs + Re (B iv + ia) 

s=RBi+Re(Bi + ia) avec R = Ri//R4 

. _ R3 . 
lb = * Lg 

hu +R 

la=8g Ugs 

deviennent 

€ BR 
_RBi=v(+gR = _ € Bi Ugs ( +8 6) > Lys 1+gR6 1+£Re lb 

s=Bi, (R+R6) + Vs 8 Ré 

. R; 

* An + R3 

Ce qui permet de représenter le schéma-bloc de la figure 4.159 (on part de la 

deuxième équation). 

8 Ugs 

“= 8R6 

e 1 + R3 N 
| Te ) Alarme fi 1PR+RO TE ‘ 

BRs 
1+8R4 

Figure 4.159 

Après déplacement du bloc g R6, on obtient le nouveau schéma-bloc de la 

figure 4.160. La fonction de transfert s'écrit alors 

8 Ra 
S 1 ha +R (hu + R3) Ré 
= x X R+R —_—— Etre, ee, Pre  [PARYROT 
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hit Ra 
— © gR 

8R3 

+ 
e 1 + 883 s 

1+8Re Ÿ huit R3 PR +R 

BRe 
1+8R6 

Figure 4.160 

Si nous prenons comme application numérique Ra = oc, R4 = 10 kQ, 

Rs = 1KkQ, RG = 100 Q, h1 = 1 kQ, g = 103$, le gain en tension est proche de 10. 

Il représente approximativement l'inverse du diviseur de tension de retour 

1  Rs+R 2 -S+*6 - 19 
B  RK 

44.5. CONTRÔLE AUTOMATIQUE DE GAIN 

Le contrôle automatique de gain ou CAG est une fonction électronique 
nécessaire lorsque le niveau du signal e à amplifier est aléatoire (en réception 

radioélectrique, en réception TV, en enregistrement par magnétophone, etc.) ou 

lorsqu'on veut stabiliser l'amplitude d'un oscillateur. Plusieurs schémas sont pos- 

sibles. Certains principes sont présentés dans ce paragraphe où le paramètre com- 

mandé du JFET est : soit la pente £, soit la résistance Rps, soit le courant /». 

4,4.5.1, CAG d'un montage source commune 

Le gain en tension d'un montage source commune est défini par la relation 

simplifiée 

Goo = - 8 RD 

Comme la transconductance g représente la pente de la caractéristique 

1 (Vos) et que l'expression de cette pente est 

Ve 
8 = 80 ( - ras) (paragraphe 4.1.2.4) 

VGsorr 
il est clair que le gain G; varie linéairement avec la polarisation Vos. C'est cette 

propriété qui est utilisée dans le schéma de principe de la figure 4.161. Le mon- 

tage source commune sollicité par le signal d'entrée est suivi d'un amplificateur 

« parfait » A. La tension de sortie polarise la grille du transistor T par le biais 

d'un redressement simple alternance négatif, suivi d'un intégrateur R; C) et d'un
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amplificateur A, fournissant une tension continue V&s proportionnelle à l'ampli- 

tude du signal de sortie s, à partir d'un seuil apporté par la diode. 

A 
AA
A 

V
Y
V
Y
 

L°2
 

+ > 

S 

o@ Le)
 

À 
L
L
 a
 

| 
AA
AA
RA
A 

V
V
 

a)
 2 

Figure 4.161 

Le fonctionnement de la CAG est le suivant : sans signal, s = 0 et Vos = 0. La 

pente g du transistor est maximale et le gain en tension g R; À; aussi. 
Lorsqu'apparaît le signal e, la tension s évolue, imposant une tension Vos négative, 

donc une diminution de la pente g suivie d'une diminution du gain global g R; A1. 
La tension s a donc tendance à se « stabiliser » lorsque e augmente. Ce phéno- 
mène peut être défini quantitativement. Lorsque le seuil de conduction de la diode 

est atteint, nous avons 

So = 80 R2 Ai Eo 

car Vos = 0. A partir de cette valeur du signal de l'entrée Eo, une augmentation de 

traduit une augmentation ds et une diminution dg. On écrit alors 

ds = À: R &o de + À: R; E dg 

avec dg =- À, ds. 

Ceci nous donne 

ds = À; R &o de — À; R E À ds 

soit ds ( + À: R2 Eo A2) = Ai R) &o de 

. A1 R2 80 
et enfin LG = —" "2 

1 + A; R2 Eo A2 

Le niveau de la sortie varie d'autant moins que A; R: Es A) est grand devant 

1, soit la condition 

E, A2 >> Lo.



Transistors à effet de champ 141 

Remarque 

Dans toute CAG, la constante de temps de l'intégrateur doit être grande 

devant la période maximale du signal 

RC >> Tnax avec JL fin 
max 

4.4.5.2. CAG d'un montage à amplificateur opérationnel 

Le schéma de la figure 4.162 représente un montage inverseur dont le gain en 

tension est 

[4 R 1+ R Ds’ 

à condition que le transistor soit dans sa zone non saturée (Vos <0,2 V ; on 

reverra avec profit le paragraphe 4.3.3). Comme e, = O, la tension e_ de l'amplifi- 

cateur opérationnel est quasi nulle, imposant un potentiel nul sur la source du tran- 

sistor JFET, donc une commande VS par rapport à zéro. 

R: 
T _ 

DL Ts 
+ 

€ D Ÿ 
a AN > = P s 

C 
T 

am 

Figure 4.162 

Sans signal, la tension de sortie, nulle, impose Vos = 0, donc Rps = Rpson SOit 

. . R . N . a à 
un gain en tension — FER maximum. Dès que le signal d'entrée apparaît, et 

1 + KDSon 
que le seuil de la diode est atteint, la tension V&s devient négative, imposant une 

augmentation de Rps, donc une diminution du gain en tension. Comme une faible 

variation de tension V&s peut imposer une forte variation de Rps, donc du gain, il 

n'est pas nécessaire d'utiliser un amplificateur dans la bande de retour. L'étude 

quantitative de cette CAG se fait comme précédemment en remplaçant Rps par la 

relation 

avec Vos =-«s. 
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4.4.5.3. CAG d'un montage émetteur commun 

Le schéma de la figure 4.163 représente un montage émetteur commun dont 

on fait varier la résistance équivalente d'émetteur (c'est donc un mélange d'émet- 

teur commun et de charge répartie). Le gain en tension de l'étage à transistor est 

Si BRe _ BRe 
e  hu+B(Re{Rns) hu +BRos 

AA
AA
 

\Y
 À 

A 
AA
A 

L
A
S
 

À [a]
 

A A
AA
 

L
A
 

nel
 

© 

Figure 4.163 

Sans signal, la tension Vos, nous impose Rps = Rps,,> dONC un gain en ten- 

sion maximum. Lorsqu'un signal apparaît à l'entrée, et que la diode a atteint son 

seuil, la tension VGs négative augmente la valeur de la résistance R, et diminue 

ainsi le gain en tension. Une étude quantitative impose de remplacer RS par la 

relation du paragraphe précédent. 

Le condensateur de découplage permet de travailler avec une faible tension 

Vos. 

On peut trouver plusieurs étages identiques, en cascade, commandés par le 

même circuit de retour. 

44,54, CAG d'un montage cascode 

La structure de la figure 4.164 représente un principe que l'on retrouve en 

technologie bipolaire, pour les amplificateurs radiofréquences. La partie cascode 

correspond à 7. et T; dont le gain en tension g RD est celui de T; (T; travaille en 

source commune avec un gain en tension unité).
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Figure 4.164 

Sans signal, les courants Z, ct 7; sont identiques. Leur somme est constante : 

L + B = 1,. Dès l'apparition du signal d'entrée et la conduction de la diode (cette 

fois pour s > 0) la tension Vs de T; augmente, le courant /; augmente et impose 
une diminution de /,, donc une diminution de la pente g,. Le gain en tension a 
ainsi tendance à diminuer, ce qui tend à stabiliser lc niveau du signal de sortie. 
Mettre en équation (pour les variations) ce système revient à écrire la relation 
Al: (Vow) puis la relation g, (AL,) = g2 (- Al). 

Remarques 

— Pour que ce montage puisse fonctionner, il faut polariser correctement les 

transistors. 

— En pratique, c'est la structure bipolaire qui est rencontrée. 

4.4.6. IMPERFECTIONS DES AMPLIFICATEURS CONTINUS ET BASSES 
FRÉQUENCES 

4.4.6.1. Imperfections statiques* 

Les imperfections statiques d'un amplificateur différentiel sont définies par : 

— la tension d'offset ou de décalage Va, 

* Extrait de la note d'application LPD-7-Siliconix-Low Power Discretes Data Book.
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— le courant d'offset ou de décalage /4, 

— Ja dérive en température , 
P A8 AG 

— l'influence du courant de polarisation, 

— le taux de réjection de mode commun. 

Nous traitons, dans ce paragraphe, l'exemple d'un amplificateur opérationnel 

piloté par une paire de transistors JFET couplés par les drains, puis couplés par les 

Sources. 

A. Couplage par les drains. La figure 4.165 représente un amplificateur global, 

constitué de deux JFET fonctionnant en drain commun et pilotant un amplificateur 

différentiel À, (par exemple un amplificateur opérationnel). Les caractéristiques 

statiques du premier étage sont 

Rs 8: Ace = À, = ————S$ts 

se ' 1+ Rs (gs + Los) 

Rs + Los RS? | 

sauf 1+ Rs (gts + Los) 

Si on néglige l'influence de £,, et de Rs, ces caractéristiques deviennent 

Rs & 1 
ZE —— =] et Rire = — = 1714 Rs & sdiff 2 (g = gr) 

+V 

D D 

“{r Ts KL 

S S 
R 
De 

LT | 
RE ER, 

_V 

Figure 4.165 

Pour déterminer la tension d'offset totale ramenée à l'entrée de l'ensemble, il 

faut représenter le schéma équivalent statique de la figure 4.166 où :
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— Va, représente la tension d'offset de la paire JFET (elle correspond à la dif- 
férence des deux tensions Vos — Vos: pour un courant de polarisation donné). 

— Va, et Z4 sont respectivement la tension d'offset et le courant d'offset du 

deuxième étage. 

+V 

D FO. À 
T T2 V 

8 Vos, ! [es Va] Es 

€ »- LR 
. V e > 

d RN 
.@ E- 77 

7 S 

£ £ am 
RT <= Rs 

—V 

Figure 4.166 

La tension d'erreur en sortie s'écrit : 

Sa = Va À; À + A (Rsar//re) À + Va A2 

Cette tension ramenée à l'entrée devient 

Sd 
Vi = —— 
Ai 4 

Comme Rue << r. (résistance d'entrée de À) et A; = 1, on obtient 

2 
Va = Va +2 la + Vüp 

a Qu) +% Go) + () 
B. Couplage par les sources. La figure 4.167 représente un amplificateur à deux 

étages dont le premier étage est un amplificateur différentiel classique. Les carac- 

téristiques de ce dernier sont 

et une dérive 

85 Ro Ar = À = 
air ; 1 + ges Rp 

2R 
et Reg = D
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Figure 4.167 

Si on néglige l'influence de £,, ( >> A) ces caractéristiques deviennent 
os 

A=-gR»o et Ra =2RD (g = gs). 

On déduit la tension totale d'offset à l'entrée en utilisant le schéma équivalent 
statique de la figure 4.168. Comme Ry << r. nous obtenons la relation 

simplifiée 
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Figure 4.168
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POPOET 
Le montage à couplage par les sources (amplificateur différentiel classi- 

que) présente une tension d'offset et une dérive de cette tension, plus faibles 

que le montage à couplage par les drains. 

et une dérive 

Remarque. 

C. Réglage de l'offset. L'erreur d'offset est due à la dissymétrie de l'amplificateur 

différentiel. On annule son effet en créant une dissymétrie opposée, à l'aide d'un 

potentiomètre (figure 4.169). 

+V +V 

D D AW 

LIT = R 
1 T = ER 

Ro LE 

À a AA v
 

AA
AA
 

V
W
 

D CA 

Figure 4.169 

— Couplage par les drains. Pour une tension d'alimentation symétrique et 

une polarisation à Vo; = Vo = 0, la résistance de réglage R est déterminée à partir 

de la relation 

— Couplage par les sources. Cet amplificateur différentiel classique est 

polarisé par une source de courant /,. La résistance de réglage R est obtenue à par- 

tir d'une relation différente de la précédente 

R = 2 Va & Rp 

Lo 

D. Courant de polarisation. C'est le courant inverse de la jonction grille-canal. 
Sa valeur, très faible à 25°C, devient vite importante lorsque la température aug- 

mente. La figure 4.170 représente l'évolution du courant de polarisation /,, en
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fonction de la température 8, pour deux amplificateurs opérationnels en technolo- 

gie bipolaire (LM741 et LM201) et pour un JFET « dual » U421 de Siliconix. A 

125°C, la technologie FET a les mêmes caractéristiques que la technologie bipo- 

laire. (Notons au passage que la paire JFET U421 présente une tension d'offset 

maximale égale à 10 mV.) 

Figure 4.170 

E. Taux de réjection de mode commun. Pour un amplificateur différentiel clas- 
sique, le taux de réjection de mode commun TRMC est défini par la relation 

Aa 
TRMC = 20 log 4. 

C 

avec A4=8 Rp 

An= 8Rp _ RD c= = 
1+2g8Rs 2Rs 

soit TRMC = 20 log [2 g RS]. 

Sa valeur est d'autant plus importante (amplificateur parfait) que la résistance 

R$ est grande. En pratique, cette résistance R$ est remplacée par une source à cou- 

rant constant. Toutefois, la dissymétrie des éléments de l'étage différentiel (Ag, 

AR», etc.) nous apporte une erreur de mode commun supplémentaire dont 

l'influence est définie comme dans le cas des transistors bipolaires (voir para- 

graphe 3.4.4.3 et note d'application Siliconix). 

Remarque. Les amplificateurs différentiels à transistors MOS se comportent 

comme les précédents.
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4.4.6.2. Bruit dans les transistors à effet de champ* 

Le problème du bruit associé aux transistors à effet de champ est le même 
que pour les transistors bipolaires. On reviendra donc au paragraphe 3.5.3.3. La 
figure 4.171 représente l'évolution de la tension de bruit et du courant de bruit 
pour un transistor JFET. On rencontre trois zones : 

€n - i 
1000  flicker : thermal: shot + 10 © 18 

ennV/ VHz noise ! noise noise en A/ Vaz 

en L ' en L 
f® ' f® 

100 | L 107" 

' 

fréquence en Hz 

Figure 4.171 

— z0ne à bruit thermique (thermal noise) correspondant à l'agitation ther- 

mique des électrons dans une résistance R équivalente ; 

— zone à bruit de grenaille (shot noise ou Schottky noise) correspondant à 

la variation de la densité des charges traversant une surface quelconque d'un 

conducteur ; 

— zone à bruit de scintillement (flicker noise). Ce bruit caractérise les 

semiconducteurs. Il est dû aux forts états d'énergie existant entre le silicium du 
canal et la zone de déplétion de la jonction (pour le JFET) ou la zone isolante 

SiO, (pour le MOSFET). Ceci entraîne des opérations de piégeage et de relâche- 

ment des électrons, donc un bruit basse fréquence en 1/. 

A. Cas du transistor JFET 

— Bruit thermique (entre 200 Hz et 10 kHz). Il est défini par les relations 

ë, = 4kr Say 
fs 

* Consulter la note d'application LPD-5 Low Power Discretes, Data Book - Siliconix.
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et Pr = 24 lcss: Af 
Ab 

avec gr, transconductance = —— 
AVGs 

Af, bande de fréquence considérée 

qg, charge de l'électron. 

Il correspond au bruit dans la résistance équivalente du canal. 

— Bruit de grenaille (au delà de 10 kHz). Il est dû au courant de bruit dans 

la résistance RGs de la jonction grille-source, polarisée en inverse 

à _ 4KTAf 
ns — 

Ros 

— Bruit de scintillement (en-dessous de 200 Hz). Il est de la forme 

0,67 
e2s=4kT -Af (+5 

&fs f” 

avec f, = fréquence de cassure, 

1<n<2. 

B. Cas du transistor MOS 

— Bruit thermique. On retrouve les deux relations 

r=4RTRAf=4KT 3 À 
2 8fs 

1 2 gr 
ct Pers 4kT ASS 4kT A 

— Bruit de grenaille. Il est défini par la relation approchée 

Br =2q1IpAf. 

— Bruit de scintillement. Ce bruit est de valeur bien supérieure à celle du 

JFET à cause de la présence de l'isolant SiO.. La tension de bruit s'écrit 

e,=3:107 ,Af 
M Cxll f. 

C. Remarques 

— Tensions et courants de bruit sont définis par leurs valeurs efficaces. Leur 

somme est quadratique. 

— Le schéma équivalent de bruit est celui de la figure 4.172. Le générateur 

de tension de bruit est en série avec la grille, alors que le générateur de courant de 

bruit est situé entre le drain et la source.
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Figure 4.172 

— Le facteur de bruit d'un étage amplificateur se définit comme dans le cas 

des transistors bipolaires. 

— La tension de bruit d'un MOSFET est de 10 à 100 fois plus élevée que 

celle d'un JFET, à cause de la présence de l'oxyde de silicium. 

4.4.6.3. Distorsion dans les montages 

(Voir paragraphe 3.4.4.4 et ouvrage Amplificateurs de puissance) 

Lorsqu'on applique une tension e = V sin @t à l'entrée d'un montage source 
commune, nous avons v,, = €. Comme la caractéristique de transfert d'un transis- 

tor à effet de champ (excepté le MOS à enrichissement) se met sous la forme 

Vos Ÿ 
Db=lbss ( m7 ) 

GSoff: 

Vos + V sin @f 2 

= loss ( — arts 
GSoff 

le courant 7, devient 

I v2 v2 
soit Îp RE (Vosor — Vos}? + 2 —2 (Voüsott — Vos) V sin @t -— 7 cos 2 ft | 

GSoff 

La distorsion d'harmonique 2 s'écrit 

D = V ___V \| Iss 

4 Vos - Vos 4 Vosor D 

Remarques 

— La distorsion est d'autant plus faible que 7, est important. C'est pour cela 

que certains amplificateurs travaillent avec une polarisation Vos = 0 (donc 

I = ps).
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Dans le cas où deux signaux de fréquences différentes sont présents à 
l'entrée d'un amplificateur, on détermine le taux d'intermodulation à partir de la 
relation 

Vos + Vi sin @ t+ V, sin @ t 

Ib=lpss \1- v . 
GSoff 

Le calcul nous indique que le courant /8 contient des termes d'intermodula- 

tion de rang 2 (par exemple détection quadratique en démodulation d'amplitude) et 

que les termes de rang 3 sont négligeables. 

4.4.6.4. Phénomène de /atch-up dans les JFET « dual » 

Les JFET « dual » ou paires de JFET sont obtenus par épitaxie sur un même 

substrat (figure 4.173). L'isolation des deux composants est obtenue grâce à deux 
caissons P représentant la grille inférieure. L'ensemble des zones P; N P, N, cor- 

respond à la structure d'un thyristor (voir chapitre 5). Si Vos €t Voip, SOnt posi- 

tifs, et que le gain en courant des transistors PNP et NPN équivalents est plus 
grand que 1, cette structure « s'amorce ». Un courant permanent circule et ne peut 
s'annuler que si on coupe l'alimentation du montage. C'est le phénomène de latch- 

up. 

gateback  P; P,  gateback 

N epitaxie 
N + 

| B  (bulk-substrat) 

Figure 4.173 

Certains montages favorisent ce défaut (cascode, etc.) qui peut être évité en 
connectant le substrat B au potentiel le plus positif (alimentation positive, par 

exemple) bloquant ainsi le transistor NPN équivalent (V3 > 0). 

4.4.7. EXERCICES 

Exercice 1. On réalise une source de courant avec un transistor JFET dont les 

caractéristiques sont Jpss = 2 MA, Vosor = — 2 V et go = 0,01 ms.
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— Quelle est la valeur de la tension de Early ? 

— Déterminer la résistance équivalente à cette source de courant pour 

les deux cas de la figure 4.174. 

D D 

S 
| Rs= 1kQ 

a b 

Figure 4.174 

Solution 

— La tension de Early VX est déterminée à partir de la relation 

_IVxl 1 
Fas — = — 

D &os 

. D 
soit Vx=-—=-2.103.10$=-200 V. 

os 

— Figure 4.174a. Le schéma équivalent en régime variable est celui de la 
figure 4.175. La résistance équivalente est 

1 
rare ras = 1050. 

os 

Li 

G D 

| = 
Îw=0 0 ru u 

l__ 
s 

i 

Figure 4.175 

— Figure 4.174b. Le schéma équivalent de la figure 4.176 permet d'écrire 

les équations 

u= ra GC —28 Us) + Rsi 

gs = — Rs i.
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Figure 4.176 

Ainsi, 

u=rgxit+eragRsit+Rsi 

soit 

Fe == las + Rs (1 + 8 ras) 

21 ps avec ra =——= 10 
&os 3 

I 2:2:10- 
g=g=-—— = =2:103S 

L'application numérique nous donne 

reg = 105 + 103 (1 +2: 1073 + 105) = 3 - 10° 

ce qui permet de simplifier l'expression précédente 

l'eq = l'as (1 + 8 Rs). 

Exercice 2. On réalise deux montages source commune avec des transistors 

JFET chargés respectivement, par une résistance et par une charge active 

(figure 4.177). Les caractéristiques de ces transistors sont identiques à celles 

des transistors BFR30 présentés sur les figure 4.87, 4.124 et 4.126 (valeurs 

typiques). 

— Déterminer la valeur R, telle que Vpso = 10 V. 

— Quel est le point de repos du montage b ? 

— Quel est le gain en tension de chaque étage ?
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Figure 4.177 

Solution 

— Dans les deux cas, la tension de polarisation est Vos = 0. Le courant 

correspond à /pss = 6 mA. Si nous imposons Vpsy = 10 V, la résistance Rp vaut 

alors 

20 — 10 
R=———2=1,33KkQ 

D 6mA 33 

— La charge active du montage b représente un transistor JFET dont la ten- 

sion de polarisation est Vos = 0. Comme T et T, sont identiques, le point de repos 
est 

E 
Vos: = Vos) = 2 = 10 V 

(se reporter à la figure 4.146). 

— Le gain en tension est défini par les relations 

° Figure a 

Gy==-g (RL) =-8 (Ro/rs) 
€] 8os 

- Figure b 

S 1 1 
 ( 11) =— 8 (ras1 / ras) 

e2 &os &os 

La caractéristique y. (/p) de la figure 4.124 nous fournit 

Vos =g= = 50 HA/V 
Vds 

soit ras = 20 kQ. 

La valeur de la transconductance g = gs, = y, est obtenue à partir de la carac- 

téristique de la figure 4.126 pour Z, = 6 mA et Vos = 10 V soit 

g=4,3 mA/V
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On en déduit les valeurs réelles du gain en tension : 

Guy = 4,3: 1073 (1,33 : 103 //2 + 104) = 5,7 

Gp = 4,3 : 103 (2 + 104//2 - 104) = -4,3. 

Exercice 3. L'amplificateur différentiel de la figure 4.138 est présenté au 

paragraphe 4.4.2.6. Retrouver les expressions de s, et s, à partir des relations 

1 = es + Rs £ (Ugsy + Ugs2) 
2 = Vgs2 + Rs £ (Us + Ugs2) 

S1 = —£ Vesy Ro 
S2 = —£ Ugs2 Rp 

issues de la figure 4.139. 

Solution 

Les deux dernières équations nous fournissent v,,1 et Us) 

v ‘1 CE #2 ST. p 27 pp. 8 8 gRp 

que nous « injectons » dans les deux premières. Puis, nous effectuons une somme 

et une différence 

s 
+e = -— 2 (1+gRs+8Rs)- 1 (1+8Rs+8Rs) 

8 Ro 8 Ro 

1+2g8Rs 
= (5-5) ——> 2) RS 

S2 Si 
e2—e = + @Rs-1-8Rs)+ G&Rs+1-8Rs) 

8 Ro g Rp 

1 
= (— 52 + 51) ——. 

8 Ro 

Ces équations deviennent 

-S2+5=(e2-e)8RDb 

g Ro 
1+2 £ Rs 

Nous effectuons à nouveau une somme et une différence 

8 Ro 
1+2 £ Rs 

8 Ro 

1+2 £ Rs 

— S2— 51 =(e2+e:) 

—252=(e2-e:) g Rp+(e2+e) 

+251=(e-e)gRp-(e2-e)
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qui nous fournissent 

8 Rp 8 Ro _ 
2-7 @-e)-T Tr s 

8 Rp 8 Rb (ee) 
S1 = + _ _ 

1 } (@-«) 1+28Rs 2 

Exercice 4. On réalise l'amplificateur de la figure 4.178 constitué d'un étage 

drain commun, suivi d'un émetteur commun. 

-10V 

Figure 4.178 

— Quels sont les points de repos approximatifs sachant que R; = 10 MO, 

R; = 10 kOQ, R3 = 74 kQ, R4 = 26 kOQ, Rs = 5 kQ, Rç = 2 kQ, Ipss = 4 mA, 
Vosor = — 1 V, 1pc = 0, B= 200, Vgr = 0,6 V ? 

— Quels sont les paramètres de cet amplificateur, si les condensateurs 

présentent une impédance négligeable à la fréquence considérée ? 

Solution 

— La polarisation du montage drain commun impose une tension aux bornes 

de R, voisine de 10 V, soit un courant 5 = 10 _ 1 mA. Ce courant est le quart de 
104 

Ipss. La tension V 65, est donc égale à Vos,#/2. Ainsi Vsm = — 0,5 V (potentiel de 

la source par rapport à la masse). 

En ce qui concerne T), et au vu de la valeur des résistances, la tension Vpm 

vaut 

Ra 
Vu = -10=2,6 V 
BM R; + Ra 

donc Vre = 2,6 - Var =2 V
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2 
E=lc=——=1mA 

2KkQ 

soit Veu=5 V (Vcæ =3 V) 

— La pente du transistor à effet de champ est fournie par la relation 

Vos — Îpss 
8=-m(1- ) avec Lo=—— 

VGsoir Vosorr/2 
4-10 ( 0,5 

soit = 1- =4:103S 87705 "1. 
Ce résultat aurait pu être obtenu à partir de la relation 

2 
8=-y V Po: 1pss 

GSoff 

Les caractéristiques du premier étage sont 

Ra =R; = 10 MQ 

gR2 4: 103. 104 =! 

1+8R2 1+4:-10-3:104 v1 — 

Rs 1 
R = = — = Z . 

Les caractéristiques du second étage sont : 

hn == — 235000 Q 
n "401 7105 

Re = R3 ll Ra hu = 74KkQ 1/26 kKQ J SKQ=4KkQ 

Go = - 40 Rs Ic = —40 : 5 + 103 : 103 =—20 

R=Rs=SKQ. 

On en déduit les caractéristiques globales 

Re=Ra = 10 MQ 

R;,=R:,=5KkQ 

4 000 
Goo = Gui Aut2° = 1° 2535 * (200 =- 190 

Exercice 5. On réalise l'amplificateur de la figure 4.179 en utilisant deux 

montages source commune. Les transistors à effet de champ présentent 

1 
comme caractéristiques Jpss = 4 MA, VGsor = — 1 V et ras = — = 10 KO. 

Los 

— Déterminer la valeur des composants, sachant que nous nous impo- 

sons R, > 1MOQ, Vps = 4 V, In = 2 MA, VRra = Vrs =2 V.
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— En déduire le gain en tension et la résistance de sortie de l'ensemble, 
Sans russ PUIS AVEC rase 

— Indiquer la valeur des condensateurs si la fréquence de fonctionne- 

ment est de 10 KHz et la charge en sortie, de 100 kQ. 

+10V 

J ÊR: £ Rs ÆR 
ÊR: C; Cs 

JL 

c D l DF—t— 

AA
A VV À » 

[2]
 

À VY
 

] 

AA
AA
 

V
V
 

L°
 

a 

[2]
 

VY
 —
*
 

a 

Figure 4.179 

Solution 

— La première partie de cet exercice peut être traitée par la méthode des 

flèches. On en déduit 

2 Ra=Re= = 1 KO 

R3= R= DEEE =2KkQ. 

A cette valeur de /, correspond une pente 

8=- 2 
V 

V - Lss =+2\/ 2:10-3.4.103 

GSor 1 
g= 5,66: 103$ 

Ipss 4:10 
Vosor/2 0,5 

Vos 

Comme g0=- =8:103S 

et que £ = 20 ( - ) on en déduit 
GSoff 

_ 8 — 5,66 80—8. Vosor = & 

Cette valeur de V,s permet de déterminer les résistances de polarisation car 

le potentiel des grilles est Vom = Vr) = Vre = 2 -0,3 = 1,7 V 

Vos = (-1)=-0,3 V
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Ainsi avons-nous, d'une part 

- -10=1,7, 
R+kR HR 

et, d'autre part 

Ri//R=Re2> 1 MQ, résistance d'entrée du montage 
Ré! Rs >> R3, afin d'obtenir À,,, = 1. 

On peut, par exemple, prendre 

R) = Ré = 1,7 MQ 

R=Rs=8,3 MQ. 

— Comme l'atténuation entre les deux étages est de 1, le gain en tension de 

l'ensemble est égal au produit des deux gains séparés 

Goo = Gi * Go 

avec Gn =-28R; ou  —g (R;//ra) 

Gy2=—8gR7 où  —-g (Rif/r&) 
Ainsi Guy = Gop = — 5,66 : 10-3- 2: 10%=- 11,3 

Gr = (11,3) = + 128 

ou Guy = Go = — 5,66 : 1073 (2 - 10% // 104) = — 9,43 

Gy = (9,43) = + 89 

La résistance de sortie vaut : 

R,=R1=2kQ 

ou R,; = Rj/ ras = 1,66 KQ. 

— La valeur des condensateurs est obtenue à partir des inégalités : 

<RIR , = <Rs IR 
1 © 3 

rl LE ral 
1 

—— <<R Cs © ch 

Ainsi C:=C:32>113pF 

C2=C120,93 1F 

Cs>1,6nF. 

Exercice 6. La figure 4.180 représente le schéma d'un amplificateur 

différentiel. 

— Expliquer le rôle de chaque élément. 

— Les transistors à effet de champ sont rigoureusement identiques 

(pss = 1 MA, Vosor = — 1 V; ra = ©). Quelle doit être la valeur de R,. Que 

valent Vos: et Vas ?
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— Représenter le schéma équivalent en régime variable et déterminer 
les expressions 

ls1 (1 — €2) et ls) (e1 — €2) 

— Dans le cas où une seule sortie est utilisée, il faut tenir compte des 

résistances ras = 20 kQ. Déterminer l'expression 5 (61 — €2) 

+V 

€2 

Figure 4.180 

Solution 

— Les transistors T; et T, sont chargés respectivement par les sources de 

courant 73 et T4. L'ensemble est polarisé par une autre source de courant /, consti- 

tuée de Ts et Te. La résistance R, polarise Ts alors que Ts impose Vr, = 0,6 V, 

donc JQ constant. Le courant dans R; doit toujours être supérieur à 78, quelle que 

soit la valeur de l'alimentation V. 

— Comme Vos; = Voss = 0, les courants J, et Z, sont égaux et correspondent 

à 1ss. Ainsi, 

Lo = +L=721pss = 2mA 

- 0,6 
et R; F2mA 300 Q. 

Les courants Z et Z, circulant dans T; et T:, imposent Vos, = Vos2 = 0. 

— Le schéma équivalent en régime variable est représenté sur la 
figure 4.181. La loi des mailles nous donne 

€ — WU + W—-e= 0.
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s2 

| | 
v|® ON V2 cofv, 

€i ia is €2 

22 r= ra 

Figure 4.181 

1762 : : : . € 
Comme i, = — i,, cela impose U = — U, soit U, = 

On en déduit alors 

. £g 
i1=—8 0 =, (@-e) 

et ip =+ . (e1-@) 

Il est bien entendu que les courants i,, et i,, existent grâce à des charges 
imaginaires. 

— Lorsqu'une seule sortie est utilisée, on tient compte des résistances r, de 

chaque transistor. Le nouveau schéma équivalent en régime variable de la 

figure 4.182 permet d'écrire 

, . S2 
S2=—F4shb=-— 

ds 

+ 52 — ras 2 — 8 V2) + We = 0 
soit 52 = — 52 — (1 + 8 ras) W + € 

Ti 3 Ta T, 

—_ÂÎù << | Ÿ ———— 

nl [i 
lé EL Ta 

€; S2 C2 

am 

Figure 4.182 

On peut exprimer v, en fonction de e, et e, sachant que 

+ € — U + W—-e=0
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et = donc U =- 

alors ej-€e2=-2 D. 

Ainsi l'expression de s, devient 

1+ Es. rds 
52= "ET (ee) + 2 

Cette expression n'est pas nploïabe à à cause du terme e:/2. Il faut alors, par 

symétrie, déduire la sortie possible s; 

l+gr e 
5 S @-e)+s 

Comme s; = — s2, une différence (s2 — s.) des deux dernières équations nous 

donne 

$1=— 

l+gras €, e 
————————— _ __— + — > (e1 —e2) 2 2 s> = S2 2 

ds 

ra (e1 2) soit S2 = 8 

— lpss 
Sachant que g = g0= =2:103S, le gain différentiel à vide vaut 

GSoff 2 

.10-3.2. A=2 10.2 104 _ 0 

Remarque. On rencontre ce type de montage dans les amplificateurs opération- 

nels BIFET de NS. L'étage qui suit est un amplificateur différentiel bipolaire à très 

grande résistance d'entrée (transistors Darlington). 

Exercice 7. Le schéma de la figure 4.183 représente un amplificateur différen- 

tiel cascode. Chaque transistor est identique (/pss = 4 mA, Vosor = — 2 V) et 

Vr2 =5 V. 

— Quel est le point de fonctionnement de chaque transistor ? 

— Quel est l'avantage du montage cascode ? 

— Quel est le gain en tension différentiel ? 

Solution 

— La source de courant impose /, = 2 mA. Chaque transistor est parcouru 

V 
par {p = 1 mA. C'est le quart de Jpss, donc Vos = nu = — ] V. Ainsi, pour 

€ = €) = 0, nous avons Vs = Vsm = + 1 V, Vpsy = Vps, = 1 V, donc 

VsMs = VsmM4 = 2 V. Comme Vrp = 5 V, il reste Vos: = Vos =10-5-2-3V.
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+V=+10 

-V=-10 

Figure 4.183 

— L'avantage du montage cascode est que la capacité Miller (entre drain et 

grille, ramenée entre grille et source) est d'influence négligeable à cause du gain 

en tension réduit de T, et T, (T, et T, travaillent en sources couplées alors que Ta 

et T, travaillent en base commune). Cet amplificateur différentiel présente une 
meilleure bande passante que les précédents. 

— Le gain en tension différentiel À, est obtenu à partir du schéma équivalent 
en régime variable de la figure 4.184. De toute évidence, nous avons 

h=g£g0u=8% 

et b=8W=8 V4. 

1 1 T; 1 — 2 T4 

R Fa] too . co. 

Ti D Vs BVa = T 
i s i ? 

v [°° 80 j 802 cofv 1 < = 

RE ÉR 
e; : €2 

il b 

an 

Figure 4.184 

Comme à, = — à, donc U = — U), à partir des relations 

s=-Rpi=-Rpg ù 
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et +e- U + W-e=0 

. e,-e 
soit =- Ce 

nous obtenons 

R 
s=+ (ee) 

C'est la même expression que pour l'amplificateur différentiel simple de la 

figure 4.138. L'application numérique nous donne 

2 V1 pss=+2 [103-410 3=2. 10 
VGsorr Do’ DssT +? 0 0 07 

gRp_2-10%-5-10$. 

2 2 E 

Remarquons, encore une fois, la faible valeur du gain en tension. 

5 et 

Exercice 8. Montrer que, malgré la symétrie et la réversibilité possible des 

transistors MOS, les deux montages de la figure 4.185 ne sont pas identiques. 

On prendra comme application numérique R = 10 kQ et g = 1 mA/V. 

+V +V 

D d 
T £R 
kB | 
L_ d—— 
S 

€ D 
F— s 

L F —B 

ER e] s] 
S 

a) =V b) =V 

Figure 4.185 

Solution 

A cause de leur symétrie, les transistors MOS peuvent être « retournés ». 
Ainsi, le drain D devient la source S’ et vice-versa, sans changer le schéma équiva- 
lent en régime variable. Cette opération impose de connecter correctement le sub- 

strat (en général à la source S ou S. 

Le schéma équivalent de chaque montage est indiqué sur la figure 4.186. Il 

est clair que les résultats ne peuvent pas être identiques.
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G D ou D' 

| , G D ou D 
v [oo gÙ | 

[ES 
e és v | 8 L 

L e LL. RE S 
R£ S Sous 

| & 
à An b) am 

Figure 4.186 

— Figure 4.186a. C'est le montage drain commun avec 

e=v+Rgv=v(1+8R) 

et s=Rgv 

gR ___10%3:10 =1 
e 1+gR  1+103-10* 

soit 

— Figure 4.186b. C'est le montage source commune avec 

e=ÙU 

et sS=-—Rp£gv 

soit + =-8Rp=-10%:10=-10 

Exercice 9. On veut étudier le comportement de l'inverseur CMOS de la 

figure 4.187. La caractéristique Zn (Vps) indiquée est celle du transistor 

NMOS. 

Ip 4 enmA 

Von =+10V 

s 9 L_____ Vos =10V 

al - 
ke T2 7 l/.. — Vos=8V 
D J ii 

S L___f - +— Vcs=6V 

3 L_Y- Vcs=4V 

1 Vos =2V 

12345678 910 Vos en V 

Figure 4.187 

— En supposant que T; est rigoureusement symétrique de T1, détermi- 

ner approximativement la courbe de transfert S(E).
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— Déterminer le gain en tension = + autour de S = E = 5 V si 

ras = l'as = 20 KQ. Quelle est la valeur de la résistance de sortie ? 

Solution 

— Pour obtenir la courbe de transfert S(E), il faut superposer aux graphes /,, 

(Vps) de T;, présentés sur la figure 4.187, des graphes identiques dont l'axe des 
ordonnées serait positionné à la valeur Vns = Vpp = 10 V et tracés vers la gauche 

de cet axe. La figure 4.188 permet de mieux comprendre le processus. 

D, an, 114 an, Mi 11 

7 | 

Vose 6 Ves, =-5 
s É 77 

ù 4 
3L_- , ' 5 ï 

1 ï ï ! 

Vos, HO Vos, Vos, 2 7 | 10 Vos, Vos, 25] | 75 10 
S=9,5 E= Vos, =4 S=8,5 E= Vos, = =5 DS 

Figure 4.188 

+ Figure de gauche. Pour E = 2 V, on prend la caractéristique 75, (Vps:) 

correspondant à Vos, = 2 V. Comme la tension d'alimentation est 10 V, le 

transistor T; est polarisé par Vos, = — 8 V. On représente donc la caracté- 

ristique de 7, vers la gauche à partir de 10 V. Le point de rencontre des 

deux caractéristiques fournit S = + 9,5 V (pour notre cas de figure). 

+ Figure centrale. Pour E = Vos, = 4 V, on a Vos, = — 6 V. Le point de 

rencontre des deux caractéristiques fournit S = 8,5 V. 

R
E
S
 

E
E
E
 

T
E
E
 

a
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m
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4 

un
 = (eo
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Figure 4.189
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+ Figure de droite. Pour E = Vos, = 5 V,ona Vos, =-5 VetS=+5 V. 

On en déduit point par point la caractéristique S(E) de la figure 4.189. 

Remarquons que, si les caractéristiques 7 (Vps) sont horizontales dans la 

zone de saturation, la pente de S(E) est infinie entre S = +2,5 VetS = + 
7,5 V. 

— La remarque précédente nous permet d'affirmer que le gain en tension + 
e 

serait infini lorsque E = S = 5 V. En réalité, il faut tenir compte de l'influence des 

résistances rs. Le schéma équivalent en régime variable est alors celui de la figure 

4.190. Comme la variation v,, est la même pour chaque transistor, il n'y a pas de 
variation de courant entre les deux drains. Le gain en tension est facile à déduire 

S — 
= — L ds. 

[4 

| T —D, © Dr, | 
G | Îge ge G 

co £ £ co 

e | ge Îré s Trés ge 

S S 

am 

Figure 4.190 

Pour obtenir la transconductance g de chaque transistor, il faut revenir au 

réseau de caractéristiques /p (Vps) de la figure 4.187. Pour Vps = 5 V, nous avons 

An 2mA 
= soit g = 103$. Le gain en tension de l'inverseur CMOS est alors 

AVes 2V 

À 2_103.2.104=- 20 
e 

La résistance de sortie correspond aux deux résistances r;, mises en parallèle 

Vds Re=— = 10KkQ. 

Remarque très importante. La résistance de sortie de cet inverseur CMOS est de 

10 KQ lorsque chaque transistor travaille en source de courant, ce qui correspond à 

notre étude. Dans le cas de fonctionnement en tout ou rien (opérateur logique), la 

résistance de sortie est beaucoup plus faible. En effet, si nous prenons l'exemple 

de la figure 4.188 de gauche, nous voyons que T travaille en source de courant 

alors que T> travaille en résistance équivalente dont la valeur est 

approximativement
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_AVns 109,5 
$ Alj  ImA 

= 500 Q 

Exercice 10. On utilise trois inverseurs CMOS (identiques à celui de l'exer- 

cice précédent) pour réaliser l'amplificateur de la figure 4.191. 

R 
AAAÀ 

L AAA 

+5V 

T? In : R; 
L | AA 

1 — Ri 
A AAA » —IAN—— >o—| >o—| DO—8— 

[7
 

n
u
 

_
I
T
 

Figure 4.191 

— Quel est le gain en boucle ouverte de cet amplificateur ? 

— Quels sont les paramètres électriques R,, G,, et R, de l'ensemble si 

Ri=10kQ et R; = 100 KkQ (consulter éventuellement les ouvrages 

Amplificateurs opérationnels et Amplificateurs de puissance) ? 

Solution 

— Comme la résistance d'entréc de chaque étage est infinie, il n'y a pas 

d'atténuation inter-étage. Le gain en tension en boucle ouverte est alors 

A = (- 20} = - 8 000 

— En boucle ferméc, nous avons la configuration d'un amplificateur inver- 
seur dont le gain est 

avec a= =— 
: 11 

lABl =8000x>>> 1
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. . S (04 R; 
A —=-—=—10--— insi B R 

La résistance de sortie du montage correspond à la résistance de sortie du 

dernier inverseur (10 kQ) divisée par le gain de boucle 8 000 . Soit 

104 
R;,=——=125Q 
s#g.10 25 

La résistance d'entrée est égale à R, = 10 kQ 

Exercice 11. La figure 4.192 représente un amplificateur différentiel en tech- 
nologie CMOS. Les transistors P, et P; travaillent en miroir de courant. 

+V 

S 

P; # UR P, 

TES, 
s 

—V 

Figure 4.192 

— Représenter le schéma équivalent en régime variable. 

is 
€1— € 

— Déterminer la transconductance Si Fqs = ©. 

Solution 

— Le schéma équivalent en régime variable est celui de la figure 4.193. Pour 

un problème de commodité, nous avons inversé le sens des flèches des généra- 

teurs de courant pour les transistors P; et P,. Comme Up] = Ugspy: NOUS avons 

lap = lap2 = 8 Vi.



Transistors à effet de champ 171 

Ni P: P; N, 

Eu A Bi | EU 
D SI | G 

ve co co ef 
ET 802 

e : — L_ e 
S S _ ? 

801 802 

pa 

Figure 4.193 

— La transconductance de cet étage est déterminée à partir de la relation 

is =£ Vi —£ D 

Sachant que +a-0 +W-e=0 

et & VU = — 8 LU, 

nous obtenons £g U = + (e1 — e2) 

8 
£ = (@ — €2) 

Ainsi is = g (ei -e2) 

La transconductance de cet amplificateur différentiel est égale à g = 10S, 

grâce à la présence du miroir de courant. Sans ce dernier, la tansconductance 

serait égale à g/2. On rencontre le même problème qu'avec les transistors 

bipolaires.
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4.5. AMPLIFICATEURS VIDÉOFRÉQUENCES, RADIOFRÉQUENCES 
ET HYPERFRÉQUENCES 

Cette section comporte beaucoup de points communs avec la section 3.5 
consacrée aux transistors bipolaires utilisés en hautes fréquences. 

4.5.1. TRANSISTORS À EFFET DE CHAMP HAUTES FRÉQUENCES 

4,5.1.1. Technologies utilisées 

A chaque application hautes fréquences correspond une technologie 

particulière. 

— Transistor JFET. Ce transistor est particulièrement apprécié pour son 

faible bruit (en plus de sa grande impédance d'entrée). On le rencontre dans les 

amplificateurs vidéofréquences et certaines applications radiofréquences. 

— Transistor MOSFET. Plus « bruyant » que le précédent, il trouve ses 
applications dans le domaine des radiofréquences en faible et forte puissance. 

— Transistor MESFET (MEtal Semiconductor FET). Ce transistor à jonc- 

tion Schottky utilise l'arséniure de gallium comme matériau semiconducteur. Son 
domaine d'application se trouve dans les hyperfréquences à cause de sa rapidité 

(plusieurs dizaines de gigahertz) et de son faible bruit (1 dB de facteur de bruit à 
10 gigahertz). 

— Transistor TEGFET (Two dimensional Electron Gas FET) encore 

appelé HEMT (High Electron Mobility Transistor). C'est un transistor MESFET 

dans lequel on intercale entre la grille métallique et le matériau GaAs, une mince 

couche de GaAlAs. Les électrons situés à l'interface GaAs-GaAlAs constituent un 

« gaz » à deux dimensions. Leur très forte mobilité permet de réaliser des compo- 
sants hyperfréquences pouvant, dans l'avenir, détrôner les MESFET. 

4.5.1.2. Paramètres naturels du JFET 

Les paramètres naturels du JFET sont surtout capacitifs. On peut utiliser deux 

schémas équivalents suivant que nous travaillons en basses fréquences ou en 

hautes fréquences : 

— Schéma basses fréquences (figure 4.194). Il ne tient compte que des 

deux capacités principales (capacité d'entrée entre grille et source C,., et capacité 

de réaction entre grille et drain Ca).
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Figure 4.194 

Schéma hautes fréquences (figure 4.195). Tous les éléments sont repré- 

sentés, hormis les inductances de liaisons. Notons la présence de la résistance rs, 

représentant la partie résistive entre les connexions de drain et de source et le 
canal actif. 
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Figure 4.195 

Quelques ordres de grandeurs s'imposent. 

+ Résistance d'entrée r,, = 101° Q. Elle représente la résistance de fuite 
de la jonction grille-source polarisée en inverse. Sa valeur diminue rapide- 

ment losque la température croît. 

+ Résistance de réaction r,a = 101° ©. Elle est de même nature que r,.. 

* Résistance de sortie ras = L = 1 C'est l'inverse de la conductance du 
ds  £os 

canal. Sa valeur dépendant de l'effet Early, se situe entre 104 et 10° Q. 

- Résistance intrinsèque de connexion rs. Elle est comprise entre 10 et 

100 Q (pour des transistors de faible puissance). 

+ Capacité d'entrée C,s = Cyr, = Cie C'est la capacité d'une jonction 
polarisée en inverse. Sa valeur varie entre quelques dizièmes de pF et 

3 PF. 

+ Capacité de réaction Ca = Ci, = Cr C'est aussi la capacité d'une 

jonction polarisée en inverse. Comme, en fonctionnement petits signaux,
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les tensions de repos imposent | Vol > | Vos | , cette capacité parasite de 

plus faible valeur que la précédente, dépasse rarement le picofarad. 

+ Capacité de sortie Cas = C22, = Cose C'est la capacité parasite du canal 

dont la valeur est inférieure au picofarad. 

* Transconductance g = gr. Elle se situe entre 0,1 mA/V et 100 mA/V 

(de 0,1 mS à 0,15 S). 

Remarques 

— Dans certains cas, les capacités sont définies lorsque l'entrée ou la sortie 

sont court-circuitées. Ainsi : 

® Ciss = Cyss C11, représente la capacité d'entrée en source commune, lors- 

que la sortie est court-circuitée. Alors 

Cyss = Cos + Cod 

 Coss = Cüss = Can, Teprésente la capacité de sortie en source commune, 

lorsque l'entrée est court-circuitée. Alors 
Cüss = Ca + Cod = Coa 

— Pour le transistor bipolaire, nous avons défini la réponse en fréquence du 

gain en courant /, et de la transconductance J(/VAE et nous en avons déduit les fré- 
quences de cassures f8 et fc. Un calcul parallèle peut être effectué dans le cas du 

transistor JFÉT. A une variation de tension v,, correspond une variation de la lar- 

geur de la barrière de potentiel entre le canal et la grille, donc une variation de la 
quantité de charge de la capacité C,, compensée par le courant de drain i4. La rela- 

tion d'énergie 

ti ba = Cys : Vgs 

où f représente le temps de réponse du JFET, permet d'obtenir la fréquence de 

cassure de ce composant 

h Us Cys os 
Comme la capacité de la grille C,. vaut, au minimum 

Cys = D € (canal pincé) 

et que la transconductance maximale est 

ld 
8=Go=qNlh LL 

on en déduit 

. 4 Nb ln & 
fc He — 

La fréquence de cassure fc est d'autant plus grande que le canal est court 

(L petit = 1 pm).
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4,5.1.3. Paramètres naturels du MESFET 

Le transistor MESFET à grille Schottky et arséniure de gallium a été présenté 
au paragraphe 4.2.7.3. Sa forte mobilité des charges, sa forte fréquence de câssure 

et surtout son faible bruit le font préférer aux autres composants, dans le domaine 
des hyperfréquences. A appauvrissement ou à enrichissement, le MESFET ainsi 
que le TEGFET contribuent à réaliser des portes numériques dont la vitesse de 
commutation est inférieure à 100 ps. La limitation en rapidité est due aux éléments 
parasites capacitifs présentés sur le schéma de la figure 4.196. Thomson CSF 

donne quelques valeurs. 

G Le Re 
TD MW 

La D 

ES 

Figure 4.196 

L,=L4=03nH, R,=Ra=100,  Rya=3000Q 
R,=20Q, Risi = 5 Q, Ras = 400 Q 

Ces = 0,01 PF, Csi = 0,2 PF, Cas = 0,1 pF 

Ca = 0,01 pF, g = quelques dizaines de ms. 

Notons que pour limiter l'influence des capacités parasites de boîtier, les 
composants rapides sont utilisés à l'état de puce. 

4.5.1.4. Paramètres naturels du MOSFET 

Les paramètres naturels du MOSFET ressemblent à ceux des transistors pré- 

cédents lorsque le substrat est relié à la source (Vgs = 0). Dans le cas contraire 

(figure 4.197), il faut ajouter un générateur de courant g, V, et trois capacités 
parasites Cr, Ch, et Ca. Fournissons quelques éléments pour un transistor canal N 

en fonctionnement saturé. 

— Transconductance 

Lo | 1 Una Cox 
g=2 L 2 Do. 
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Figure 4.197 

— Transconductance par effet de corps 

K/2 1 
& = KI? £ avec = — V 2eqN1=0,3 

C 

— Conductance drain-source 

1 _1 + À Voso 
Los =—=———" À,tension de Early 

Vds À Ibo 

— Capacités grille-source et drain-source 

Cas © LL Cox et Co < Cys (Cox = 6: 10 pF/cm?) 

C;s compris entre 0,01 pF et 0,1 pF. 

— Capacités par rapport au substrat. Leurs valeurs, dépendant du mode 

de fonctionnement, sont indiquées sur la figure 4.198, comparées à la valeur C,, 

par unité de surface. 

C._ saturation régime linéaire 
ox 

[7 Le CR TT >... 
ï 0 1 
, ! 0 

' ' 5 
' 5 Ces ' 
' ! ' LL" 
1 0,5 - + ———J_—_—_— —— 
i Lo EC CÉE EEE EEE q—_——— er ae 2 
n Did ! , PULLS 
! Cd . FL 

E ee À E " K 

Û e-* ! l °° C re 

1 ef 5 É 
D À É > 

———,— HA / Vos 

i V V accumulation ee T : : 
déplétion inversion 

Figure 4.198
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La fréquence de cassure du MOSFET est définie, comme pour le JFET, par 
la relation approchée 

- 8 fc= c 

l 
avec 8=7 Un Cox (Vos — Vr) 

ct Cu =1L Cox 
: < Un (Vos — Vr) soit fc= I — 

Ainsi, les circuits MOS sont d'autant plus rapides que : 

— la longueur L du canal est courte (technologie HCMOS, Vppinax = 5 V), 

— la mobilité est importante (circuit en GaAs). 

4,5.1.5. Schéma équivalent en paramètres y 

Les transistors à effet de champ à jonction ou à grille isolée, sont encore défi- 

nis par leur paramètre y = g + j b, pour des fréquences inférieures au gigahertz. Le 
schéma équivalent en régime variable est alors celui de la figure 4.199 (en source 

commune). Si nous prenons le cas du transistor JFET, on peut admettre les expres- 
sions suivantes : 

lg G D 

À t Yne LE 

Y2e0a ] JÉCE Vos 

S 

Figure 4.199 

Ju © D? (Cha Ra + Chs Rs) + j © (Cod + Cys) 

V2 = ® Cha Ra-j © Cod 
Ya T8 

1 . 
2% + ©? Cha Ra + j © Cya 

Remarquons que la partie réelle de y11, 12 et y» croît avec une pente de 

40 dB/décade alors que la partie imaginaire croît avec une pente de 20 dB/décade. 
La transconductance y, = g est quasi constante. 

La figure 4.200 représente l'évolution de ces paramètres pour des transistors 

de dimension NH, entre 100 MHz et 1 gigahertz.
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Figure 4.200 

Source : Siliconix 

4.5.1.6. Schéma équivalent en paramètres s 

Les transistors à effet de champ JFET, MESFET ct MOSFET sont de plus en 
plus définis par leurs paramètres s (paramètres de réflexion s; et de transmission 

si). La méthode d'étude est alors la même que celle rencontrée pour les transistors 

bipolaires. La figure 4.201 représente ces paramètres, pour un transistor micro- 

ondes CFX30, avec, comme conditions, Vps = 8 V et /ps = 50 mA.



Transistors à effet de champ 179 
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Reverse transmission coefficient sys. Forward transmission coefficient sfs. 

Figure 4.201 

Source : Philips Composants 

Remarques générales 

— Les conditions de puissance ct de stabilité des montages à FET sont éta- 
blies en suivant les mêmes critères que pour les transistors bipolaires. Rappelons 

que les JFET ct MESFET sont très peu « bruyants » comparés aux bipolaires. 

— Dans certains cas de transistors unilatéralisés, les utilisateurs préfèrent uti- 

liser le modèle de transistor hyperfréquence représenté sur la figure 4.202*. La 

valeur des éléments du modèle cst optimisée par calculateur, pour un fonctionne- 

ment entre 1 GHz ct 18 GHz. 

* Article : Modèle de transistor à effet de champ bas niveau, L'onde électrique, 1981, Vo/61, 

n° 4.
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G 0,3nH 15Q 15Q 03nH D 5 
Figure 4.202 

4.5.2. AMPLIFICATEURS VIDÉOFRÉQUENCES* 

Les transistors à effet de champ à jonction sont particulièrement intéressants 

dans les applications vidéofréquences, à cause du produit gain X bande passante 

pouvant atteindre plusieurs centaines de mégahertz et surtout à cause de la très 

forte impédance d'entrée des montages amplificateurs. Les schémas utilisés sont 

construits autour des montages source commune ou cascode. Si l'amplificateur 

vidéofréquences fonctionne à partir du continu, la résistance de source R$ n'est pas 
découplée. On utilise aussi le montage drain commun, à cause de sa très faible 
capacité parasite d'entrée. Certaines astuces permettent de minimiser cette capa- 

cité d'entrée, donc d'augmenter la fréquence de cassure. 

4,5.2.1. Impédance d'entrée d'un JFET 

À cause des éléments parasites Rs, Cis et Ra, Ca, l'admittance d'entrée d'un 

transistor JFET, en source commune (drain court-circuité), est de la forme 

Viss — Biss +j Diss. 

Le calcul complet indique que la résistance d'entrée rs est inversement pro- 
i 

portionnelle au carré de ©, alors que la réactance _ est inversement proportion- 
i 

nelle à ©. En d'autres termes, la résistance d'entrée décroît plus vite que la réac- 

tance capacitive. Si, en plus, on tient compte de l'effet Miller, lorsque le drain n'est 

plus court-circuité (figure 4.203), alors, on assiste à une forte diminutionde R;, de 
100 KQ à 2 kQ entre 1 MHz et 100 MHZ, la capacité C;, étant quasi constante, 

autour de 10 pF. 

* Inspiré de : Transistor à effet de champ pour amplificateurs vidéo, Toute l'électronique — 1981 
— n° 467 et note d'application LPD-6, Siliconix, 1989.
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Figure 4.203 

4.5.2.2. Structures de base pour amplificateurs vidéofréquences 

A. Montage source commune (figure 4.204). Ce montage présente une résis- 

tance Rs non découplée (il est donc aussi à charge répartie). Si on considère une 

capacité Ca = 2 pF ct unc capacité parasite en sortic C, = 5 pF, la fréquence de 
cassure Cn sortie est 

1 
= ————— = 40 MHz 

f. 27 Rp (Cya + Cp) 

+15V 4 20 log] À en dB 
E 

14 
| : r=50Q 

LL r;=1KQ! 
RE 

h , id. > f'en MHz on + oem) 
Figure 4.204 

Le gain en tension basses fréquences étant 

R 
Goy=--2 2 = 5 avec g=15mS pour /, = 12 mA 

le produit gain X bande passante cst alors 

G x BP = 40 x 5 = 200 MHz 

La fréquence de cassure f, en entrée est de valeur plus importante que celle 
de sortic, à cause de la faible résistance de source r; = 50 Q. Il n'en est plus de
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même lorsque cette résistance r; augmente. Ainsi, pour r; = 1 kQ, Ca = 2 PF, 

Cys = 2 pF et en tenant compte de l'effet Miller, nous obtenons une capacité 
d'entrée 

8 Ro ) ( 8Rs ) Cn = (1+—2 2) ci+ (1-2 — 
in ( 1+eRs) 1+8Rs Ces 

=6:2pF+0,6-2pF=13,2pF 

et une fréquence de cassure 

f, 1 
“22.132:10 2.10 

= 12 MHz. 

Remarque. La réponse en fréquence, ainsi que le produit gain X bande passante, 
peuvent être améliorés en connectant une inductance en série avec la résistance R 

(augmentation possible de 1 octave) et en découplant la résistance Rs (augmenta- 

tion du gain en tension de 4 dB), pour une résistance r; = 50 Q. 

B. Montage drain commun. Les caractéristiques de ce montage sont 

gRs 
1+ £ Rs ’ 

+ capacité d'entrée Ci, = Cra + (1 — Go) Cys = Cga (expression démontrée 

dans un exercice de fin de section). 

Pour un transistor 2N5397, la bande passante à 3 dB est voisine de 100 MHz, 

pour une résistance de source r; = 1 kQ. 

* gain statique Gy = 

C. Montage cascode. Ce montage présente les mêmes avantages que le montage 

source commune avec, en plus, une bien meilleure stabilité et une capacité Miller 

d'entrée extrêmement réduite 

Cin = Cès +2 Coa- 

4,5.2,3. Exemples de réalisations 

Nous fournissons quelques schémas d'amplificateurs vidéofréquences propo- 
sés par Siliconix, ainsi que quelques performances. La liste est évidemment non 

limitative. Ces fonctions sont de plus en plus intégrées. 

A. Montage source commune. En plus des caractéristiques fournies à partir de la 

figure 4.204, nous obtenons : 

* Transistor 2N4393, r; = 50 Q, Rs = 47 Q découplée, Rp = 560 (2, gain = 

17,5 dB, BP = 40 MHz, G x BP = 300 MHz. 

+ Transistor J300, r; = 50 Q, Rs = 91 Q découplée, Rp = 1 kQ, gain = 

16 dB, Ci = 14 pF, BP = 30 MHz, G x BP = 190 MHz.
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* Transistor 2N4416, r; = 50 Q, Rs = 120 Q découplée, Rh = 1,5 kQ, 

gain = 16 dB, C;, = 13 pF, BP = 19 MHz, G x BP = 118 MHz. 

B. Montage cascode (figure 4.205). Pour des transistors « dual» U257 ou 

2N5912, nous obtenons 

° Ch = 12 PF, gain = 15 dB, BP = 27 MHz, G x BP = 150 MHz avec r; = 
50 Q et Rs découplée. 

° Ch = 12 pF, gain = 15 dB, BP = 9,5 MHz, G x BP = 73 MHz avec r; = 

1 kQ et Rs découplée. 
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Figure 4.205 

C. Montage source commune et inductance en sortie (figure 4.206). Les tran- 

sistors peuvent être des 2N4393, J300 ou 2N4416. Les performances maximales 

sont : 

+ gain = 17,5 dB, BP = 54 MHz, G x BP = 405 MHz avec r;= 50 Q et Rs 

découplée, 

- gain = 17,5 dB, BP = 3,5 MHz, G x BP = 26 MHz avec r; = 1kQet Rs 

découplée. 
+15V 

Figure 4.206
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D. Montage drain commun et émetteur commun (figure 4.207). On utilise un 

transistor JFET (J300) pilotant un transistor bipolaire (MPS6543). Nous 

obtenons : 

° Ch =2pF, gain = 28 dB, BP = 21 MHz, G x BP = 525 MHz avec r; = 

50 Q et R$ découplée. 

° Ch =2pF, gain = 9,5 dB, BP = 39 MHz, G x BP = 117 MHz avec r; = 
50 Q et R découplée. 
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Figure 4.207 

E. Utilisation d'un bootstrapp (figure 4.208). On rajoute au montage précédent, 

un condensateur entre l'émetteur du transistor bipolaire et le drain du JFET. Ainsi, 

les trois connexions : grille, source et drain de ce dernier voient les mêmes varia- 
tions. Ceci a pour conséquence une diminution de la capacité d'entrée C;, : 

Ch = 1 pF, gain = 15 dB, BP = 32 MHz, 

G x BP = 170 MHz avec r; = 50 Q 
et R$ bien évidemment non découplée. 
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Figure 4.208
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4.5.3. AMPLIFICATEURS RADIOFRÉQUENCES 

Le problème de l'amplification radiofréquences (f comprise entre 10 MHz et 

quelques centaines de mégahertz) n'est plus le même que dans le cas de la vidéo- 

fréquence (f comprise entre zéro et quelques dizaines de mégahertz, voire 
100 MHz) à cause de l'instabilité possible due au terme parasite de retour y, (pré- 

sence de la capacité de réaction C,4). Les méthodes permettant de minimiser cet 

effet sont : 

— la fabrication de structures à faibles capacités (par exemple, structure NT 

de Siliconix, avec Ci = 0,25 pF), 

— l'inclusion de capacités parasites comme éléments de circuits résonnants 
et la disposition d'un écran entre les éléments d'entrée et ceux de sortie, 

— le neutrodynage du transistor à effet de champ par un circuit inductif for- 

mant circuit résonnant avec la capacité de retour Ca, 

— l'utilisation du montage grille commune malgré l'inconvénient majeur de 
sa faible résistance d'entrée. Dans certains cas, on le remplace par le montage 

cascode. 

L'étude théorique des amplificateurs radiofréquences s'effectue en utilisant 

les paramètres y ou les paramètres s (de plus en plus). 

4.5.3.1. Structures de base pour amplificateurs radiofréquences* 

A. Montage source commune neutrodyné (figure 4.209). Le transistor utilisé 

est un 2N4416 dont la capacité C,4 est de 0,8 pF pour Vs = 15 V. Pour un 

TT TS . 
C;' sortie 

1 

500 

‘ 
Vos (In = 5 mA) 

Figure 4.209 

* Extrait du manuel d'application des transistors à effet de champ — Thomson CSF — 1975.
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fonctionnement en amplificateur sélectif à 400 MHz, l'inductance L; de neutrody- 

nage est obtenue à partir de 

1 1 
| @-Cy 472-42:1016-0,8 : 10-12 

La capacité de liaison C = 27 pF isole le drain et la grille en continu. Les 

autres éléments ont pour valeur : C1 = 1,8 pF, C3 = 1 pF, C4 = Cs de 0,8 à 8pF, 

Ce=C3=1nr, L, = 0,03 LH et L; = 0,022 UH. 

L; = 0,2 uH 

Remarques 

— Les capacités Ci. et Ci contribuent à accorder les circuits d'entrée 
(La — Cs — Css) et de sortie (L) — Ca — Css). 

— L'utilisation éventuelle d'une CAG modifie la valeur de C4 et atténue 

l'effet de neutrodynage. Comme un étage à JFET est moins critique qu'un étage à 

transistors bipolaires, on admet alors un certain décalage de fréquence. 

— Le blindage entrée-sortie permettant la diminution des réactions parasites 
se positionne par tâtonnement. 

B. Montage grille commune (figure 4.210). Ce montage est intéressant par le 
fait qu'il n'y a pas d'éléments de neutrodynage. Il peut être utilisé dans des amplifi- 

cateurs large bande. Son gain en puissance est toutefois inférieur à celui du mon- 

tage source commune, à cause de sa faible impédance d'entrée. Toutefois, sa réali- 

sation impose un blindage entrée-sortie rigoureux. 

Figure 4.210 

Pour un fonctionnement à 450 MHz, nous avons : C1 = C2 = C3 de 0,8 à 

12 pF. Les inductances L:, L, et L; sont accordées par rapport aux capacités 
respectives.
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C. Montage cascode. Nous avons vu que le montage cascode présentait les avan- 
tages du montage source commune (grande impédance d'entrée) et du montage 

grille commune (effet Miller réduit). Comme pour le montage à transistors bipo- 

laires (paragraphe 3.5.5.2), on détermine les éléments de réaction à partir des para- 

mètres y du transistor, en source commune. On montre que, pour deux transistors 
identiques, la capacité de retour C1, est de la forme 

8m 
&21s 

OÙ 822, Et 8, représentent les parties réelles de y. et y. L'application numéri- 
que Cod = 1 PF, Los = 8225 = 10 S et gr, = g215 = 10 S nous donne 

1037 

Cord2 = Cgd* 

Cyrd = 10712. 0,01 pF 

La figure 4.211 représente un tel montage avec C; = C = C; de 3 à 30 pFet 

L;, L, et L; accordées par rapport aux capacités respectives, pour une fréquence de 

fonctionnement comprise entre 40 et 80 MHz. 

D Cayri sonic 

| Sn Ti 
cs 

LL À Er 
: 68 kQ TE le 

es a es 
è Voc Vop 

ou CAG 

Figure 4.211 

D. Remarques 

— Pour des fréquences de fonctionnement allant jusqu'à 200 MHz, le mon- 

tage cascode est souvent la solution la plus économique. 

— À 500 MHZ, le montage source commune neutrodyné est préféré au mon- 

tage grille commune lorsque l'on veut un gain en puissance important. 

— Au delà de 500 MHZ, il est préférable d'utiliser les composants sans bof- 

tier (puce seule) ou les composants spécifiques hautes fréquences.



188 Transistors à effet de champ 

4.5.3.2. Détection, mélange de fréquences et multiplication de fréquences 

A. Principe de la détection. L'expression /p (Vos) du transistor JFET et du MOS 

à déplétion est de la forme 

V 2 
D=lpss ( l-; ss) 

GSoff 

Si on superpose à la tension de polarisation Vos, une tension sinusoïdale 
modulée en amplitude 

Vs = (E + U cos &@) cos St avec >> œ 

l'expression du courant devient 

. Voso + (Æ + U cos œf) cos x | ? 
ib=lpss | 1- V 

GSoff 

Son développement fournit une composante continue, une composante basse 

fréquence en w et des termes hautes fréquences éliminés par un filtre passe-bas. 
C'est la détection quadratique. 

B. Mélangeur de fréquences ou hétérodyne. C'est un montage qui, sollicité 
par deux signaux de fréquences différentes f. (signal radioélectrique) et f,. 
(signal émanant d'un oscillateur local), fournit un signal de fréquence intermé- 
diaire f; = | fe—fos | après passage dans un filtre passe-bas. 

En effet si le signal radioélectrique v. et le signal de l'oscillateur v., sont de 
la forme 

v, = V, sin ©, t 

et Vos = Vos Sin ©, 

l'expression du courant ib s'écrit 

| Vaso + Ve Sin @ 1 + Vos Sin @os t 2 
ib=lpss À 1- 

Vosofr 

On en déduit des termes d'intermodulation (paragraphe 4.4.6.3) de rang 2 fai- 

sant apparaître une fréquence somme f, + f.. et une fréquence différence | fe fs |. 

Le schéma de la figure 4.212 correspond à un tel mélangeur avec attaque de v. et 
v.. Sur la grille. Les circuits sont accordés de la manière suivante : 

Li-C: surf. 

L,-C surf, 
L3-C3 sur une bande f. + f. et ff | 
Li-Cy et Ls-Cs surf= lf-fal. 

La qualité d'un mélangeur dépend de son facteur de distorsion d'intermodula- 

tion (FIM) défini par 

FIM = amplitude du produit d'intermodulation d'ordre 2 

amplitude du fondamental 
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Figure 4.212 

Dans le cas qui nous intéresse, nous obtenons 

Ve Vos 

2 (Vüso T— VGsorr) V vz + Vas 

Le mélange s'effectue d'autant mieux que Vos, est voisin de Vosogr- 

FIM = 

On améliore la qualité du mélangeur en appliquant le signal v, sur la grille et 

le signal de l'oscillateur v,, sur la source. 

La caractéristique quasi parabolique 72 (Vos) du transistor à effet de champ 

fait que celui-ci fournit des résultats bien meilleurs que le transistor bipolaire, 

pour les opérations de détection et de mélange (peu de termes d'intermodulation 
d'ordre 3 et 4). 

C. Multiplication de fréquences. Si maintenant, on applique à la grille 

une tension V,, = V sin @f autour de Vos on obtient un terme d'harmonique 

I 
ID = LCR V2 cos 2 @t dont la distorsion est d'autant plus faible que Vaso est 

GS off 

voisin de Vosogre 

4.5.3.3. Utilisation des transistors à effet de champ double grille TECDG 

Les transistors à effet de champ à double grille ont été présentés au para- 

graphe 4.2.7.4. Rappelons leurs avantages par rapport aux transistors simple 

grille : 

— gain de conversion élevé, 

— très faible facteur de bruit, 

— travail possible en structure cascode avec CAG, 

— isolation complète des voies v, et v., dans un mélangeur, permettant leur 

bonne adaptation, 

— intégration facile.
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Ces transistors sont utilisés pour réaliser des déphaseurs, des modulateurs, 
des multiplicateurs de fréquences et des mélangeurs jusqu'à 40 GHz (TECDG en 

GaAs). ‘ 

La figure 4.213 représente un tuner FM constitué d'un préamplificateur (88- 
108 MH) utilisant un transistor MOS à double grille, suivi d'un mélangeur 

(superhétérodyne) constitué, lui aussi d'un transistor MOS à double grille. La pre- 
mière grille est sollicitée par le signal radioélectrique v, = V. sin ©. t, alors que la 
seconde grille polarise le transistor et reçoit, par liaison capacitive le signal 0, = 

Vs sin @,, t issu d'un oscillateur local synthétisé dont la fréquence varie entre 77,3 

MHz et 97,3 MHz. Le signal de sortie est dirigé vers un filtre à fréquence intermé- 

diaire f, = 10,7 MHz (ce schéma représente une partie d'un récepteur synthétisé, 

présenté dans l'ouvrage Boucles à verrouillage de phase, chapitre 6). 

88-108MHz  [. +12V 
antenne T 100nF | J £ 22kQ 

2 +100kq vers filtre 
48pF D} f, = 10,7 MHz 

| Hall, 
1 

G $ 

Li É15k 
CG 2 l 1nF 

3307! 7x0 330 Q Il 

sm am mm 

fes 77,3 -97,3 MHZ 

Figure 4.213 

Comme le transistor à effet de champ à double grille présente une caractéris- 
tique de transfert de la forme 

Vos: + tan) 2 
L=1 1- D =1pss ( Vosar 

suivant certaines conditions de polarisation, il est évident que nous récupérons en 
sortie le produit d'intermodulation d'ordre 2 si 

Vos: = V, sin ©, t 

et Vos2 = Vaso + Vas sin Os t 

comme pour le transistor JFET classique. 

Remarque. Le fonctionnement du TECDG peut être très complexe en fonction du 
mode de polarisation à faibles et forts courant 7, et tension Vps. Son étude est 
effectuée en considérant une électrode intermédiaire entre les deux grilles, qui
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représenterait le drain du premier transistor et la source du second, comme pour 
un montage cascode. 

4.5.4. AMPLIFICATEURS MICRO-ONDES 

Ce paragraphe fait suite au paragraphe 3.5.6 consacré aux transistors bipo- 
laires. Dans le cas de l'utilisation des transistors à effet de champ MESFET, quatre 

structures principales sont rencontrées : 

— amplificateur adapté simple, 
— amplificateur à contre-réaction résistive, 
— amplificateur équilibré, 

— amplificateur distribué. 

4.54.1. Amplificateur adapté simple (figure 4.214) 

—— adaptation 
—» d'entrée 

E, Pe  P* 8 1 TT 

L'adaptation peut s'effectuer à l'aide d'éléments réactifs en entrée et en sortie, 
tels que le transfert de puissance soit maximum (voir exercices 3 et 4 du para- 
graphe 3.5.6.3). Les structures seront différentes suivant que la bande de fré- 
quence est étroite ou large. La figure 4.215 représente le principe d'adaptation de 

MESFET adaptation -— 
++ | desortie | Z 

Pe Ps 1 [Pts Pal |" 
TT 

Figure 4.214 

l'impédance d'entrée d'un MESFET à une source d'impédance Z, = Ro. Deux 

conditions doivent être respectées : 

_— actif 

+84 
Figure 4.215 

— l'inductance L; est adaptée à C,. 

1 
1 Arfé Cy
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— le transformateur est défini pour que la résistance r ramenée au primaire 

soit égale à Ro en utilisant la relation 

Ro = _ (m = rapport de transformation) 

4,5.4.2. Amplificateur à contre-réaction résistive* 

Le schéma de la figure 4.216 en indique le principe. Pour une fréquence de 

1 

27 Ro Cas 

lorsque la sortie est chargée par À, et que l'admittance Y, vue en sortie lorsque 

l'entrée est fermée sur R, sont égales 

1 . 
Y=Y= si R,=8Ro 

fonctionnement f < fo = , On montre que l'admittance Y. vue à l'entrée 

Figure 4.216 

Ainsi, entrée et sortie sont simultanément adaptées, ce qui permet la mise en 

cascade d'étages. Cette technique est très utilisée en pratique. 

La figure 4.217 fournit un exemple réel de montage intégré sur arséniure de 

gallium. Le réseau L = 5,4 nH et C = 1,2 pF compense la réactance capacitive 

d'entrée du MESFET dans le cas où f > fo. 

* Extrait de IEEE Transactions on microwave theory and techniques, Vol 31, n° 1, January 

1983.
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Ro 

Ro 

Figure 4.217 

4.54.3. Amplificateur équilibré (figure 4.218) 

sortie 

entrée 

coupleur 
D directif 3 dB 

Ro  coupleur 
directif 3 dB 

Figure 4.218 

rw
 

& 

Cet amplificateur utilise deux transistors MESFET identiques et deux cou- 
pleurs directifs 3 dB. Les avantages de ce principe sont : 

— une large bande passante pouvant atteindre plusieurs octaves, 

— la continuité de fonctionnement à puissance réduite lorsqu'il y a 
défaillance d'un transistor, 

— une augmentation de puissance lorsqu'on utilise plusieurs coupleurs. 

4.5.4.4. Amplificateur distribué* 

Pour obtenir une puissance importante dans le domaine des micro-ondes, on 

utilise plusieurs transistors connectés en parallèle. L'avantage de cette association 

est l'addition des transconductances. Toutefois, l'addition des admittances de sortie 

diminue le courant dans la charge et l'adaptation globale n'est pas aisée. La 

* Extrait des Annales des Télécommunications, 40, n° 3-4, 1985.
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solution idéale est alors la mise en parallèle des composants en les séparant par 

des inductances formant ainsi deux lignes de distribution, l'une sur les grilles, 
l'autre sur les drains. La figure 4.219 en indique le principe dont la structure de 

base est celle d'un coupleur et la figure 4.220 correspond au schéma électrique 

équivalent. Chaque transistor est représenté par sa capacité d'entrée C,. et ses élé- 

ments de sortie g et C4. Les deux lignes de transmission 

— de grille, constituée des cellules L, C3s, 

— de drain, constituée des cellules L; Cy, permettent une propagation du 

signal telle que : 
— un déphasage , entre cellules apparaît à l'entrée, 

— un déphasage , entre cellules apparaît en sortie. 

ligne de distribution de sortie 

177 TE À 
R ligne de distribution d'entrée 0 Ro 

Figure 4.219 

Figure 4.220 

Le courant circulant dans la charge représente la somme de tous les courants 

générés. Il est maximum si @, = ÿ4. La présence des résistances RQ à chaque extré- 

mité des deux lignes évite les réflexions. Dans ces conditions, le gain en puissance 

est 
n g_2R° 

PP. 4 ‘ 

Ce type d'amplificateur est très prometteur dans le domaine de la puissance.
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4.5.5. EXERCICES 

Exercice 1. Un atténuateur vidéofréquence, commandé par une tension V& est 

réalisé avec deux transistors JFET identiques (figure 4.221). La condition 
pour que ces transistors soient équivalents à une résistance est que l'ampli- 

tude du signal d'entrée v, ne dépasse pas 100 mV. Si la résistance R équiva- 

lente à chaque transistor est identique et | Vos | >> 100 mv, 

— déterminer l'expression de l'atténuation Le 

— en déduire l'atténuation en dB lorsque R >> Ro puis R << Rs. 

° R R h ° 
DL, Is NE D 

E S 

ve Ô £ Ro Ro LA 

Ve] 
am sm am am 

Figure 4.221 

Solution 

— Tout d'abord on transforme le premier diviseur de tension en générateur 
de Thévenin 

Ro RRo t  Rm= = R+R RERER En = E 

On obtient ensuite 

soit —=1+—+—21 

E 
et 20 log — = 40 log — 

— Pour R << R, l'expression E/S devient 

E.,,3R 

S Ro
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Comme log (1 + x) = x pour x << 1, il vient 

R 20 log À =+ 60 À 
0 

Exercice 2. On étudie le montage source commune de la figure 4.222. Le tran- 

sistor JFET est défini par les paramètres suivants : g = 5 mA/V, Ci, = 3 pF 
et Css = 1 pF. 

Figure 4.222 

— Quelles sont les valeurs de Ca et Ces ? 

— Quels sont : le gain statique et les fréquences de cassures de ce mon- 

tage si la capacité parasite C, est de 3 pF et la résistance interne du généra- 

teur r = 1 000 Q ? 

Solution 

— La capacité C:2, représente la capacité entre drain et grille lorsque, en 

source commune, la grille est à la masse. Alors, 

Ciss = Cod = 1 PF. 

La capacité C:1,, représente la capacité d'entrée lorsque la sortie (le drain) est 

court-circuitée. Alors, 

Ciiss = Cgs / Car soit Cys=2pF. 

— La capacité d'entrée du montage source commune (après déplacement de 

Cia — figure 4.223) vaut 

Ce= Ces + (1 + À) Coa 

avec  A=gRp=5:103:103= 5 = gain statique 
soit C.=2+6-1=8pF.
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va 
e 

Figure 4.223 

La fréquence de cassure d'entrée est alors 

_ 1___ 1 _ 
fre 2m 10.8.108 0 MHz 

La capacité de sortie C; correspond à C4 en parallèle avec C,, soit 

C;=1+3=49pF. 

On en déduit la fréquence de cassure en sortie 

1 1 
= = = 40 MHz 

fe 2rRbC, 2r:103-4:10-12 0 

Cet amplificateur présente un produit gain X bande passante 

GxBP=5x20= 100 MHz 

Exercice 3. On réalise le montage grille commune de la figure 4.224, en utili- 

sant le même transistor JFET que précédemment. Quels sont le gain statique 
et les fréquences de cassure de ce montage siC,=3pFetr=50Q7? 

+V 

AA
AR

 

Figure 4.224 

Solution 

— Le gain statique est obtenu en utilisant la relation 

Re 1 
G=rR 88 avec Re=-, = 200 0
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___ 200 
G= 50 + 200 

Le schéma équivalent de la figure 4.225 nous permet d'écrire 

—E=r(+gVs)+Vs 

soit -5:103.103=4 

I 
et Vos =: 

S JC © 
+1 

soit _E=rl+27 I 
Ï Cgs © 

A
A
A
!
 

—
 lc
] 

Figure 4.225 

La capacité d'entrée du montage grille commune est donc équivalente à 

Cgs Cys 2 
= = = 1,6 F 

lier 1+025 125 ‘P 
On en déduit la fréquence de cassure d'entrée 

Je 1 1 = 2 GHz 
7 2nrC 22:50:1,6:1072 

La fréquence de cassure en sortie est 

: 1 : 1 L 1 

ñ= 2x RC 2RrRb (Ch + Ca) 27 : 102 (3 + 1) - 10-12 

Le montage base commune est surtout limité en fréquence, par son circuit de 

sortie. Le produit gain x bande passante est ici 

G x BP =4 : 40 = 160 MHz 

= 40 MHZ. 

Exercice. On utilise maintenant le transistor JFET dans le montage drain 
commun de la figure 4.226. 

— Quel est le gain statique ? 

— Quelle est l'expression de l'impédance d'entrée du montage ? 

— Quelle est la valeur de la fréquence basse de cassure si le générateur 

présente une résistance r = 1 kQ ?
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+V 

Figure 4.226 

Solution 

— Le gain statique du montage drain commun est 

G.= gRs _ 5:10%-2-10*3 

V0 1+gRrs 1+5:103-2-103 

— Le schéma équivalent de la figure 4.227 permet d'écrire 

E=V,+(+g8VS)Rs 

0,91 

CS
 

et s == 

Figure 4.227 

En combinant les deux équations, nous obtenons 

1+gR 
E-1(© £ +r) 

J Ces © 
Ainsi, la capacité C,, se trouve diminuée d'un facteur 1 + g R$ = 11, soit 

Ces Crs= n = 0,18 pF
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L'impédance d'entrée du transistor est équivalente à C4 = 1 pF en parallèle 

avec C’s = 0,18 pF, elle-même en série avec Rs = 2 000 ©2. 

— La fréquence basse de cassure dépend surtout de Cia 

1 1 = = = 160 MH RC 2m 10 107 — OM 
Le produit gain x bande passante du drain commun est 

G x BP = 0,91 x 160 = 145 MHz. 



CHAPITRE 5 

Commutation faible et forte puissance 

Ce chapitre présente, d'une part, les composants faible puissance en régime 

de commutation sur charge résistive, accompagnés de quelques applications, 

d'autre part, un aperçu sur les composants de puissance dont l'utilisation sort de 

cet ouvrage. La variation des paramètres considérés est, dans la plupart des cas, 

exponentielle de la forme 

y=Ae T+B 
avec y(0)=A+8B au temps {= 0 

y(e) =B au temps { = 

et y) =A e+ +B au temps #, cherché. 

5.1. COMPOSANTS FAIBLE PUISSANCE EN COMMUTATION 

Deux cas sont à considérer : 

— la commutation en petits signaux où n'interviennent que les capacités 

parasites, 

— la commutation en grands signaux où on passe de l'état bloqué à l'état 

conducteur, et inversement. 

5.1.1. DIODES EN COMMUTATION 

La jonction PN en régime dynamique a été présentée au paragraphe 1.4.4. Il 

est conseillé d'y revenir.
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5.1.1.1. Diode normale en petits signaux 

Le phénomène d'accumulation et d'écoulement des charges dQ à proximité 

de la zone de déplétion équivaut à des éléments parasites capacitifs. 

A. Diode polarisée en inverse. La tension inverse U a pour effet d'augmenter la 

largeur x, de la zone de déplétion (barrière de potentiel). L'évolution de la quantité 

de charges dQ est associée à une capacité de transition C: 

Cr=£S avec x=x= 2€ (y, u) 
2 4 N 

Expression qui peut aussi s'écrire 

U = Var 
CO €qN 

CT = Co=S — 

(5) LémeL ‘ 3 2 

et que l'on exploite dans les diodes à capacité variable (paragraphe 2.4.3). Pour les 

diodes normales, l'ordre de grandeur de Cr est de quelques picofarads. 

B. Diode polarisée en direct. Trois éléments interviennent : 

la capacité de transistion Cr de même nature que précédemment (associée 

à l'épaisseur de la zone neutre), 

— la capacité de diffusion CL, due aux charges stockées Q, apportées par le 

courant de diffusion, 

— la résistance directe ra (résistance différentielle). 

Autour d'un point de repos donné 5, on admet les relations 

kT 1 __1 3960 ne (son 250 

T = 

t représente la durée de vie des porteurs dont la valeur comprise entre 1 ns et 1 ms 

dépend du matériau semiconducteur et de son dopage. Donnons quelques valeurs : 

* si D = 1 mA, T = 1 ms, 6; = 25°C, nous obtenons r; = 25 Q et 
Cp= 40 UF 

*sil)=1mA,t=1ns, 6; = 25°C alors r = 25 Q et Cn = 40 pF. 

Le schéma équivalent de la diode en petits signaux est indiqué sur la 
figure 5.1.
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A 

j L 
D Ta of ?* Jo fe 

A 
K 

polarisation inverse Le de 
polarisation directe 

Figure 5.1 

5.1.1.2. Diode normale en grands signaux 

Le schéma de la figure 5.2 représente une diode en série avec une résistance 
R. La tension d'attaque e est alternativement positive (+ Æ;) puis négative (— E;), 

avec E; et E, grands devant 0,6 V. 

l 

+E; 

t 

-E, | 

R 
Q 

i it 
4 t 

| E, CES 

| ‘ 1 L ou t 
El... | LR 

TR plateau: 
endirect,e=+ E; ' 

en inverse, e=- E; v, ' 

z+0,6 }-; l \ t 

lel >> 0,6 V Æ 
Le t “£, IN 
Figure 5.2 

A. Passage du blocage à la conduction (e = E;). Instantanément, le courant à 

s'établit à une valeur /r = E;/R. La tension aux bornes de la diode évolue exponen- 

ticllement (approximation linéaire) avec une constante de temps T5 = ra Cp = T 

(durée de vie des porteurs). On admet un temps de montée r, (de 10 % à 90 % de 

l'évolution de 0), f, = 2,2 ra Cn = 2,2 T. 

B. Passage de la conduction au blocage (e = -— E;). La présence des charges stoc- 

kées fait que le courant à s'inverse et prend une valeur voisine de —E,/R = —Ir. 

L'évolution de la quantité de charges est exponentielle.
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AQ=Ae T+B 
avec AQ(t=0)=+tIr=A+8B 

AQ (t=)=-TIR=B 

soit AQ =7T({r+ Ir) e+- TIR 

Les charges sont évacuées au bout du temps f,, appelé temps de stockage 

LA ) 
tL=tTiIn ( +1). 

A partir de cet instant, la diode est équivalente à sa capacité de transition Cr, 

et le temps de transition (de 10 % à 90 % de l'évolution de à ou de v) est 

h=2,2R Cr 
Le temps de recouvrement fRR représente la somme de ces deux temps 

RR=ÉéTRÉ 

Remarque. Les temps définis entre 10 % et 90 % de l'évolution d'une grandeur 

font partie d'une convention internationale. 

C. Exemple de caractéristiques. Nous avons vu au paragraphe 2.2.1.6 quelques 

éléments concernant la diode de signal 1N4149. Retenons : 
— Cr =2pF pour Ve = Vagx=0, 
— trr < 4 ns pour /; = 10 mA, Ir = 60 mA, R = 100 Q et mesuré à 
BR = 1 mA. 

5.1.1.3. Diminution du temps de stockage dans les diodes 

A. Amélioration de la commutation d'une diode normale. 

aQ aq 

tir tie 

T T 

U / e 

ts 

RE ac: ET . 

Figure 5.3
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— En augmentant le courant inverse 72. La surface hachurée du plateau 

représente la quantité de charges stockées AQ = 18 t. La figure 5.3 indi- 

que l'évolution exponentielle de la quantité de charges qui s'annule au temps 

t. Plus 7R est important, plus #, est faible. 

— Par la présence d'une capacité C, pour le circuit de la figure 5.4. Sans le 

condensateur C, lorsque e passe de + E; à — E;, la tension v est égale à -E;, 

pendant toute la durée du plateau correspondant à l'évacuation des charges. 

Lorsqu'on connecte le condensateur C, celui-ci absorbe une certaine quantité 

de charges stockées. Pour 

C=cC eT _Ei 
7 TR E+E 

toutes les charges AQ sont absorbées et aucun courant ne circule dans la 

diode. 

Y
—
 

L
A
 

V 

=
 Le
 

v vi 

C E avec C= Ci 
1 [ sans C 

-E;|-. | 

Figure 5.4 

B. Améliorations technologiques. En fonction de la dimension de la surface de 

la jonction, du choix des matériaux, de la densité de dopage et de la géométrie de 

diffusion, on obtient des diodes rapides que nous avons présentées au chapitre 2 : 

— diode rapide de signal (paragraphe 2.2.1.6) de faible surface de jonction 
et utilisant des pièges recombinants à base d'or. Le temps de recouvrement 

inverse est de l'ordre de la nanoseconde, 

— diode snapp off (paragraphe 2.4.6.3) où les charge stockées à proximité 

immédiate de la jonction sont recouvrées de manière importante et brutale. 

On obtient des temps de snapp off inférieurs à la nanoseconde et une capacité 
de jonction Cr voisine de 1 PF,
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— diode Schottky (paragraphe 2.4.2) constituée d'une jonction métal- 

semiconducteur. Cette diode est utilisée 
*_ pour sa rapidité de commutation (temps de plateau inférieur à 0,1 ns), 

* pour son faible seuil (détection, antisaturation des transistors, etc.). 

La diode Schottky à l'arséniure de gallium permet de travailler à des fré- 
quences voisines de 100 GHz. 

5.1.2. TRANSISTORS BIPOLAIRES EN COMMUTATION 

5.1.2.1. Transistors bipolaires en petits signaux 

Nous considérons le montage émetteur commun de la figure 5.5. Il corres- 

pond à celui de la figure 3.92 (paragraphe 3.3.5.1) avec l'approximation linéaire 

et VE = E -Re ic 

Ic 

E 20= — 
u R 

15= Is 
U2 

U, |. 5= Icy 

Figure 5.5 

Le générateur d'attaque x impose deux valeurs U, ou UV, telles que Vcg = Vca 

où VcE = Vcg. Le transistor n'est jamais saturé. Si les points À et B sont suffisam- 

ment rapprochés, on peut alors considérer le schéma équivalent en régime 

variable de la figure 5.6 avec des paramètres constants (ce qui n'est plus le cas 

en grands signaux où 411 et B varient ; toutefois, l'approche est suffisante). 

AÂ
AA
A 

L
A
S
 

Re 

M PI | " . 

Es tn mi 

Figure 5.6
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La transformation de Miller nous donne le schéma équivalent de la 

figure 5.7. Il apparaît deux constantes de temps : 

— à l'entrée 

R 
Te = RB / hu * Ce avec Ce=Ce+(1+È cs 

11 

— à la sortie 

t.= Re C, avec C, = Che 

| 8 _© 
i É | Bis [ L, 

= + Sc Ve Liu [CP IC s 

mn E _ _ " E 

Figure 5.7 

Notons que Cie = Cnte St une capacité de diffusion (diode polarisée en 

direct) et Ci, = Cm eSt une capacité de transition (diode polarisée en inverse). Un 
ordre de grandeur permet de comparer ces deux constantes de temps. 

Si E = 20 V, Re = 1 kQ, RB = 5 kQ, Vo et Vcr de part et d'autre de 

Verso = 10 V, ca et Ie de part et d'autre de Zc, = 10 mA, B = 100, h11 = _B = 
41Ic 

250 Q, C,, = 100 pF, Ci = 5 pF, nous obtenons : 

C; = 100 + (1 + 400) 5 = 2 000 pF 
C;=5pF 

soit Te = 2,5 : 10*2-2:10-°=0,5 pis 

T,=103-5-10-12=5 ns. 

u 4 

U=135 V 

U,=0,85 V 

à 

LL LL LL LILI, 
= 20 Tm 

ts 

Le
d 

E= 

Ve=5Ÿ7 T4 

TN I II 
Figure 5.8 

Ci
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Ainsi 7 >> 7. Remarquons que 7. diminue avec Rp. Nous obtenons 7. = T, 

pour Rg = 2,5 Q. Cette trop faible valeur pratique concrétise l'inégalité T. >> T.. 

La figure 5.8 représente les graphes de x (f) et ucE (9. Cette dernière tension évo- 

lue exponentiellement avec des constantes de temps, à la montée et à la descente, 

identiques 

Tn = Ta = Te = 0,5 Us. 

Notons que Vcx = 15 V est obtenu pour u = U, = 0,85 V et Vos = 5 V est 

obtenu pour u = U, = 1,35 V. 

5.1.2.2. Transistor bipolaire en grands signaux 

Lorsqu'on sursature ou surbloque un transistor bipolaire, il apparaît des temps 

de retard. Pour comprendre ces phénomènes, il faut analyser le fonctionnement 

par étapes. Rappelons que, à 25°C : 

— la limite de blocage est /8 = 0 et Vge = 0,6 V, 

— le surblocage est VgE < 0,6 V, 

E/Re 
B 2 

— la sursaturation est /5 = K' 151, avec K compris entre 2 et 10. 

— la limite de saturation est Z3 = ÎBjim = 

A. Limite de blocage -— limite de saturation. Nous sommes dans le même cas 

que précédemment, en supposant 4, et B constants. L'évolution de à (donc de 
t 

Uce) est équivalente à une exponentielle de la forme ic = Big=Ae  +BoùAet 
B sont des constantes obtenues à partir des conditions initiale et finale. La condi- 

tion de blocage est u = U;, = 0,6 V, la condition de saturation est u = U, = 1,6 V 

(pour VBE = 0,6 V). 

B. Limite de blocage vers la sursaturation. La figure 5.9 représente deux com- 

mandes, l'une pour la limite de saturation (4 = 1,6 V, évolution en traits poin- 

tillés), l'autre pour la sursaturation (u = 2,6 V, évolution en traits pleins). 

— Limite de saturation. L'évolution de ic donc de vC£ en fonction du temps 

est exponentielle (approximation linéaire). Le temps de montée de ic (10 % - 

90 %) correspond à 

= br = 232 Te 

— Sursaturation avec K = 2 (/n.4 = 2 ÎBim AVEC U2 = 2,6 V). On conserve 

l'approximation linéaire. L'évolution théorique de ic est toujours exponentielle 

jusqu'à ic = 40 mA (vcr = — 20 V). Cette évolution s'arrête lorsque ic = L = 
c 

20 mA et vcœ = 0. Le temps de montée de ic (10 % - 90 %) de l'évolution 

linéaire est
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K—0,1 
bL=to=N=— Tr 

5 2  K-09 

avec K = TBsa 1 Thiime 

u = 2,6 V (sursaturation, K = 2) 

U 4 
(blocage) | ______________________________ 

= 06 = 1,6 V (saturation) 
U Lt 

ic 
' 40 mA 

KIB; =213; Den 

dt 

20m 

TBiim= R= PE H 

LT t 

= A4 Te = tri s 

VC J 

LCL LL AN LL LS LL LS LL LL LLLN 
E=20 V 

N LL Se t 

7 LLZ _ 

77 
Z -E |} 
Z —20 V 7 

Figure 5.9 

C. Limite de saturation vers le surblocage. La figure 5.10 représente deux com- 
mandes, l'une pour la limite de blocage (u = 0,6 V, évolution en traits pointillés), 

l'autre pour le surblocage (u = — 1,4 V, évolution en traits pleins). 

— Limite de blocage. On retrouve une évolution quasi exponentielle de ic 

donc de Ucg. Le temps de descente de ic (10 % - 90 %) est 

tr = ta 2,2 Te 

— Surblocage. La tension U, inférieure à la tension de seuil (0,6 V à 25°C) 

impose un courant i8 négatif contribuant à évacuer les charges stockées 
dans la jonction base-émetteur. L'évolution est exponentielle (approxima- 

tion linéaire) avec, comme condition initiale, ic = Fa = 20 mA (associée à 
c 

ip = 0,2 mA) et comme condition finale, ic = — 40 mA (associé à iB 

théorique = LU = — 0,4 mA). La tension Uæ part de zéro et 
B
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tend vers (E — Re Ic) = 60 V. Là encore, il y a une limitation due à la limite 

de blocage. Le courant ic ne pouvant devenir négatif s'annule au bout d'un 

temps voisin de #,. On montre que le temps de descente de ic (10 % - 90 % 

de l'évolution linéaire) est 

K'-0,1 
k=m=me 09 TL 

U, -U,; : 1,6 + 1,4 

U-0,6 1,6-0,6 

U, et U, représentent respectivement la tension de saturation et la tension de 

blocage ou surblocage. X” est appelé coefficient de surblocage. 

avec K'= = 3 pour notre exemple. 

u 

A. U = 95 V (blocage) 

(saturation) 

En
d 

— 

D ua 
Figure 5.10 

5.1.2.3. Fonctionnement en sursaturation et surblocage 

La figure 5.11 représente le graphe des différents paramètres du transistor tra- 

vaillant en commutation, en fonction du temps. La tension x prend deux valeurs
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quelconques telles que l'on atteigne le surblocage puis la sursaturation. Le courant 

i représente le courant de commande. Par rapport aux cas précédents, deux nou- 

veaux temps apparaissent : 

— le retard au déblocage t, 

— le retard à la désaturation f.. 

BE, U 
u v U L£ / BE 

Le
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ui - DEEE ART"
... 

“|: ! ! AQ 
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= E —++- cs ! 1! 

Re 09Ic 

Jl os 

F4 tr 
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ton 
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Figure 5.11 

Définissons les différents temps. 

A. Temps de montée £, = fa + 

— Temps de retard f, (delay time), régime bloqué. Il représente la somme 
de trois temps : 

° ta, correspondant à la remontée de vpg de la valeur U; (tension néga- 
tive) vers la tension de seuil (0,6 V à 25°C). Comme le transistor est blo- 

qué et que la sortie n'évolue pas, on est en présence d'un réseau constitué 
de Rg et des deux capacités de transistion Cr. entre base et émetteur, et 
Ce entre base et collecteur (figure 5.12). L'évolution exponentielle de 
UgE (approximation linéaire) permet d'écrire 

U-U: 

U,-06 
avec U;, tension de saturation 

U;, tension de blocage. 

lai = RB (Crbe + Crbc) In
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Figure 5.12 

+ fa, représentant le temps de transit des électrons de la base vers le col- 

lecteur. On peut admettre 

_ 1 fr = fréquence de transition 

2 6n fr du transistor 

* 43 correspondant à l'évolution du courant collecteur de 0 à 0,1 % de 

Tcrax .. : 
Hz] K K, coefficient de sursaturation 
ds =M——: Te 

K-0,1 Te = hi Ce 

On peut admettre 4 = Tai. 

— Temps de montée f, (rise time), régime linéaire. C'est le temps calculé 

au paragraphe 5.1.2.2.B pour une évolution de 10 % à 90 %. 

t=imX=0%1., K, coefficient de sursaturation 
r— € 

K -0,9 Te = hi Ce 

B. Temps de descente 4 = t, + fr 

— Temps de stockage f, (storage time), régime saturé. 

E B C E B C 

AQ 

1% /Z | _— AQ 

/ 
limite de saturation sursaturation 

Figure 5.13 

Nous avons vu au paragraphe 3.2.2.2 que la quantité de charges stockées 

dans la zone de base devenait très importante lorsque le transistor se saturait. En 

effet, les deux jonctions base-émetteur et base-collecteur étant polarisées en direct 
Ver > 0,6 V et Vc = 0), les charges issues de l'émetteur ne transitent plus intégra- 

lement vers le collecteur (ceci est associé à la différence Zc,,, — B 13). La figure 
5.13 représente le diagramme des charges stockées dans cette zone de base.
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Lorsqu'apparaît la sursaturation, la quantité AQ, devient vite très importante 

devant AQ ,. Ces quantités de charges sont définies par les relations 

AQ = TlBiim 
AQ:= 7% (pçar — Tim) 

En pratique, le temps de transit 7, est légèrement supérieur à T. 

Le temps de stockage f, correspond au temps mis pour évacuer les charges 

AQ.. Il est obtenu à partir de la relation 

-T% 

— Temps de descente f, (fall time), régime linéaire. C'est le temps calculé 
au paragraphe 5.1.2.2.C 

In K'-0,1 L K”, coefficient de surblocage 

K'-0,9 : Te = hi Ce 

correspondant à l'évacuation du reste des charges AQ , stockées dans la base. 

f = 

Comme pour la diode, on peut admettre 

AQ, = AQ » = torr * 18 inverse 

C. Exemple de valeurs. Les transistors bipolaires conçus pour la commutation 

sont nombreux. Citons quelques composants classiques et moins classiques 

(RTC). 

2N2222, NPN, Vo:  ,1c= 800 mA, P, = 500 mW à 25°C, Apr de 100 
à 300 à 150 mA, fr = 250 MHZ, ter = 285 ns à 150 mA. 

2N2907, PNP, Vcro = 40 V, Ic = 600 mA, P, = 400 mW à 25°C, Arg de 100 
à 300 à 150 mA, fr > 200 MHZ, tr = 100 ns à 150 mA. 

2N2369, NPN, Vcro = 15 V, Ic = 500 mA, P, = 360 mW à 25°C, Are de 40 
à 100 à 10 mA, fr > 500 MHz, tr = 18 ns à 10 mA. 

PN3439, NPN, Vero = 350 V, lc = 1 À, P,= 625 mW, he > 30 à 2 mA, 
fr > 70 ME. 

PN5416, PNP, Vero = 350 V, lc 
fr>15 ME. 

BCS517, Darlington NPN, Vcro = 30 V, Ic = 400 mA, P, = 625 mW, 

hre > 30 000 à Ze = 20 mA, fr = 220 MHz. 

BC516, Darlington PNP complémentaire du BC517. 

1 A, P,= 625 mW, hr > 30 à 50 mA,
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5.1.2.4. Amélioration des temps de commutation du transistor bipolaire 

On fera attention à ne pas dépasser le courant 75,,,, et la tension inverse 

VEBmax- 

A. Améliorations technologiques. On peut citer : 

— diminution des capacités parasites en diminuant les surfaces de jonction, 

— travail avec un courant 7. important, ce qui impose des résistances de 

faibles valeurs, donc une faible constante de temps 7., 

— diminution du gain en courant B permettant une diminution du temps de 

transit T, des porteurs de charge. 

Une amélioration actuelle pour des composants utilisables à partir des 

années 90 est le transistor HBT (hétérotransistor bipolaire) présentant un émetteur 

de type N en GaAlAs et une base de type P en GaAs. 

B. Améliorations pratiques. On trouve deux améliorations : l'une pour saturer 

puis bloquer plus rapidement le transistor en utilisant une capacité d'accélération, 
l'autre pour empêcher de le sursaturer. 

— Capacité d'accélération (figure 5.14). On connecte une capacité d'accé- 

lération C, aux bornes de la résistance Rg. A l'instant des transitions de u, la 

capacité est chargée suivant un certain état. Comme la tension à ses bornes ne 

peut varier instantanément, cette capacité transmet totalement ou partielle- 

ment la variation de u sur la base du transistor, imposant un courant i impor- 
tant, Ce courant i permet de diminuer ts; en écoulant rapidement les charges 

stockées. La valeur de C, peut être définie à partir de la relation 

__ AQ:+AQ, lo” 18 inverse 

 Ve(O)-Ve(e) Ve (0) - Ve (ce) 

avec À Q, + À Q,, charges stockées dans la zone de base et Ve (0) — Ve (ce), 

évolution de la tension aux bornes du condensateur entre le temps t = 0 et le 

temps f = co, 

ua u 
U ES 71 U 

— U t U t 

i 4 avec C, 

re t 

+" 
Con 

Figure 5.14
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Comme il n'est pas toujours aisé de connaître la quantité de charges stoc- 
kées, on utilise souvent la relation 

RB C; 2 off (sans C,) 

Exemple : £çr (sans C.) = 1 us, RB = 5 kQ, alors 

106 
> 

C2. 10 
= 200 pF 

— Diode Schottky d'antisaturation (figure 5.15). On connecte, entre la 

base et le collecteur du transistor, une diode Schottky dont la tension de seuil 

est voisine de 0,3 V. Tant que le transistor n'est pas saturé, nous avons 8 = 1. 

Lorsque /ce = 0,4 V, la diode Schottky conduit et dévie une partie du courant 

de commande J. Seul le courant /3 = Jp, circule dans la base correspondant 

à Ic = È La tension Vgc = 0,3 V est telle que la jonction base-collecteur 
(e 

reste bloquée, empêchant l'accumulation des charges AQ,.. Le transistor est 

saturé et non sursaturé. Le temps de stockage f, est théoriquement nul. Cette 

technique est utilisée dans les circuits TTL Schottky (voir chapitre 7). 

Figure 5.15 Figure 5.16 

— Diode normale d'antisaturation (figure 5.16). On obtient un résultat 

identique au cas précédent en connectant une diode normale (mais rapide) 

appelée DAS. Son seuil de 0,6 V impose d'augmenter le seuil de commande 
en connectant une diode D en série avec la base du transistor. Ainsi, lorsque 

1> Bin le transistor se sature à une tension Ver = 0,7 V, le courant JC = = 
c 

est obtenu avec /5 = Jp, et la différence 7 - 75, circule dans DAS. La ten- 

sion Vgc = 0 fait qu'il n'y a pas d'accumulation de charges À Q., donc un 

temps de stockage voisin de zéro. Ce principe est très utilisé en électronique 

de puissance. Les charges stockées AQ, dans la zone de base du transistor 
sont évacuées à l'aide d'un circuit annexe non représenté.
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5.1.2.5. Puissance dissipée dans un transistor en commutation 

Théoriquement, le fonctionnement en commutation correspond à un rende- 

ment de 100 % (interrupteur fermé, interrupteur ouvert). En pratique, de l'éner- 

gie est perdue lorsque le transistor est bloqué (/c = Zcpo), lorsqu'il est saturé 

(Vce = Von) et Surtout pendant les transitions. La figure 5.17 représente les 

graphes de ic (9) et uœ (Ô en régime périodique. On en déduit point par point la 

puissance instantanée p (#). La valeur moyenne de cette puissance instantanée est 

alors définie par la relation 

1f. 
Par = pe f i* UE dt 

mn 

Figure 5.17 

Si fon = tof = t et les transitions linéarisées, on obtient 

G-0 [T-4)-4 t 
+ E Icro ——— + E Ice 37 Pmoy — VcEsat 

Ainsi, la puissance dissipée dans un transistor (et plus généralement dans un 

composant en commutation) est d'autant plus faible que : 

— Vera st faible faible température 

— Îcgo est faible de fonctionnement 

— la fréquence de commutation est petite (afin d'avoir t << T). 

Remarque générale. Plus la fréquence de fonctionnement d'un circuit est impor- 
tante et plus celui-ci « monte en température » (électronique de puissance, circuits 

intégrés numériques tels que microprocesseurs, mémoires, etc.).
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5.1.3. TRANSISTORS A EFFET DE CHAMP EN COMMUTATION 

Le comportement des transistors à effet de champ en commutation est diffé- 

rent de celui des transistors bipolaires, à cause de l'absence des charges stockées. 

La loi d'évolution du courant de sortie in (donc de la tension UD) est surtout due 

aux capacités parasites C,, et Coa- 

5.1.3.1. Transistor JFET en petits signaux 

La figure 5.18 représente un transistor JFET fonctionnant en source com- 

mune. Le générateur de tension fournit deux valeurs UV; et U, telles que le transis- 

tor est toujours conducteur, dans sa zone linéaire (hors blocage, hors zone résis- 

tive). On peut alors admettre que son schéma équivalent est celui de la figure 

4.194 (fonctionnement linéaire en petits signaux). On en déduit le schéma équiva- 

lent du montage, après déplacement de C,a. Comme pour le transistor bipolaire, 
deux constantes de temps apparaissent : 

— à l'entrée, 7. = Ro Ce avec Ce = Crs + (1 + 8 Ro) Cod 

— en sortie , T = Rp Ca. 
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Figure 5.18 

La réponse impulsionnelle de cet étage est représentée sur la figure 5.19. Il 

apparaît en sortie deux temps de réponse identiques, f, = ff. Ainsi, 

t=t= 2,2 Te OÙ == 2,2 Te 

Remarques 

— Si 7 et T, sont de valeurs voisines, il faut alors considérer la réponse du 

deuxième ordre avec z > 1. 

— On ne tient pas compte, dans cette réponse, de la capacité parasite de 

charge.
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— Si la résistance RG est de faible valeur, alors la capacité C,4 transmet la 

variation de 4 vers Ups, Comme dans le cas de la commutation suivante, en grands 

Signaux. 
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Figure 5.19 

5.1.3.2. Transistor JFET en grands signaux 

La tension u prend maintenant deux valeurs : 

— soit B Vos < U < Vos, permettant le blocage, 

— soit u = 0, permettant la conduction maximale (pour ip < Îpss et 

Rps = Rpson) 

I À 

1 
e— pente 

Rp on 

Vos =0 
Ipss|---{- 

' 

' droits 
E i de charge 
Rol y 

1 ! 
ï ' 

Vos VGSor E Vos 

Figure 5.20
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Le graphe ups (9) positionné sur la figure 5.20 nous indique que la commuta- 

tion peut s'accompagner de plusieurs phénomènes secondaires que nous allons 

définir approximativement (n'oublions pas que les valeurs des capacités C,, et Cia 

dépendent de Vos et Vps). 

A. Temps de retard à la conduction &,,. Dans cet intervalle de temps, deux 

schémas d'analyse de fonctionnement peuvent être utilisés (figure 5.21). 

C RD RG G ed D RG G D 

| va c | Ups v#| va c | Vps 
gs 8s [%w] [rod 

S rm S 

u < Vosor Vosor < u<o0 

Figure 5.21 

— Pour u < Vos, Le transistor ne conduit pas, la tension VG$ augmente et 

transmet plus ou moins sa variation sur le drain, à cause de C,a. La tension 
Ups dépasse la valeur E. 

— Pour VGsoy < 4 < 0. Le transistor conduit. Alors le drain est sollicité par 
deux actions : 

* variation positive due à VGs qui continue à augmenter, mais plus lente- 

ment que précédemment ; 

* variation négative due au courant g v,, qui augmente de plus en plus. Il 

s'ensuit une diminution de Ups. On peut admettre que le temps #4, est 

associé à l'évolution exponentielle de Vgs Correspondant au réseau RG et 

Ces [1 Céa- La réponse à 90 % fournit 

lon = 22 RG (Cys + Cod) 

B. Temps de montée du courant de drain f.. Deux schémas d'analyse sont utili- 

sables (figure 5.22). 
+E +E 

Cia Rp Cia Rp 

G y [D G y D 
Il Il 

u= 0, Ves = Ups u= 0,Vys = Ups 

| Ipss Rpso 

S S mm 

zone saturée zone résistive 

Figure 5.22
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— La présence de v6s = 0 impose ip = /pss tant que Un varie de E à V.. 

L'évolution est exponentielle , 
Us=AET +B (T= Ro Cya) 

avec Ups (0)=E=A+B 

Ups (ee) = E — Rp Ipss = B 

soit Ups = Rp Ipss + + (E Rips) 

La tension Up obtient la valeur de pincement V, = - Vos, au bout du temps # 

” Roi n=cim-Roipss 
Ro Ipss-E +V, 

— La tension V, étant atteinte, le transistor devient équivalent à sa résistance 

Roson- On obtient la tension de saturation 

Rbson 
Vossa = 5» sat Rp + Rpson 

au bout d'un temps f, voisin de 2,2 Rosa * C ga Si Vhssat << LA 

Comme f, << ti, le temps de montée f,= t; + 1, s'approxime à la valeur 

Rh Ipss 

C. Temps de retard au blocage fm La tension vs évolue de zéro vers 

U < Vos, Pendant cette variation, le transistor est dans sa zone résistive. Alors le 
schéma équivalent est celui de la figure 5.23. La variation exponentielle de v 6s 

est associée à la constante de temps RG (Css + Ca). Une partie de cette variation 

est transmise sur le drain à travers Cia (Ups devient légèrement inférieur à Vps,a). 

Le temps de retard est alors approximé à 

Cor . 2,2 Ra (Ces + Cod) 

+E 

£RD 
Re G D 

Mit C 
ed + 

v, E Ups \ . IC É . 

s h 

Figure 5.23
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D. Temps de blocage du courant de drain #. La figure 5.24 nous permet de 

conclure que la tension Ups évolue exponentiellement jusqu'à la valeur E avec une 
constante de temps Rp Ca Car la tension Vs est considérée constante et égale à U. 

Le temps de descente est défini par la relation 

ti = 2,2 Ro Coa 

+E 
—+—— 

ÉRD 
RG G D 

—W -—+ — 

Cyd 
u=U 1 — fo 

| ICS 
S 

Figure 5.24 

5.1.3.3. Cas des transistors MOSFET 

Qu'ils soient à déplétion ou à enrichissement, la condition de fonctionnement 

des MOSFET en commutation est : 

— Vos < Vr pour le blocage, 

— Vos > Vos, (Correspondant à /pi, = D pour la pleine conduction (zone 
D 

résistive). 

La tension V- représente la tension de seuil. Sa valeur dépend de la polarisa- 
tion du substrat (bulk). La figure 5.25 représente l'évolution Ucs (f) et Ups (f) 

dans le cas d'un transistor NMOS à enrichissement. La tension de commande u 

prend les deux valeurs : O (transistor bloqué) et U > Vos, (transistor conducteur). 

On peut utiliser le schéma équivalent simplifié faisant intervenir les éléments C,,, 

Ca etg Vs (avec Vos = 0). Toutcfois, la très forte variation de la valeur des capa- 

cités parasites en fonction de Vos (revoir la figure 4.198) ne permet pas de déter- 

miner simplement la valeur des temps de réponse. Nous pouvons cependant analy- 

ser la forme des graphes de la manière suivante. 

— Temps de retard à l'établissement du courant #,,,. La capacité parasite 
d'entrée est définie par C,. (évoluant de zéro — zone de déplétion — vers sa 

valeur maximale — zone d'inversion) en parallèle avec C4 = 0. Sa faible
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valeur permet une évolution rapide de vs donc un faible temps de retard 

ldon- On peut admettre la relation 

Ces U 
tion = Re —= M —— don 2  U-Vr 

associée à une variation exponentielle définie par la condition initiale UGs = 0, 

la condition finale vgs = U et la valeur particulière u = Vr au tempst=ta. 

u, Vs 
J 

u 

U 4 Vs 

Vosune-t- 

4 cs : 
4 L 

+E 1! s 
— + — : 

Lz vpst ! ' 
£ Ro 1! 

90 Li 
——— L] 

D if 

4) |) 
S 10% LJ1.. t 
mm tan l!: tr _ 

—2}+ + 1e — 

ALES 

Figure 5.25 

— Temps de montée du courant f.. On suppose que les valeurs de C;, et 

Ca Sont maximales. La capacité d'entrée associée à l'effet Miller est alors 

Ce = Cgs + (1 + 8 Ro) Ca. Plus U est important devant Vos, et plus £, est 

faible. Le temps de montée est alors 

U-Vr 

U- VGsiim 

obtenu à partir de la variation exponentielle, avec la condition initiale 
Vos = Vr, la condition finale v6$ = U, et la valeur particulière u = Vos, POur 

t=t. 

t =kRG Ce In 

— Temps de retard au blocage fi, C'est le temps pris à Ugs pour passer 

de U à Vos, avec la valeur maximale de Ce = C, + Ca. La variation expo- 

nentielle (condition initiale vGs = U, condition finale vGs = 0) nous fournit 

Gorr = Re Ce In 

GSlim
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— Temps de descente du courant f. Comme le temps de montée, il dépend 

de la capacité d'entréc associée à l'effet Miller. On peut admettre la relation 

V 
te zRc C: In GSlim 

Vr 

Remarques 

— Dans le cas où la résistance d'attaque RG est de faible valeur, l'évolution 
de Up, en régime impulsionnel se rapproche de celle du JFET (figure 5.20) 

avec les dépassements (variation de la tension d'entrée V4 transmise par la 
capacité parasite C,4). Dans ce cas, l'effet Miller n'intervient plus. 

— Lorsque le substrat est à un potentiel différent de celui de la source 
(Vgs < 0), il faut tenir compte des trois capacités supplémentaires Ch, Cbs, 

Cia (voir figure 4.197). Ce cas est surtout présent dans les circuits intégrés 

MOS (analogiques et numériques). 

5.1.3.4. Exemples de valeurs et amélioration des temps de commutation 

A. Exemples de valeurs 

Les tableaux 1 et 2 fournissent quelques éléments issus des caractéristiques 

Philips Composants. 

N-channel junction field-effect transistors for switching 

RATINGS CHARACTERISTICS 

DV Pber envelope Vos | !G loss —V(P1Gs Rdson Crs ton toff 
min. max. min. max. max. max. max. max. 

l'A mA mA v a pF ns ns 

2N3966 | TO-72 30 10 2 _- 4 6 220 1,5 |120 100 
2N4091 30 _- 5 10 30 25 40 
2N4092 | TO-18 40 10 15 _ 2 7,0 50 5 35 60 
2N4093 8 _ 1 5,0 80 60 80 
2N4391 50 150 4 10 30 15 20 
2N4392 | TO-18 50 50 25 75 2 5,0 60 3,5 | 15 35 
2N4393 5 30 0,5 3,0 100 15 50 
2N4856 40 50 _- 4 10 25 9 25 
2N4857 40 20 100 2 6 40 10 50 
2N4858 40 8 80 0,8 4 60 20 100 
2N4859 | 70:18 30 50 | 50 _- 4 10 25 8 9 25 
2N4860 30 20 100 2 6 40 10 50 
2N4861 30 8 80 0,8 4 60 20 100 

Tableau 5.1 

Source : Philips Composants
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N-channel MOS-FETSs single gate for switching 

wype RATINGS CHARACTERISTICS 
11 .. number envelope Vos D IDSS —V(P)GS Rdson Ces ton/toff 

min. mode max. typ. typ. 

V mA mA V a pF ns 

BFR29 TO-72 30* 20 10— 40 | 0,5- 3,5 depl _ 0,4 _- 

BSD10 10 
BSD12 TO-72 20 50 - _- — 2 depl 30 0,6 1/5 

BSD20 10 
BSD22 SOT-143 20 50 _ _ — 2 depl 30 0,6 1/5 

BSD212 10 
BSD213 10 
BSD214 TO-72 20 50 - — |[01-2 enh 70 0,6 1/5 

8SD215 20 

BSS83 SOT-143 10 50 — — 0,1-2 enh 45 0,6 1/5 

BSv81 TO-72 30° 25 — — — _ depl 100 0,5 _ 

* Vog/Vss 

** En h. types Vos Tableau 5.2 
Source : Philips Composants 

— Tableau 1, transistors JFET canal N. Les temps de commutation s'éche- 

lonnent entre 9 ns et 120 ns pour t,, et 25 ns et 100 ns pour tr, pour des 

capacités de réaction comprises entre 1,5 pF et 8 pF. 

— Tableau 2, transistors NMOS. Les temps de commutation sont voisins 

de 1 ns pour £,, et 5 ns pour tr avec C. compris entre 0,4 pF et 0,6 pF. 

Les transistors DMOS ne sont pas présentés. Ils travaillent avec Vhs pouvant 

atteindre 200 V, IL quelques centaines de mA ct r,, / &# voisin de 5/20 ns. 

Notons que : 

— ces valeurs sont définics pour des conditions de mesures fournies sur les 

databooks ; 

— pour les transistors de puissance, les temps ft, et fre Sont obligatoirement 

plus grands (plus grandes dimensions) ; 

— la grille du transistor MOS est souvent protégée contre le claquage de 
l'isolant, par des circuits à diodes ou à diodes Zener. Ces circuits contribuent 
à augmenter la valeur de la capacité d'entrée (voir MOS de puissance) ; 

— Siliconix est aussi très bien placé dans le domaine de la commutation. 

B. Amélioration des temps de commutation 

— Transistor JFET. Temps de commutation et capacités parasites sont 

associés. Toutefois, un transistor prévu pour les applications en commutation 
n'a pas forcément les valeurs capacitives minimales. Exemple :
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< Transistor de commutation JFET, Siliconix, référence J105 

Lfs = 55 mS pour D = 25 mA, TGss = 10 pA, Fdson = 3 Q, Ciss = 120 PF, 

Css = 20 PF, 4 = 608,4 = 8 n5, Kg = 5 ns, t$ = 9 ns avec Vos, = 0, 

Vosorr = — 12 V, RL = 50 Q, structure interdigitée (2 x 150 doigts). 

. Transistor pour amplification, à grande résistance d'entrée, Siliconix, 

référence 2N4117 

&rs = 70 LS, IGss = 0,2 pA, Ci = 1,2 PF, Css = 0,3 pF aucun temps de 
commutation précisé, structure simple à deux doigts. 

— Transistors MOSFET. Les temps de commutation des MOS dépendent 

de la valeur des capacités parasites, donc de la dimension du canal et de la 
capacité de l'isolant C.,. Le tableau 2 nous indique la supériorité des transis- 

tors NMOS par rapport aux transistors JFET, pour des tensions et courants 

voisins. On retrouve les mêmes performances dans le domaine de l'intégra- 
tion. Citons, en numérique : 

PMOS, largeur du canal ! = 10 im, temps de propagation t,= 50 ns (1971) 
NMOS, !=5um,#=12ns (1976) 
HMOS,;, 1=3um,f,=1ns (1977) 
HMOS,;, 1 =2 yum, t,=0,2ns (1979) 
HMOS;, = 1um,1,<0,1ns (1982) 

— Transistor MESFET. Ces transistors à l'arséniure de gallium et à jonc- 
tion Schottky représentent l'amélioration des transistors JFET. Leur temps de 

commutation théorique est de 10 ps, et pratique de 100 ps à cause des capaci- 

tés parasites des connexions. 

Remarque. Comme la commutation s'accompagne d'une perte d'énergie, nous 
verrons au Chapitre 7 que les performances des circuits intégrés numériques asso- 

cient les deux paramètres : temps de propagation et puissance « consommée ». 

5.14. COMPOSANTS DE L'OPTOÉLECTRONIQUE EN COMMUTATION 

5.1.4.1. Émetteurs de lumière 

Les émetteurs de lumière sont : 

— les voyants simples pour lesquels on ne tient pas compte des temps de 

réponse, 

— les diodes émettrices d'information (en général numériques), 

— les diodes laser. 

Les temps de réponse des diodes émettrices d'information et des diodes 
laser sont sensiblement identiques, t, = #4. Ils sont dus à la durée de vie de la
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recombinaison radiative. Leur mesure est effectuée suivant le schéma de la 

figure 5.26. Nous indiquons quelques valeurs. 

Ale 

Tr +E t 

50 Q photodiode _ 

JT OL + Pl 
DEL = 

500€ To 

Figure 5.26 

A. Diodes électroluminescentes RTC 

CQWS58, Jrax = 60 MA, t,= t$= 30 ns à JF = 20 mA, Ca = 200 pF à VR = 0. 

CQYS8, ra = 80 mA, &=t= 3 pis à JF = 20 mA, C; = 40 pF à VR = 0. 

B. Diode laser RTC 

504CQL, 1,4 = 45 mA, tn = to = 1ns. 

5.1.4.2. Récepteurs de lumière 

Les récepteurs de lumière sont : 

— les photodiodes, 

— les phototransistors. 

La méthode de mesure des temps de réponse est celle indiquée sur la 

figure 5.27. 
4 IF 

À
"
 

Figure 5.27
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A. Photodiode. Le paramètre intéressant de ce composant est la capacité de jonc- 

tion. Celle-ci est d'autant plus faible que la tension inverse est importante. La 
structure PIN permet une capacité très réduite. Exemple de caractéristiques : 

BPX61, t.=25 ns, t$= 40 ns, Ca = 20 pF à Vr = 3 V. 

B. Phototransistor. Le phototransistor est moins rapide que la photodiode, à 
cause de l'effet Miller. Les temps de commutation £ et ff sont fonction de la fré- 

quence de transition fr, de la résistance de charge, de la capacité collecteur-base et 
du gain. Ils sont de l'ordre de 1 à 30 is sur une charge résistive RL de 1 kQ. 
Exemple de caractéristiques : 

BPW22A, Vo = 50 V, L = 25 mA 

RL=100Q, th=5s, L=3Uus 
RL=1KkQ, lon = 12 HS, lost = 12,5 LS. 

Ces valeurs sont déduites de la figure 3.226 (Composants actifs discrets 1, 
p. 499). 

5.1.4.3. Optoisolateurs 

On rencontre : 

— les photocoupleurs diode-photodiode, 
— les photocoupleurs diode-phototransistor, 

— les photocoupleurs diode-JFET, 
— les photocoupleurs diode-Darlington, 

— les photocoupleurs diode-photodiode + phototransistor, 

— les photocoupleurs diode-triac, diode-trigger, diode-interface logique, etc. 

Leurs caractéristiques de commutation sont définies : 

— soit par les temps r,, et fr identiques à ceux de la figure 5.27, 
— soit par les temps de propagation f,Ln et fn, définis à 50 % de l'évolution 

de l'entrée et de la sortie ainsi que l'indique la figure 5.28, 

vet Ip 

vs LU 

Figure 5.28
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— soit par les temps r,, et tre définis sur la figure 5.29. 

+ Ve v 4 

SR 
t 

Vs 4 ' ' 

K s |: 
1 L vs a RE 

50 Q ER, 08 |---t---- 

am mn Con 

Figure 5.29 

Exemples de caractéristiques 

— MCT2, photocoupleur diode-transistor, Cp = 50 pF à VRr = 0, Cie = 8 PF, 

Che = 4,5 PF, Ce = 8 PF, Cäiode-transistor = 0,6 pF 

lon = 5 US | 1F= 15 mA, Vcc=S V,RL=2KkQ 

Üorr = 30 us RBE = © 

ton = 5 US | IF = 20 mA, Vec=5 V,RL=2KkQ 
off = 10 LS RBE = 100 KQ 

La mesure des temps est effectuée suivant la figure 5.29. 

— H11F1, photocoupleur diode-JFET (General Electric}, &, = tr = 15 LS, 

Ron = 200 Q. 

5.2. APPLICATIONS DE LA COMMUTATION FAIBLE PUISSANCE 

De nombreuses fonctions de l'électronique travaillent en commutation. La 
plupart sont intégrées : 

— fonctions analogiques telles que les amplificateurs opérationnels, les com- 

parateurs, les commutateurs analogiques (présentés au chapitre 6), 

— fonctions numériques en technologie TTL, ECL, NMOS et CMOS (pré- 

sentés au chapitre 7). 

D'autres sont câblées et utilisent les éléments discrets : 

— circuits de commande de l'électronique de puissance (voir ouvrages 

Electronique industrielle et Amplificateurs de puissance), 

— commutateurs de toutes fonctions, 

— bascules, etc.
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Nous présentons, dans ce chapitre, quelques schémas de l'électronique de 

commutation. En ce qui concerne la commutation des signaux analogiques, on 
se reportera au chapitre 6. 

5.2.1. QUELQUES SCHÉMAS TESTS 

Les composants discrets sont testés en commutation, avec des signaux très 

« raides ». Les capacités parasites de mesure doivent être minimisées tout en con- 

servant l'adaptation des lignes (entrée et sortie sur impédance caractéristique). 
Plusieurs schémas sont proposés par les fabricants. 

— Figure 5.30. Le circuit est attaqué par un signal d'amplitude + 10 V pour 

la saturation du transistor et — 10 V pour le blocage. L'impédance d'entrée est 

50 Q ; la diode limite la tension de jonction inverse à — 3,6 V. Le collecteur 

est chargé par une résistance de 200 2. Le circuit de mesure, en sortie, est un 

diviseur de tension (20 kQ — 50 Q). Ce circuit ne modifie pas les temps de 
montée et de descente du transistor et adapte à 50 Q la ligne de sortie (par 
exemple vers un oscilloscope). 

+30V +10V 

50Q 
O,1uF FR 

630 Q 

£ D 
+5 500 Q= | L $ 

_5 d 00) 3 

am 

mesure 

A
A
A
A
 

L
U
 

-3V 

Figure 5.30 Figure 5.31 

— Figure 5.31. Un autre principe de mesure est proposé pour des transistors 
à effet de champ (mais serait tout aussi valable pour des transistors bipo- 

laires). La tension d'attaque doit être telle que le transistor puisse se bloquer, 

ou conduire à son maximum. Dans notre cas, les valeurs + 5 V correspondent 

à la commande du transistor à déplétion NMOSD. La mesure en entrée est 

effectuée à travers une résistance de 500 2, et en sortie sur la résistance de 

50 Q. En aucun cas, cette mesure ne perturbe le commutateur.
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5.2.2. EXEMPLES DE DRIVERS POUR TRANSISTORS 

5.2.2.1. Driver à transistors bipolaires 

La figure 5.32 représente un circuit de puissance (48 V, 50 Q) utilisant 

un transistor rapide de puissance BUV27 (Vcro = 120 V, Ic = 8 À, fix = 10, 

t < 0,15 ps). Ce transistor de puissance est piloté par le push-pull T3 — T4, lui- 

même piloté par le PNP T;. Une autre inversion est nécessaire pour une com- 

mande par rapport à zéro, assuré par T1. L'exercice 3 de la section 5.7 fournit la 
valeur des composants. 

+48V 

charge 
+SV R= 50 Q 

ÊR; 

ER TP BUV27 
T4 « B- 10 Thomson 

R J 
TL gg 2N2205 202905 
el RE Ti 4 

22 : min 

Figure 5.32 

5.2.2.2. Drivers à transistors à effet de champ 

Les transistors à effet de champ DMOS (MOS à enhancement) sont de plus 

en plus utilisés dans le domaine de l'interfaçage de puissance. On trouve couram- 

ment des tenues en tension jusqu'à 200 V, des courants de plusieurs centaines 

de mA, des résistances Rps, de quelques ohms pour des temps de commutation 

Con / tofr de 5 à 10 ns. Deux schémas de base sont proposés. 

— Figure 5.33. Le transistor NMOS travaille en drain commun. Pour une 
commande 0, + Vo, la tension aux bornes de la charge est O, (+ Vo — Vr). 

— Figure 5.34. Le transistor PMOS est moins rapide que le DMOS (1, de 

10 à 50 ns pour /9 = 1 mA). Il peut toutefois être utilisé dans des opérations 

d'inversion ainsi que l'indique notre figure. La tension de sortie se situe entre 
Oet Vop — D RDson:
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Figure 5.33 Figure 5.34 

Nous indiquons aussi quelques schémas pratiques de drivers pilotés par une 

logique TTL. 

— Figure 5.35. Le transistor NMOS travaille en source commune et pilote le 

PMOS, lui aussi en source commune. La diode Zener limite la tension Vsg à 

+ 15 V, dans le cas où Vpn dépasse 15 V. Rappelons que la commande TTL 

correspond sensiblement à O V et + 3 V (voir chapitre 7). 

— Figure 5.36. On n'utilise que des NMOS (DMOS), le premier en source 
commune, le second en drain commun. Afin d'obtenir un maximum de dyna- 

mique en sortie, on utilise un bootstrapp. Lorsque T, conduit, T; est bloqué si 

Vr > 0,6 V. Le condensateur se charge à travers D, et R4 (T est bloqué). 

Lorsque T, se bloque, T, conduit, la sortie évolue en positif, le condensateur 
C transmet la variation, D, et D, sont bloquées et T conduit. Le potentiel de 

la grille de T; dépasse la valeur Vpn. Ainsi, Vos, atteint une valeur telle que 

T est équivalent à Rps 

+Vpp = 30 V + Vpn = 30 V 

PMOS 1kQ 

Figure 5.35 Figure 5.36
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— Figure 5.37. La tension d'alimentation symétrique permet un courant 

alternatif dans la charge. La structure complémentaire en commutation impose 

une tension d'entrée positive puis négative, en général égale à + Vpn. Comme, 

dans les deux cas, [Vos = 30 V, il faut s'assurer que les transistors supportent 

cette tension. 

+Vpp=+ 15V 

L+J PMOS 

. Len[Q 1 
ET 
_Vss =-15V 

Figure 5.37 

— Figure 5.38. C'est l'amélioration du montage précédent avec une 
commande TTL. Lorsque T, est bloqué (sortie TTL à zéro), nous avons 

R R 
Vas) = — 0,25 V = — (30 - Vz) & A et Vass = + 4,75 V = (30 — V2) R A 

Ainsi 7) est bloqué et 7; conduit. Alors Voss = — 30 V, Voss = 0, ce qui impose la 

conduction de T, et le blocage de Ts. Dans le cas contraire, T, conduit et le 

diviseur de tension bloque tout juste la diode Zener. Nous avons VGs, = — 5 V, 

Vos = 0 (T2 conduit et T; est bloqué), Voss = 0, Voss = + 30 V (T4 est bloqué et Ts 

conduit). 

+Vpp=+15V 

S 
IROER3 MTpmos s 

az TT PMOS 

R2 E2kQ 5 T4 
D 4 Vz +£10kQ 

NMOS 2SV TRS D | R S 
RE T; ch 

TILIR£ S 

a 

-Vpp=-15V 

Figure 5.38
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On peut limiter la tension Vos des transistors T, et Ts; en connectant, entre 

grille et source de chacun d'eux, une résistance de l'ordre 10 kQ (limitation 

à 15 V). 

5.2.3. BASCULES A TRANSISTORS 

On ne rencontre plus beaucoup ces montages appelés aussi multivibrateurs. 

En pratique, ce sont les circuits intégrés (amplificateurs opérationnels, compara- 
teurs, circuits numériques) seuls ou pilotant un transistor, qui les remplacent. 

Toutefois, revoir certains principes a pour intérêt de comprendre leur fonctionne- 

ment, aussi bien pour les besoins de la maintenance d'appareils que pour la réalisa- 

tion de fonctions marginales (haute tension, puissance, monotechnologie, etc.). 

5.2.3.1. Bascules bistables 

Ce sont des bascules à deux états de sortie stables, qu'une impulsion de com- 

mande fait passer d'un état stable à l'autre état stable. En l'absence d'impulsion, les 
sorties restent indéfiniment dans l'un quelconque des deux états stables, celui 

qu'avait provoqué la dernière impulsion reçue. Les bascules bistables servent à 

réaliser : 

— des diviseurs par deux, 

— des compteurs, 

— des mémoires. 
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Figure 5.39 

Les figures 5.39 et 5.40 représentent deux schémas de bascules bistables, 

l'une à transistors bipolaires, l'autre à transistors NMOSE (MOS à enrichissement, 

canal N). La partie en traits épais représente les éléments statiques ; la saturation
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d'un transistor entraîne le blocage de l'autre, et inversement. La partie en traits fins 

représente les éléments de déclenchement. En supposant T; bloqué et T; saturé, 

une impulsion négative de commande entraîne une variation négative sur le col- 

lecteur de T, transmise par D, (D: étant bloquée à cause de la saturation de T>). 

Cette variation négative du transistor de T; est transmise par R, et C, vers la base 

de T, bloquant celui-ci. Le blocage de T; entraîne la saturation de T; (variation 
positive du collecteur de T, vers la base de T;). 
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Figure 5.40 

Remarques 

— L'impulsion de commande est en général issue d'un signal carré dérivé par 

le réseau CR (constante de temps supérieure au temps de blocage tr du 

transistor). 

— On peut utiliser un réseau de commande sur les bases, identique au précé- 

dent (commande au blocage). 

— La capacité d'accélération C; est définie à partir des relations du para- 
graphe 5.1.2.4.B. 

— Les résistances R, et R: sont obtenues de manière à bloquer ou 

saturer correctement les transistors. Dans le cas des NMOSE, le blocage a lieu 
pour Vr) < Vr. Les résistances R; peuvent être connectées à un potentiel négatif. 

— Deux sorties s, et s, sont possibles. Elles sont complémentaires. En 
régime périodique, la fréquence de sortie est moitié de celle de l'entrée. La 
figure 5.41 représente l'évolution de quelques potentiels.
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Figure 5.41 

Exemples de valeurs 

— Figure 5.39. Pour E = 20 V, B = 100 et Ie. = 10 mA (transistors 
2N1711), nous avons : 

Rce=2KkQ,R;=R)=40KkQ,R =10kQ,C=1nF,C;=100pF. 

— Figure 5.40. Pour E = 100 V, 7, = 50 mA et Vr= 1 V (transistor DMOS 

BS107A), nous avons : 

Rp = 2 kQ (> 5 W), R; = 100 kQ, R, = 10 kQ, R = 10 kQ, C=1 ne", 
Ci = 100PF. 

A titre d'exercice, on déterminera les potentiels et les courants aux diffé- 

rents points des deux montages, en régime stable, 

5.2.3.2. Bascules monostables 

Ce sont des bascules présentant un seul état stable, mais susceptible, sous 

l'effet d'un signal extérieur de déclenchement, de passer brusquement dans un 

second état et d'y rester pendant un temps f, qui ne dépend que des éléments de la 

bascule. La fréquence du signal de sortie est celle des impulsions de commande. 

Les monostables sont utilisées pour obtenir : 

— des retards calibrés, 

— des impulsions calibrées. 

Les figures 5.42 et 5.43 représentent deux schémas de monostables, l'un en 

technologie bipolaire, l'autre en technologie NMOSE.
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Figure 5.43 

— Technologie bipolaire. En régime stable, la résistance R3 sature T:, blo- 

quant 7 (action du diviseur R; — R2). Une brève impulsion négative de com- 
mande, transmise par C et C1, bloque T>, saturant T;. La variation négative 

du collecteur de T; est transmise sur la base de T, par C1. Comme C; était 

chargé à une valeur voisine de + E, le potentiel de la base de T; atteint sensi- 
blement la valeur —-E. (Attention, prévoir éventuellement une protection 

de la jonction base-émetteur, en inverse.) Sachant que T7; est saturé, C; se 

charge à travers Rg et la variation Var, est exponentielle, de la forme 

t 

Vae2 =Ae RG +B 

avec Ve) (0)=-E=A+8B 

V5E2 (co) =+E-B 

VBE2 (t1) =+0,7 V.



Commutation faible et forte puissance 237 

En considérant E >> 0,7 V, le temps # est 

ti = R3 C In2- 0,7 RB Ci. 

La figure 5.44 représente l'évolution du potentiel des bases et des collecteurs. 

On remarque la remontée exponentielle de Ucr,, à cause du réseau Re C; (car Vgr 

est pratiquement constant). 

——— = 
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VC 
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vu] A ! 0,2 à 0,3 V 
0,7 V Î t 

Figure 5.44 

— Technologie DMOS. Le processus de fonctionnement est le même que 

pour le transistor bipolaire. Toutefois, la résistance R, de T; permet de limiter 
Vos, dans le cas où E est de valeur importante. Le transistor T, se bloque, 
faisant conduire T;. Si R, = 9 R, (cas où E est de valeur importante), en 

régime stable, C, est chargé à la valeur 0,9 E. Au moment du basculement, 

Vos, atteint — 0,9 E (il faut protéger la grille — voir exercice 4), puis évolue 

exponentiellement vers 0,1 E. T, redevient conducteur pour Vos, = Vr. Le 

temps f, est obtenu à partir de 
t 

Vos = À eT+B, avec T=R; HRC=RC 

E 
it h=R CN ——— SOI 1 2 n OIE-Vr
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Exemples de valeurs 

— Figure 5.42. Pour E = 20 V, B = 100, 1c,, = 10 mA (transistor 2N1711), 
nous avons : 
Re=2KkQ,R; = Rp = R2= 40 kQ, C; = 0,35 UF pour ti = 10 ms. C dépend de 
l'amplitude de e. { 

— Figure 5.43. Pour E = 100 V, 12, = 50 mA et Vr = 1 V (transistor 
DMOS, BS107A), nous avons : 

Rp=2KkQ (> 5 W}), R1 = 100 kQ, R; = 10 kQ, C; = 1,4UF pour ft, = 10 ms. On 
protégera la grille des transistors avec une résistance série R = 500 kQ et éven- 
tuellement une diode en inverse (cathode sur la grille et anode à la masse). 

5.2.3.3. Bascules astables 

Les bascules ou multivibrateurs astables sont des montages qui changent en 

permanence d'état. Ils passent spontanément d'un équilibre quasi-stable à un autre 

équilibre quasi-stable. Ce sont de véritables oscillateurs qui peuvent, éventuelle- 
ment, être synchronisés. On les utilise pour générer des signaux « carrés ». 

+E 

RCE RÉ  £Rg £ Re 
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S1 <—+— | — |} 52 

Ti 
T2 

am 

Figure 5.45 

Les figures 5.45 et 5.46 représentent deux schémas d'astables en technologie 
bipolaire et NMOSE.
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— Technologie bipolaire. Les deux transistors sont polarisés pour la satura- 

tion (sans les condensateurs C). A la mise sous tension, la dissymétrie inéluc- 

table fait que, dès qu'un transistor commence à se saturer, il bloque l'autre à 

cause de la liaison capacitive. Des phases d'oscillations transitoires apparais- 
sent, et en régime permanent, les tensions sont celles indiquées sur la 
figure 5.47. Ainsi, lorsque T, se sature, il transmet la variation de la tension 
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collecteur (= — E) sur la base de T;, bloquant celui-ci. Comme Ver, = 0, l'évo- 

lution de Ugr, est exponentielle avec, comme condition initiale — E et comme 

condition finale + E. Lorsque cette tension atteint 0,7 V, T, se sature, blo- 

quant 7. L'évolution de vpg, est identique à vgr,. Pour un montage entière- 

ment symétrique et E >> 0,7 V, nous obtenons 

h=b=RB8CIMm2-0,7R3C. 

Remarques 

— Les remontées de vcr, et UcE, ne Sont pas instantanées, mais dépendent 

de la constante de temps Rc C (car VA reste à 0,7 V pour le transistor saturé). On 

améliore ceci en connectant entre le condensateur et le collecteur du transistor, 

une diode (cathode vers le collecteur), puis une résistance RC entre + E et l'anode 

de la diode. 

— On accroît la rapidité de fonctionnement en connectant entre base et col- 

lecteur une diode Schottky ou une diode DAS (voir paragraphe 5.1.2.4.B). 

— On fait varier le rapport cyclique en faisant varier la valeur de Rg ou C. 

— Technologie NMOSE. Le principe de fonctionnement est le même que 

précédemment. La conduction d'un transistor bloque l'autre. L'évolution 
exponentielle nous permet d'écrire 

E 
th=tb=R CIN 1= = 01E-Vr R=9R) 

Exemples de valeurs 

— Figure 5.45. Pour E = 20 V, B = 100, /c,,, = 10 mA (transistor 2N1711), 
nous avons 
Rce=2KkQ, R8 = 40 kQ, C = 0,35 LF pour ti = 1 = 10 ms et f = 50 Hz. 

— Figure 5.46. Pour E = 100 V, 75, = 50 mA et Vr = 1 V (transistor 

DMOS, BS107A) nous avons : 

Ri=2KkQ (5 W),R, = 100 kQ, R, = 10 kQ, C = 1,4 LF pour f = 50 Hz (il 
faut ajouter la protection de grille — voir exercices de fin de chapitre). 

5.2.3.4. Trigger de Schmitt 

C'est une bascule bistable avec une seule réaction collecteur-base et deux 

seuils de basculement. Les triggers de Schmitt sont utilisés dans les cas suivants : 

— comparateurs de signaux, 

— détecteurs de seuils, 

— mise en forme de signaux.
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On les rencontre couramment en technologie intégrée numérique et analogi- 
que (voir ouvrage Amplificateurs opérationnels). 

La figure 5.48 représente un trigger à transistors bipolaires avec la condition 

Ro > Ro» 

ER 

lc, Ÿ s 

T2 

€ 

RE E2 R; 

sm 

Figure 5.48 

— Lorsque e = 0, le transistor T, est bloqué donc T, est saturé. La tension 

commune des émetteurs est 

— La tension e évolue en positif, le transistor T; commence à conduire 
pour e = V; + 0,6. Alors son collecteur « s'abaisse », bloquant 7. Comme 
Ra > Ro, la tension VRE diminue, ce qui assure la saturation « franche » de 

T1. On obtient une nouvelle tension aux bornes de RE 

RE 
VR=E ———— =V,<V 
RE Ra +kRE 2 1 

— Lorsque la tension e diminue, le transistor T, se bloque pour e = V, + 0,6, 
assurant la saturation de T, et l'augmentation de Vrk = V1. On retrouve 

les conditions initiales. Les deux valeurs de basculement sont V, + 0,6 et 
V, + 0,6 (figure 5.49).
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e, Vi1+0,6 
Vi + 0,6 

Figure 5.49 

Exemple de valeurs. Transistors 2N1711, B = 100, E = 20 V, Re = 1 kQ, 

Re = 3 KO, Ro; = 5 kQ, R; = 50 kQ, R; = 100 kQ, basculement pour 

V1 + 0,6 = 5,6 V et Va + 0,6 = 3,9 V. 

5.2.4. EXEMPLES D'UTILISATION DES OPTOCOUPLEURS* 

5.2.4.1. Optocoupleur diode-transistor bipolaire 

A. Détection de la présence secteur (figure 5.50). La tension secteur est appli- 
quée à un redresseur à pont de Graetz alimentant la diode électroluminescente. La 

limitation en courant est assurée par les deux résistances de 15 kQ (pour 220 V 

efficaces et JF, = 10 mA). La résistance de charge du phototransistor doit être 
telle que celui-ci atteigne la saturation (d'où la nécessité de connaître le coefficient 

de transfert JC /1F). Notons que la DEL est protégée en inverse par l'ensemble des 

diodes du redresseur. 

* Extrait des notes d'application de General Electric (Harris).
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secteur 

220 V_—— ww —| 

Figure 5.50 

B. Détection du sens du courant dans un circuit de puissance (figure 5.51). 

Le courant 7, ou /, crée une chute de tension aux bornes de À (valeur maxi- 

male = 1,5 V). La polarité de cette tension fait conduire l'une ou l'autre des diodes 

électroluminescentes. 

R —+ 

circuit de ANA 
puissance Lis — 

PET L 
NS \ 

an FT, 
0 

RUES 
IH: 

4 ! \ h 
+ 4 1 = Q E N € Ù nn 

IMOT  |--11 Ma 
4 3— 

ha de 

Figure 5.51 

5.2.4.2. Optocoupleur diode-JFET 

Le schéma de la figure 5.52 représente un commutateur de signaux analogi- 

ques. L'avantage de l'utilisation de l'optocoupleur JFET est sa bidirectionalité. La 

logique de commande permet d'obtenir s = e lorsque UC = 1 (O0; conducteur et O; 

bloqué) puis s = 0 lorsque UC = 0 (O, bloqué et O, conducteur).
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Figure 5.52 

5.3. LES COMPOSANTS DE PUISSANCE EN COMMUTATION 

Ces composants ont été présentés au chapitre 7 de l'ouvrage Electronique 

industrielle. Nous ferons donc un résumé des technologies rencontrées en indi- 

quant les performances en commutation. Rappelons qu'en commutation rapide, il 

y a toujours des inductances volontaires L et parasites L.. 

5.3.1. COMPOSANTS « LINÉAIRES » EN COMMUTATION 

5.3.1.1. Diodes 

Les diodes de commutation sont des diodes rapides dont le temps de recou- 

vrement f, doit être inférieur à 1 pis. On rencontre deux types de technologies 

(revoir la section 2.2). 

A. Diodes au silicium. Exemples issus de la documentation Thomson 

(figure 7.10 — ouvrage Electronique industrielle). 

— Pour 1 = 1 A,1t, = 50 ns avec Verem = 50 V ou #, = 1 200 ns avec 
VRRM = 1 500 V. 

— Pour 7 = 60 A, t, = 100 ns avec Vrrem = 50 V ou #, = 500 ns avec 

VreReM = 1 000 V.
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B. Diodes Schottky. Elles sont utilisées pour le redressement basse tension, à 

cause de leur faible seuil et de l'absence de charges stockées. Elles présentent tou- 

tefois unc forte capacité parasite. Le tableau 5.3 indique la gamme des valeurs des 

courants et tensions inverses proposée par RTC. 

SCHOTTKY RECTIFIER DIODES 

IF(AV)max Outline VRRMmax {V) 
(A) 30 35 40 40A% 45 

10 BYV18* TO-220AB 

10 BYV19 TO-220AC 

15 BYV20 DO-4 

16 BYV39 TO-220AC 

20 BYV33* TO-2204AB 

20 BYV33F*  SOT-186 - 

26 BYV43F*  SOT-186 

30 BYV21 DO-4 

30 BYV43* TO-220AB 

30 BYV73* SOT-93 

60 BYV22 DO:5 

60 PHSD51 DO-5 

80 BYV23 DO-5 

*Monolithic dual rectifier diodes 

AWith guaranteed reverse surge capability 

Tableau 5.3 

Source : Philips Composants 

Le conditionnement des diodes est unitaire, par groupe de 2, de 4 ou de 6, 
dans des boîtiers moulés (indépendant des ponts redresseurs classiques). 

5.3.1.2. Transistors bipolaires 

A. Technologie. On rencontre quatre technologies : 

— technologie homobase, Ver, = 100 V, 

— technologie à basc épitaxiée (elle permet de réaliser des transistors com- 

plémentaires — voir ouvrage Amplificateurs de puissance), VcEmax de 150 V à 

200 V et fr < 2 MHz, 

— technologie multi-émetteur (plusieurs centaines de transistors de faible 

puissance connectés en parallèle), Vcprnax = 100 V et fr = 50 MHz, 

— technologie triple diffusée à épitaxies multiples, fr = 10 MHz.
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C'est cette dernière famille technologique qui est utilisée pour réaliser des 

transistors de puissance, basse ou haute tension fonctionnant en commutation. On 

rencontre trois filières (source Thomson). 

— Technologie planar épitaxiée moyenne tension (figure 5.53) : 

* matériau de départ N* (substrat), 

- collecteur épitaxié double couche (W et N°), 

* épitaxie de la zone P de base, 

* épitaxie de la zone N* d'émetteur, 

* passivation par oxyde. 

aluminium SiO, 

N- (EPD 
| N ŒPI) ) 
L'N+ (SUBSTR.) L 

métal face arrière 

Figure 5.53 

Cette technologie permet des tenues en tension de 600 V, de très faibles cou- 

rants de fuite et une robustesse en commutation. 

— Technologie épitaxiée haute tension (figure 5.54) : 

* même fabrication que précédemment plus un sillon mésa annulaire per- 

mettant une très bonne tenue en tension, 

* passivation avec du verre. 

aluminium SiO, verre 

N (EP) 
LN+ (SUBSTR.) 

| N- (EPI) 

| 

A
 

métal face arrière 

Figure 5.54 

Cette technologie permet des tenues en tension de 1 000 V, une excellente 

fiabilité en haute tension ct une rapidité de commutation élevée.
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— Technologie mésa triple diffusée (figure 5.55). On part d'un matériau N- 
dont le gradient de résistivité est contrôlé en fonction de la tenue en tension 

souhaitée. Puis on diffuse de part et d'autre les zones de collecteur, de base et 

d'émetteur. On peut ainsi obtenir des transistors supportant 1 500 V. 

aluminium Si 0, verre 

j N°7 (SUBSTR.) 

N*+ (DIFFUS.) | 

métal face arrière 

Figure 5.55 

Les contraintes des montages à transistors de puissance fonctionnant en com- 

mutation sont : 

— les hautes tensions. Il faut considérer les problèmes d'isolation entre le 

boîtier et le radiateur ou le chassis, 

— les forts courants qui imposent de dissiper l'énergie 1/2 L, 1? emmagasi- 

née dans les inductances parasites, sans oublier les surtensions induites 

di 
Lp—, 

dt 

— la puissance dissipée qu'il faut réduire en améliorant le rendement, et 

évacuer, en diminuant les résistances thermiques, 

— les commutations rapides imposant de réduire les capacités et induc- 

tances parasites de câblage. 

L'aire de sécurité normalement limitée par Zcnax VcEsus €t Pmax (hyperbole de 

limitation de puissance), se trouve, en plus, affectée par le phénomène de second 

claquage en /, /Bet Es / B (courant et tension de second claquage). En effet, en 

cours de commutation, il peut se produire un emballement thermique et une focali- 

sation des lignes de courant dans la zone de base détruisant les jonctions. 

Le transistor bipolaire de puissance est souvent le meilleur choix dans les 

applications en commutation jusqu'à une puissance de plusieurs dizaines de 

kilowatts. 

B. Transistors Darlington. On rencontre aussi ces composants en commutation 

forte puissance pour des intensités de plusieurs dizaines d'ampères et une tenue en 

tension voisine du kilovolt. Le Darlington est en technologie intégrée. Il présente 

l'avantage d'un faible courant de commande (B = 1 000) et l'inconvénient d'une
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moins bonne saturation. La figure 5.56 représente deux conditionnements de 

transistors Darlington NPN intégrés. Les éléments permettant l'évacuation des 

charges stockées peuvent être internes (R; = 100 Q, R; = 10 Q et D’ rapide) ou 

externes (la base de T, est « sortie »). La diode D est une diode de roue libre. Elle 

permet au courant d'utilisation (circuit inductif) de continuer à circuler lorsque T; 

se bloque. 

? C 

Figure 5.56 

Indiquons quelques valeurs des temps de commutation : 

— Transistor bipolaire BUV48, 450-850 V, 15 A, 

VcEsa = 19 V,t,= 5 Us, t= 0,4 us, = 1 us. 

— Transistor Darlington BUD48, 400-850 V, 16 A, 

VCEsa = 239 V, ts = 3,6 Lis, ts = 0,4 Lis. 

C. Remarques 

— Les limites technologiques actuelles sont : 

- pour les transistors bipolaires 15 A - 1 500 V ou 200 A - 200 V, 

*_ pour les transistors Darlington 50 A - 1 000 V ou 800 A - 120 V. 

Plusieurs exemples de circuits inductifs fonctionnant en commutation sont 
présentés sous forme d'exercices au chapitre 8 de l'ouvrage Electronique 

industrielle. 

— Il existe des optocoupleurs diode-transistor et diode-Darlington de 

moyenne puissance dont les tensions d'isolement atteignent 4 000 V, avec 
des tenues en tension V&£ de 300 V et des taux de transfert de 20 % (transis- 

tors bipolaires) à 1 000 % (transistors Darlington). 

5.3.1.3. Transistors à effet de champ 

A. Technologie. Il n'y a pas de transistors à effet de champ à jonction, de puis- 
sance. En effet, le fort dopage de la zone de grille ne permet pas une tenue en
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tension canal-grille, donc drain-grille, supérieure à 100 V. Les transistors de puis- 
sance sont des MOS, et plus particulièrement des MOSE (enrichissement). Il 

existe trois technologies. 

— Les structures à canal horizontal et dopage uniforme. C'est l'améliora- 

tion de la structure présentée sur la figure 4.42. Elles permettent des courants 
de l'ordre de la dizaine d'ampères pour des tenues en tension de 200 V et une 

résistance Rps,,\ Voisine de l'ohm. On rencontre le TMOS (Motorola), le 

HEXFET (International Rectifier), le SIPMOS (Siemens). Ces structures sont 

très bien adaptées pour réaliser des amplificateurs linéaires (à très faible 

distorsion). 

— Les structures à canal horizontal DMOS présentées sur la figure 4.43, 

dont la tenue en tension atteint 300 V. 

— Les structures à canal vertical VDMOS. La figure 5.57 représente deux 

structures rencontrées, où la conduction du drain vers la source s'effectue ver- 

ticalement (canal vertical). Le principe est celui des transistors DMOS avec 
une électrode de grille plane (dénomination DMOS) ou en forme de V (déno- 

mination VMOS). Grâce à ces structures (en technologie interdigitée), on 

obtient des composants MOS dont les caractéristiques peuvent être quelques 

dizaines d'ampères, 1 000 V (grâce à la couche N°) et Rps,,, inférieur à O,1 Q2. 

Leur prix de revient relativement important fait que le transistor bipolaire 

reste, dans la plupart des cas, compétitif. 

Figure 5.57 

B. Contraintes de commande. 

— Influence des capacités parasites C,, et C4. Les MOS de puissance peu- 

vent, dans certains cas, présenter des capacités parasites d'entrée, proches du 

nanofarad. 

Ainsi, pour une tension Vgs = 10 V et une capacité parasite C = 1 nF, la 

charge stockée est Q = 108 C. Bloquer le transistor revient à décharger ce
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condensateur parasite. Si JG = 1 mA, le temps de blocage est t&# = 10 pis, si 

1G = 1 À, alors to = 10 ns. Ce résultat montre que les transistors MOS doivent être 

commandés avec une bonne source de courant. 

La figure 5.58 montre que les temps de commutation au blocage sont diffé- 
rents, en fonction de la commande en courant ou en tension (f, < #). Les zones 

hachurées représentent la charge stockée dans les capacités parasites. 

16 Commande en 
courant Commande en tension 

A2=A: 

L7A: NN
 

LI
 

1 LE] 

Figure 5.58 

Un exemple de commande est fourni sur la figure 5.59. Pour une fréquence 

de fonctionnement ne dépassant pas la centaine de kilohertz, on utilise les six 

inverseurs du circuit 4049. Au delà de cette fréquence, RTC préconise le circuit 
DS0026 car il peut délivrer un courant de 1,5 A pouvant ainsi charger une capa- 
cité de 1nF en moins de 25 ns. La résistance R limite le courant de charge, la 
diode D, permet une décharge rapide. La diode V, protège l'isolant de la grille du 

transistor contre les surtensions ; la diode D, est une diode de roue libre. 

+12V 
| ou+15V 

i ' D, 

| De—+ TK 
D AN —+—+ Le D; 

R IL 
« 

: _ Lu] 

Figure 5.59 

Remarques 

+ La diode Zener et la diode de roue libre peuvent être intégrées. 

° Dans certains cas, on utilise la diode de structure substrat-drain 

comme diode de roue libre.
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— Influence d'un d Vos / d ftrop important. Lorsque le potentiel du drain 

évolue rapidement en positif (blocage du transistor), la capacité parasite Cia 

se charge à travers la résistance du circuit de commande RG (figure 5.60). La 

chute de tension associée peut commander le transistor à la conduction, donc 

freiner la commutation. Un remède est d'utiliser la diode D, positionnée sur 

la figure précédente (figure 5.59). 

Figure 5.60 

Dans certains cas de fonctionnement en très hautes fréquences, il peut y avoir 
conduction du transistor bipolaire parasite N P+ N-. Le remède est de choisir un 

MOS mieux adapté. 

C. Transistors à effet de champ spéciaux. 

— Transistor IGT (/nsulated Gate Transistor), rencontré aussi sous la déno- 

mination COMFET (Conductibility Modulated FET), GEMFET, BIPMOS. 

Son principe de fonctionnement est indiqué sur la figure 5.61. La structure 

NPN-PNP en cascade (c'est aussi le principe du thyristor — voir plus loin) ne 

permet pas un maintien de la conduction, à cause de la très faible valeur de la 

résistance À. Une tension positive appliquée sur la grille G par rapport à 

l'émetteur E attire les électrons du canal permettant la conduction entre les 

zones N* et N-. Le transistor PNP conduit, entraînant la conduction du tran- 

sistor NPN. 

SiO> 

s- 5 
N+ E 

P+ symbole 

Figure 5.61
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On rencontre de nombreux modèles industrialisés (General Electric, etc.) 
dont les caractéristiques atteignent la vingtaine d'ampères, pour des tensions 
de 500 V. La tension de saturation est voisine de 2,5 V et le temps de blocage 

tr, compris entre 0,5 et 4 is. Il existe aussi des IGT canal P. Ils sont moins 

rapides que les précédents. 

— Transistor HEXSence (International Rectifier). Ce transistor à effet de 

champ à grille isolée présente, au niveau de la source, une sonde de Kelvin 

fournissant un courant /cs = K In (K << 1) à la sortie de la connexion CS 

(current sense). La figure 5.62 représente un circuit de mesure du courant uti- 

lisant un convertisseur courant-tension à amplificateur opérationnel 
u=-Rles=-RKIh 

Q 

H
E
r
 

H
D
 

LL
: 

L +V 

CS I, =: — 

Figure 5.62 

Les caractéristiques extrêmes, pour ce composant, sont /p = 10 A, 
Vps = 500 V et tn = tr inférieurs à 0,1 pis. 

5.3.2. COMPOSANTS A AVALANCHE* 

Ce sont des composants qui, une fois amorcés, restent conducteurs tant que le 

courant est supérieur au courant de maintien. 

5.3.2.1. Thyristors 

Le thyristor, encore appelé SCR (Silicon Controlled Rectifier) est équivalent 

à une diode de redressement commandée. Il peut être « de phase » c'est-à-dire des- 

tiné à des applications à fréquences industrielles, en commutation naturelle ou 
« rapide », c'est-à-dire conçu pour la commutation forcée dans les hacheurs et les 
onduleurs. 

*_Inspiré du cours de C. Masselot et D. Angélis, IUT Cachan.
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A. Principe de fonctionnement. La figure 5.63 représente le thyristor classique 

constitué d'un empilement de 4 zones PNPN. Cet empilement peut correspondre à 

deux transistors PNP-NPN imbriqués. A partir du schéma équivalent à transistors, 

on voit que, sans courant de gâchette JG, le composant ne conduit pas ; avec un 

courant de gâchette, le transistor T, conduit, imposant la conduction de T;. A la 

disparition du courant de commande J6, les deux transistors restent conducteurs. 
Ils se bloquent losque ZA disparaît. En fait, la présence de JG impose aux électrons 

libres de la zone N* de se déplacer vers la zône P où ils sont attirés vers la zone N° 

par la présence du champ électrique dû à la tension positive de l'anode. La circula- 

tion du courant anode-cathode maintient la continuité électrique entre les deux 

zones N et N*. La tenue en tension du thyristor dépend du dopage de la zone N-. 

anode A 

P 

N- 

gachette 

cathode | K 

Figure 5.63 

B. Caractéristiques (figure 5.64) 

IA , 

caractéristique de diode 

I 
BVax lex ___G2. 6, le =0 

k BoVax VaKk [ 0,6 O'AK 

Figure 5.64 

— Caractéristiques directes. Lorsque le courant de commande 7 est nul 

(court-circuit entre G et K), le thyristor ne conduit que lorsqu'on atteint la 

tension d'avalanche directe Bo Vax (avalanche de la jonction NP) pouvant 

atteindre plus de 1000 V). Une fois le processus amorcé, le composant
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présente une chute de tension identique à celle d'une diode. Si le courant de 
gâchette est /G,, la tension d'avalanche directe est plus faible que la précé- 
dente. On augmente JG jusqu'à Zan, alors le thyristor s'amorce de suite et 

devient équivalent à une diode. 

— Caractéristique inverse. Il existe une tension d'avalanche B V,K dont la 

valeur est voisine (en valeur absolue) à Bo Vax en direct. Le choix de ces 

valeurs dépend des tensions d'utilisation. 

C. Temps de commutation. Comme pour la diode, nous avons le temps de 

conduction fon = {a + f, et le temps de désamorçage tir = 14 + fr = 14. Ces temps sont 

définis ainsi : 

ta: temps de déclenchement dû à l'injection des porteurs au niveau de la 

jonction de commande, 

t,.: temps de croissance de l'amorçage correspondant à la conduction com- 

plète de la jonction (sur toute la surface), 
A: temps de recouvrement correspondant à l'écoulement des charges 

stockées (appelé aussi turn off). 

En pratique, 4, >> t,. Donnons quelques valeurs : 
— {4 > 100 pis pour un thyristor de phase, 

— 14 compris entre 5 et 50 is pour un thyristor rapide. 

D. Conditions de bon fonctionnement 

— Amorçage. Il faut 

Vax>0, 1G> TGmin © Vox> VGKknmin 

— Maintien. Le courant d'anode doit rester supérieur à un courant minimum 

dont la valeur est fournie par les constructeurs. 

— Blocage. Il faut que le courant d'anode s'annule et que la tension VAk soit 

négative pendant le temps f. 

Remarques 

— Le courant d'amorçage JG doit injecter rapidement des porteurs au niveau 
de la jonction de commande puis se maintenir pendant un temps suffisamment 

long afin que le courant d'anode atteigne sa valeur d'accrochage (attention aux cir- 

cuits inductifs où le courant n'évolue pas instantanément). La forme idéale du cou- 

rant de commande correspond au courant de décharge d'un condensateur (expo- 

nentielle décroissante pour un circuit supposé linéaire). 

— En régime alternatif, le thyristor se bloque seul ; en régime continu, il faut 
des circuits d'aide au blocage (voir paragraphe 7.5.8 de l'ouvrage Electronique 

industrielle).
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E. Limitations et protections. Les thyristors sont limités : 

— contre les surtensions par des varistances appelées GeMOV ou SIOV 

présentées au paragraphe 2.6.2., 

— contre les d V,k / d t, par des condensateurs ou un réseau RC. En effet 

sans ces éléments, lorsque la tension V,AK varie rapidement, la capacité para- 

site C, (figure 4.63) se charge à travers les jonctions de commande des tran- 

sistors équivalents, alors l'ensemble s'amorce, 

— contre les d Z / d t par une inductance connectée en série avec le thyristor. 

F. Technologie. On rencontre différentes structures de thyristors (figure 5.65). 

A A A L 
pm [N] 

P P — N 

P 

N°7 N- 

P —4 N 
N+ N+ G N+ P 

K | G K K 

Figure 5.65 

— Thyristor à gâchette à jonction (figure de gauche). Nous nous trouvons 

en présence de deux thyristors dont l'un amorce l'autre. Ce processus permet 

un faible courant de commande. 

— Thyristor à court-circuit d'émetteur (figure centrale). La résistance de 

la zone P se trouvant entre grille et cathode ne permet pas un amorçage en 

d Var / dt. Par contre, il faut un courant de gâchette important. C'est la tech- 
nologie la plus employée. 

— Thyristor à commande par rapport à l'anode (figure de droite). Une 
impulsion négative sur la gâchette par rapport à l'anode permet l'amorçage de 

ce composant. 

Les limites technologiques actuelles sont 7, = 3 000 A et VAg = 3 000 V pour 

des thyristors « de phase » (diamètre du silicium : 75 mm) avec un d VAK / dt de 
100 V/us. 

Les thyristors rapides (diminution de la durée de vie des porteurs par diffu- 

sion d'or) présentent des chutes de tension et des courants inverses importants. 
limite est actuellement 1 500 A/1 200 V ou 1 000 A/2 500 V. 

La
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On réalise des thyristors asymétriques (tenue en tension inverse de quelques 

volts seulement, ce qui n'est pas gênant dans les hacheurs et onduleurs) dont le 
temps de désamorçage est trois fois plus faible que celui des thyristors rapides 

symétriques. Les performances actuelles sont 500 A/2 000 V. 

G. Thyristors spéciaux. Nous trouvons : 

— le GTO (Gate Turn Off). C'est un semiconducteur bistable, trijonction, 
destiné au contrôle de courant unidirectionnel. La double commande s'effec- 

tue sur une gâchette avec un courant JG positif pour l'amorçage et une tension 

Vox négative pour le blocage. 

Les performances actuelles sont 3 000 A/4 500 V. Ils sont un peu plus lents 
que les thyristors. La figure 5.66 représente un exemple de circuit de 

commande. L'amorçage s'effectue lorsque T; conduit. La résistance R permet 

une commande en courant ; le condensateur se charge à la valeur V,. Le blo- 
cage a lieu lorsque 7, conduit. La présence du condensateur chargé permet 

d'imposer une tension négative sur la gâchette ; 

+15V 

amorçage T, 

Ÿ circuit 
R Vz de 

Ï 300 puissance 

} GTO 
BTV58 (RTC) 

blocage _—— 

T2 C 
O,1uF 

Figure 5.66 

_ 

P 

N+ 

N- 

LL canal 

P | ] 
No Zi — Si O 

«el | G grille 

Figure 5.67
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— les thyristors MOS (ECT, Field Controlled Thyristors). L'amorçage de 

ces thyristors est obtenu à partir de la conduction du canal d'un transistor 

MOSE équivalent. La figure 5.67 représente la structure du thyristor 

MOS IGT. Il existe aussi des thyristors MOS blocables présentant deux 
grilles : l'une pour amorcer le thyristor, l'autre pour l'éteindre. 

H. Exemple d'utilisation des thyristors. Les exemples d'application des thyris- 

tors sont très nombreux.* 

Ces composants utilisés dans le redressement commandé et dans les hacheurs 

et onduleurs, sont aussi rencontrés dans les circuits à fonctionnement statique 

(équivalents à des relais). La figure 5.68 en représente un exemple. Le thyristor 
principal T; s'amorce à travers le circuit Rs, R; et le bouton poussoir marche (sauf 
si T; est amorcé). Le thyristor T, s'amorce pour deux causes : 

— soit en appuyant sur le bouton poussoir arrêt, 

— soit en cas de surcharge du circuit principal (tension aux bornes de R; trop 

importante). 

arrêt l ° £Rs 
charge ; +2KkQ 

10Q ILE 2Kk0E 
L || 
T Wc 

100 V T, v 100 © 

R3 marche V 
NJ T2 

T R RE 2 € F01o 200 

Figure 5.68 

Dans les deux cas, l'amorçage de T transmet une impulsion négative sur 

l'anode de T, bloquant celui-ci (grâce au condensateur C). 

IL Test à l'ohmmètre des thyristors de faible puissance. La mesure est extrême- 

ment simple. Elle consiste tout d'abord à connaître la polarité de l'ohmmètre (on 
prend une diode). Ensuite, on connecte la borne + de l'appareil sur l'anode et la 
borne — sur la cathode. Normalement, à « l'échelle des ohms » la résistance est 

infinie. On relie la gâchette à l'anode ; le thyristor s'amorce. Lorsque la gâchette 

est déconnectée de l'anode, le thyristor reste amorcé. 

* Consulter le SCR Manual de General Electric.
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5.3.2.2. Triac 

Contrairement au thyristor dont la conduction est unidirectionnelle, le triac 
conduit dans les deux sens lorsqu'il est commandé par une impulsion en courant, 

positive ou négative. Équivalent à deux thyristors tête-bêche parallèles, ce compo- 
sant est utilisé dans les gradateurs. La figure 5.69 représente sa structure compor- 
tant cinq couches. La commande s'effectue sur la gâchette par rapport à l'anode 
A1. Les caractéristiques courant-tension sont celles de la figure 5.70. Lorsque /G 

= O0, le triac ne conduit qu'à partir de la tension d'avalanche directe ou indirecte 
dont la valeur est de plusieurs centaines de volts. Il est donc bloqué en fonctionne- 
ment normal sans commande. Lorsque le courant ZG est égal au courant nominal 

d'amorçage /cn, le triac est conducteur dans les deux sens et équivaut à deux 

diodes tête-bêche parallèle. 

A2 

_Æ 

Figure 5.69 
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Figure 5.70 

Le fonctionnement bidirectionnel du triac s'effectue suivant quatre modes de 

déclenchement correspondant à 

>0 

Vaoni <0 

>0 

<0 

quadrants I, Il, IL, IV 

IG
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Chaque mode impose un courant ZGX plus ou moins différent. Le cas le plus 

défavorable est Vaa, < 0 et ZG > 0 (quadrant I). Prenons l'exemple du triac 

BTB10 (Thomson), BV4,4, compris entre + 200 V et + 700 V suivant le type, 

Taoa1 = 10 À, JG = 100 mA dans les quadrants I, IT, IV et 7 = 200 mA dans le 

quadrant II. Le turn off est de 2 lis. 

L'utilisation du triac réclame les mêmes limitations que pour le thyristor (le 

d V/d'1f du triac précité est 10 V/us). 

Comme pour les thyristors, les circuits de déclenchement des triacs sont : 

— les circuits intégrés spécifiques (TDA 1024, etc.), 
— les circuits à éléments discrets (transistors et transformateurs d'impul- 
sions ; celles-ci devant être synchronisées par rapport à la tension secteur), 

— les circuits utilisant le diac (voir section 5.4). 

Le fonctionnement en régime alternatif du triac n'impose aucun circuit de 

blocage. L'extinction est naturelle. 

La figure 5.71 représente deux ensembles transformateur-redressement ali- 

mentant une charge R.; avec une tension moyenne $,,., variable (moteur à courant 

continu, alimentation régulée, etc.). Dans le schéma de gauche, on fait varier la 

valeur efficace de la tension primaire du transformateur en utilisant un triac. Dans 

le schéma de droite, on utilise un redressement commandé à point milieu utilisant 
deux thyristors. Les deux cas sont rencontrés en pratique. 

m1 

Tr 

D LT 
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A) » 

Tr 

JL FIRS TO Tr 1100 

Figure 5.71 

5.3.2.3. Optocoupleurs à thyristors et triacs 

Les optocoupleurs ou composants à déclenchement optique sont utilisés en 

puissance. Ils permettent une très bonne isolation entre la commande et 

l'utilisation. 

A. Optothyristor. L'énergie lumineuse de déclenchement étant limitée, la struc- 
ture du thyristor doit donc être de 10 à 100 fois plus sensible que pour un thyristor
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commandé par la gâchette. Ceci est au détriment de la tenue en d V/dfet en 

d1 / d t. L'utilisation d'une gâchette interne amplificatrice permet toutefois 

d'obtenir des optothyristors de 1 500 A/4 KV, ayant un d V / d t de 100 V/us et 

un d//d1tde 200 Aus. 

Le schéma de la figure 5.72a donne un exemple d'application d'un interrup- 

teur optocoupleur à thyristor. Le circuit de blocage n'est pas représenté. On peut 

très bien utiliser un optothyristor pour commander un thyristor de puissance plus 

importante. 

AA
A 

100kQ 

=
 

==
 

“ 4 [ L 

b 

Figure 5.72 

B. Optotriac. Ce composant est très utilisé dans les applications où la source 

d'énergie est le secteur, pour un courant avoisinant la dizaine d'ampère. La 

figure 5.72b représente un circuit d'alimentation utilisant un optotriac H11J1 
(GE). La résistance et le condensateur servent à limiter le d V / d t. Un courant 

1Fr= 10 mA est nécessaire pour déclencher le triac. Dans le cas d'un fonctionne- 
ment à forte puissance on utilise un optotriac pour piloter un triac de puissance. 

5.4. COMPOSANTS A AVALANCHE DE FAIBLE PUISSANCE 

Ces composants sont nombreux et ont chacun leurs applications particulières. 

Citons : 

— les thyristors, optothyristors, triacs, optotriacs ayant une tenue en tension 

de quelques dizaines de volts à quelques centaines de volts pour une intensité
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avoisinant l'ampère, 

— le thyristor tétrode ou à double commande, 
— le transistor unijonction ou UJIT, 

— le transistor unijonction programmable ou PUT, 

puis les dipôles actifs : 

— le SUS (Silicon Unilateral Switch) 

— le SBS (Silicon Bilateral Switch) 

— la diode Schockley 
— le diac. 

5.4.1. THYRISTOR TÉTRODE 

La figure 5.73 représente la structure, le schéma équivalent et le symbole du 

thyristor tétrode. Ce composant est utilisé pour commander des relais, des thyris- 
tors de puissance, pour bloquer des transistors dans des régulations, etc. 

anode | A 
À 

AG 
P 

ko 
AG 

gachctte par H 
rapport à la | N iN gachette par KG ot PP | rapportà 

N l'anode KG K 

cathode | K < 

Figure 5.73 

RTC commercialise le thyristor tétrode BRY39 dont la tenue en tension 
est 70 V, le courant moyen 0,25 A et les temps de commutation £,, < 300 ns, 

off < 3 Us. 

5.4.2. TRANSISTOR UNIJONCTION 

Le transistor unijonction ou UJT est constitué d'un barreau de silicium dopé 

N- et d'une zone diffusée P appelée l'émetteur (figure 5.74). Le schéma électrique 

correspond à un diviseur de tension RB;, — Rp) (Ra; + RB2 = 10 kQ à cause du 
faible dopage N- et du canal réduit), associé à une diode.
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Figure 5.74 

La caractéristique tension V£g, en fonction du courant /E est représentée sur 

la figure 5.75. L'UIT étant alimenté par la source continue E, tant que Veg, n'a pas 

atteint la valeur 

R 
Vi ==" E+06=19E+06-19E 

Rs: + RB2 

Ve, 4 

EB17 21 
1 Rg,+R3; Rg, 

TT <— ic — E+ 0,6 
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0 

: conduction permanente 
Y “ de la jonction 
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Fi > 

Iro I vallée le 

Loic 

Figure 5.75 

le seul courant qui traverse la jonction est le courant de fuite inverse puis direct. Il 

évolue de la valeur 750 à la valeur 1,;.. A partir de la tension V..., la jonction EB; 

conduit fortement et la résistance équivalente Reg, devient très faible. Alors Veg; 

diminue malgré l'augmentation de /£. Entre le pic et la vallée, la caractéristique 
présente une pente négative associée à une résistance négative. Au delà de Z,;née, 

la pente redevient positive. Le fonctionnement est stable dans les parties en traits 
pleins, il est instable dans la partie en trait pointillé. Notons que 7 représente le 
rapport intrinsèque du diviseur de tension interne et que la tension V,;. dépend de 

net de E (en pratique 0,5 < 7 < 0,85). 

Le transistor unijonction est utilisé pour réaliser des oscillateurs à relaxation. 

La figure 5.76 représente un tel oscillateur. Les résistances R; et R, sont de faible
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valeur (quelques dizaines d'ohms). A la mise sous tension, le condensateur se 
charge à travers R. Lorsque la tension ve = vg a atteint vi, l'UJT conduit et le 

condensateur se décharge à travers le circuit Rep, et R, avec une constante de 

temps très faible. Lorsque le courant de décharge a atteint Z née, l'UJT se bloque et 

le cycle recommence. La figure 5.77 représente les graphes de ve = vg et vr,. On 

obtient de très belles impulsions énergétiques permettant de commander des thy- 

ristors ou des triacs (les figures 7.61 et 7.62 de l'ouvrage Electronique industrielle 

représentent une commande de thyristor par impulsions synchronisées, issues d'un 

relaxateur à UJT). 

+ E Vc constante de temps RC 

< L E RS CLS TT TE 

ER R D ee ee 
Vh+4----- RE CRE = 

To 
V,L Mo M 5 t 

B VRi4 constante de temps RC 
vc d VTT 

Vo é = À  _ t 
am T Les 

Figure 5.76 Figure 5.77 

Remarques 

— Pour que l'oscillateur fonctionne correctement, il faut que le courant 7 

dans la résistance R soit plus grand que J, (sinon l'UIT reste bloqué) et plus petit 

que /, (sinon l'UJT reste conducteur). Cela traduit 

E E (1- 
E Cp EU-D 
LA [A 

— À partir des conditions initiale et finale de la variation exponentielle, on 

déduit la fréquence de relaxation f = F avec 

1 
T=RCI 

"1 

— Faire varier la fréquence, revient à faire varier la valeur de R (résistance 

fixe en série avec une résistance variable). 

— On peut remplacer la résistance R par un générateur à courant constant ou 

à courant commandé. La tension 6 est alors triangulaire. 

— La sortie sur la base B; fournit des impulsions négatives.
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Exemple de caractéristiques : UJT 2N4870 Jess, = 1,5 A, VB2Binax = 35 V> 0,56 
<n<0,75,4 kQ < Rp, <9 KQ,/,= 5 HA, 1,=5 mA. 

5.4.3. TRANSISTOR UNIJONCTION PROGRAMMABLE 

Le transistor unijonction programmable ou PUT est un thyristor de faible 

puissance, à commande de gâchette par rapport à l'anode (figure 5.78). Il s'amorce 

lorsque le potentiel de la gâchette est négatif (= — 0,6 V) par rapport au potentiel 
de l'anode. Comme l'UJT, il est utilisé dans des applications de commutation telles 

que : oscillateurs, contrôle de moteurs, remplacement de relais, timers, confor- 

mateurs d'impulsions, etc. Le schéma de la figure 5.79 représente un relaxa- 

teur à PUT. Le composant s'amorce lorsque la tension ve a atteint la valeur 

R 
E R " R + 0,6. La forme des graphes de ve (r) et u (f) est identique à celle de la 

1 + 2 
figure 5.77 (RK est de l'ordre de la dizaine d'ohms, R, et R de 10 kQ à 1MQetR 

déterminée à partir des valeurs de J, et 1,). Les avantages du PUT comparé à l'UJT 

sont : 

TA 

A A 
JE | L vallée pic 

JU 

à AG AG d 4 
P 

N 

K 

Figure 5.78 

Figure 5.79 

— un rapport intrinsèque programmable 

! Ri+R n
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— en saturation, la résistance dynamique plus faible permet des courants plus 

élevés, 

— un courant de fuite très faible à l'état bloqué (Rx >> Rpp1); 

— un temps de montée inférieur à 100 ns. 

On comprend pourquoi l'UJT tend à disparaître au profit du PUT. 

Exemples de caractéristiques. Transistor unijonction programmable BRY39 

(RTC), Voa = 70 V, Ja = 250 mA, 1, < 5 LA, 1, > 25 HA, l640 < 10 mA, 
IcKs < 100 nA, t, < 80 ns. 

5.4.4. DIPÔLES ACTIFS À AVALANCHE 

A. Silicon Unilateral Switch SUS (figure 5.80). C'est un thyristor à commande 

de gâchette par rapport à l'anode dont la gâchette est reliée à la cathode par une 

diode Zener à faible valeur VZ. Il permet de réaliser des oscillateurs sans obliga- 

tion d'utiliser la gâchette (par exemple, commande de thyristors). 

14 

À A 
G 4 

G / vallée 

/ te 

, K | BV Var 

K 

Figure 5.80 

B. Silicon Bilateral Switch SBS (figure 5.81). Ce composant est identique à 

deux SUS connectés en tête-bêche parallèle. Il permet de commander des triacs 
(G positif et négatif). 

I 4 

Figure 5.81
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Remarque. Nous avons présenté au paragraphe 2.6.2, les varistances et plus parti- 

culièrement les diodes à avalanche BOD (breakover diodes). Ces diodes utilisées 

comme éléments de protection dans certaines installations, présentent les caracté- 

ristiques du SUS (reverse blocking BOD) ou du SBS (symetric BOD), avec des 

tensions d'avalanche comprises entre 100 V et 280 V pour des courants de sur- 

charge de 250 A. 

C. Diode Schockley. Comme pour le SUS et le SBS, la diode Schockley est un 

composant à quatre couches qui bascule d'un état haute impédance à un état 

stable de très faible impédance. Il revient à son état haute impédance lorsque 

TL < Lyaintien (OU lyanée). Sa Caractéristique courant-tension ressemble à celle du SBS 

(figure 5.81) mais est beaucoup moins stable en température (dérive moyenne du 

SBS et du SUS, 0,02 % par °C au voisinage de 8 V). 

D. Diac ou bilateral trigger diode (figure 5.82). C'est un transistor symétrique 

NPN à avalanche contrôlée. Il est utilisé comme élément à résistance négative. Par 

rapport au SBS, le diac est toujours instable lorsqu'il conduit. Il est utilisé comme 

élément de déclenchement des triacs. Thomson commercialise les diacs DB3, 

DB4, DB6 dont les tensions de déclenchement sont respectivement 32 V, 40 V et 

60 V, une dissymétrie de + 3 V, un coefficient de température égal à 0,1 %/°C, un 

courant à la limite de déclenchement de 200 LLA et un courant de crête en conduc- 
tion de + 2 A. 
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Exemples d'utilisation. La figure 5.83 représente une charge (moteur universel, 
lampe, etc.) alimentée par le secteur, à travers un thyristor ou un triac. Le circuit 

de déclenchement est un condensateur qui se charge à travers R et se décharge 

dans le circuit de gâchette à travers un diac (ou un SBS). 

5.5. PROBLÈMES THERMIQUES EN RÉGIME IMPULSIONNEL 

5.5.1. PROBLÈMES THERMIQUES EN GÉNÉRAL 

La loi d'Ohm thermique appliquée aux composants, en régime permanent, 

s'écrit 

(CA nn A = P (Rihib + Rihbr + Rihra) 

Cette relation largement présentée aux paragraphes 2.1.4.2 et 3.2.2.6 permet 

de déterminer la dimension des radiateurs (dissipateurs) afin de travailler avec une 

température de jonction 6, raisonnable. 

Remarque. Sans radiateur, un composant de puissance ne dissipe que très peu 

d'énergie. A titre d'exemple, le transistor 2N3055 (P = 117 W), conditionné dans 

un boîtier T03, présente une résistance thermique boîtier-ambiante R4,, = 30°C/W 
(30 K/W). Pour une température ambiante de 30°C et une température de jonction 

maximale imposée, égale à 100°C, la puissance dissipable est obtenue à partir de 

la relation 

100 — 30 = P (Run + Rinbe) 
20025 _ sky 

avec Rp = 117 

Ainsi P=—70 _22w 
31,5 

5.5.1.1. Fatigue thermique des transistors de puissance 

En général, un composant de puissance est constitué d'une pastille de sili- 

cium soudée sur un boîtier métallique en cuivre ou en acier, qui lui sert de support 
et d'échangeur thermique. La différence des coefficients de dilatation linéaire de 

ces matériaux, provoque des contraintes mécaniques au niveau de la soudure, à 

chaque cycle thermique. 

En pratique, on rencontre deux types de soudures : 

— la soudure tendre, à base d'un alliage plomb-étain, utilisée pour des pas- 

tilles de silicium de diamètre inférieur à 5 mm ;
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— la soudure dure ou brasure, à base d'alliage or-silicium, avec un matériau 

intermédiaire, le molybdène, pour des puissances supérieures à la centaine de 

watts. 

La fatigue thermique se caractérise par une augmentation de la résistance 

thermique Rw;,. Elle dépend de la température maximale atteinte et du nombre de 

cycles. A titre d'exemple, la figure 5.84 représente la limite d'endurance pour un 

transistor 2N3055 à soudure tendre (nombre de cycles), en fonction de la puis- 

sance dissipée et de la différence de température du boîtier. Ainsi pour P = 30 W 

et AJ = 60°C entre le fonctionnement et l'arrêt, on trouve 70 % de transistors bons 

après 90 000 cycles. 
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5.5.2. RÉGIME IMPULSIONNEL 

En régime transitoire, la température de jonction ne dépend pas directement 

de la puissance dissipée, mais de l'énergie W= P - £, fournie par une impulsion de 
durée t,. 

5.5.2.1. Impédance thermique 

Lorsque l'on applique au composant un « échelon de puissance », la tempéra- 

ture varie exponentiellement (système thermique du premier ordre). Cette notion 

tient compte de la résistance thermique R4 à l'état permanent et de la capacité 

thermique C4 traduisant le stockage de chaleur dans les éléments du dispositif 

(pastille, boîtier, connexions). On admet que la température du boîtier atteint la 

température d'équilibre au bout du temps 3 tn = 3 Ry Cu (figure 5.85).
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Figure 5.85 

5.5.2.2. Série d'impulsions 

Dans le cas d'une série d'impulsions, la température de jonction subit des 
croissances et décroissances exponentielles (figure 5.86). L'impédance Z, est 

déduite de R4 par la relation 

Zn = KR 
où K dépend de £, (durée de l'impulsion) et & (rapport cyclique). Les abaques K (4, 

et ô) sont tracées pour chaque composant. La figure 5.87 en donne un exemple 

pour le transistor BUX39. On détermine la puissance maximale des impulsions 

par la relation 

P L Ojmax — amb 
CEmax = SD pp — 

max À Rihba + K Rüjb 

Figure 5.86
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Figure 5.87 
Source : Sescosem 

Exemple. Transistor BUX39, Rio = 1,5 K/W, largeur des impulsions 1, = 1 ms, 

rapport cyclique & = 0,2, résistance thermique boîtier-ambiante Ry,, = 3 K/W, 
température ambiante 6, = 40°C, température de jonction 6,,,, = 100°C. A partir 
de la figure 5.87, on déduit X = 0,45. Ainsi 

: 100 — 40 : 
Pa = 02:3+0,45:1,5 =4TW: 

5.5.2.3. Impulsion unique 

Dans lc cas d'une impulsion unique de durée #, très inférieure à la constante 

de temps thermique, la température du boîtier est celle de l'ambiante. Le fabricant 

indique unc aire de sécurité en Le, Ver, P et second claquage pour tous les transis- 

tors. La figure 5.88 donne un exemple pour le transistor BUX39. On remarque 
que l'on peut, par exemple, appliquer une impulsion de largeur £, = 1 ms avec 
Ic = 20 A et Vce = 30 V 

20 

10 + 
RENE E=— nus: NE î 

s ei EE ue 
Li Le HR! 

î Ut Ïl 
Contin, + 

—————— \ T Conr. | FT \\ se 
Umouisron ( d i ! ' 

y fers L î l 

T T 

05 + u nn 
j } Ï 
T Î 

T 

02 nl } 

0,1 

1 2 s 10 20 50 100 200 500 Ve!" 

. 
Figure 5.88 

Source : Sescosem



Commutation faible et forte puissance 271 

Lc régime d'impulsion unique est équivalent au régime périodique avec un 

rapport cyclique ô = 0,01. 

Si les impulsions sont de forme quelconque, on les calibre en impulsions rec- 
tangulaires de même surface (même énergie). 

5.5.3. BOÎTIERS ET RADIATEURS 

s 
Les composants de puissance sont toujours associés à un radiateur. 

L'isolement électrique peut être assuré à trois niveaux différents : 
— entre le silicium ct le boîlicr (isolement internc), 

— entre le boîtier et Ie radiateur, 

— entre le radiateur ct le chassis (la masse). 

La dernière solution est celle qui n'augmentc pas la résistance thermique 

jonction-ambiante mais qui présente un double inconvénient : 

— capacité parasite importante (gênante en commutation rapide), 

— rayonnement élevé, à cause du radiateur porté à un potentiel variable 

flottant. 

L'isolcment entre le boîticr et le radiateur tend à disparaître en grande puis- 
sance. Il présente, en effet, trois inconvénients : 

— il est coûteux cn main-d'œuvre, 
— les risques de défaut d'isolement sont importants (il existe actuellement les 

boîticrs à fond plat fixés par clip), 
— il entraîne une augmentation de la résistance thermique pouvant atteindre 
1 K/W. 

L'isolement interne devient la meilleure solution (dans la mesure de la dispo- 

nibilité du composant). À titre d'exemple, et pour un transistor 450 V-20 À, un 

boîticr TO3 (métal) + mica présente une résistance thermique Rihir = 1,5 K/W et 

une capacité parasite de 110 pF, un boîtier TOP3 ou SOT3 (époxy) + mica pré- 

sente Rai = 1,4 K/W ct C = 85 pF, un boîtier TOP3 ou SOT3 isolé présente 
Rj = 1,1 K/W ct C = 13 pF et un boîtier ISOTOP présente Rx, = 0,83 K/W et 
C = 60 PF. 
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La figure 5.89 représente le montage sur radiateur des transistors isolés 

(SOT199-RTC) comparé au transistor non isolé (SOT83). 

La figure 5.90 présente les composants isolés ISO TOP, connectés par vis ou 
par prises fast-on. 

Figure 5.90 
Source : Thomson Semiconducteurs 

5.6. EXERCICES 

Exercice 1. La figure 5.91 représente un transistor bipolaire fonctionnant 

en émetteur commun et en commutation. Ses caractéristiques sont B = 100, 
fr = 100 MHZ, Cic = 3 PF. 

E=10V 

£ Rc=500Q 

Figure 5.91 

— Quelle doit être la valeur statique de e permettant d'obtenir 

S=S0=5 V (Vpro = 0,6 V) ? 

— Déterminer la valeur de la capacité parasite Ci.
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— Déterminer la constante de temps du circuit d'entrée et du circuit de 

sortie si la diode Schottky présente une capacité parasite Car = 5 pF. 

Solution 

E-$Ss 10-5 h 
— Le courant Jco = Ra = 50 10 mA est commandé par un courant 

(e 
180 = NA = 0,1 mA. La valeur statique de e doit être 

e = RB 130 + VBEo = 105 - 10-4+ 0,6 = 0,7 V. 

— La valeur de la capacité parasite C.. est déterminée à partir de la relation 

Bo B 
= —— =—— = 250 Q. fr 7 ie Co avec Ar 50 

401c 

Ainsi 

Bo 102 
Chbe = = 2 8 

2n-huc fr 27:2,5:107-10 

— Pour déterminer les constantes de temps, il faut utiliser le schéma des 

figures 5.6 et 5.7. Les capacités C:. et CAx sont déplacées par effet Miller. Le 

gain en tension en régime linéaire étant 

G..= BRc_ 100-500 

V0 hy 250 
la capacité d'entrée devient 

Ce = Che + (1 + À) (Cie + Car) = [600 + 200 (3 + 5)] - 10-12 
= 2 200 PF. 

Ainsi la constante de temps d'entrée vaut 

Te = Rp // hu + Ce = 1 000 // 250 : 2,2 - 10% 
Te = 4,4 : 10-7 = 0,44 Lis 

et celle de sortie 

Te = Re (Ce + Car) = 500 (3 + 5) 10712 
T%=4:10°=4ns. 

Cie = = 600 pF. 

=-—200 =- A 

Exercice 2. Le montage précédent travaille en commutation grands signaux. 

Quels sont les temps de montée et de descente si le signal d'attaque e est un 

signal carré évoluant entre 0 volt et 1 volt ? On prendra Cr+e = 5 PF. 

Solution 

En fonctionnement sursaturé et surbloqué, les temps de montée et de des- 

cente sont définis au paragraphe 5.1.1.3. 

— Temps de montée f,,. Nous avons la relation 

lon = la + ld2 + las + Er



274 Commutation faible et forte puissance 

avec 

+ la 2 Ro (Crve + Croe + Ca) In 

ty =105(5+3+5)-102In2,5=1,2- 10% 
1 1 fe —— = ———=5.10-10 Grp min 1 S 

K 
° la3 7 Te In K-01 

1-06 

avec = Jia _ _1000 
Brie 10/5007 

100 

ts =44 - 107 In 2 = 0,22: 10775 
, 

0,1 K- 
°t=tln-—2-=4,4.107In1,7= 2,4: 107 T, ne 09 n1,7 S 

Ainsi fon = 1,2 : 10-8+ 5 10-10+4+2,2- 10-8 + 2,4 - 10-7 2,7 - 1077 

on = 0,27 Us. 

— Temps de descente. Il est normalement défini par la relation tr = f, + f£. 

La présence de la diode d'antisaturation (diode Schottky) fait que f, = O. 

Alors 

K'-0,1 =T. In —=—— ts = Te Mn K'=09 

1-0 
K'= =2,5 avec 1-06 

soit t1= 44: 10-7 In 2,5 = 4: 107 

Lort = fr = 0,4 LS. 

Exercice 3. Nous avons présenté, au paragraphe 5.2.2.1, un exemple de cir- 
cuit driver à transistors bipolaires pilotant un transistor de puissance 

(figure 5.32). Déterminer la valeur des éléments si nous nous imposons un 

coefficient de surtension permanente X, = 2, un coefficient de surtension 

transitoire K, = 10, Vesa = 0,7 V et Vcrca = 0,2 V. 

Solution 

Le transistor de puissance est parcouru par un courant /< = 1 A. Pour un 

B = 10, le courant de base /8,, est égal à 100 mA et le courant permanent de
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saturation /B4 = 2 {pin = 200 mA. Lorsque T, est saturé, la base de T; est au 
potentiel de 5 — Vor,k = 4,8 V. 

L'équation 

4,8 — Vies - VBerp = (Re + R7) Tia 
permet d'obtenir 

4,8-0,7-0,7 
0,2 

La valeur de R est calculée en utilisant le coefficient de sursaturation transi- 

toire X, = 10. Le condensateur non chargé étant considéré comme un court-circuit, 

nous avons 

R6+R3= =17Q 

4,8 — VBE3 — VBErP = Ré (10 Tam) 

Re= 5 = 340 

alors R1=17-3,4= 13,6 Q. 

On obtient la valeur de C en utilisant la relation R3 C = ter (du transistor de 

puissance) 
. —6 

c= 015107 _601.106=10nF. 
13,6 

La résistance R; est déterminée en considérant la phase de blocage avec une 

tension Vc = 3,4 : 58 = 2,7 V (charge du condensateur pendant la phase précé- 

dente) et un courant d'évacuation égal à 0,2 A (même valeur que le courant perma- 
nent de sursaturation). L'équation de la maille Rs — Veg4 — Re — R7 — VBErp COITES- 

pond à 

Rs IB4 + 0,7 + (3,4 X 0,2) — 2,7 — 0,7 = 0 

soit Rs 184 = 2,02. Comme B4 = 100 et 154 = = = 2 mA, cela conduit à 

__2,02 
=1kQ 

$ 2.10% 

En régime ransioire Ÿ courant 7, correspond à la somme de /3,= 1 10 mA 

2 = 5 mA) soit JC, = 15 mA. Pour un B = 100, nous 

= 0,15 mA et /p.,, = 0,3 mA. Si, dans la résistance R3, on 

et du courant dans Rs (SV 

aVONS Tim = 15 

prend un courant égal à /5.,.,, on trouve 

On obtient R, à partir de la relation 5 — 0,7 —0,2 = R4 x 0,6 mA
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4,1 = À 68 kQ. 
Ra 0,6 : 10 6,8 

0,6 mA 
B 

Le courant limite de base de T; est = 6 HA. Si on adopte Jp. = 2 Ipin 

et JR = pr NOUS avons R2 Bsat 

= 07 _- Re ge * KO. 

Pour une sortie TTL de 2,5 volts, la résistance R, vaut 

__25-0,7 De = 7SKQ. Ri 

On pourrait réduire ces valeurs de R; et R, en nous imposant un courant de 

saturation de T; plus important (par exemple R; = R; = 10 kQ). 

Exercice 4. On réalise un « clignoteur » constitué de deux lampes de 300 W et 

alimenté par une tension continue de 300 V (figure 5.92). Les transistors 
MOS de puissance utilisés sont des IRF730 dont les caractéristiques sont 

BVpss = 400 V, D = 5,5 À, RoSon = 1 Q, Vr = 4 V, £&g = 4 S, VGsmax = + 20 V, 

Ciss = 620 pF'et C;;, = 21 pF. 

+E=300 V 

Figure 5.92 

Déterminer les éléments du montage sachant que la fréquence de fonc- 

tionnement est 0,5 Hz. 

Solution 

Il faut d'abord déterminer la valeur de la tension de commande Vs. Le cou- 

rant /) est celui qui circule dans les lampes
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Comme la tension de seuil est Vr = 4 V et la pente g = 4 S = 4 A/V, la ten- 

sion limite de commande est 

Vos = 442425 V 

La limite maximale de Vos étant 20 V, nous prendrons 

R 
R +R) 

soit R=19R 

Vos = 15 = - 300 

La diode D protège la grille du transistor lorsque l'impulsion négative de 
— 300 V apparaît. Sa tenue en tension inverse doit être supérieure à 300 V (par 

exemple, une diode IN4005). 

A cause de la symétrie, le rapport cyclique de cet astable est de 50 %. Pour 

une fréquence de 0,5 Hz, la période vaut T=2 #4 =25. 

Le temps f, est déterminé à partir de la variation exponentielle des potentiels 
des points À et B 

Le 
ïT VaouVB=Ae 1 +B 

avec —E = A +8B = 300, (condition initiale) 

+15 =B, (condition finale) 

et T=R/RC=R,C car R) << Ri. 

Donc A =-315 

et Va =-315e-Re +15. 

Au temps #, la tension VA = Vos est égale à la tension de seuil du transistor 

(Vr = 4 V). On en déduit la relation 
+ 

4=-315e RC +15 

soit h=RCIn = 1 seconde 

et RC=0,3 

Si on prend C = 1 UF (tenue en tension supérieure à 300 V), il vient 

R) = 300 kQ, R; = 5,7 MQ, R3 = 3 MQ (R3 >> R; afin de ne pas modifier la cons- 

tante de temps). 

Remarque. On pourrait utiliser ce principe pour réaliser un onduleur autonome 

simple. Il suffirait de remplacer les deux lampes par un primaire à point milieu de 

transformateur, la charge étant sur le secondaire.





CHAPITRE 6 

Intégration des fonctions analogiques* 

6.1. PRÉSENTATION SUCCINCTE 
DES CIRCUITS INTÉGRÉS ANALOGIQUES 

Les premiers circuits intégrés analogiques datent de l'époque de la maîtrise 

du silicium (— 1960). L'amplificateur opérationnel 1A702 fut le précurseur avec 
ses 9 transistors NPN répartis sur une pastille de 1,5 mm2. L'évolution permanente 

de la technologie d'intégration monolithique (diffusion, implantation ionique, etc.) 

a permis de réaliser des fonctions bien plus performantes qu'en technologie câblée 

et tout aussi performantes qu'en technologie intégrée hybride. 

Il existe sur le marché un nombre impressionnant de circuits intégrés analogi- 
ques courants (amplificateurs opérationnels, régulateurs, comparateurs, etc.) et 

moins courants (amplificateurs vidéo, commande de moteurs, décodeurs stéréo, 
etc.). Nous allons essayer de dresser une liste en définissant quelques termes 

« clés ». 

6.1.1. FONCTIONS LINÉAIRES CLASSIQUES 

6.1.1.1. Famille des amplificateurs opérationnels 

Nous trouvons : 

— les amplificateurs opérationnels classiques, rapides, à faible consomma- 

tion, programmables, monotension, haute-tension, de puissance, 

* A partir de ce chapitre, nous quittons les composants discrets pour présenter leur intégration. 

I n'y aura donc pas d'exercices d'accompagnement.
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— les amplificateurs d'instrumentation, de précision, 

— les buffers. 

Les mots « clés » sont : 

° Bandwidth, bande passante fo, 

° Gain Bandwidth, produit gain x bande passante, 

* Voltage gain, gain en tension, 

+ Slew rate, pente maximale du signal de sortie en V/us, 

+ Common mode rejection ratio, taux de réjection de mode commun 

TRMC = 20 log A4 /Ac, 

° Input bias current, courant de polarisation en entrée, 
Input offset voltage, tension de décalage en entrée, 

Input resistance, résistance dynamique d'entrée, 

* Supply current, courant à vide fourni par l'alimentation, 

* Input voltage range, dynamique maximale en entrée pour une tension 
d'alimentation donnée, 

* Ouput voltage range, dynamique de sortie pour une charge donnée, 

etc. 

6.1.1.2. Famille des régulateurs 

Nous trouvons : 

— les régulateurs linéaires, 
— les régulateurs à découpage, 

— les régulateurs à capacités commutées, 

— les références de tension. 

Donnons quelques mots « clés » : 

* Drop out voltage, minimum normal de tension entre l'entrée et la sortie, 
° Input voltage range, maximum de tension admissible à l'entrée, 

* Line regulation, régulation en fonction des variations du secteur, 
* Load regulation, régulation en fonction des variations de la charge, 

° Quiescent current, courant absorbé par le régulateur, à vide, 

- Ripply rejection, réjection de l'ondulation amont, 
etc. 

6.1.1.3. Famille des comparateurs de tensions 

Nous trouvons : 

— les comparateurs classiques, 

— les comparateurs programmables.
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La plupart des termes « clés » sont identiques à ceux des amplificateurs opé- 
rationnels. Notons toutefois en plus : 

* Positive output level, niveau haut en sortie pour la compatibilité TTL, 
- Negative output level, niveau bas en sortie, 

° Response time, temps de réponse à un créneau d'entrée. 

6.1.2. COMMUTATEURS ANALOGIQUES 

Les commutateurs analogiques utilisent des transistors JFET, des transistors 

MOS ou des CMOS. Ils sont utilisés pour commuter des signaux analogiques en 
simple voie ou dans des multiplexeurs. 

D'autres applications utilisent ces commutateurs : 

— les échantillonneurs-bloqueurs, 

— les amplificateurs opérationnels « chopper », 

— les filtres à capacités commutées, etc. 

Les quelques mots « clés » sont : 

* ON resistance, résistance série R,, à l'état conducteur, 

+ Analog current range, gamme de courant que peut véhiculer le com- 

mutateur à l'état passant, 

* Analog input leakage current, courant de fuite d'entrée à l'état bloqué, 
+ Analog input capacitance, C$ (on) et C$ (off), capacité entre l'entrée 

(source) et la masse, 

* Analog output capacitance, CL (on) et Ci (off), capacité entre la sortie 

(drain) et la masse, 

+ Analog voltage range, dynamique maximale de la tension à commuter, 

+ Analog ON-OFF switching time, £ €t tr, intervalle de temps défini à 

50 % entre la commande et le signal de sortie. 

6.13. FONCTIONS SPÉCIALES 

Les domaines d'applications sont très variés, certains circuits sont présentés 

dans d'autres ouvrages de cette collection. Citons : 

— les filtres actifs (passe-bas, passe-haut, passe-bande, sélectifs, universels) 

suivant des réponses typiques (Butterworth, Cauer, Chebyshev, Bessel) ; 

— les convertisseurs analogiques-numériques CAN compatibles TTL, TTL 

TRISTATE, CMOS, 8-10 ou 12 bits ; 

— les convertisseurs numériques-analogiques CNA, 8-10-12 bits ; 

— les circuits audiofréquences tels que préamplificateurs correcteurs, équali- 

seurs, amplificateurs de puissance mono ou stéréo ;
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— les circuits radiofréquences tels que décodeurs stéréo, démodulateurs, 

amplificateurs FI, circuits d'accord, amplificateurs sélectifs ; 
— les circuits pour récepteurs de télévision tels que circuits de synchronisa- 

tion lignes et trames, circuits décodeurs, circuits de déviation, oscillateurs 

mélangeurs ; 

— les circuits utilisant les boucles à verrouillage de phase ou PLL ; 
— les circuits de commande pour l'électronique de puissance (modules à 

transistors, commande des thyristors et des triacs) ; 

— les circuits de commande des moteurs (à courant continu, pas à pas, syn- 

chrones autopilotés par onduleur), les circuits PWM ; 

— et bien d'autres circuits très spécifiques comme les convertisseurs fré- 

quence-tension, les détecteurs de niveau de fluide, les contrôleurs d'injection 
de fuel, les récepteurs d'ultrasons, les timers, les capteurs de température, etc. 

6.2. TECHNOLOGIE DES FONCTIONS LINÉAIRES CLASSIQUES 

On pourra se reporter à l'ouvrage Amplificateurs opérationnels car de nom- 

breux éléments technologiques sont fournis. D'autre part, certains schémas de base 

ont été étudiés dans les chapitres précédents. Nous y ferons référence. 

6.2.1. TECHNOLOGIE BIPOLAIRE 

6.2.1.1. Composants de base 

Les composants de base rencontrés dans les circuits intégrés analogiques, en 
technologie bipolaire, sont : 

— les transistors NPN, 

— les transistors PNP verticaux et latéraux, 

-— les transistors multicollecteurs ou source de courant, 

— les diodes, 

— les résistances, 

— les condensateurs. 

Nous présentons ces composants, sans préciser les phases de fabrication 

(pour cela, consulter les ouvrages cités en bibliographie). 

A. Transistor NPN (figure 6.1). Dans un caisson isolant, on diffuse respective- 
ment la zone N du collecteur, la zone P de la base puis les zones N* de l'émetteur 

et du collecteur. Les caractéristiques de ce transistor NPN sont identiques à celles
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obtenues avec les composants discrets (100 <8< 300). Le transistor super f 

(2 000 < $ < 5 000) présente une zone N* d'émetteur plus profondément implantée 

dans la base, ce qui réduit son épaisseur et diminue la tension de claquage de la 
jonction base-émetteur. 

E B, connexion métallique 
en aluminium 

C 

VE, 

mur 
d'isolement 

couche enterrée substrat V 

Figure 6.1 

Le transistor NPN intégré présente plusieurs éléments parasites (figure 6.2) : 

— une jonction NP (diode D) normalement sans effet si le substrat est relié 

au potentiel le plus négatif V., 

— un transistor PNP actif lorsque le potentiel du collecteur du NPN est néga- 
tif par rapport à la base, 

— des capacités parasites : 

- capacité collecteur-base C,. contribuant à l'effet Miller dans l'émetteur 

commun (première fréquence de cassure), 

. capacité collecteur-substrat C.; contribuant à la deuxième fréquence de 

cassure (autour de 1 MH). 

C 

IC bc 

B NPN 
D 

Ces 

PNP 

V_ v_ E 

Figure 6.2 

La couche enterrée N* présente un double rôle : 

— elle réduit l'influence du transistor PNP en diminuant son gain en courant 

(B < 1,5), 
— elle diminue la résistance série des composants en apportant une plus forte 

densité d'électrons.
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B. Transistor PNP vertical (figure 6.3). On l'appelle aussi transistor PNP sub- 

strat, utilisable uniquement en collecteur commun. Par construction, la base relati- 

vement épaisse ne permet pas un gain en courant important (20 < B < 50). La forte 

valeur de la capacité parasite base-collecteur fournit une fréquence de cassure, à 

partir de 20 MHz. 

substrat V_ 

Figure 6.3 

C. Transistor PNP latéral (figure 6.4). Le collecteur et l'émetteur sont réalisés 

ensemble, en même temps que les bases des transistors NPN. L'effet transistor ne 

se manifeste qu'aux abords des jonctions émetteur-collecteur. Une grande partie 

des porteurs se recombine dans la base épaisse. Ces transistors présentent un gain 

en courant f n'excédant pas la dizaine. En pratique, lorsque l'on souhaite obtenir 

un gain en courant important, on associe ce PNP à un NPN, pour réaliser un tran- 
sistor équivalent PNP composite. La fréquence de transition des transistors PNP 

latéraux est inférieure à 10 MHz. 

substrat V_ 

Figure 6.4 

D. Transistor multicollecteur ou source de courant. Les circuits intégrés analo- 

giques réclament des sources de courant calibrées. Leur principe sera vu un peu 

plus loin et correspond à utiliser un transistor multicollecteur (figure 6.5). Le cou- 
rant dans chaque collecteur est proportionnel à la surface de sa zone N. Ainsi, en 

imposant un courant /, dans C;, les courants dans C; et C; sont respectivement k; 

Letk:1:.
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C1 C2 C E 3 

DT 
substrat V_ 

Figure 6.5 

E. Diodes (figure 6.6). Les diodes sont fabriquées en même temps que les transis- 

tors. Plusieurs principes sont retenus : 

— utilisation d'un transistor NPN dont on relie le collecteur et la base, 

— utilisation de la jonction base-émetteur d'un transistor NPN. Dans ces 

deux premiers cas, la tenue en tension inverse est de quelques volts, 

— utilisation de la jonction collecteur-base (la zone d'émetteur n'étant pas 

diffusée). La tenue en tension en inverse de cette diode est de plusieurs 

dizaines de volts. 

| 

substrat V 

Figure 6.6 

Pour obtenir une diode Zener, on utilise les deux premiers cas entre l'émet- 
teur et la base du transistor. La tension Zener est alors voisine de 7 volts. 

F. Résistances (figure 6.7). On utilise en général la propriété de la conductance 

d'un barreau de silicium. La densité d'impuretés correspond à celle de l'étape de 

diffusion générale. Dans la plupart des cas, les résistances sont diffusées en impu- 

retés P (étape de fabrication de la base des transistors NPN). 

— Pour des résistances de 30 Q à 30 kOQ, on diffuse les impuretés P dans le 

caisson N, suivant une certaine épaisseur. La géométrie de la diffusion est 

souvent en forme de spirale. La résistance est isolée en portant la zone N au 

potentiel V,.
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— Pour des résistances de plus de 30 kQ, on diffuse dans la zone P précé- 
dente une zone N*, diminuant son épaisseur et augmentant ainsi la valeur 

résistive. La résistance ainsi obtenue est non linéaire et présente un coeffi- 

cient de température important. 

substrat V_ 

Figure 6.7 

Les tolérances de ces résistances peuvent atteindre + 20 % (dans ce cas, on 

considère plutôt le rapport de résistances). On améliore la précision en utilisant 

l'implantation ionique ou le dépôt en couche mince de nickel et chrome (on peut 

atteindre une tolérance + 3 % et un coefficient de température de 10-$/°C). 

Les contacts ohmiques semiconducteur-métal sont réalisés, d'un côté par sur- 

dopage, de l'autre côté en utilisant de l'aluminium. 

G. Condensateurs. En intégration, il existe trois méthodes permettant de réaliser 

des condensateurs : 

— utilisation de la capacité de transition d'une jonction polarisée en inverse 

(quelques picofarads), 

— dépôt d'une couche mince (quelques dizaines de picofarads). Le condensa- 

teur est alors constitué d'une zone N*, d'un isolant SiO, et d'une couche 

d'aluminium, 

— utilisation de la capacité MOS. 

La figure 6.8 représente un condensateur MOS constitué de deux couches de 
silicium polycristallin séparées par du SiO:. La valeur capacitive est voisine de 
4104 pF/um°? (40 pF correspond à une surface de 0,1 mm? - ceci est important à 

l'échelle de la dimension des puces). On augmente la valeur capacitive d'un fac- 

teur 10 en utilisant un isolant à base de tantale (4 + 10-3 pF/um?).
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de LL y 

silicium polycristallin substrat V_ 

Figure 6.8 

Remarque générale. Les circuits intégrés bipolaires sont toujours issus d'un 

substrat dopé P connecté au potentiel V_. 

6.2.1.2. Fonctions de base 

Les fonctions de base sont en partie celles rencontrées au chapitre 3. 

Toutefois, l'intégration conduit à certaines particularités. 

A. Références de tension. Les références de tension classiques, autres que celles 

rencontrées dans les régulateurs (et qui demandent un haut degré de stabilisation — 

voir ouvrage Alimentations électroniques), utilisent la tension de seuil de la jonc- 

tion base-émetteur. Les schémas de la figure 6.9 permettent d'obtenir : 

— une tension V; = Vge = 0,6 V à 25°C 

R; + R; 

R 
devant /, et grand devant /3. 

— une tension V, = VRe > V1, en supposant un courant /, etit 2 BE 1 pP R1 P 

Figure 6.9 

Pour une tension plus faible que VE, on a recours au schéma de la 

figure 6.10. La tension obtenue est alors Va = Vgg — À 10 < V,. L'implantation de la 

résistance est effectuée dans la zone P de base.
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Figure 6.10 

B. Miroirs de courant. Les miroirs de courant peuvent être à base de transistors 

NPN (émetteurs positionnés sur la borne V_) ou PNP (émetteurs positionnés sur la 

borne V,). Du fait de la symétrie, nous ne présentons que les miroirs de courant à 

transistors NPN. 

— Figure 6.11. Le courant 7 qui circule dans la résistance R représente la 

somme de /c;, de 18, et de 3. Si le gain en courant f est très important, on 
admet, en première approximation, que Je, = 1. Les transistors sont identi- 

ques, alors Vgr, = Vgr, entraîne J5, = /p, et ci = 1c2. Ainsi 

(Vi -V)-Vre _V:-V_ 

R 7 R 
To = 1 = 

lo 

T Y-— T 
IB, 18, 

Figure 6.11 

4 Pa : 1 
Cette source de courant présente une résistance interne r; = K (pente de 

22 
la caractéristique Ze (VcE) dans la zone saturée). 

— Figure 6.12. Le miroir de courant précédent est très bien adapté pour 

générer un courant de l'ordre du mA (R voisin de 10 kQ). Pour des courants
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de valeur plus faible, il faudrait une résistance R de forte valeur, très difficile 
à intégrer. On a alors recours à deux techniques : 

- réaliser des transistors dont la surface d'émetteur est dans un rapport 

S . . . 
K = 2, On obtient ainsi la relation 

1 

10=k1 

* réaliser une contre-réaction d'émetteur pour deux transistors identiques 

(notre figurc). 

V, 

YI1 
= 

RE ï 

Lo 

Ti T2 In, I 
RE 

7 

Figure 6.12 

Comme Var) < Vge, il s'ensuit 8, < 1B1, 12 < I €t 19 < I. Une étude quanti- 

tative s'impose. La relation 

VBe = VBe2 + Bo + lc) RE 
devient 

Ver: — Vge = À Ver = (82 + lc) RE = Îc2 RE 
v 

Comme L=ke % avec Vr = 25 mV à 25°C (revoir le paragraphe 3.1.3.4), 

nous obtenons 

Ta; Vse — Vse AVE 
= Vr ze VW 
le 

._. IC 
Ainsi Vez — VBE = A VE = Vr In lo = 10 RE 

V- I 
et Re=— In 

lc lo 

soit Re= 0025 In  à25c 
L L 

À titre d'exemple, si 7 = 1 mA et /, = 50 LA, la résistance RE vaudra 

= 0025, 1 __15KQ R 
E7 0,05 0,05
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La résistance interne de cette source est beaucoup plus élevée que dans le cas 

de la figure 6.11 

ri = 1 . JB RE 

h2 hin 

— Figure 6.13. Dans le cas d'une forte variation de température, les tensions 

Ve et Vr varient. On réalise alors une contre-réaction sur chaque émetteur. 

On obtient ainsi 

Lo Ri 
— = — R,I=R, I 1 @R 2 lo) 

V4 

YI 

RE ! 
lo 

T T 1 5 2 

Ri R2 
CA 

Figure 6.13 

La résistance interne équivalente est identique à celle de la figure précé- 
dente. Il faut que la chute de tension dans les résistances R, et R, reste faible 

pour conserver la dynamique de fonctionnement. 

— Figure 6.14. Si nous revenons à la figure 6.11, l'expression réelle de 1, est 

B 
Lo = 1-1 

B+2 

Figure 6.14
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Lorsque le gain en courant ff est faible (par exemple l'utilisation de transistors 

PNP intégrés), il est préférable d'utiliser un troisième transistor (T3). On a 

alors 

B(B+1) 
0 = . I = I 

PB? +p +2 

— Figure 6.15. La source précédente présente une résistance interne r; = LL 
22 

On augmente sa valeur en déplaçant le transistor T3. Le courant /Q est 

2 
0 = ELLE G + ) I Z I 

P'+2h+2 

et ne 1+ h (112 l huis) avec h1, =h1, =h lhn hus+R 112 111 111 7 112 — 4113 

V 

Figure 6.15 

— Figure 6.16. Ce miroir de courant cascode utilisant quatre transistors, per- 

met d'obtenir une source de courant dont l'impédance interne est quasi infi- 
nie, à cause de la présence de T, en série avec T4. La valeur de JQ est 

(Vi-V)-2Vre _Vi-V_ 
I 

R 
Lo 

Figure 6.16
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Remarque. Dans le cas des figures 6.14, 6.15 et 6.16, on peut toujours ajouter des 

résistances d'émetteurs. 

C. Sources de courant. Les sources de courant sont dérivées des miroirs de cou- 

rant. Le schéma de base est celui de la figure 6.17. Si les transistors sont identi- 

ques et le gain en courant ff important, on admet que le courant collecteur de cha- 

que transistor est identique et égal à /9 = 1. En technique d'intégration, cet 

ensemble de transistors constitue un transistor multicollecteur présenté sur la 

figure 6.5 où chaque collecteur présente une surface bien définie. La représenta- 
tion devient alors celle de la figure 6.18 et plus particulièrement celle de la figure 

6.19 avec 

S S S 
L=k I k =, k = —, k3=<— 

1 1 1 S. 2 S2 3 Sa 

L=kI S, S1, S, S3 représentent la surface 

L=k1 des collecteurs de T, T:, T, et T3. 

+ 

E 
Li 
Ê 1 
V_ 

T 

Le]
 

AA
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N
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M en — [9
 ee
 

[2
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Lol
 

A
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A
Ë
 

W
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e = — 
12

 el
 

[©
] 

V. | V 

Figure 6.18 Figure 6.19 

On peut aussi modificr le schéma de la figure 6.17 en ajoutant une résistance 
R, à chaque émetteur du transistor T,. Les courants Z, sont alors proportionnels 

aux résistances si les transistors sont identiques.
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D. Transposition de tension. Les circuits intégrés analogiques utilisent des liai- 
sons statiques entre étages. Lorsque des différences de potentiel existent, il faut 

réaliser des translateurs statiques. La figure 6.20 représente trois possibilités : 

— translation par diode Zener ou par « empilement » de diodes normales. La 

résistance R) doit être parcourue par un courant supérieur à 8, et inférieur 

à R1 

— translation par tension constante R; 10, à condition que /, soit supérieur à 

18, et inférieur à Jr, 

— translation par inversion de polarité des transistors (étage NPN suivi d'un 

étage PNP). 

Figure 6.20 

E. Étages amplificateurs. L'étage amplificateur intermédiaire situé entre l'étage 
d'entrée (amplificateur différentiel) et l'étage de sortie (push-pull) est couramment 

un émetteur commun chargé par une source de courant. (afin d'obtenir un très fort 

gain en tension — cas des amplificateurs opérationnels). La figure 6.21 représente 

cet étage, chargé par un miroir de courant. Dans le cas où on considère les transis- 
tors parfaits, le gain en tension est infini et on définit la transconductance 

Figure 6.21
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Si on tient compte de l'effet Early, on utilise le schéma équivalent de la 

figure 6.22. Le gain en tension est alors 

1 

S JP 2h32 

€ hu 

T D 

te A 

is 
n À Li 
NE Bis Sin £L 

e = h» S 

ain 

Figure 6.22 

La figure 6.23 représente une variante de la figure 6.21. Le transistor T est 
chargé par la source de courant k] issu du transistor multicollecteurs. 

Figure 6.23 

Remarque. On peut, dans certains cas, trouver d'autres montages fondamentaux 
en guise d'étages amplificateurs intermédiaires (collecteur commun, base com- 
mune, etc.). Tous ces montages ont été étudiés dans la section 3.4. 

F. Amplificateurs différentiels. Les schémas d'amplificateurs différentiels 

d'entrée sont très nombreux. Chacun d'entre eux correspond à des caractéristiques 

bien particulières (tension d'offset, courant de polarisation, tension maximale 

d'entrée en mode différentiel, rapidité, etc.). Nous proposons quelques schémas, 

mais la liste n'est pas limitative.
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— Figure 6.24. C'est l'amplificateur différentiel classique, polarisé par une 

source de courant /, et chargé par un miroir de courant. Le schéma équivalent 

en régime variable (figure 6.25) permet d'écrire 

ea -U + W—-e=0 

et Bi=-fBi don w=-U 

réglage offset 
haute impédance 

V
V
 

Le]
 

É 

(3 ès 
—
—
—
 

AA
AA

 
A
 La
 

= en AA
A 

VW
VV

 
La
 

En R La
 

= > 

Figure 6.25 

Ainsi a-em=Uu-WU=2u=2hû 

€, 7 €2 . €, — € 
soit l = Dh et = 5h 

111 11
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Le courant é, correspondant à 

is = JB bi — Bi = 8 (1) 
nous obtenons 

L=28 ( DEC E £g (e1 — €2) 

Notons que cette transconductance g = # est double de celle obtenue avec 
11 

une seule source de courant sur le collecteur de T, (voir exercice 4, para- 

graphe 1.4.6 de l'ouvrage Amplificateurs opérationnels). 

La résistance d'entrée différentielle est r4 = 2 h11. La dynamique maximale 

différentielle vaut 

(e1 — E2)max = VBE + VEBmax = 5,6 V. 

— Figure 6.26. C'est l'amélioration du montage précédent en ce qui 

concerne la dynamique différentielle maximale (amplificateurs opération- 

nels du type 101-741-etc.). Cet amplificateur différentiel est à couplage des 

bases piloté par des collecteurs communs. La résistance différentielle est 

h 
ra=28: I = 2 h11. La dynamique différentielle maximale correspond à 

€ — E2)max = VgE: + Ve: + VBE4 + VeB2 = 0,6 + 0,6 +25+5=31,2 V. 

La forte tension d'avalanche de la jonction émetteur-base des transistors PNP 

(25 V) est due à leur faible gain en courant f. 

Remarquons la présence des résistances de 1 kQ. Elles permettent : 
— d'augmenter la résistance interne du miroir de courant, 

— de régler la tension d'offset en basse impédance. 

V, 

€] T, D e2 

T3 Ta 

1 i, 

1kQ 1kQ 

+ T 

réglage offset 
basse impédance 

Figure 6.26
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— Figure 6.27. Cet amplificateur différentiel est chargé par des résistances. 

Cela permet d'obtenir des amplificateurs opérationnels à faible bruit (du type 

OP27-0P37-etc.). Les résistances sont ajustées sur le « wafer » afin d'obtenir 

une faible tension d'offset (10 LV typique). Le transistor multicollecteur four- 

nit la majeure partie du courant de polarisation aux transistors d'entrée T. et 

T; ; ceci permet une faible valeur de à, et à, (Æ 10 nA). Toutefois, la résis- 

tance d'entrée différentielle reste faible (2 h1, = 1 MO). 

réglage offset 
basse impédance 

V, 

Z = 
ER Ri = 

, 

TZ = 
j £R RE 

8——— S2 

æ S] 

a Ru, rm} 
€2 

Figure 6.27 

— Figure 6.28. Cet amplificateur différentiel cascode permet d'obtenir un 

important slew rate et un grand produit gain X bande passante (famille des 

HA2510). L'utilisation des collecteurs communs en entrée augmente l'impé- 

dance d'entrée différentielle (- 100 MO). Le couplage de T; et T; s'effectue 

par des résistances d'émetteurs (meilleure bande passante). La charge de ces 

transistors est un montage à double base commune (toujours pour améliorer 

la bande passante). 

Remarques 

— Plus les amplificateurs différentiels sont performants, plus leur schéma se 

complique. 

— D'autres types d'amplificateurs différentiels sont utilisés : 

° à transistors Darlington, 

* à transistors super bêta, 

. à étages symétriques en positif et en négatif.



298 Intégration des fonctions analogiques 

(Consulter les ouvrages Amplificateurs opérationnels et Amplificateurs de 

puissance.) 

réglage offset 
basse impédance | 

Ts 

T7 

o ' 
Ti œ T4 

€] TD T; €2 
AAMe&-AMA 
LA VW 

Figure 6.28 

G. Amplificateurs de sortie. Ce sont en général des push-pull. Pratiquement, 

tous sont protégés contre les court-circuits. Là non plus, la liste n'est pas 
limitative. 

Figure 6.29 

— Figure 6.29. C'est le push-pull classique utilisant deux transistors NPN- 

PNP. Dans certains cas, le transistor PNP (faible f) est associé à un transistor
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NPN, l'ensemble étant équivalent à un NPN (Darlington composite). La 

polarisation du push-pull est réalisée avec les deux transistors T; et T, impo- 
sant une tension voisine de 1,2 V. Ts présente une résistance d'émetteur R4 

limitant le courant en cas de court-circuit (associée à R; — R; et R3). Cet étage 

de sortie travaille en transconductance à cause de la présence de Lo. 

— Figure 6.30. Les transistors de sortie T, et T, sont pilotés par des collec- 

teurs communs (7; et T4). Le potentiel commun sur la base de ces derniers 

impose une tension Vp,B, = 1,2 V. Une variation positive à l'entrée fait 
moins conduire T; et plus conduire T;. Symétriquement, cette variation 

positive fait plus conduire T, donc moins conduire T:. Le courant maximum 
de sortie est fl. Cette technique est très utilisée par PMI (Precision 

Monolithics Inc.). 

Figure 6.30 

6.2.2. TECHNOLOGIE MOS 

La technologie MOS est de plus en plus utilisée dans les circuits intégrés ana- 

logiques malgré les imperfections des transistors MOS comparés aux transistors 

bipolaires (faible pente, forte résistance drain-source, relativement forte résistance 

Ron). Son avantage incontesté est la facilité et la forte densité d'intégration. 

Citons : 

— les amplificateurs opérationnels à très faible consommation (au détriment 

du slew rate et du produit gain x bande passante), 

— les commutateurs analogiques, 

— les filtres et autres fonctions à capacités commutées.
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6.2.2.1. Composants de base 

La technologie des composants de base est très diversifiée. Elle repose sur 

deux grandes familles : la famille NMOS (transistors NMOSE et NMOSD) et la 

famille CMOS (transistors NMOSE et PMOSE), avec toutes les variantes 

possibles : 

— substrat massif N ou P, substrat isolé, substrat épitaxié, 

— isolement par tranchée, isoplanar, LOCOS (Local oxidation), 

— caisson N, caisson P, double caisson, 

— grille en aluminium, en silicium polycristallin dopé, en métal réfractaire. 

Une étude détaillée de tous les processus de fabrication serait certes, très inté- 

ressante, mais cela sortirait du cadre de cet ouvrage. Nous indiquons toutefois 

quelques principes de réalisation. 

— Figure 6.31. C'est la réalisation des deux transistors NMOS : l'un à enri- 
chissement, l'autre à déplétion. L'isolation entre les deux composants est 
réalisée par une oxydation locale (LOCOS). La connexion du substrat 

(B, = bulk P) est sortie. La grille est en silicium polycristallin. 

NMOSE NMOSD 

substrat 

Figure 6.31 

— Figure 6.32. Cette figure indique comment sont réalisés deux transistors 

complémentaires à enrichissement canal N et canal P (technologie CMOS). 

Le substrat étant de type P, le caisson du PMOSE est obligatoirement de type 

N. Les deux connexions du substrat B, et B, sont sorties. 

NMOSE PMOSE 
tn te 

B s 6 p Locos $s © D B, 

7222 CL 
caisson 

Figure 6.32
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— Figure 6.33. Elle présente la manière d'obtenir des résistances de faibles 

et fortes valeurs (de 10 Q à quelques dizaines de kiloohms). 

—WW— A AAA 

DD | 
substrat 

couche N implantée 

Figure 6.33 

Dans certains cas particuliers, on utilise le silicium polycristallin ou la zone 

résistive d'un transistor MOS. 

Les capacités sont en général obtenues à partir du même principe que celui 

exposé sur la figure 6.8. On obtient des valeurs extrêmement précises, ceci à cause 

d'une technologie avancée, imposée par la technique des capacités commutées 

C1 Cox 
(dans ce cas, on considère un rapport de capacités — ). 

Co Cox S2 

6.2.2.2. Fonctions de base 

Les fonctions de base sont très nombreuses. Elles correspondent à l'associa- 

tion de transistors MOS travaillant dans la zone linéaire, c'est-à-dire 

Vos > (Vos — Vr). 

Rappelons les paramètres principaux des transistors MOS, lorsque le substrat 

est à un potentiel différent de celui de la source (revoir la figure 4.19 ainsi que les 

exercices du paragraphe 4.1.5). Les caractéristiques des différentes fonctions sont 

souvent associées aux rapports des surfaces du canal / / L. 

— Tension de seuil pour Vsg = 0 

Vro = Vgp +2 Or+K V 2 Or 

avec VBp = ———— -q 

q 
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— Tension de seuil pour Vsg # 0 

Vr = Vro+ K [V 2 Or + Vsp — V 2 Or] 
= Vro + 0,25 Ÿ Vs 

— Courant dans la zone saturée 

| AC, 
Tsat — L : 2 : (Vos - Vr}? 

Ë 
— Transconductance g = d 75 / d Vos = —_ à v,p = 0 

gs 

L UHCox =2\/— L 
8=2Vr-- 5 10 

ia 
— Transconductance gs = d /n / d Vsp = à v,, = 0 

sb 

K/2 
&=-— "68 

\ 2 Or + VsBo 

— Conductance de sortie g,. = L 
Tds 

. -I+AVos __1 
Al Al 

avec 2=1-03L<<1. 
Vx 

— Capacités C,, et Cia 

Ces=lL Cox et Ca < Cgse 

Remarque. Pour tous les montages qui vont suivre, nous fournissons les 

caractéristiques dynamiques. Le lecteur pourra les retrouver en établissant le 

schéma équivalent en régime variable dont les nombreux exemples sont four- 
nis dans la section 4.4. 

A. Sources de tension. De nombreux schémas permettent d'obtenir des sources 

de tension et non des références de tension à cause de leur dépendance de la ten- 

sion d'alimentation. 

— Figure 6.34. Le transistor à déplétion NMOSD (N;) impose un courant de 

polarisation 

M Cox 
10=(/L) 2 

2 Vs.
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La tension V, est alors stabilisée à 

(/L) 
V= Vr + 1 1 Ti | | ( n Lh 

Von Voo 

D D 

Le A vs 

D? 

D PI 4 

fe —e—— Vis 

IN; VA SN Vo 
S D Va 

sv 1 
S 

Vss 

Vss 

Figure 6.34 Figure 6.35 

— Figure 6.35. La mise en série de plusieurs transistors permet d'obtenir dif- 
férentes sources de tension dont les valeurs sont obtenues à partir des sys- 

tèmes d'équations 

a 

Lo = ax Ç ) Vi -Vn} 

Ca -— ( ), Va Vi = Vin) 

et Vri = Vr 

Vo =  Vr+K [V2 V20 | 
Vrs = … 

Remarque. Dans le cas des sources de tension à deux transistors, on peut définir 

V, à l'aide des caractéristiques. La figure 6.36 fournit cette valeur pour la source 

de tension de la figure 6.34. A partir des caractéristiques du transistor T, on 

déduit Zp1 (Vps) lorsque Vos = Vps puis on trace Jp, (Vps) de T, à partir du point 
Vps = Vpp (revoir les figures 4.141 et 4.146). 

D'autres sources de tension peuvent être obtenues en utilisant le couplage 

CMOS à enrichissement — CMOS à déplétion.
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In (Vps) deTi 

pour Vos = Vps 

A me mere / Ip> (Vps) de T2 
° ANT pour Vos =0 et Vsp=Vi 

5 (caractéristique inversée) 

> Vps 

Vi Vpp 

Figure 6.36 

B. Miroirs de courant. Les miroirs de courant servent à réaliser des sources de 

courant permettant de charger les étages amplificateurs. Comme pour les transis- 

tors bipolaires, plusieurs solutions sont proposées. Elles se différencient par la 

valeur de la résistance dynamique interne à la source r.. 

— Figure 6.37. Elle représente le principe de base du miroir de courant utili- 
sant deux transistors NMOSE. Si les deux transistors sont identiques, nous 
obtenons 7, = 1. Si les surfaces de chaque canal //L sont différentes, alors 

nous aurons, en première approximation 

_ Ch 
9 GL 

et, avec plus d'exactitude 

=] (IL): el + À Vps) 

® ŒLh (1 +ÀVpsi) 

Vip 

RE : 

YI I 

Ylo 

D D 

v » be 
ss N,} UN Vss 

S S 

Vss 

Figure 6.37
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La résistance interne de cette source est 

1  _1+AVp5 1 
Fi = gs = — = = 

2 ge 1150 À 1bo 

La valeur du courant 7 peut être obtenue en traçant la caractéristique du 

transistor N1, {pb (Vps) pour Vos = Vns et la droite de charge associée à R 

coupant l'axe des abscisses à la valeur Vpp — Vss et l'axe des ordonnées à la 

Von -— V. . - Re 
valeur — Le point de rencontre de cette droite avec la caractéristique 

précédente nous fournit le couple de valeurs Z et Vps = Vos. 

— Figure 6.38. Elle correspond à la figure précédente, en remplaçant la 

résistance R par un transistor NMOSD (figure 4.141) ou PMOSE 

(figure 4.143) équivalents tous les deux à une source de courant /’ en paral- 

. 1 . 
lèle avec leur résistance r4; = —— ou, dans certains cas, un transistor 

os 

NMOSE (figure 4.142) fonctionnant en résistance équivalente. Un tracé de 

fonctions, identique à ceux déjà vus, permet d'obtenir les valeurs de J et 

Vos: = Vos: = Vos. Les courants 7 et JÇ sont toujours liés au rapport des 

dimensions de chaque canal (en général, au rapport des largeurs Î). 

Vpp 

TE r ! 
t 

A! Lo 

D D 

v | he, 
ss NN} A ss 

E s 

Vss 

Figure 6.38 

— Figure 6.39. Ce miroir de courant ressemble à celui de la figure 6.15. 
Pour obtenir la valeur du courant , il faut tracer la caractéristique 75, (Vps) 

du transistor N, pour Vos = Vps. Comme le transistor N; est parcouru par le 

même courant, en négligeant l'influence du substrat, on obtient une tension 

V, = 2 Vi. On trace alors une caractéristique issue de la précédente, en dou- 

blant les valeurs de V;, pour un même courant 11. La valeur /, correspond au 

point de rencontre de cette dernière caractéristique avec celle du transistor
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« polarisant » (/”, ra). On admet que /, = 1 si les dimensions du canal //L sont 

identiques. La résistance interne de cette source est 

& 
ri T 81 ds (£) Vds 

LS)
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V
T
T
 

=
 

V VA 3 ‘SS 
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vil ee. 
ss NN | VA __ 2 ss 
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Vss 

Figure 6.39 

s 
— Figure 6.40. Ce miroir de courant cascode ressemble à celui de la 
figure 6.16. Sa résistance interne est très élevée 
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Figure 6.40 

C. Étages amplificateurs. Rappelons que les étages amplificateurs à transistors 

MOS en source commune présentent des gains en tension faibles par rapport à
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ceux des émetteurs communs. Comme pour ces derniers, la réponse en fréquence 
est très sensible à l'effet Miller (capacité parasite C,4 ramenée à l'entrée). Pour ces 
étages intermédiaires, on donne l'expression du gain en tension à vide, puis la 

fonction de transfert, en incluant la charge uniquement capacitive. 

— Figure 6.41. Ce schéma a déjà été étudié en statique sur la figure 4.154. 
Le gain en tension Gv, est alors 

&1 

82 + Los1 + Los2 + || 
Gvo=- 

Figure 6.41 

Si Los1 = O (ras = ©), Los? = O (ras) = ce) et gx d'influence négligeable, alors 

8 GL) 
Gvo=-—=- 

VU y (IL) 
Ce montage à faible gain en tension est amélioré en utilisant comme charge 
active un transistor NMOSD (figure 4.153). Alors le gain en tension est 

81 

&os1 + Bos2 + lg» | 

Dans ce cas, si gosy = À (ras = °°), Los2 = 0 (rap = ©) et gx d'influence 

négligeable, nous obtenons 

G0 = 

Gv D C0, 

On peut aussi, en technologie CMOS, utiliser comme charge active un tran- 
sistor PMOSE polarisé par une source de tension (figure 4.149). Le gain en 

tension s'écrit 

81 Gy0=- —"— 
0 8os1 T 8os2
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Remarque importante. Si, dans tous les cas précédents, le transistor N, est 

chargé par une source de courant parfaite (résistance interne infinie), le gain en 
tension réel s'écrit 

2 \ QU), Ca pe 
81 2 

2 Go = 2—— 
"07 A(Vos-Vr) 

Alors sa valeur se situe entre — 30 et — 100. La réponse en fréquence de ces 

amplificateurs est associée à la valeur des capacités parasites. La figure 6.42 repré- 

sente le schéma équivalent en régime variable de la figure 6.41. Après déplace- 
ment de la capacité C,a, par effet Miller (en utilisant le gain statique G,), on 

obtient une fonction de transfert classique du type 

SE) 1 
NZ = Gv 

E(p) (A+rp)(+%p) 
où 7. et T, représentent les constantes de temps de l'entrée et de la sortie. 

Ni N 
AN PAU 

Le Fr ed » a Où 
AÂ a a ” 

LA 1f | 

© V == &1V1 E — D 
Ces os1[ Céb; Ces 8. | Ci 

+Cwb) 825 [825 

Figure 6.42 

— Figure 6.43. Dans cette technologie CMOS, le transistor source com- 
mune N, est chargé par la source du courant P, issue du miroir de courant 

P3 — P2 — P; où les courants de polarisation L, et /, dépendent de J. Le gain 

statique en courant est 

&1 Gyo=— © — 
0 

BosN1 + Bospi
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Vss 

Figure 6.43 

— Figure 6.44. C'est l'amélioration des montages précédents utilisant un 

montage cascode (W, est polarisé par la source de tension V,) chargé par N; 

travaillant en source de courant (technologie NMOS). Sans le transistor N,, le 

gain en tension est 

: 81 Vds3 

1 + g3b ras 

D D 
— Vss Vss 

S 

Figure 6.44 

On augmente le gain en tension en imposant au transistor N, un courant de 
polarisation plus important, fourni par la source N, (g, est proportionnel 

à Vi). 
Rappelons que le montage cascode permet de diminuer très fortement l'effet 

Miller.
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D. Amplificateurs différentiels. Là aussi, de nombreux schémas sont utilisés. 

— Figure 6.45. Les charges N, et N, travaillent en résistances équivalentes. 

Leur schéma en régime variable fournit 

82 = 83 + Los + l83b | = 84 + Boca + ga 

Von 

Ke— — rw 
Na Vss  Vss N3 | 

S S 

Si s 
D D ? 

œ
|
—
 

(] = CA
 

G AA
AR

 
V
W
 

Vss 

Figure 6.45 

En tenant compte de 8051 = £os2 €t de ras, les expressions des gains différen- 

tiels et de mode commun sont compliquées. On admet alors 

= - 8 (ee) 2 (252) 
282 482 2 
81 8 € +e2 

t = + _ — ———— a e S2 28y (e1 — e2) 48» 2 ) 

Le taux de réjection de mode commun s'écrit 

A 2 TRMC = 20 log <= 20 log 21 
Àc 8 

Remarques 

- Le gain en tension différentiel est associé à la dimension du canal de 

chaque transistor (N, ou N,; par rapport à N, ou N;) 

A,= 27% | (LL): -2 

‘ e-e (UL)3_4 

Sa valeur ne dépasse pas 10 à 15. 
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* Si on remplace les transistors NMOSE par des transistors NMOSD tra- 

vaillant en source de courant (Vs = 0), on augmente le gain en tension car 

82=83+ | gs | = 8gat | ga | 

— Figure 6.46. Cette figure représente un amplificateur différentiel bien par- 

ticulier puisque les entrées s'effectuent sur des montages drain commun char- 

gés par des sources de courant. L'avantage de cet étage est sa grande dynami- 

que de mode commun en entrée. L'expression de la sortie est 

1 { ga 1 (£ ) (=) = (&i)(e er (8-1) (LE s 7 (E (e: e)+> D > 

Si g4 = g2, nous obtenons 

Ag=-1 et TRMC = 0. 

a Vo &- 

p) b 

81  |L_N1 Vss Vss N2_j] €2 
S S 

——+ 
S 

D 
Pl F 

Y LN3 Vss L_N4 Vss 

S S 

Vss 

Figure 6.46 

— Figure 4.192 (paragraphe 4.4.7). C'est l'amplificateur différentiel chargé 

par un miroir de courant classique. Il permet de gagner un coefficient 2 sur la 
transconductance par rapport au schéma de la figure 6.45. Le schéma équiva- 

lent en régime variable permet d'obtenir s (sur le drain N)). 

&N1-2 8 * BosN1 _2 €; +e 
S = + — "À (ee) 

Bosp2 + BosN1 _ 2 2 gr: (Bosp2 + SosN] _ 2) 2 

Le taux de réjection en mode commun est 

&1-2 8P: 

& © BosN1 _ 2 

TRMC = 20 log 2 

avec g, conductance de la source J6.
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E. Amplificateurs de sortie. Les amplificateurs de sortie sont du type drain com- 
mun, inverseur CMOS ou push-pull polarisé en classe AB. Plus rarement, on peut 

trouver un montage source commune chargé par une source de courant. 

— Figure 6.47. Ces étages de sortie en technologie NMOSE travaillent en 
drain commun. Le transistor N, est chargé par une source de courant ou une 

résistance équivalente. Dans les trois cas, on admet en première approxima- 

tion (pour des petits signaux) 

Gv =i 1 et R s=— 

€ 82 

Une dissymétrie apparaît en grands signaux : 

— pour les variations positives de la sortie, le courant i, est fourni par le tran- 
sistor N>, 

— pour les variations négatives de la sortie, le courant i, est fourni par N, 
(source de courant ou résistance équivalente). 

. Vo . Vi : Vip 

Ke—— Ke—— 
8 N2 Vss ® “ Vss 8 LR Vss 

$ S S 

D ——— &——— 

Z el
 

CA of
 

F5
 

Z <
 

FA LL
 

Z < PA 

Figure 6.47 

— Figure 4.187 (paragraphe 4.4.7). C'est l'inverseur CMOS travaillant en 

amplificateur symétrique. L'exercice correspondant à l'étude de ce montage 

nous fournit 

1 
8-20 et R, = =10kQ 

Los 2 os 

— Figure 6.48. On utilise, dans certains cas, un étage de sortie partiellement 

contre-réactionné. Les caractéristiques sont 

/ 1 
Vo = __81/ 82 et R; = 

1+ &a / 83 83 + 84 
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Voo 
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Figure 6.48 

— Figure 6.49. C'est la « copie » du push-pull à transistors bipolaires. Les 

transistors N, et P, de l'étage de sortie sont polarisés en classe AB par les 

transistors P, et N:. Le transistor N, travaillant en source commune est 

chargé par la source de courant P; (on pourrait intervertir les rôles : signal 

d'entrée sur P; et polarisation de N, par une source contrôlée). Les caractéris- 

tiques de l'ensemble sont 

Cp Rs ——— 
&osp &osNi + BosPi 

Vop 

N: + 

fl Vpp s 

RE f,_ Vo 
D] IP; 

e__ |. D 

Vss 

Vss 

Figure 6.49
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6.2.3. TECHNOLOGIE BIFET ET BIMOS 

6.2.3.1. Technologie BIFET 

La technologie BIFET est surtout utilisée dans les amplificateurs opération- 

nels (à partir de la deuxième génération — voir ouvrage Amplificateurs opération- 

nels, tome 1). Transistors bipolaires et transistors JFET se côtoient, chacun d'entre 

eux étant implanté dans un caisson N, à partir d'un substrat P (figure 6.50). Dans 

ces conditions, les transistors JFET présentent un canal P implanté ioniquement, 

ce qui permet un contrôle très efficace du dopage. 

JFET canal P NPN 

Â A 

D S c F8 E cY 

implantation ionique du canal substrat 

Figure 6.50 

Dans cette technologie, les transistors JFET sont surtout utilisés comme élé- 

ments de l'amplificateur différentiel d'entrée. Cela permet : 
— une très grande impédance d'entrée (1019 à 1012 Q), 
— des courants de polarisation très faibles à 25°C (10 à 100 pA), 

— dans certains cas, une meilleure vitesse de balayage (slew rate) ainsi qu'un 

meilleur produit gain X bande passante. 

Par contre, malgré l'implantation ionique, la tension d'offset reste supérieure 
à celle des bipolaires. On rencontre : 

— des amplificateurs différentiels à JFET canal P chargés par deux sources 

de courant, elles aussi à JFET canal P (BIFET de chez NS). Le second étage 

est un amplificateur différentiel à transistors bipolaires (voir exercice associé 

à la figure 4.180) ; 

— des amplificateurs différentiels à JFET canal P chargés par un miroir de 

courant à transistors bipolaires (BIFET de chez Texas Instrument) ; le second 

étage est un émetteur commun classique ;
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— plus rarement des amplificateurs différentiels cascodes (figure 4.183). Ils 
permettent d'améliorer la bande passante du premier étage. 

Les transistors JFET sont aussi utilisés comme source de courant ou comme 

élément du push-pull de sortie. 

6.2.3.2. Technologie BIMOS 

Cette technologie, émanant de la société RCA, diffère de la technologie MOS 
par le fait que l'étage intermédiaire est un émetteur commun à transistor bipolaire, 
ceci afin d'obtenir un très grand gain en tension. 

L'étage différentiel d'entrée utilise des transistors NMOSE chargés par un 

miroir de courant à transistors bipolaires (l'impédance d'entrée évolue entre 10!2 et 
1014 ohms et les courants de polarisation sont inférieurs au picoampère). 

L'étage de sortie est à transistors bipolaires (CA3140) ou CMOS (CA3130). 

6.24. QUELQUES EXEMPLES DE FONCTIONS LINÉAIRES 

Les fabricants de circuits intégrés linéaires fournissent le schéma interne 

(complet ou simplifié) de chaque fonction. Il est souvent intéressant de le consul- 

ter afin de comprendre certains phénomènes lorsque le circuit est utilisé en régime 
linéaire (contre-réactionné) ou non linéaire. Nous ne donnons dans ce paragraphe 

que quelques exemples d'amplificateurs opérationnels. Bien d'autres exemples 

sont présentés dans les ouvrages de cette collection. 

6.2.4.1. Comparaison des technologies bipolaires et MOS 

La figure 6.51 représente deux amplificateurs opérationnels programmables, 

l'un en technologie MOS, l'autre en technologie bipolaire. Tous les deux compor- 
tent huit transistors et une capacité de compensation. 

— Technologie MOS. L'étage différentiel à transistors PMOSE (P, et P2) 

est polarisé par la source de courant P; et chargé par le miroir de courant 

N; — N. Il pilote l'étage de sortie fonctionnant en source commune où le tran- 

sistor N, est chargé par la source de courant Ps. Le courant dans Ps est plus 

important que celui circulant dans P; (rapport / / L différent). La polarisation 

1, extérieure permet de contrôler la consommation de l'amplificateur opéra- 
tionnel au repos. Si J, = 0, l'ensemble est bloqué et le dernier étage est en 

haute impédance.
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Figure 6.51 

— Technologie bipolaire. L'amplificateur différentiel à transistors PNP est 
polarisé par la source de courant Ts et chargé par le miroir de courant T3 — T4. 
Il est suivi par l'étage de sortie où T3 travaille en émetteur commun et est 
chargé par la source de courant T7. Pour que T soit parcouru par un courant 

plus faible que celui de T7, il faut : soit diminuer sa surface d'émetteur, soit 
intercaler entre la ligne d'alimentation V, et son émetteur, une résistance 

(voir paragraphe 6.2.1.2-B). Le courant 7, polarise l'ensemble et permet une 

haute impédance de sortie lorsqu'il est nul. 

6.2.4.2. Amplificateur opérationnel bipolaire 741 

— Figure 6.52 (National Semiconductor). Le circuit de polarisation est cons- 
titué d'une série de miroirs de courants commandés par Rs. T13, à l'image de 

Ti, polarise l'émetteur commun intermédiaire (Darlington Tis — T4), Tio 

à l'image de T1 polarise Ts donc T4. Remarquons que le courant dans 

Tio — To — T3 est plus faible que le courant dans T1 — T12 — T13 à cause de la 

présence de R4. 
L'amplificateur différentiel d'entrée est constitué des collecteurs communs T; 
et T; pilotant des « bases communes » T; et T4. L'ensemble est chargé par le 
miroir de courant Ts — T5 — T7. L'étage intermédiaire (Darlington T;s — T4) 

fonctionnant en émetteur commun, chargé par la source de courant T3, pilote 

le push-pull T3 — T19 polarisé par T6. Les transistors T,; et T>, permettent de 

limiter le courant de surcharge en sortie et de protéger Ta.
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Figure 6.52 

— Figure 6.53 (Texas Instrument). Il est intéressant de constater que, pour 

une même référence de circuit (741), les constructeurs peuvent utiliser des 

schémas différents. 
. VA 

. To 

) Ty D) \ 
£Rio To : s 

R T3 Te Todd Ru 
5 > Rae KT 

+ ++ ÈR 

» Tis « Tig 

Tu Tia 
R 

ÈR; 
V_ 

Figure 6.53 

La résistance R; polarise le miroir de courant T1 — T0 (qui, lui-même, pola- 

rise les transistors multicollecteurs T; — T;) et le transistor multicollecteur To. 

L'amplificateur différentiel d'entrée est constitué des collecteurs communs T'; 
et T, pilotant les transistors à couplage par les bases Ta — T4, chargés par le 

miroir de courant Ts — T4 — T7. Cet étage est suivi du collecteur commun T's, 

de l'émetteur commun T;4 (chargé par la source de courant supplémentaire 

T3), du collecteur commun T3 (polarisé par T9), puis du push-pull T2 — T3.



318 Intégration des fonctions analogiques 

La polarisation en classe B est assurée par Ti6 — T17. La limitation contre les 

surcharges est assurée par T et T2. Notons que, lorsque T> conduit, il 

impose une plus grande conduction de T; donc l'abaissement du potentiel de 

la base de Ts. 

Pour ces deux exemples de circuits, de référence identique, les caractéristi- 

ques sont sensiblement les mêmes (résistance d'entrée différentielle 1 MQ, 
courant de polarisation 80 nA, slew rate = 0,5 V/us, produit gain X bande pas- 
sante 1 MHz). 

6.2.4.3. Amplificateur opérationnel BIFET, LT1055 

La figure 6.54 représente cet amplificateur opérationnel fabriqué par Linear 

Technology. Les transistors JFET sont tous à canal P. La polarisation de 

l'ensemble est assurée par la source de courant T, polarisant le miroir de courant 

T; _ D; puis Ts. 
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Figure 6.54 (extrait de Linear Technology) 

L'amplificateur différentiel d'entrée T, — T, à couplage par les sources est 

polarisé par 73. Il attaque les pseudo collecteurs communs T9 — T;, pilotant 

l'amplificateur différentiel à transistors bipolaires T12 — T13 (T13 est chargé par la 
double source de courant T, en série avec T9 afin d'obtenir une forte impédance). 

L'étage suivant est un collecteur commun T; suivi du push-pull constitué de T et 
de T6 — Tig — T9. T7 impose un fort courant dans T;, augmentant ainsi sa 

conductance. T; fait partie du circuit de stabilisation thermique de la polarisation. 

L'équilibrage d'offset s'effectue sur Tà et T4. 

Citons quelques caractéristiques de cet amplificateur opérationnel : tension 

d'offset 50 LV, courant de polarisation 10 pA, gain en tension 400 000, slew rate 

13 V/us, produit gain X bande passante 5 MHz.
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6.2.4.4, Amplificateur opérationnel CMOS, ICL7611 

Ce circuit fabriqué par GE Intersil, est représenté sur la figure 6.55. Le circuit 
de polarisation est complexe car il est commun à d'autres références d'amplifica- 

teurs opérationnels de la même famille. 
équilibrage l 

P7 63 
jl P 

100k 8 

É “hf | 

Vop 

Figure 6.55 
Source : Harris Intersil 

Le miroir de courant P; — P, polarise les deux autres miroirs Na — N,4 (pour 

l'amplificateur différentiel) et Ms — N3 — No (pour l'amplificateur de sortie). La 

variation de la polarisation est assurée par Ns —- Ns - Né et Ps (amplificateur opéra- 

tionnel programmable ou non). L'amplificateur différentiel N, — N,; est chargé par 

le miroir de courant P; — P,. Le drain de N, pilote directemet l'étage de sortie. 

— Une variation négative fait plus conduire la source commune P, assurant 

le courant de sortie, et plus conduire P4 diminuant ainsi le courant dans les 
miroirs P3 — P3 et Nio — N11 (le courant sortant i, vient de Po). 

— Une variation positive fait moins conduire P, et P$ augmentant ainsi le 
courant dans les miroirs P; — P3 et N,o — N:1 (le courant entrant i, est assuré 

par Ni). 

Donnons quelques caractéristiques de cet amplificateur opérationnel CMOS : 

impédance d'entrée 10/2 Q, courant de polarisation 1 pA, consommation program- 
mée 20 1W, slew rate de 0,016 à 1,6 V/us, produit gain X bande passante de 

0,044 MHz à 1,4 MHz suivant la programmation.
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6.3. COMMUTATEURS ANALOGIQUES 

Malgré l'utilisation, dans certains cas, des composants discrets, nous classons 
cette rubrique dans la section circuits intégrés linéaires, à cause de l'intégration de 

l'ensemble commutateur et commande. 

6.3.1. GÉNÉRALITÉS 

Un commutateur analogique est un composant électronique permettant de 

transmettre, ou non, un signal analogique. Pour qu'il soit idéal, il faut : 

— une résistance interne R,, nulle, 
— une résistance interne R, fr infinie, 

— une tension d'offset nulle, 

— un temps de réponse nul. 

6.3.1.1. Composants utilisés 

Les composants utilisés sont : 

— les relais Reed constitués de lames souples logées dans une ampoule de 

verre remplie de gaz neutre. Les contacts se ferment sous l'action d'un champ 
magnétique créé par un bobinage pouvant être commandé par une logique 

TTL, 
— les transistors bipolaires dont l'inconvénient est la forte tension d'offset, 
— les transistors à effet de champ (composants les plus utilisés). 

Parmi les transistors à effet de champ, on rencontre : 

— les JFET présentant une faible résistance, de valeur constante, 
— les MOSFET faciles à commander, mais de résistance interne plus impor- 
tante que pour les JFET et souvent variable, 

— les optocoupleurs diode-JFET (présentés succinctement au chapitre 5), 
permettant une bonne symétrie. 

6.3.1.2. Domaines d'application des commutateurs analogiques 

Les domaines d'application sont très variés. Citons : 
— commutation des signaux vidéofréquences, radiofréquences dans les 

récepteurs, 

— multiplexage de signaux analogiques issus de capteurs, 

— programmation de fonctions analogiques (amplificateurs, intégrateurs, 
filtres, etc.), 

— amplificateurs à découpage (voir ouvrage Amplificateurs opérationnels),
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— échantillonneurs-bloqueurs, 

— convertisseurs numérique-analogiques, 

— fonctions à capacités commutées (filtres, alimentations, etc.), 

— démodulateurs synchrones, comparateurs de phase, etc. 

6.3.1.3. Schémas équivalents statiques d'un commutateur à transistors à effet 

de champ 

À. État bloqué (figure 6.56). On tient compte des courants de fuite J$ entre 

souice et masse et /D entre drain et masse. La valeur de ces courants varie entre 

1 pA et 1 nA. La résistance R,sr se situe entre 1010 Q et 10/2 Q. Dans cet état, le 
transistor peut supporter une tension Vhs positive et négative, comprise entre quel- 

ques volts et une dizaine de volts. 

Viig. ©) Is I D S R ch 

Figure 6.56 

B. État conducteur (figure 6.57). On remplace dans ce cas, la résistance R,#r par 

la résistance R., dont la valeur évolue de quelques ohms à quelques centaines 
d'ohms pour les JFET et d'environ cent ohms à quelques milliers d'ohms pour les 

MOSFET. En fonctionnement normal, nous avons | Vos | = 0. 

a
 

a
 8 Ü a 

Vas. © Is bb s £ Rh 

Figure 6.57
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6.3.1.4. Schémas équivalents dynamiques d'un commutateur à transistor à 

effet de champ 

La figure 6.58 représente un tel schéma pour les deux cas : bloqué (rar) Ou 

conducteur (74). Nous avons volontairement supprimé les générateurs de cou- 
rant de fuite. Les éléments parasites principaux sont les capacités interélectrodes 

Css Cpd» Cas» la Capacité du circuit de commande entre le commutateur et la masse 
et les capacités non représentées Cp = Cim €t Cab = Cam Entre source et masse puis 

entre drain et masse lorsque le substrat (bulk) est relié à la masse en dynamique 

(pour les MOS). Ces capacités imposent une réponse en fréquence du type 

SE) : Rh . 1 

EG) r+rson + Ra (+5 PI +R pX.. 
dont les constantes de temps % sont plus ou moins faciles à déterminer en fonction 

des approximations possibles. 

1
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Figure 6.58 

Remarques 

— Indépendamment des constantes de temps précédentes, les commutateurs 

sont aussi définis par leurs temps de commutation t,, et t,# mesurés pour une 

charge résistive et capacitive de caractéristiques données. 

— Les commutateurs JFET permettent, en général, des courants plus impor- 

tants (plusieurs dizaines de mA). 

6.3.1.5. Caractéristiques utilisées 

Il faut considérer pour chaque type de transistor : 

— les caractéristiques 75 (Vps) avec Vs positif et négatif, afin de définir 

l'amplitude maximale du signal à commuter, 

— Ja caractéristique ga (Vos) dans la zone ohmique permettant de connaître 

la valeur de r4 en fonction de l'évolution du potentiel de la source associée à 

l'évolution du signal à commuter.
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Les caractéristiques des transistors canal P sont symétriques de celles des 

transistors canal N. 

A. Caractéristiques Zn (Vps) 

° Transistor JFET. La figure 6.59 est un rappel de la figure 4.50C, pour 

un transistor 2N4393. On voit que le transistor admet à ses bornes une ten- 

sion Vps = + 5 V lorsque Vos = — 6 V (Vaso = — 2 V). Le transistor 

conduit pour Vos = 0, alors | Vps | =. 

Ib 
| / Vos =0 

1mA! Vosan= -2V 

D = { . 
Vos K Vos 

LS en V 

Vos S Vos=-3V | 

Vos = 6 V 

Figure 6.59 

+ Transistor MOS à enrichissement (MOSE). La figure 6.60 est un rap- 

pel de la figure 4.55 avec Vsg = 10 V. Le transistor admet à ses bornes une 

tension Vps = + 10,6 V = + Vsg lorsque Vos = 0 V. Si Vos = Vr=3 V,ily 

a conduction en inverse. Lorsque Vos > Vr, il y a conduction dans les 

deux sens ; il faut alors choisir une valeur de V& suffisamment importante 

pour que la chute de tension VA, reste faible devant l'amplitude du signal à 

commuter (résistance du canal très faible devant la résistance de 

charge R:+). 

4 bb 

Vos=+2V 

Figure 6.60
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B. Caractéristiques ga (Vos) et ras (Vas). La figure 6.61 représente ces caracté- 

ristiques pour des transistors canal N. Dans les trois cas, la conductance ga. (Vos) 

dans la zone ohmique représente une droite de pente positive : 

- Transistor JFET (paragraphe 4.1.2.4) 

_ Zlpss (- es ) =K Vos - Vaso 
GSoff 

* Transistors MOSFET (paragraphe 4.1.3.4) 

ga = K'|Ves-Voserl  MOSD 
gas = K’|Vos-Vrl MOSE 

Bis = 
VoGsofr 

Vos V6 V Vos Vosor 06V Vos 

Bas 

D 

G 

B 

S > 

Vos Vos 

Bas 

D 

G 
B 

Ts 
Vr Vos 

Figure 6.61 

Pour un transistor canal P, la caractéristique g4 (Vas) présente une pente 

négative. 

Les caractéristiques r4 (Vos) sont déduites des précédentes 
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La variation hyperbolique de cette résistance en fonction de Vos, donc, dans 

certains cas, en fonction du signal à commuter, représente un inconvénient majeur. 
C'est ce qui fait choisir le transistor JFET plutôt que le MOSE pour les applica- 
tions réclamant une grande précision (multiplexage de signaux, programmation 

des fonctions analogiques, etc.). 

Remarque. Le schéma équivalent de la figure 6.62 permet d'écrire 

Ro 

ras + Roh 

100 

Tds 

— Si ris St modulée par le signal, alors l'erreur en % devient 

100 

Roh 

rds + Ar4 
1+ 

6.3.2. COMMUTATEURS A JFET 

Ils sont surtout choisis pour leur faible résistance ras,n = Ron Constante. 

6.3.2.1. Principe de la commande 

La figure 6.62 représente un tel principe. Nous supposons que le signal à 

commuter évolue entre + 10 V. Nous faisons l'analyse de la commande pour les 
valeurs extrêmes de l'entrée et pour un transistor dont les caractéristiques sont 
définies sur la figure 6.59. 
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— Commutateur fermé. Le transistor est conducteur donc Vns = 0 

(ras = Ron << Re). Il faut Vos = 0 

. Vsig = + 10 V = Vsm = Vom = + 10 V 

° Vsig = — 10 V = Vsm = Vou = — 10 V. 

La tension grille doit évoluer entre + 10 V tout en maintenant Vs = 0. 
Cette commande est flottante. 

— Commutateur ouvert. Il faut que le transistor soit bloqué 
(ras = Ro >> Re) quelle que soit la valeur de Vs comprise entre + 10 V et 

— 10 V. 
 Vaig = + 10 V, Vsm = + 10 V, Vpm = 0 (pas de courant dans R;) et 

Vps = — 10 V. Alors Vos <— 11 V, donc Vom <-— 1 V. 

. Vsie = — 10 V, Vsm = — 10 V, Vpm = 0 et Vps = + 10 V. Alors 

Vos < VGsor =-2 V, donc Vo <—12 V. 

Conclusion : 

— Transistor conducteur (R.,), Vas = 0, commande flottante, 

— Transistor bloqué (Ror), Vom < -— 12 V. 

Attention : il faut que le JFET tienne une tension inverse | VBcs |>22V lorsque 

Vie = + 10 Vet Vom<- 12 V. 

6.3.2.2. Procédés de commande 

Plusieurs procédés existent. 

A. Commande par couplage résistif entre grille et source (figure 6.63). On 

connecte entre la source et le drain une résistance R de valeur suffisamment 

grande pour que celle-ci ne perturbe pas le signal de l'entrée. La diode D conduit 

lorsque le signal de commande ec est inférieur à V;;, — 0,6 (alors Vom = ec) et se 

bloque lorsque ec est supérieur à V.;, — 0,6 permettant Vos = 0. 

& #Vi 

S D R € 
. T 

—WW S = R € 
V. R D s| € Ra F C 

sig 

=+iV ec «| Je 

ER 
mn M 3 

Va 

Figure 6.63



Intégration des fonctions analogiques 327 

Le schéma de droite est un exemple de commande : 

— e=0,T conduit et ec = V, ce qui impose Vi > + V — 0,6. La diode est blo- 

quée, Vos = 0, le commutateur est fermé quelle que soit l'amplitude du signal 

de l'entrée Vis. 

— e > 0 tel que T soit bloqué ; ec = — V, si R3 << R. La diode conduit et doit 

imposer Vom < - V- |Vos#l. Alors Vi <= V- | Vosorl - 0,6. Le commu- 
tateur est ouvert quelle que soit l'amplitude du signal de l'entrée V... 

On pourrait prendre comme application numérique R = 100 kOQ, 

R, =R3=R3= 10 kQ. 

Remarquons que si ec est un générateur de signaux carrés, on doit choi- 

sir une amplitude positive voisine de + V et une amplitude négative voisine de 

-v-| Voesorr |. 

B. Variante de la commande par couplage résistif (figure 6.64). Ce circuit per- 

met une commande TTL. 

Vis SL Ip 

R; T R; [uv WW G s ER 
AW 1 _ — ZE Kch 

Ba kr | 
e| TIL ec 

Î Lx 
R3€ 

Vi 

Figure 6.64 

— Lorsque e = «l>» logique (3 à 4 volts), T; conduit faisant 

conduire T2, alors Vom = — V2. Le commutateur est «ouvert» en 

permanence si V2 <-V- | Vosorl. 

— Lorsque e = 0, T. et T, sont bloqués, Vos = 0, le commutateur est fermé. 

Remarques 

— Lorsque le commutateur est « ouvert », il y a présence d'un courant dans 

la résistance R analogue à un courant de fuite. Cette résistance associée aux 

capacités parasites « ralentit » la commutation. 

— Dans le cas de la figure 6.64, pour une forte valeur de R on obtient 
des temps de commutation de l'ordre de 100uis (R = 1 MO) ou 10 us 

(R = 100 kQ). 
— Le commutateur est plus rapide lorsqu'on utilise une diode (figure 6.63) 

car la capacité parasite de celle-ci transmet les variations de la commande 
comme le fait une capacité d'accélération.
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C. Commande par transfert de charges (figure 6.65). La diode varicap joue un 

double rôle : 

— elle évite toute augmentation du courant de fuite au niveau du commuta- 

teur (contrairement à la résistance R précédente), 

— sa capacité permet une ouverture rapide de la porte par absorption des 

charges stockées dans la capacité parasite du JFET. 
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Figure 6.65 

Faisons l'analyse statique. 

° ec< Vsg, la diode varicap présente une tension quasi nulle à ses bornes. 
Elle est parcourue par le seul courant de fuite Z$ de quelques dizaines de 
picoampères. Alors le transistor JFET est bloqué et le commutateur 
ouvert. 

* ec > Vsiÿ, la jonction grille-source est parcourue par le courant de fuite 

de la diode varicap (quelques dizaines de picoampères). Ainsi Vos = 0 et 

le commutateur, fermé, présente une résistance R,, quasi constante. Pour 

notre cas de figure, il faut V,>V'et V, <-V- | VGsor |: 

Analyse en dynamique. 

+ Passage de l'état bloqué à l'état conducteur. La tension aux bornes 

de la diode varicap étant quasi nulle, sa capacité parasite est maximale 

(= 70 pF). Cette diode se comporte comme un court-circuit par rapport à 

la capacité Cop (= 3 pF) qui se décharge très rapidement par transfert de 

charges. 

+ Passage de l'état conducteur à l'état bloqué (variation négative 

de ec). La diode varicap polarisée en inverse présente une faible capacité 
parasite. En cours de commutation, la diode conduit en direct et décharge 

rapidement la capacité parasite du commutateur. 

Remarque. La position des bornes S et D est sans importance.
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D. Commande par transistors CMOS (figure 6.66). Si on considère une tension 

de seuil Vos = + Vr pour le transistor T, (NMOSE) et Vos = — Vr pour le transistor 

T; @MOSE), nous avons comme conditions de commande : 

— Commutateur fermé : Vos = 0, T; « conduit » (Voisi < — Vr), T2 est blo- 

qué (Vo2s2 < Vr), alors 

e<(-V-Vr) pour que 7; conduise 

et e<(-Vi+Vr) pour que 7, soit bloqué. 

— commutateur ouvert : Vos < Vosom T2 < conduit » (Vos) > Vr), T2 est 

bloqué (Vois1 > — Vr), alors 
e>(-Vi+Vr) pour que T, conduise 

et e>(+V-Vr) our que T soit bloqué 

avec _ ÿ <—-V- | Vas. 

à S D 

Vis =+V 

e ec 

Ra 
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Figure 6.66 

A titre d'exemple, si Vs =+5 V, |Vrl =2 V et Vosor=- 3 V, il faut : 
e=+5vV, commutateur ouvert, 
=), commutateur fermé 

et — V <—8 V. 

Une commande e = + 15 V permet de commuter un signal alternatif d'ampli- 
tude inférieure à 12 V si V,=- 15 V et Vosor = — 3 V. 

6.3.2.3. Exemples de circuits intégrés commercialisés 

* Figure 6.67, commutateurs analogiques de la famille DG-GE Intersil. 

Chaque commutateur est constitué d'un transistor NPN d'entrée T; suivi d'un PNP 

(T2) dont l'émetteur est au potentiel V,, puis d'un autre PNP (T3) dont le collecteur 

est connecté, sans autres éléments sur la grille du JFET canal N. Un troisième 

PNP (T3) a son émetteur relié à la base du précédent.



330 Intégration des fonctions analogiques 

DUAL SPST DUAL DPST 
DQ133 (rosç(on) = 300) DG126 (ros(on) — #01) 
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Figure 6.67 
Source : Harris Intersil 
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— Pour e = 0, les transistors T:, T, et TA sont bloqués. Le potentiel de la 

grille du JFET est voisin de V_ par le biais de la jonction collecteur-base de 

T; et la conduction de T,. Le commutateur est ouvert. 

— Pour e = 1, les transistors T; et T, conduisent bloquant T4. T; conduit, le 

temps de charger le condensateur C, connecté aux bornes de T; imposant un 

fort courant sur la grille du JFET, débloquant celui-ci rapidement. En régime 

permanent, c'est le courant de fuite de T; (de l'ordre du nano ampère) qui 

polarise le JFET à Vos = 0. Les caractéristiques essentielles de ce commuta- 

teur sont : 

° Ra de 10 Q (DG 140) à 80 Q (DG 126), 

- dynamique du signal analogique 20 V c.àc., 

+ courant de fuite de 1 nA (DG 129) à 10 nA (DG 141) à 25°C (multiplié 
par 100 à 125°C), 

* courant maximum commuté 30 mA, 

* lon = off = 1 HS. 

* Figure 6.68, commutateurs analogiques « varafet » IH401 — GE Intersil. Ils 

sont constitués d'un boîtier présentant quatre commutateurs et d'un boîtier de com- 

mande indépendant, en technologie CMOS de référence IH6201. Le principe de
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fonctionnement est celui de la figure 6.65. Le circuit de commande fournissant la 

tension ec à la diode varicap est un double inverseur (l'analyse de fonctionnement 

est facile à faire). Citons quelques éléments de caractéristiques : 

Ron = 25 Q, 

°ton=25n8 et ts = 75 ns sur une charge de 1 kQ, 

* dynamique du signal d'entrée 15 V c.àc., 

* capacité parasite d'entrée 1 pF. 

1 

TRANSLATOR (ING21) 

Figure 6.68 
Source : Harris Intersil 

Remarque. Les commutateurs IH401 peuvent être commandés par des circuits à 

éléments discrets ou d'autres types de circuits intégrés. 

* Figure 6.69, commutateurs analogiques de la famille LF11331 — National 
Semiconductor. Le signal de commande (TTL ou autre) est appliqué à l'entrée de 

l'amplificateur différentiel Q; — Q; dont une base est à + 1,2 V (basculement pour 

Ein = 1,2 V). Cet amplificateur pilote le collecteur commun ©, attaquant le mon- 

tage grille commune J, (transistor JFET à double drain). Le commutateur J est 

commandé par l'ensemble D,, Ds, Dé, J, pouvant être flottant entre + Vcc et — Vrg 

grâce à Je, Os et Ja.
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LOGIC 
IN 

Va 

Figure 6.69 
Source : National Semiconductor 

— Ein = 0, Q est bloqué, Q; conduit, J: conduit, Q4 est bloqué. La grille du 

commutateur J; est à un potentiel voisin de + Vcc grâce au second drain 

de J 3 

— Ein = 1 (> 2 V), Q3 conduit, Q, et J; sont bloqués et Q$ conduit. Alors le 

commutateur J, conduit et est « flottant ». En effet, supposons que les anodes 

de D, et Ds soient à un potentiel quelconque (par exemple + 5 volts), la grille 

de Js est à 4,4 volts, la source de J4 à 3,8 volts et la source de Js à environ 

4,1 volts. Ces deux transistors JFET canal P présentent une tension de com- 
mande Vos = — 0,3 V. Ils sont donc conducteurs. Les caractéristiques essen- 

tielles sont : 

° Ron = 150 Q, 

° AR, =5Q (« on » résistance matching) 

° dynamique du signal d'entrée + 11 V, 

- courant de fuite 0,3 nA, 

. courant maximum commuté 20 mA, 

° fn = 500 ns et tr = 90 ns, 

+ Cs=4pF,Cp=3pF. 

* Figure 6.70, commutateur analogique SWO01-02, PMI. Dans cette famille, 

comme dans la précédente, on trouve des commutateurs normalement ouverts 

(off) ou normalement fermés (on) pour e;, = 0. Notre figure représente le schéma 

simplifié du commutateur SWO1 normalement fermé (on). [Le circuit SWO2 est 

normalement ouvert (off).]
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Figure 6.70 
Source : National Semiconductor 

— Ein = 1, Q, est bloqué, Q, conduit et Q, est bloqué. Ceci impose la conduc- 

tion de Q; et Jç amenant la grille du commutateur J,, à un potentiel voisin de 

V, bloquant celui-ci. 

— Ein = 0, le processus de conduction est inverse et Q est bloqué. Alors J;: 

est polarisé en « flottant » par l'ensemble des éléments J4, Os, J7, Oo, Dio et 

Jis. Les caractéristiques essentielles sont : 

° Ron = 85 Q, 

. ARon / Ron 

A6 

* dynamique du signal d'entrée + 10 V, 

* courant commuté 5 mA, 

° fon = 300 n5, tof = 200 ns, 

° courant de fuite 1 nA, 

. Cs =7 PF, C = 5,5 PF. 

= 0,03 %/°C (résistance R,, compensée en température), 

6.3.3. COMMUTATEURS A MOSFET 

Ils sont utilisés : 

— soit dans les circuits intégrés (capacités commutées, etc.), 

— soit en technologie discrète (commutateur DMOS - Siliconix — en audio- 

fréquences, vidéofréquences, radiofréquences, etc..).
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6.3.3.1. Principe de la commande 

La figure 6.71 représente un tel principe. Nous supposons que le signal à 

commuter évolue entre + 10 V. Nous faisons l'analyse de la commande pour les 

valeurs extrêmes de l'entrée et pour un transistor dont les caractéristiques sont, en 

partie, définies sur la figure 6.60 (Vr = 3 V et Vsp = + 10 V). « En partie » car 

l'évolution du potentiel de la source (Vsm = Vs) fait évoluer la tension Vsg. 

—10V Ron + ARon 
Nc L 2 D WW 

s| £ £R #=+10V TRY S Z& ch 

|
 

Figure 6.71 

— Viig = + 10 V (Vsg = + 20 V). 

° Interrupteur fermé (on) : Vos > Vr donc 

Vou > 13 V 

+ Interrupteur ouvert (off) : Vos <Vr donc 

Vo <13 V 

Vsig = — 10 V (Vs = 0) 

° Interrupteur fermé (on) : Vos > Vr donc 

Vou>-7V 

° Interrupteur ouvert (off) : Vos < Vr donc 

Voum<-7V 

— Conditions générales 

° Interrupteur fermé (on) : Vom > 13 V 

° Interrupteur ouvert (off) : Vom <—7 V. 

La figure 6.72 représente l'évolution de la conductance du commutateur gps 

et de la résistance rs en fonction de l'amplitude du signal à transmettre pour 

Vo = + 20 V (on) et Vom = — 10 V (off). Dans ces conditions nous obtenons : 

— FDSmin POUT Viig =-10V (Vas =4+30 Vet Vsg = 0) 

— FDSmax pour Viig =+10V (Vos =+10Vet VsB = +20 V).
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conduction en direct 
de la diode canal-substrat Vom= +20 V 

Vom=-10 V 

+ 20 Vsig en V 

dynamique du signal 
analogique d'entrée 

Figure 6.72 

On voit que Vss et Vsg ont une fonction de commande cumulée (voir figure 
4.38 — la résistance du canal diminue lorsque Vs augmente et Vsg diminue). 

Remarques 

— Dans le cas où on utilise des transistors PMOS, les graphes gps (Vsig) et 

rps (Vs) Sont inversés. ps, St obtenu pour Vi, = + 10 V, rpsuax €St 

obtenu pour Vi, =— 10 V. 

— Si la commande V,sS est constante, donc flottante et le substrat relié à 

la source, on obtient une résistance rps,, Constante. 

6.3.2.2. Exemples réels et procédés de commande 

Siliconix commercialise des transistors DMOS (NMOSE) seuls ou en 

réseaux, prévus pour travailler en commutateurs (SD210, SD211, SD5000, etc.). 

Les caractéristiques essentielles sont : 
— Vr<2V, 
— rps, Maximum 70 Q, 
— tn =2ns, 

— courant maximum 50 mA, 

— capacité parasite maximale 3 pF. 

L'évolution typique de rps (Vsig), Vr (VsB), "ps (Vs) est indiquée sur les 

graphes de la figure 6.73. Les procédés de commande peuvent être différents. 

Citons en deux.
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Vou=15 V 
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Figure 6.73 

— Figure 6.74. On utilise un transistor DMOS (canal N) pour piloter le com- 

mutateur SD5000. La translation de 11 V par diode Zener permet une com- 

mande TTL (on pourrait aussi utiliser un transistor bipolaire — voir figure 
6.92). 

+20 V 

È 1KkQ Vaig S D sortie 
L o i © 

£1KkQ +10V 

e 
TIL "Z1UV | 

21 
—— SD5200 SD5000 
l B 

1k0E  S 
t —10V 

Figure 6.74 

— Figure 6.75. La commande est encore plus simple lorsqu'on utilise un 

amplificateur opérationnel fonctionnant en commutation.
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Figure 6.75 

6.3.4. COMMUTATEURS CMOS 

Ces commutateurs et leur commande sont intégrés dans un même boîtier. 

6.3.4.1. Principe de la commande 

La figure 6.76 représente un commutateur utilisant deux transistors MOS 
complémentaires, T, (PMOS) et T; (NMOS). En supposant que le transistor T 

présente les mêmes caractéristiques que celui de la figure 6.71 et que T; lui est 

symétrique, nous faisons l'analyse de la commande pour les valeurs extrêmes du 

signal de l'entrée en considérant les transistors, tous les deux conducteurs ou tous 
les deux bloqués. 

+15V, B 
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Ÿ sLLTD I 
+15 G T, 

OFF| ON 
_ 15 _ Vi 15VIB s|£ 

+10V +15 c s Le [D < 

OFF| ON D 

=15 

M vn 

Figure 6.76
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— Viig = + 10 V (Vs: = —5 V, Vsp) = + 25 V) 

° Interrupteur fermé (on) 

Vos: < Vn donc Vom: <+7V Vn z-3 V) 

Voüs2 > Vra donc Vom >13V Vn z+3 V) 

* Interrupteur ouvert (off) 

Vos >Vn donc Vom>+7V 

Vos) < Vn donc Vom2 <+ 13 V 

— Viig = — 10 V (Vs; =-25 V, VsB2 = +5 V) 

* Interrupteur fermé (on) 

Vos <Vr, donc Vom <-13 V 

Vos > Vr donc Vom>-7V 

° Interrupteur ouvert (off) 

Vos > Vn donc Vom >-13 V 
Voüs2 < Vr donc Vom <-7V 

— Conditions globales 

+ Interrupteur fermé 
Vo <-13 V, Vo > +13V 

° Interrupteur ouvert 

Vomi >+7V, Vom<-7V 

La figure 6.77 représente l'évolution de la conductance gs de chaque transis- 

tor pour Vom = + 15 V ainsi que la conductance globale, somme des deux conduc- 
tances (en trait mixte), en fonction de l'amplitude du signal à transmettre. La 

figure 6.78 représente l'évolution de la résistance rL$s de chaque transistor et la 
résistance globale équivalente. 
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Vow =+15V 

conductance de Ti + ra| 
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' ' 

conductance deT; pour Vom, = + 15 V 
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Vr ! Vr m > e—# 
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analogique d'entrée 

Figure 6.77
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Figure 6.78 

— L'utilisation de deux transistors complémentaires permet d'obtenir une 

résistance quasi constante. 

— En pratique, pour une même dimension du canal, la résistance du PMOS 
est plus importante que celle du NMOS. Il en résulte une augmentation de la 

résistance globale lorsque le signal d'entrée évolue en positif. Ainsi, les com- 
mutateurs CMOS présentant une résistance quasi constante ont une dimen- 

sion du canal appropriée. 

6.3.4.2. Exemples pratiques de commutateurs 

* Circuit 4016, quadruple commutateur bidirectionnel. Chaque fonction est cons- 

tituée d'un commutateur CMOS piloté par une série d'inverseurs (figure 6.79). Les 

caractéristiques essentielles sont (circuit HEF4016 - RTC Philips Composants) : 

— dynamique d'alimentation 3 V < Vpp — Vss < 18 V 

_ Ro 

= Vop) 

— Ron 

a = Vss) 

170 Q 
95 Q 
75 Q 

140Q {we 
50Q 

Vpp - Vss = SV 

Vpn — Vss = 10 V 

Vpn — Vss = 15 V 

Vpn — Vss = S V 

Vpn -— Vss = 10 V 

Vpp — Vss = 15 V
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— ARon 200 Q Vo — Vss = 5 V 

(ss <},< Vpp) 15 Q Vpn — Vss = 10 V 

10Q Vpn — Vss = 15 V 

— courant maximum transmis 10 mA 

— temps de propagation moyen 

25 ns, Vpp — Vss = SV 

10 ns, Von — Vss = 10 V 

5 ns, Von — Vss =15 V 

— fréquence maximale 50 MHz. 

Yo 

Vo + Vo Vss 

A n . Von {Vs in out 

k E Fe Du | 
Li 

v Li 4 Le Vpp Vss commande 
ss 

0 

Figure 6.79 

La figure 6.80 représente l'évolution de la résistance R,, en fonction du 
niveau du signal de l'entrée, pour deux tensions d'alimentation Vpp = 10 V puis 

Vop =15V (ss = 0). 

Ron (Q) 

Figure 6.80 

Remarques 

— La référence 4016 ne correspond pas toujours à des circuits identiques. La 

figure 6.81 représente le circuit M14016 de Motorola ainsi que l'évolution 
de Rn.
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CIRCUIT SCHEMATIC 
(1/4 OF DEVICE SHOWN) 
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Figure 6.81 

Source : Motorola 

Reproduit avec la permission de Motorola 

— Le circuit HC4016 (National Semiconductor), présente une tension d'ali- 

mentation maximale de 12 V, une résistance R., inférieure à 50 Q, une fré- 

quence maximale de 100 MHz et des temps de commutation inférieurs 
à 15 ns. 

* Circuit 4066. Ce circuit, interchangeable avec le 4016, est une amélioration de 
ce dernier dans le sens où la résistnce R., est plus faible. La figure 6.82 représente 

le schéma de principe ainsi que l'évolution de R., en fonction de la tension analo- 

gique d'entrée pour Vip = + 7,5 V et Vss = — 7,5 V. Les autres caractéristiques 

sont sensiblement identiques à celles du 4016.
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CIRCUIT SCHEMATIC 

(1/4 OF DEVICE SHOWN) 
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Figure 6.82 

Source : Motorola 

Reproduit avec la permission de Motorola 

* Circuit 4007. Ce circuit particulier est constitué de 3 transistors NMOSE et 

3 transistors PMOSE. Il permet de réaliser de nombreuses fonctions (driver, inver- 

seur, oscillateur, buffer) mais aussi de réaliser un commutateur «3 voies » 

(figure 6.83).
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Figure 6.83 
Source : Motorola 

Reproduit avec la permission de Motorola 

* Circuit DG200 — Harris-Intersil. La figure 6.84 représente un des deux commu- 
tateurs intégrés. L'intérêt de ce circuit par rapport aux précédents est que, malgré 

la technologie CMOS, la commande est compatible TTL (0 V — 5 V). Les caracté- 

ristiques essentielles sont : 

— tension analogique d'entrée + 10 V, 

— R,, typique 70 Q, 

— AR,, « match » (différence de résistance entre les deux canaux 25 Q), 

— ton=1l HS, loff = 0,5 LS, 

— courant de fuite + 2 nA, 

— courant commuté supérieur à 10 mA. 
ve 

Figure 6.84 
Source : Harris Intersil
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Dans la même famille de commutateurs, nous avons : 

— DG201 - DG202 : la tension d'entrée peut atteindre + 15 V, 

— DG211 - DG212 - DGM181, dont les temps de commutation sont infé- 

ricurs à 0,5 pis. 

* Circuits HI381, etc. — Harris. La figure 6.85 représente le commutateur, la 

figure 6.86 représente sa commande. Ce dernier circuit accepte des signaux TTL 

ou CMOS. Les caractéristiques essentielles sont : 

— tension analogique d'entrée + 15 V, 

— courant de fuite à 25°C, 40 pA, 
— courant de fuite à 125°C, 1 nA, 

— résistance R,,, 35 Q, 

— ton = 210 n5, to = 160 ns, 

— capacité parasite voisine de 10 pF. 

”. Mes L & our 
"IT E mu Î 

Figure 6.85 
Source : Harris Intersil
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Figure 6.86 
Source : Harris Intersil 

Il existe dans la même famille, le circuit HI200 permettant de commuter un 

courant de 80 mA en 240 ns (R,, = 55 Q). 

6.3.5. OPTOCOMMUTATEURS DIODE - JFET 

Nous présentons les caractéristiques essentielles des optocoupleurs de réfé- 

rence H11F1-2-3 — General Electric introduits au paragraphe 5.2.4.2,. 

— boîtier DIL 6 broches, 

— courant maximum dans la diode DEL 60 mA, 

— tension inverse 6 V, 

— tenue en tension du JFET + 30 V, 

— courant maximum + 100 mA, 

— tenue en tension diode — JFET 2 500 V eff, 

— Ron 2 200 Q pour /F= 16 mA, 

— résistance d'isolement 1011 Q, 

— capacité parasite 2 PF, 

— lon = 15 LS, off = 15 LS. 

La figure 6.87 représente quelques caractéristiques de sortie L46 (V46) soit 

[ps | en fonction de | Vos | pour différentes valeurs de /F, ainsi que la caractéris- 

tique R,, (F). Cette résistance R., est normalisée R,, = 1 correspondant à 200 Q 

pour JF = 16 mA. Les applications de ces optocommutateurs sont présentées dans 

l'ouvrage optoélectronique.
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Figure 6.87 
Source : Harris Semiconducteurs 

6.3.6. COMPARAISON DES COMMUTATEURS 

Le choix de la technologie d'un commutateur dépend essentiellement de 

quatre éléments : 

— résistance Ron, 
— variation de la résistance en fonction du signal, AR», 
— courant de fuite Z$ et Ip, 

— temps de commutation #4 €t éor. 

Le tableau 6.1 regroupe ces informations et permet à l'utilisateur de se diriger 

vers la technologie la mieux adaptée.
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Commutateur Ron ARon courant de fuite temps de 

commutation 

JFET faible très faible faible faibles 

NMOS . . . pe 
PMOS important | important faible très faibles 

CMOS moyen moyen faible faibles 

OPTO - Sen Per . 
JFET important | très faible négligeable importants 

Tableau 6.1 

6.3.7. QUELQUES EXEMPLES D'APPLICATION DES COMMUTATEURS 

Le vaste champ des applications des commutateurs ne nous permet pas de 

toutes les décrire. Donnons quelques exemples. 

6.3.7.1. Commutateurs simples 

— Amplificateur à gain programmé (figure 6.88). Le gain en tension est 
programmé en fonction des commandes ut; pilotées, en général, par des cir- 

cuits numériques. 

Figure 6.88 

— Amplificateur « activé » (figure 6.89). Cet amplificateur inverseur utilise 
le commutateur d'entrée T. La résistance R,, de celui-ci est compensée par le 

transistor T2 (Vos) = 0) situé dans le même boîtier que T:.
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R 
mCrarre 

D _ | 
D 

|: 

Figure 6.89 

— Échantillonneur-bloqueur (figure 6.90). Ce schéma représente un échan- 

tillonneur-bloqueur simple. La commande wc permet de charger le condensa- 

teur C à travers R,, (l'impédance de sortie du premier amplificateur opéra- 

tionnel étant quasi nulle). 

E Ü 

| 

Figure 6.90 

Remarques 

— Les commutateurs précédents peuvent être des MOS, des CMOS ou des 

opto JFET. 

— Les applications précédentes sont présentées en détail dans l'ouvrage 

Amplificateurs opérationnels. 

6.3.7.2. Multiplexeurs 

Ce sont des circuits intégrés contenant plusieurs commutateurs. Une applica- 

tion est donnée sur la figure 6.91 où on transmet un signal e; grâce à la commande 

ec; Fournissons quelques références de multiplexeurs : 

* NS, Motorola, RTC Philips composants, etc. 

AH5009, commutateur JFET, commande TTL et CMOS, 

ton = 150 ns, tr = 300 ns, R,, = 100 Q, 4 voies
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CD4052, commutateur CMOS, commande CMOS, tn = 160 ns, 

tot = 75 05, Ron = 300 Q, 4 voies 

CD4051, commutateur CMOS, commande CMOS, t,, = 160 ns, 

tof = 75 05, Ron = 300 Q, 8 voies 

CD4529, commutateur CMOS, commande CMOS, 

lon = Loft = 50 DS, Ron = 350 (, 8 voies 

MMY74HC4051, commutateur CMOS, commande CMOS, tn = 15n5, 

tre = 16 n5, RA = 40 (2, 8 voies. 

* PMI 

MUXO08, commutateur JFET, commande TTL et CMOS, 

lon = toff = 2 HS, Ron = 300 Q, 8 voies 

MUX16, commutateur JFET, commande TTL et CMOS, 

lon = Loft = 2 US, Ron = 380 Q, 16 voies. 

* GElIntersil 

IH5108, commutateur CMOS, commande TTL et CMOS, 

lon = loft = 1 HS, Ron = 900 Q, 8 voies 

IH5216, commutateur CMOS, commande TTL et CMOS, 

ton = Loff = LUS, Ron = 1 000 Q, 16 voies. 

10kQ 

£1 S D 
€ 

10kQ si 10kQ 

62 S D s D" 

°C 
' T D 

: Ï 
! 0 S 

10KkQ 
€ MN] D 

D S D 

€ 

Figure 6.91 

Remarque. Certains commutateurs présentent des circuits de commande à plu- 

sieurs entrées. La figure 6.92 représente le circuit AH0019 (NS) où l'électronique 
de commande est un NAND à deux entrées. On pourrait de même vérifier que le 

circuit AHO014 utilise un NAND suivi d'un inverseur. Il est donc nécessaire, pour 

de plus amples informations, de consulter les Databooks des fabricants ainsi que 
les manuels d'applications.
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Figure 6.92 
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Note : All inputs « High » 

6.3.8. TECHNIQUE ET APPLICATION DES CAPACITÉS COMMUTÉES 

6.3.8.1. Principe 

La figure 6.93a représente le principe d'une capacité commutée. Le com- 

mutateur est commandé par une horloge, à une fréquence fo très grande devant 

la fréquence des signaux traités. De ce fait, les tensions VE et Vs sont quasi 

constantes pendant une période d'horloge To = + Nous supposons que le rapport 

cyclique de commande est voisin de 0,5 et que le condensateur C; se charge ou se 
0 

décharge avec une constante de temps très faible devant To / 2. 

) (7) 
Re =D | ---- 

Vss Vss ' 

VE Vs Te Ve al Vs To 

Figure 6.93 



Intégration des fonctions analogiques 351 

— Position 1. Le condensateur C; présente une charge 

Q=VEC 

— Position 2. Ce même condensateur se décharge (ou se charge) suivant la 

tension VS. La nouvelle quantité d'électricité est 

Q=VsC 

Ainsi, pendant une période, la quantité de charge transférée est A Q = Q:-Q, 
pour un temps Af = To. Il s'ensuit une intensité équivalente 

1, - 2172. Gi (WE Vs) = = 
To To 

et une résistance associée (figure 6.93b) 

Ve-Vs_To_ 1 

Leq CG C Jo 

Req = 

En pratique, les commutateurs sont des MOS (figure 6.93c). Leur résistance 

To 
Ron doit être telle que R,, C << 2 et les capacités parasites très faibles devant C; 

ou compensées. 

6.3.8.2. Filtres à capacités commutées* 

A. Élément de base, l'intégrateur. La figure 6.94 représente un intégrateur addi- 

tionneur. On supposera e; > e2. 

TRS 
if ® C1 <<C D 

ei D 9 ( 

mm 

«| 

Figure 6.94 

- O1 fermé, W: ouvert. Le condensateur C; est rapidement chargé 
par la différence de tension e; — e>, donc une énergie emmagasinée 
Q1 = (e1 — e2) C1. La tension de sortie s reste constante (e_ = e, = 0). 

* développé dans l'ouvrage Filtres électriques.
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+ Ÿ1 ouvert, @; fermé. e_ devient négatif ; l'énergie du condensateur C; 
est transférée vers C, et en régime permanent, e_ = 0 impose vc, = 0. Dans 

ces conditions Q, = 0. La sortie s a évolué en positif d'une valeur As asso- 

ciée à la variation de charge dans C (n'oublions pas la condition C; << C). 

La variation de charge Q; - O;, = Q = (e; - e>) C1 pendant l'intervalle de 

temps To permet d'écrire 

Q_C 
Lo=—=—(e, -e eq To T, ( 1 D) 

La capacité commutée C; est alors identique à une résistance 
e -e 1 

Req= 1792 _ 

La C fo 

ce qui permet de représenter le schéma-bloc équivalent de la figure 6.95 

E, + 1 S E, + S KR CF = Fe +| 

E Tt= Ro c=—— E; Cifo 

Figure 6.95 

B. Filtre actif du premier ordre (figure 6.96). Le système bouclé nous fournit 

une fonction de transfert 

1 
S@) _ RoCp 1 

EE), 1_ 1+RCp 

RC Pp 

La pulsation de cassure est 

1 _Cifo 
ETC C (@ >> &@c) 

1 2 

7 RoC s E oCP 

e D s 

Figure 6.96 

C. Filtre actif du deuxième ordre (figure 6.97). Le schéma-bloc (facile à repré- 

senter) permet d'obtenir la fonction de transfert
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SE) _ 1 
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1 1 
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Fee Ch 1 Cho 

C C2 
D: Ci << 2 D ns 

(2)
 

Figure 6.97 

D. Exemples d'intégration d'un filtre à capacités commutées. La figure 6.98 

représente l'organisation du circuit intégré LMF100 en technologie CMOS de NS. 

Chacun des deux filtres actifs à capacités commutées est constitué d'un amplifica- 

teur opérationnel, d'un additionneur-soustracteur et de deux intégrateurs. Le choix 

du câblage et le choix des bornes de sorties permet d'obtenir des filtres passe-bas, 

passe-haut, passe-bande et réjecteur, suivant les réponses de Butterworth, 

Chebyshev, Bessel ou Cauer. 

"A Vi N/AP/HPs Se sh h 

Figure 6.98
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Figure 6.98 (suite) 
Source : National Semiconductor 

Un exemple de câblage et de réponse d'un filtre passe-bas de Butterworth du 

quatrième ordre est indiqué sur la figure 6.98, pour une fréquence de cassure de 
100 kHz. 

Remarques 

— Les circuits MF10 et LMF100 sont compatibles. Leur différence est la fré- 

quence maximale de fonctionnement (> 30 kHz pour le premier, > 100 kHz 

pour le second). 

— Les avantages des filtres à capacités commutées sont : 

- fabrication monolithique CMOS (amplificateurs opérationnels, commu- 

tateurs, capacités), 

- la pulsation de cassure dépend de la fréquence d'horloge f, et d'un rap- 

port précis de capacités, 

° la consommation est réduite (pas de résistance).
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6.3.8.3. Alimentations à découpage* 

Les alimentations à découpage classiques utilisent des inductances. La pré- 

sence de ces éléments est source de parasites électromagnétiques. Les alimenta- 

tions à capacités commutées sont beaucoup plus souples d'emploi et tendent à se 
généraliser dans les circuits d'interface à microprocesseurs (BUS IEEE, etc.). 

A. Convertisseur de tension négative (figure 6.99). Le circuit intégré consti- 

tué des quatre interrupteurs et de l'inverseur permet de charger C; à la valeur 
Ve = + 5 V, lorsque Ÿ, est fermé (9; ouvert), puis décharger partiellement C: 
dans C dans la phase suivante d'horloge. La tension VS recueillie est négative et de 

valeur voisine de — 5 volts. 

(y) (2) 
+5V 7 ° H 

[ | 
#L_ Ci 

v VO up! 

"| | jui + 
an : € jrs" 

gi L D21 TT F 

fo 

Figure 6.99 

B. Doubleur de tension (figure 6.100). Lorsque D; est fermé, le condensateur se 

charge à travers D, à une valeur voisine de 5 volts. Lorsque Ÿ; est fermé, VE et 

Ve, sont en série, la diode D, conduit et une faible quantité d'énergie de C; est 

transférée vers C. La tension de sortie V, est voisine de 10 volts. 

D; D; 

Dit — 
+5V 

1 Di 

—|L{+ C |+ 
F— == Vs = +10V 

= 1HE | V C,=11F 

1 
sm Le, 

Figure 6.100 

* développé dans l'ouvrage Alimentations électroniques.
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Remarques 

— Pour ces deux types d'alimentation, on peut utiliser le schéma équivalent 

de la figure 6.101 avec V = — 5 V pour le convertisseur de tension négative et 

V = + 10 V pour le doubleur de tension. Ainsi, la tension de sortie VS est 

d'autant plus stable que R, est faible devant R,4 (absence de régulation). 

Figure 6.101 

— Un circuit de régulation imposerait une fréquence d'horloge f, variable. 

— On peut réaliser des tripleurs de tension, des quadrupleurs, des diviseurs, 

ctc. 

— Les sociétés les mieux placées pour ce genre de circuits intégrés sont 

Lincar Technology et PMI. 

6.3.8.4. Autres applications des capacités commutées 

Le transfert des charges de capacité à capacité permet de réaliser bien 

d'autres fonctions de l'électronique* : 

— calcul d'une valeur moyenne, 

— oscillateurs sinusoïdaux, 

— comparateur-trigger, etc. 

6.4. CIRCUITS SPÉCIAUX 

Ainsi que nous l'avons dit dans le paragraphe 6.1.3, les circuits linéaires spé- 

ciaux sont tellement diversifiés qu'une présentation complète est impossible. Nous 

donnons, à titre d'exemples, quelques schémas choisis de façon aléatoire. 

* consulter l'ouvrage de R. Grégorian et G. Temes cité en bibliographie.
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6.4.1. CONVERTISSEUR NUMÉRIQUE-ANALOGIQUE 

La figure 6.102 représente le schéma de principe du convertisseur numéri- 
que-analogique DAC 0800, ainsi que son câblage. L'amplificateur différentiel 
présente sur ses bornes d'entrées 14 et 15, une tension nulle. Le courant Jr = 

VRer / Re Circule dans le premier transistor de gauche (courant /, négligeable) 

imposant une tension U aux bornes de sa résistance d'émetteur. La base de chaque 
autre transistor est au potentiel U + 0,6 par rapport à V-. Le réseau R — 2 R impose 

Ref ÎRef ÎRef 
alors un courant 77 4°" 235 dans chaque collecteur de transistor res- 

pectivement de gauche à droite. Les entrées numériques B, .. B4 permettent de 

commuter ces courants collecteurs sur les bornes 4 ou 2 (courants entrant tels que 

Lot + Tout = IR). 

3 
? ? Ÿ T t + + 

Vaert Où ares 3433 SE 
44 2 hour 

1 À 

& À 

Tauussew = À 

lb + LG = 1rs for al 
vnes CORNE log ttuies 

For fixed reference, TTL operation, 
tyPicel values are: 

F - f VREF = 10.000V 

| VQ cop © RREF = 5.000k 

ni RS = Regr 

ru h Cc=001uF 

FT v w - Vuc = OV (Ground) 

Figure 6.102 
Source : National Semiconductor 

Le schéma réel du DAC est représenté sur la figure 6.103. Les transistors 
PNP supérieurs travaillent en comparateur (comparaison de la tension 
« numérique » avec 1,2 V). Les transistors NPN inférieurs travaillent en commuta- 

teurs (ils dirigent les courants collecteurs précédents vers les bornes de sortie 4 
et 2).
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x; Li 
ee 

Jr Jr À Jr Je 
rh, dt. 

Figure 6.103 
Source : National Semiconductor 

6.4.2. RÉSEAU DE DIODES 

La figure 6.104 représente un réseau de six diodes intégrées de référence 

CA3019 - RCA. Les applications de ce circuit intégré sont nombreuses : 

— limiteur, 

— mélangeur, 

— modulateur, 

— démodulateur, etc. 

Substrate, 
case 
© 

Figure 6.104 

La figure 6.105 représente un modulateur en anneau dont le principe a été 

indiqué au chapitre 2.2.4.7. L'application, dans ce cas, est la modulation d'une por- 

teuse (30 kHz) par un signal basse fréquence (2 kHz). 
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600 € Ve (Carrier) 

30 kHz 

Lui 

Figure 6.105 

6.4.3. CIRCUIT INTÉGRÉ RADIOFRÉQUENCES 

La figure 6.106 représente le circuit intégré CA3028 — RCA permettant de 

réaliser des amplificateurs radiofréquences en configurations différentielle ou cas- 

code ainsi que nous les avons présentés au paragraphe 3.5.5.2. La figure 6.107 

fournit un panorama des applications. 

Figure 6.106 
Source : RCA



360 Intégration des fonctions analogiques 

1 

Connections for the CA3028A ond CA3028B for use as (a) a balanced differential emplifier with o controlled 

constont-current-source drive and age copobility; (b) a coscode amplifier with a tant-i ogc capability; 
(c) a cascode amplifier with conventionel egc capability; (d) a converter; (e) a mixer; (1) en oscillator. 

Figure 6.107 
Source : RCA 

644. CIRCUITS INTÉGRÉS EN ARSÉNIURE DE GALLIUM 

Les fonctions amplificateur, oscillateur, mélangeur, échantilloneur, etc., réali- 

sées sur du silicium peuvent être préparées à partir de l'arséniure de gallium. Les 

avantages en sOnt : 

— résistances plus faibles (donc moins encombrantes) à cause de la forte 

mobilité des électrons, 

— capacités parasites réduites à cause du substrat semi-isolant. 

A dimensions égales, les circuits GaAs sont environ cinq fois plus rapides 
que les circuits Si. Toutefois, on ne sait réaliser que des MESFET canal N.



Intégration des fonctions analogiques 361 

Les cellules de base sont les montages source commune avec charge résis- 

tive, charge active (transistor polarisé avec Vos = 0) ou charge accordée, les 

montages drain commun et les amplificateurs différentiels. On trouve deux types 

de réalisations : 

— les fonctions classiques précitées, 

— les circuits intégrés monolithiques micro-ondes MMIC pour les applica- 

tions « grand public » (réception d'émissions de télévision diffusées par satel- 

lites à 12 GHz) ou pour les modules de transmission et de réception par satel- 

lites à 20-30 GHz. 

La figure 6.108 représente le schéma de principe d'une « tête de réception » 

de télévision (émission par satellite). Le mélangeur ramène la fréquence RF à une 
fréquence intermédiaire FI plus faible. La figure 6.109 fournit quelques schémas 
réels. 
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Figure 6.108 
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Figure 6.109 

6.4.5. DISPOSITIFS A TRANSFERT DE CHARGES CCD 

Les dispositifs CCD (Charge Coupled Devices) ou DTC (Dispositifs à trans- 

fert de charges) datent des années soixante-dix. Ils sont constitués d'un ensemble
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de capacités MOS réalisées sur la même plaquette de silicium dopé dont les grilles 
sont situées très près les unes des autres. Le principe de fonctionnement fait appel 

à l'étude de la structure MIS présentée au paragraphe 4.1.3.1, qu'il est préférable 

de revoir. 

Les circuits CCD sont purement analogiques. Leurs grandes applications 

sont : 
— les registres à décalage, mémoires, 

— les filtres électriques, 
— la reproduction d'images (caméras), etc. 

La figure 6.110 permet de comprendre le principe. Le matériau semiconduc- 

teur est de type P. Les grilles doivent être polarisées positivement afin d'obtenir 

un régime de désertion puis d'inversion. 

apport d'électrons 

+V 

+ ++ + P + + ++ +P ++ ++ 

a) puits de potentiel  b) c) 

Figure 6.110 

— Figure a. L'application d'une tension positive + V sur la grille 1 crée 

instantanément sous cette grille un puits de potentiel correspondant à une 
zone de désertion dans le semiconducteur. 

— Figure b. Très rapidement, cette zone de désertion devient zone d'inver- 
sion par apport d'électrons injectés électriquement ou optiquement réduisant 
la charge dans la zone déserte. 

— Figure c. On polarise la grille 2 (grille 1 toujours polarisée). Un phéno- 

mène identique au cas précédent se produit et les électrons s'étalent sous les 

deux grilles. 

— Figure d. La grille 1 n'est plus polarisée, alors tous les électrons précé- 

dents sont sous la grille 2. 

On peut ainsi transférer les charges en alimentant successivement des grilles 

situées les unes contre les autres suivant un chemin déterminé. Il se pose toutefois 

le problème de l'alimentation séquentielle de ces grilles à partir d'une horloge. 

— Système à trois phases. La figure 6.111 représente ce système où la 

phase 9, est alimentée. Pour que le transfert de charge ait lieu de la gauche
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vers la droite, il faut alimenter séquentiellement les phases de la manière sui- 

vante : D, O1 + Do, Da, On + Ds, Da, O3 + O1, O1, etc. 

93 

Figure 6.111 

Ce système, utilisé à l'apparition des circuits CCD, est abandonné pour les 

raisons suivantes : 

-_ horloge triphasée difficile à réaliser, 

* mauvaise densité d'intégration puisque deux grilles séparent les paquets 
de charges, 

- difficulté de réaliser des grilles très peu distantes l'une de l'autre (de 

l'ordre du micron). 

— Système à deux phases. Il utilise des grilles de formes différentes créant 

ainsi une dissymétrie des puits de potentiel ne permettant le cheminement des 

charges que dans un seul sens (on retrouve l'analogie de ce procédé dans la 
commande des moteurs pas à pas monophasés — alimentation bipolaire — ou 

diphasés — alimentation unipolaire — voir ouvrage Électronique industrielle). 

La figure 6.112 en fournit le principe. La différence des épaisseurs de 

l'isolant SiO, sous les grilles, impose une profondeur de puits de potentiel 

différente. Nous représentons sur cette figure la transition où la phase @ 

passe de 0 à + V et la phase complémentaire GE passe de + V à. 

(2) +V- O0 

[2] OO +V 

grille aluminium 

SiO2 
SiO2 

silicium polycristallin 

dopage P 

DRE EEE HE HER ET E EE + + 

Figure 6.112
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Décrivons sommairement le principe des applications, sachant qu'elles sont 

étudiées en détail dans d'autres ouvrages spécifiques. 

— Senseur d'images. Une « barrette » CCD est constituée : 

- d'un registre photosensible où les grilles semitransparentes, faiblement 

polarisées positivement, laissent passer les photons. Ceux-ci permettent la 

création de paires électron-trous dans les zones désertées (faible puits de 

potentiel). Grâce à la polarisation, les électrons s'accumulent en surface et 

les « trous » s'enfoncent dans le semiconducteur dopé P, 

- d'un registre de transfert attirant les électrons précédents vers une zone 

inactive, 

- d'un registre de décalage série acheminant les paquets d'électrons (pro- 
portionnels à l'éclairement) vers un amplificateur. 

— Filtres électriques. Effectuer le filtrage en fréquence d'un signal revient à 

multiplier sa transformée de Fourier par la réponse en fréquence du filtre. 

Sachant que le produit dans le domaine fréquentiel revient à effectuer le pro- 
duit de convolution dans le domaine temporel (produit de convolution 

inverse de Fourier de la réponse en fréquence du filtre), il suffit d'utiliser les 
dispositifs à transfert de charges adaptés pour réaliser un produit de convolu- 

tion (échantillonnage du signal de l'entrée en paquets de charges, puis trans- 
fert de ceux-ci le long d'un registre à décalage à CCD dont les éléments 
dépendent du type de filtre à réaliser. 

La limitation technologique des dispositifs à transfert de charges est associée 

aux temps de transfert dont la valeur dépend : de la nature de la charge, de la 

mobilité en surface, de l'inverse du carré de la longueur d'une électrode. Tous ces 

éléments réunis nous imposent un temps de transit limite de 0,1 pis, donc une fré- 

quence limite d'horloge de 10 MHz. 

Une amélioration des dispositifs CCD (déplacement des charges en surface) 

sont les dispositifs BCCD (Burried channel Charge Coupled Devices) où un canal 

enterré permet aux charges de se déplacer en volume, améliorant ainsi très nette- 

ment les temps de transfert.



CHAPITRE 7 

Intégration des fonctions logiques 
(ou numériques) 

Ce chapitre est destiné à présenter le procédé de réalisation et le principe de 

fonctionnement des portes élémentaires, ainsi que quelques caractéristiques asso- 

ciées (tensions, courants, consommation, temps de propagation), sachant que tout 
circuit numérique, même complexe, est constitué d'un ensemble de ces portes. 

Tous ces éléments sont souvent nécessaires à connaître chaque fois que des pro- 

blèmes de « hard » se posent. 

Notons qu'en aucun cas, ce chapitre ne se substitue à un cours de numérique, 
s 

mais fait suite normale à cet ouvrage en ce qui concerne l'intégration des 

composants. 

7.1. PRÉSENTATION SUCCINCTE DES CIRCUITS 

INTÉGRÉS NUMÉRIQUES 

7.1.1. ESSAI DE CLASSIFICATIONS 

Le nombre très important et grandissant des circuits intégrés numériques ne 
facilite pas la classification. Toutefois, on peut admettre : 

— une classification en fonction du nombre de composants intégrés, 

— unc classification en fonction de la technologie utilisée. 

7.1.1.1. Classification en fonction du nombre de composants 

— Petite échelle d'intégration (SSI — Small Scale Integration) dont le 

nombre de portes élémentaires est inférieur à 10, soit moins de 100 transis- 

tors. On trouve :
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* les opérateurs de base (ou portes élémentaires) tels que : NAND, NOR, 

AND, OR, … 
+ les bascules simples telles que RS, JK, monostables, bistables, … 

— Moyenne échelle d'intégration (MSI — Medium Scale Integration) dont 

le nombre de portes élémentaires est compris entre 10 et 100, soit moins de 

1 009 transistors. On trouve : 

- les compteurs, décompteurs, 

* les multiplexeurs, 

- les circuits arithmétiques (additionneurs, UAL, ..), 

- les décodeurs, ? 

+ les registres à décalage, … { 

— Grande échelle d'intégration (LSI -— Large Scale Integration) dont le 

nombre de portes est compris entre 100 et 1000, soit moins de 
10 000 transistors. On trouve : 

* les microprocesseurs 8 bits, 

. les circuits d'interface (PIA, ACIA, ..), 

- les mémoires de plusieurs kilobits, .… (Une anecdote : le microproces- 

seur 6 800 aurait 6 800 transistors.) 

— Très grande échelle d'intégration (VLSI — Very Large Scale 

Integration) dont le nombre de portes est supérieur à 1 000, soit plus de 

10 000 transistors. On trouve : 

- les microprocesseurs 16 bits, 32 bits, 
- les mémoires à grande capacité, … 

— Ultra grande échelle d'intégration (ULSI - Ultra Large Scale 

Integration) dont le nombre de portes est supérieur à 10 000, soit plus de 

100 000 transistors. C'est le cas de certains circuits ASIC (voir chapitre 8). 

Remarques 

— Sans vouloir faire un cours de numérique, les portes élémentaires sont 
symbolisées sur le tableau 7.1. La représentation de droite est celle qui est 

normalisée. 

— Les portes élémentaires peuvent présenter trois types de sorties : 

« basse impédance 

* «0 » logique, voisin de l'alimentation négative, 

* « 1 » logique, voisin de l'alimentation positive, 

- trois états 
* basse impédance, « 0 » ou « 1 », 

* haute impédance, la sortie est isolée du circuit, 
. collecteur ou drain ouvert, imposant un élément de polarisation 
extérieur. 

— Les fabricants de circuits intégrés numériques fournissent : 

+ le schéma réel dans le cas des SSI,
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- l'assemblage des portes élémentaires dans le cas des MSI, 

* l'organisation interne des circuits dans le cas des LSI et VLSI. Pour ces 
derniers, on trouve les caractéristiques d'entrée et de sortie, ainsi que les 

chronogrammes opérationnels. 

— La classification précédente peut aussi être utilisée pour les circuits inté- 

grés analogiques. Dans ce cas, elle est fonction du nombre de transistors et 
non plus du nombre de portes élémentaires. 

— L'évolution de la densité d'intégration est due aux facteurs suivants : 

* amélioration de la purification du substrat et de la précision du dopage 

(implantation ionique, ..….), 
* amélioration de la finesse des tracés, 

- diminution de la puissance dissipée dans les circuits. 

AND GATE 
OPERATEUR ET 

NAND GATE 
OPERATEUR ET-NON 

OR GATE 
OPERATEUR OU 

NOR GATE 
OPERATEUR OU-NON 

AMPLIFIER, BUFFER 
POWER GATE 
AMPLIFICATEUR 
OPERATEUR DE PUISSANCE 

INVERTER 
INVERSEUR O

N
U
 

L
O
C
 

Tableau 7.1 

7.1.1.2. Classification en fonction de la technologie 

Nous trouvons : 

A. Les circuits bipolaires saturés 

— Circuits ayant disparu ou en cours de disparition 

° RTL (Resistor Transistor Logic) où on trouve des résistances en entrée 

et un transistor en sortie ;
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+ DTL (Diode Transistor Logic) avec des diodes en entrée et un transistor 

en sortie ; 

° TTL (Transistor Transistor Logic) avec un transistor multiémetteur en 
entrée et deux transistors en sortie présentés en trois séries : 

* série N (normale ou standard) 

* série H (High Speed) 
* série L (Low power). 

— Circuits actuellement utilisés 

° PL (/ntegrated Injection Logic) permettant une très grande densité 

d'intégration, aussi bien dans le domaine numérique que dans le domaine 

analogique. 

B. Les circuits bipolaires non saturés 

— Circuits utilisant des diodes Schottky d'antisaturation (TTL Schottky). 

On trouve : 

- série S (Schottky) 

- série LS (Low power Schotiky) 
- série ALS (Advanced Low power Schottky) 

- série AS (Advanced Schotiky) 

- série FAST (Fairchild Advanced Schottky Technologie) 

— Circuits utilisant des transistors volontaiement non saturés : 

° CML (Current Mode Logic) 

* ECL (Emitter Coupled Logic) 

- MECL (Multiemitter Coupled Logic). 

C. Les circuits NMOS (ou EDMOS) n'utilisant que des transistors MOS canal N 

(les circuits PMOS ont disparu). L'organisation est : 

— le NMOSE comme élément actif, 

— le NMOSD comme élément de charge. 

D. Les circuits CMOS utilisant des transistors complémentaires à enrichisse- 
ment. En fonction de l'évolution technologique, on rencontre : 

— la série CMOS classique (54/74Cxxx ou CD4xxx) dont la tension d'ali- 

mentation peut varier de 3 V à 18 V, 
— les séries CMOS rapides HC, HCT, AC et ACT dont la tension d'ali- 

mentation peut varier de 2 V à 6 V (standard 5 V). 

E. Les circuits BICMOS alliant les avantages de la technologie CMOS (étages 

d'entrée et fonctionnels) et de la technologie bipolaire (étage de sortie). 

F. Les circuits GaAs utilisant des transistors MESFET à déplétion et à enrichis- 
sement. Ils permettent des temps de propagation inférieurs à la nanoseconde.



Intégration des fonctions logiques (ou numériques) 369 

Remarques 

— Certaines technologies permettent de fournir des familles de fonctions de 

base indépendantes et directement compatibles (TTL Schottky, ECL, CMOS). Les 

autres technologies ne servent qu'à réaliser des fonctions à grande échelle d'inté- 

gration (IL, NMOS, BICMOS, GaAs). 

— Chaque famille présente des caractéristiques d'entrée, de sortie, de trans- 

fert et d'alimentation rigoureusement définies, permettant ainsi un choix 
approprié. 

— Les circuits intégrés numériques sont présentés sous forme de boîtiers 

dont la forme et le nombre de connexions dépendent de l'importance du circuit. 

On rencontre : 

- les boîtiers plats (Flat package) à base de céramique ; 

- les boîtiers allongés (DIL — Dual In Line) présentant deux rangées de 

connexions (ou SIL — Single In Line). Le matériau est en époxy ou cérami- 

que. Les connexions peuvent être droites (soudures opposées au circuit) 

ou coudées (soudures côté circuit — référence SO) ; 

- les boîtiers chip carrier enfichables sur des supports appropriés ; 

- les boîtiers pin grid array utilisés lorsque le nombre de connexions 

devicnt trop important (boîtier carré avec connexions réparties sur les 
quatre côtés et sur plusieurs rangées). 

7.12. CARACTÉRISTIQUES STATIQUES 

7.1.2.1. Caractéristiques d'entrée et de sortie 

A. Caractéristiques en tension. Elles sont définies à partir de la caractéristique 

de transfert Vo (Vr) pour l'opérateur de base : l'inverseur. 

La figure 7.1 représente cette caractéristique. On aperçoit trois zones : 

— zones hachurées. Ce sont les zones intcrdites correspondant au gabarit de 

la fonction. 

— zones claires. Ce sont les zones de bon fonctionnement en numérique 

(«0 » ou « 1 » logique). 

— zone à petits points. C'est la zone non saturée utilisable dans certains cas 

très particuliers (amplificateur des exercices 9 et 10 — paragraphe 4.4.7).
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Vo 4 tension de sortie 

VHmax *Vo=Vi 

1 
logique nn. 

VOHmin a 

VoLmax _ 
0 4 

logique | Vin 7 v 

CILILLLL 
tension d'entrée 

Vi Vilmax Vimin V'IHmax 

0 logique 1 logique 

Figure 7.1 

De cette caractéristique Vo (Vr), on déduit les états logiques limites de la 

figure 7.2. Les éléments fondamentaux sont : 

— Voïxmin, tension de sortie à l'état haut minimun, 

— Voimax tension de sortie à l'état bas maximun, 

— Viximin, tension d'entrée à l'état haut minimum 

— Virmaxs tension d'entrée à l'état bas maximum. 

axe des tensions 
V 

Vpp, + Vcc Imax 

alimentation +] ______ 

1 1 
Te D 

immunité aux bruits | VHmin 

zone 
= d'incertitude 

immunité aux bruits Vilmax 

VOLmax 0 | 
alimentation -|  "#%— 7 mm mmmmmmmmm 

Vss , GND 
Vimin 

sortie d'un opérateur entrée d'un opérateur 

même famille 

Figure 7.2
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La zone d'incertitude est la différence entre Virimin êt ViLmaxe 

L'immunité aux bruits (tension de bruit pouvant parasiter le processus) 
correspond à Vonmin — Vilimin POur l'état «1» et ViLmax — VOLmax POur 

l'état « 0 ». 

B. Caractéristiques en courant. Les états logiques limites précédents dépendent 

de la valeur des courants d'entrée /, et de sortie /,. Notons quelques règles et lois 
physiques : 

— les courants d'entrée et de sortie sont notés positifs lorsqu'ils sont entrants 

(théorie des quadripôles), 
— le courant d'entrée est « entrant » à l'état haut et « sortant » à l'état bas, 

— Je courant de sortie est « sortant » à l'état haut et « entrant » à l'état bas. 

La figure 7.3 représente un inverseur dont l'entrée est à «1» (donc la 
sortie « 0 »). 

* Le courant d'entrée est « entrant » ; il ne dépasse pas une valeur Zirmax 
pour l'état haut minimum VWiimin (Ce Courant est quelquefois noté Jimin). 

- Le courant de sortie est « entrant » ; il ne dépasse pas une valeur lot ax 
afin de ne pas « sortir » de l'état logique « 0 », c'est-à-dire Vormax 

V lo \ v cc 7 

‘ *[ Von T OLmax Z io 

I11>0 19>0 io! 
' 1 0 ! E ! 

dl >— ! LV, 
iV, (=V ) V_ à , à —+ 

bte (av) - Vothux |_ Vo 
! I ' no 

GND .: PE 
V- Vss Ke—# rep 

Land ‘ 

Figure 7.3 

La figure 7.4 représente le même inverseur dont l'entrée est à « 0 » (donc la 

sortie à « 1 »). 

- Le courant d'entrée est « sortant»; il ne dépasse pas une valeur 
À itomax | pour l'état bas maximum Vipmaxe 

* Le courant de sortie est « sortant » ; il ne doit pas dépasser une valeur 

 ToHmax | afin de ne pas « sortir » de létat logique « 1 » c'est-à-dire Vormin 

(ce courant est quelquefois noté Zortnin). 

Notons que les exemples des figures précédentes ressemblent aux caractéris- 

tiques d'un opérateur TTL alimenté entre V, =+5 Vet V_=0 V.
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Vcc Ir V, Von 

Ir <0 10 <0 E 

Î 1Lmax | 2 vlvs ER sn 

Figure 7.4 

En résumé : 

° Lirimax (quelquefois noté ln) = Courant maximum d'entrée à l'état haut 
(entrant). 

° Intmax = COUrant maximum d'entrée à l'état bas (sortant). 

° Jotmax (quelquefois noté lormin) = Courant maximum de sortie à l'état 

haut (sortant). 

° LoLmax = Courant maximum de sortie à l'état bas (entrant). 

Quelques autres éléments sont fournis sur les caractéristiques : 

° Îimax = COUrant maximum d'entrée lorsque la tension d'entrée V1, est 

supérieure à la tension d'alimentation. 

° Jos = Courant de court-circuit en sortie. 

° Vinn = tension minimale d'entrée à l'état bas sans détruire l'opérateur 
(par exemple, — 0,5 V pour un circuit alimenté entre + 5 V et 0 V). 

C. Sortance d'un opérateur. C'est la possibilité pour cet opérateur d'alimenter 

une charge. Trois cas se présentent : 

— La charge est constituée de plusieurs entrées d'opérateurs de la même 

famille alors : 

VoLmax < Vitmax 

Votmin > Vimin 
1 OLmax ? I ILmax 

LoHmax > Jitimax 
La sortance n de l'opérateur (ou fan ouf) est définie par la relation 

Tomax = # Timax 

pour le cas le plus défavorable, à l'état haut ou à l'état bas. Le nombre entier n 

correspond au nombre maximum d'entrées que peut alimenter cet opérateur 

(voir tableaux suivants). 

— La charge est constituée d'une ou plusieurs entrées d'opérateurs de 

familles différentes. 11 faut alors vérifier que les inégalités précédentes restent
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vraies (on dit qu'il y a compatibilité). Sinon un circuit d'interface est néces- 

saire (voir section 7.9). 

— La charge est quelconque, alors il est fondamental de connaître l'intensité 

absorbée par cette charge ainsi que la tension nécessaire au bon fonctionne- 

ment. Il est aisé de remplacer l'opérateur par un générateur de Thévenin 
équivalent : 

V, — Vormi 
° étathaut, Enm=V, et Rmn= + Erin, 

LoHmax 

V -V_ 
e état bas, ErB =V_ et Rong = Le — 

LoLmax 

Là aussi, un circuit d'interface peut être nécessaire. 

7.1.2.2. Caractéristiques d'alimentation 

A. Tension d'alimentation. Elle peut être figée (0 V, + 5 V pour le TIL 

Schottky et O0 V, —- 5,2 V pour l'ECL), ou variable (de 2 V à 6 V pour la CMOS 

rapide et de 3 V à 18 V pour la CMOS standard). Rien n'empêche, pour cette der- 

nière, d'être alimentée symétriquement (par exemple + 5 V, à condition de respec- 

ter la compatibilité, c'est-à-dire « 0 » logique =— 5 V et « 1 » logique + + 5 V). 

B. Courant absorbé. Les databooks fournissent la valeur du courant absorbé 
lorsque toutes les entrées sont à « 0 » ou à « 1 ». Pour une évolution lente de la 

tension d'entrée permettant un changement d'état en sortie, le courant absorbé 
passe par un maximum lorsque les deux transistors du dernier étage conduisent en 

même temps (passage dans la zone d'incertitude). La figure 7.5 représente une 

telle évolution pour un boîtier contenant six inverseurs, en technologies TTL et 

CMOS. 
Icc 4 Ip 

TTLN CMos 

- nt 
0 Vec VI Vss Vpp/2 Vo Vi 

Figure 7.5 

G. Puissance absorbée. La puissance absorbée en statique est faible, voire nulle, 
comparée à la puissance absorbée en dynamique (on définit un facteur de mérite 
ou facteur de qualité correspondant au produit de la puissance absorbée par le 

temps de propagation).
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7.13. CARACTÉRISTIQUES DYNAMIQUES 

7.1.3.1. Temps de réponse 

Les temps de réponse d'un circuit numérique correspondent : 

— aux temps de montée et de descente du signal de sortie Vo, pris à 10 % et 

90 % de l'évolution, 

— aux temps de propagation entre le signal d'entrée V. et le signal de sortie 

Vo pris à 50 % de l'évolution. 

Les causes de ces temps étant multiples, on reverra avec intérêt la section 5.1. 

La figure 7.6 représente le principe de mesure de ces temps. Le dispositif est 

toujours chargé par une capacité CL de valeur imposée par les fabricants (en géné- 

ral 50 pF). Le câble coaxial d'entrée est adapté par une résistance R connectée à 

l'entrée. 

—+— Vcc où Vo 

générateur V dispositif Vo 
d'impulsions à tester RE 

charge 
R 5 DUT L CL capacitive 

—+— GND où Vss 

DUT = Device Under Test 

Figure 7.6 

V 50% 

'_tpHL ' tpLH et —+ n 
90 

Vo 
10% 

Figure 7.7
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La figure 7.7 représente deux signaux V. et Vo. On trouve : 
— tx, temps de propagation pour le passage « 1 » — «0 » 

— t,zm temps de propagation pour le passage « 0 » — « 1 » 

— ty, temps de descente 

— ty, temps de montée. 

. Gaz + { se 
Le temps de propagation moyen est 4, = ne Il augmente linéaire- 

ment avec la capacité de charge. 

7.1.3.2. Facteur de mérite 

En régime dynamique, les deux paramètres importants sont : le temps de pro- 

pagation 1, et la puissance consommée P. Cette dernière augmente en fonction de 

la fréquence ainsi que l'indique la figure 7.8. Le facteur de mérite ou de qualité est 

le produit de ces deux paramètres 

F=t,:P en joules J (ou pJ). 

CMOS 

Figure 7.8 

7.2. CIRCUITS BIPOLAIRES SATURÉS 

Mise à part la famille I2L utilisée dans les circuits LSI à cause de sa très 

bonne densité d'intégration, les autres familles à transistors bipolaires saturés ont 
disparu ou disparaissent (RTL, DTL, TTL). 

7.2.1. FAMILLE TTL 

Malgré sa disparition, cette famille présente encore l'avantage d'une 

bonne compréhension de fonctionnement et est la base de la famille TTL 

Schottky couramment utilisée.
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Nous avons vu, au paragraphe 3.3.4, le principe d'un opérateur DTL et d'un 

opérateur TTL simplifié. En statique, le transistor multiémetteur d'entrée tra- 

vaille «en diodes». Sa fonction transistor n'intervient qu'en dynamique, 
pour évacuer les charges stockées dans la zone de base du transistor de sortie 

commandé au blocage. 

7.2.1.1. Principe de l'inverseur TTL standard 7404 

L'inverseur TTL standard représenté sur la figure 7.9 est fabriqué avec cinq 
autres inverseurs sur une même puce suivant les techniques vues au para- 

graphe 6.2.1 (technique planar épitaxiée). Logés dans un boîtier DIL à 14 broches, 

ils sont désignés par les références 7404 (séries commerciales, 0°C, + 70°C) et 
5404 (séries militaires, — 55°C, + 125°C). Le principe de fonctionnement est le 
suivant : 

Figure 7.9 

— Vi = «0», Vo = «1» (figure 7.10). La résistance R. représente la résis- 

tance de Thévenin du générateur d'attaque. Si cette résistance est nulle, 

l'émetteur de T. est à O volt, ce qui impose un potentiel de base de + 0,7 V et 

un courant « sortant » Î, = IEUL Ce potentiel de + 0,7 V est suffisamment 
1 

« faible » pour que 7 et T, soient bloqués. Alors T; conduit (non saturé) 

grâce à R, et le courant Q « sortant » circule dans R3, T3, D et dans la charge 

R extérieure. La tension de sortie à l'état haut ne peut être qu'inférieure à la 

valeur 5 — (0,6 + 0,6) = 3,8 V. 

Remarquons que si la résistance du générateur d'attaque R. est de 
valeur non nulle, parcourue par le courant 71, elle engendre une tension
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positive qui élève le potentiel de la base de T; et peut permettre la conduc- 

tion de T, et T4 (pour Vr, = 1,2 V). On sort alors de la zone « 0 » logique. 

A
A
A
 

Ad
i 

Figure 7.10 

— Vi = «1», Vo = «0» (figure 7.11). Le générateur d'attaque (+ Vcc, R°) 

impose une tension positive sur l'émetteur de T; bloquant la jonction base- 

émetteur. Alors le courant Z, circule dans R;, dans la jonction base-collecteur 

de T; puis dans les jonctions base-émetteur de T; et T; saturant ceux-ci. 

Comme le potentiel entre le collecteur de T; et le collecteur de T, est de 

0,7 V, le transistor T; est bloqué à cause de la présence de la diode D, (il fau- 

drait 1,2 V pour assurer leur conduction). 
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Figure 7.11 

Le courant /; « entrant » est de faible valeur puisqu'il représente le courant de 
fuite de la jonction base-émetteur en inverse. Le courant de sortie 7, est « entrant » 
et correspond au courant collecteur. Ce courant ne doit pas dépasser la valeur 

Ba 154 Sinon T, se désature et l'information « 0 » logique en sortie est perdue.
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Remarques 

— L'entrée de cet opérateur «en l'air» est équivalente à un «1» 
logique. 

— Les éléments non cités jouent le rôle suivant : 

+ _D;, diode de protection en entrée pour une tension V. négative, 

- _R; limite la consommation de l'étage de sortie totem-pole dans la phase 

de commutation en sortie «0 » — « 1» (T; conduit avant que T, ne se 

bloque), 

-_R, permet d'évacuer les charges stockées dans la base de T,. Les charges 
stockées dans T, sont évacuées par T:. 

— Les caractéristiques sont faciles à déterminer. On peut les comparer à 
celles fournies dans les anciens databooks (voir paragraphe 7.2.1.4). 

7.2.1.2. Différents types d'inverseurs TTL 

— Inverseur TTL High speed 74H04 (figure 7.12). Des meilleurs temps de 

propagation sont obtenus en diminuant la valeur des résistances et en rempla- 
çant la diode D, par le transistor Ts (dont la charge stockée est évacuée par 

Rs). Ceci est au détriment de la consommation. 
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Figure 7.12 

— Inverseur TTL Low power 74L04 (figure 7.13). Cette figure présente les 
mêmes éléments que ceux de la figure 7.9, avec des résistances de valeurs 
plus importantes. La faible consommation est au détriment de la rapidité.
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ÿ 

Figure 7.13 

— Inverseur TTL open collector 74X05 (figure 7.14). L'étage de sortie est 

réduit au seul transistor T,. Pour que cette porte puisse fonctionner correcte- 

ment, il faut que la sortie soit connectée à une résistance ou une charge par 

rapport à un potentiel + V. L'état « 0 » logique en sortie est assuré par la satu- 

ration de 74, l'état « 1 » logique, par son blocage (notons que si la charge est 

un «voyant», celui-ci s'éclaire pour un «1» logique d'entrée; alors 
l'ensemble n'est plus un inverseur). 

V Vec = +5V + 

1 

R; charge 

R, 4kQ 16kQ 

| ——— 

+ FA T | Vo = VA 

v n M | I à — 7. 

1 kQE R4 | 

am ! 

Figure 7.14 

L'avantage d'une sortie collecteur ouvert est que la charge peut être ali- 

mentée par une tension + V différente de Vec = + 5 V (ou dans certains cas 

égale). On trouve des opérateurs collecteur ouvert dont le transistor de sortie peut 

admettre une tension VcEmax de 30 V. 

— Inverseur TTL Schmitt trigger (figure 7.15). On reverra avec intérêt le 

paragraphe 5.2.3.4. Décrivons très succinctement les fonctions : 

. T, est le transistor d'entrée jouant le rôle de diode entre base et émetteur, 

. T et T; réalisent la fonction hystérésis,
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° Te, Da et T} représentent le totem-pole de sortie commandé par Ts, 

- T,et D, bloquent ou commandent l'étage de sortie. 
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Figure 7.15 

On étudie le fonctionnement de l'ensemble en faisant varier le potentiel de la 

base de T; à partir de 0 volt (variation positive puis négative, jusqu'à zéro). 

_RI . 5 = 
R 3 + R; 

1,3 V, T, est bloqué ainsi que D, T; et T7. La sortie V, est au « 1 » logi- 

que grâce à la conduction de T4. 

. Vr = 0, Va = 0,6 V, D bloqué, T; saturé, Vcs = Ve = 

° Vi = 1, 7) saturé, T; bloqué, T4 conduit (polarisé par R3) saturant Ts et 

T (T6 bloqué). La sortie V,Q est au « 0 » logique. 

Les valeurs de basculement sont associées aux diviseurs de tension : 

R; 
R 3 + R; 

R 

Him 5=09V (passage de « 1»à «0 » pour) 

-5=1,3 V (passage de « 0 » à « 1 » pour VA) 

La largeur du cycle est donc de 0,4 V, valeur fournie par les caractéristiques 

des constructeurs. 

L'avantage du trigger de Schmitt est son basculement « sans retour ». Il est 

utilisé pour remettre en forme des signaux et, dans certains cas, comme élément 

d'oscillateur. 

— Inverseur TTL three states. Chaque fois que plusieurs opérateurs ou 

fonctions ont leurs sorties reliées entre elles par un bus (ensemble de conduc- 

teurs). Il est nécessaire qu'une seule sortie soit « active », les autres étant en 

haute impédance (équivalent à un interrupteur ouvert). Si tel n'était pas le 

cas, il circulerait un très fort courant entre une sortie à l'état haut et une autre
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sortie à l'état bas modifiant complètement les états logiques, et dans cer- 
tains cas, détruisant les étages de sortie des opérateurs ou fonctions. 

La figure 7.16 indique le principe de l'inverseur TTL à sortie 3 états. C'est en 

fait l'inverseur deux états (« 0 » ou « 1 ») de la figure 7.9 auquel nous avons ajouté 
une diode D; et un émetteur au transistor T, (équivalent à une diode supplémen- 

taire en entrée). Le principe de fonctionnement est très simple : 

* Lorsque l'entrée E (Enable*) ou OE (Output Enable) ou CS (Chip 

Select) est à « 1 » logique (= 5 volts), le circuit fonctionne normalement. 

* Lorsque l'entrée E (ou OE ou CS) est à «0 » logique (= 0 volt), la 

conduction de l'émetteur supplémentaire de T; et de la diode D; bloque 
respectivement T:, T, et T;. L'étage de sortie est en haute impédance (de 

Thévenin) au vu de la sortie. 
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Figure 7.16 

Plusieurs principes de commande 3 états peuvent être utilisés. Dans tous les 

cas, l'état haute impédance correspond au blocage des transistors de sortie. 

7.2.1.3. Autres opérateurs TTL 

Comme ce qui précède, ces opérateurs sont présentés dans cet ouvrage parce 

que leur fonctionnement est simple à comprendre. Ils permettent d'aborder plus 

facilement l'étude des circuits sophistiqués. Nous nous limiterons à l'étude des 

opérateurs NAND, AND, NOR, OR, Buffer, ainsi qu'une des nombreuses fonc- 

tions plus complexes telle que le AND-NOR-Invert (on considérera les transistors 

soit bloqués, soit saturés). 

*_1o enable = mettre en service
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— Opérateurs NAND (ET). Le schéma est celui de l'inverseur auquel nous 

avons remplacé le transistor T\ par un transistor multiémetteurs à n entrées. 
La figure 7.17 représente le NAND à deux entrées. Tant qu'une entrée est à 
« 0 » logique, 7, et T sont bloqués, T; conduit, alors Vo = « 1 ». Pour que T; 
et T, conduisent, il faut que toutes les entrées soient à « 1 ». Nous laissons au 

lecteur le soin d'établir la table de vérité. Ainsi, par ce principe, on obtient 

des NAND dont le nombre d'entrées n'est limité que par le nombre de 
connexions extérieures aux boîtiers. On peut ainsi réaliser des NAND à col- 

lecteur ouvert, trigger, trois états. Les caractéristiques électriques sont celles 

de l'inverseur dans la série considérée. Notons quelques références : 

74X00, NAND à 2 entrées (4 portes dans un boîtier 14 broches) 

74X01, NAND à 2 entrées, collecteur ouvert 

74X10, NAND à 3 entrées (3 portes dans un boîtier 14 broches) 

74X20, NAND à 4 entrées (2 portes dans un boîtier 14 broches) 

74X30, NAND à 8 entrées (1 porte dans un boîtier 14 broches). 
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Figure 7.17 

— Opérateurs AND (ET). Moins nombreux que les précédents, ces opéra- 

teurs imposent un étage inverseur supplémentaire. La figure 7.18 représente 
un AND à deux entrées dans la série standard (comparer la valeur des résis- 

tances avec celles de la figure 7.9). L'étage inverseur est constitué de T; et Ta. 

Analysons ce schéma : 

* Au minimum une entrée à « 0 » logique. V3, = 0,6 V, T, et T; sont 

bloqués, autorisant la conduction de T, et Té (donc blocage de Ts) grâce à 

un courant circulant dans R>, D) puis dans la base de T4. La sortie est à 

«0 » logique. 

- Les deux entrées à « 1 » logique. T; et T; conduisent grâce à un cou- 
rant circulant dans R;, dans la jonction base-collecteur de T; puis dans la 

Rs 
base de T. Le potentiel du collecteur de T; (T; saturé) est ————— - 5 = 

R 2+ R s
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1,43 V. Ce potentiel est insuffisant pour que D, T, et Ts conduisent (car il 

faudrait 3 X 0,6 = 1,8 V). Alors Ts conduit et la sortie est à « 1 » logique. 

Voœc=+5V 

LR LR Ra LR £2 & 
Elo +2k0 nos 130 Q 

T 

Figure 7.18 

L'opérateur AND se trouve dans les séries précitées (standard, faible consom- 

mation, rapide, collecteur ouvert, trois états) avec deux ou trois entrées : 

74X08, AND à 2 entrées (4 portes dans un boîtier 14 broches) 

74X11, AND à 3 entrées (3 portes dans un boîtier 14 broches) 

74X09, AND à 2 entrées, collecteur ouvert. 

— Opérateur NOR (OU). Le schéma de la figure 7.19 représente cet opéra- 
teur dans la série standard. L'étage d'entrée est symétrique. 

Vœ=+5V 
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Figure 7.19 

* Lorsque les deux entrées sont à « 0 » logique, les transistors T3 et T4 

sont bloqués ainsi que T6. Ts conduit grâce à R2. La sortie est à «1» 

logique. 

* Lorsqu'une entrée est à « 1 » logique (par exemple VW = 1 et Vi = 0), T3 

conduit grâce à R;, imposant la conduction de T4 et le blocage de Ts. La
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sortie est à « 0 » logique. Le même phénomène se produit lorsque Vi = 0 

et Vn = 1, et bien sûr lorsque Vn = Vn = 1. 

La référence des circuits est : 

74X02, NOR à 2 entrées (4 portes dans un boîtier 14 broches) 

74X27, NOR à 3 entrées (3 portes dans un boîtier 14 broches). 

— Opérateur OR (OU). La figure 7.20 représente cet opérateur dans la série 

standard. Là aussi, l'étage d'entrée est symétrique. L'analyse de fonctionne- 

ment ressemble à celle du AND de la figure 7.18. 

Vec=+5V 

Figure 7.20 

- Lorsque les deux entrées sont à « 0 » logique, les transistors T>, T4 et Ts 

sont bloqués, autorisant la conduction de T, et T, grâce à R; et D3. La sor- 

tie est à « 0 » logique. 

- Lorsque, au minimum, une entrée est à « 1 » (par exemple Vi, = 1 et 

Vo = 0), T conduit empêchant la conduction de D;, T4 et T3. La sortie est 

à « 1 » logique. 

Citons comme référence 

74X32, OR à 2 entrées (4 portes dans un boîtier 14 broches). 

Remarquons la complexité des circuits OR, NOR, AND comparée au cir- 

cuit NAND. 

— Circuit Buffer. Ce circuit est nécessaire pour adapter la faible sortance 

d'un opérateur. La figure 7.21 représente un « buffer » à collecteur ouvert. 

- Lorsque VW = 0, T, et T; sont bloqués autorisant la saturation de T, grâce 

à R3. La sortie est à « 0 » logique. 

* Lorsque VW, = 1, T, et T; se saturent, bloquant T4. La sortie est à « 1 » 

logique. 

La référence 7407 permet un courant de sortie 

I OLmax = 40 mA
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Figure 7.21 

— Assemblage d'opérateurs. Il n'est pas toujours nécessaire d'assembler les 

opérateurs de base précédents pour réaliser des fonctions plus complexes. La 

figure 7.22 en donne un exemple qui est un mélange des figures 7.18 et 7.19. 

On obtient ainsi un AND.OR.Invert de référence 74X51 dont l'analyse est 

laissée au soin du lecteur. 
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Figure 7.22 

7.2.1.4. Caractéristiques et performances des circuits TTL 

Les caractéristiques statiques et dynamiques des circuits TTL sont rassem- 

blés sur le tableau 7.1.
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7.2.2. FAMILLE PL 

7.2.2.1. Principe et caractéristiques de l'I2L 

A. Principe. L'IL (Integrated Injection Logic) que l'on écrit encore I2L ou LL 
est une technologie à transistors bipolaires saturés dont le principe est issu des 
laboratoires Philips (Hollande) et IBM (Allemagne). Cette technologie découle de 

la vieille technologie RTL (encore appelée DCTL (Direct Coupling Transistors 

Logic) dont l'évolution est indiquée sur les figures 7.23 et 7.24. On passe d'un 

montage à transistors à un montage à sorties « collecteurs ouverts » et charge 

intermédiaire active (le générateur de courant 7, remplace la résistance R). Il est 

alors facile d'en déduire la cellule de base LL de la figure 7.25. Le transistor PNP 
injecte un courant /, permettant la saturation du transistor NPN multicollecteur 

dont le principe a été étudié précédemment. L'opérateur équivalent est représenté 
par un rectangle à n sorties (n collecteurs) et une entrée associée à une « bulle » 

indiquant l'inversion. En effet, si le transistor T de l'opérateur précédent est saturé 

(a = 0), les sorties y et z sont à 1 (à condition qu'elles soient connectées à des 

charges reliées à un potentiel positif d'alimentation V, correspondant à l'opérateur 

suivant. 

Figure 7.23 Figure 7.24 

V 
CC transistor 

injecteur | 
de courant | 

1Y ns 
lo a_, Z 

- -— y 

T de Q Z 

_- T RC transistor L 
! multicollecteur =a 

| 3 
0 

cellule de base 12L 

Figure 7.25
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La réalisation de la cellule de base LL est représentée sur la figure 7.26. Le 
transistor injecteur PNP travaille en base commune. Le courant J, injecté est sensi- 
blement celui qui circule dans l'émetteur. Le transistor multicollecteur est inversé 

(zone d'émetteur faiblement dopée, zone de collecteur fortement dopée). La 

grande difficulté technologique fut l'augmentation du gain en courant inverse B; 

(voir paragraphe 3.2.2.2), difficulté levée par l'utilisation judicieuse du substrat, de 
la couche enterrée N* et d'un bon rapport de recouvrement des multicollecteurs. 

Voc 

Figure 7.26 

B. Avantages et caractéristiques. Notons tout d'abord, que le transistor injecteur 

peut être multicollecteurs, permettant ainsi la polarisation de plusieurs cellules. 

Les avantages de cette technologie sont : 

— très grande densité d'intégration, à cause de l'absence de résistances et de 

sa structure même (400 portes par mm? contre 300 en technologie MOS et 20 
en technologie TTL standard) ; 

— la consommation peut être programmée, ce qui permet un courant absorbé 

de 1nA par porte pour une tension d'alimentation comprise entre 0,7 V et 

12V; 

— Je facteur de mérite est inférieur à celui des MOS, c'est-à-dire inférieur à 

1 pJ par porte (de 0,2 à 0,7 pJ). 

Toutefois, l'inconvénient de cette technologie est sa relative lenteur (1, com- 

pris entre 10 et 20 ns). 

Notons que la programmation de la valeur du courant injecté permet 

d'améliorer le temps de propagation f, et d'agir sur la consommation. 

7.2.2.2, Réalisation des fonctions numériques 

L'assemblage des cellules de base IL permet de réaliser des opérateurs puis 
des fonctions numériques. 

La figure 7.27 représente deux cellules dont un collecteur de l'une est relié à 
un collecteur de l'autre. Si on imagine une « charge de rappel » sur ce point des
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deux collecteurs, on voit que la sortie y n'est à « 1 » que si a et b sont à «0 ». 

Cette fonction est donc un NOR. 

Vcc 

Figure 7.27 

La figure 7.28 correspond à un opérateur NAND pour la cellule T3. En effet 

il faut que les transistors T. et T, soient bloqués (a = b = 0) pour que les sorties c 

et d soient à l'état haut (« 1 » logique), alors T; conduit et y = 0. L'ensemble des 

trois cellules T, T; et T; correspond à un OU. 

Figure 7.28 

Remarques 

— Les injecteurs de courant peuvent, aussi, être éléments d'opérateurs. La 

figure 7.29 présente une cellule à deux injecteurs /, et Z,. Pour que cette cel- 

lule soit polarisée, il faut la présence soit de /, soit de Z, (donc un OÙ sup- 

plémentaire). Alors s, =s = e : (/; +1)
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Figure 7.29 

Une disposition différente des injecteurs permet de réaliser un ET entre J, 
et D. 

— La technologie PL se marie très bien avec d'autres technologies bipo- 
laires. On trouve ainsi : 

- la combinaison I2L-TTL permettant de réaliser des fonctions 

analogiques ; 

- la combinaison I2L-Schottky utilisée dans les fonctions numériques et 

appelée SCTL (Schottky Coupled Transistor Logic) ou ISL (Integrated 

Schottky Logic) ou SEL (Substrate Fed Logic). Dans ce cas, le signal 

numérique passe de 0,7 V à 0,3 V, ce qui réduit de moitié la consomma- 

tion, pour un temps de propagation de 5 à 10 ns; 

* la combinaison PL-Transistor standard, utilisée elle aussi en numérique, 
est appelée FL (/ntegrated Injection Isoplanar Logic). La technique 
Isoplanar est présentée au paragraphe suivant. 

— Les domaines d'application à base de technologies LL sont : 

* les circuits numériques tels que mémoires, microprocesseurs, … 

- les circuits intégrés analogiques « grand public » tels que diviseurs de 

fréquence pour orgues, amplificateurs, oscillateurs, … 

- les convertisseurs analogiques-numériques, 

- les circuits prédiffusés. 

7.3. CIRCUITS BIPOLAIRES NON SATURÉS 

7.3.1. FAMILLE TTL SCHOTTKY 

7.3.1.1. Présentation de la technologie TTL Schottky 

La technologie TTL vue au paragraphe 7.2.1 présente des temps de propaga- 

tion relativement importants à cause du phénomène d'évacuation des charges stoc- 

kées dans la zone de base des transistors bipolaires. On améliore ces temps en 
s 

empêchant les transistors de se saturer grâce à l'emploi d'une diode appelée
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« diode d'antisaturation » (revoir le paragraphe 5.1.2.4). La diode utilisée est une 

diode à barrière Schottky étudiée en détail dans le paragraphe 2.4.2. Cette diode 

présente un double avantage : 

— sa tension de seuil est inférieure à 0,6 V (0,3 V typique) 

— ses temps de commutation sont très faibles à cause du courant de porteurs 
majoritaires (pas ou peu de charges stockées). 

La figure 7.30 représente un transistor Schottky correspondant à l'association 
d'un transistor bipolaire classique et d'une diode Schottky. Lors de la commande 

en conduction, le courant de base appelé 78.,, Se partage en un courant /, et un 
I I 

courant /B = 3 = 5 La tension VC atteint une valeur 0,7 — 0,3 = 0,4 voit. Le 

transistor n'est pas saturé et la jonction base-collecteur ne conduit pas en direct. 
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il 

Figure 7.30 

La réalisation d'un transistor Schottky est indiquée sur la figure 7.31. Le pre- 

mier procédé utilisé fut lc procédé Planar qui existe encore dans la plupart des 

technologies conventionnelles, avec isolation par îlots (notre figure). Vint ensuite 

le procédé Isoplanar* utilisant l'implantation ionique et une isolation par mur 

d'oxyde de silicium. Ce dernier procédé a permis une forte réduction des dimen- 

sions des transistors augmentant ainsi leur fréquence de transition (de 2 GHz à 
5 GHz, pour un courant /C de 2 mA) et une diminution des capacités parasites 
(absence des jonctions îlot-substrat). Notons que, par ces deux procédés, la diode 

Schottky est réalisée à partir de la métalisation de la base débordant vers le collec- 

teur et la zone N de ce même collecteur [jonction métal (anode) — semiconducteur 

N (cathode)]. 

* Ce procédé est aussi utilisé dans les circuits intégrés analogiques rapides.
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barrière Schottky 
barrière Schottky 

UD EU 
procédé Planar procédé Isoplanar 

Figure 7.31 

La figure 7.32 indique l'évolution de la technologie TTL Schottky à partir de 

la dimension relative d'un transistor pour les séries suivantes : 

— Série S (Schottky), première série apparue (1970) et utilisant le procédé 

Planar épitaxié, 

— série LS (Low power Schottky), de plus faible consommation que la pre- 

mière série, 

— série AS (Advanced Schottky) utilisant le procédé Isoplanar (1980), 

— série ALS (Advanced Low power Schottky) de plus faible consomma- 

tion que la précédente, 

— série F ou FAST (Fairchild Advanced Schottky TTL) dont les dimen- 

sions très réduites permettent des temps de propagation voisins de 2ns 
(1984). 
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Figure 7.32 
Source : National Semiconductor
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7.3.1.2. Inverseurs TTL Schottky 

» 

393 

Nous présentons, dans ce paragraphe, le schéma réel de l'inverseur TTL 

Schottky, dans les cinq séries précitées. 

— Série S, 74S04 (figure 7.33). Cet opérateur ressemble à l'opérateur TTL 

74H04 de la figure 7.12. Les transistors T1, 1), Ta et TA ont été remplacés par 

des transistors Schottky. Ts ne se saturant pas est un transistor classique. La 

résistance R, est remplacée par l'ensemble T4, Ré, ", permettant la conduc- 

tion simultanée de T; et T, lorsque V, = 1, ce qui n'était pas possible, dans le 
cas précédent, avec uniquement R4 (d'abord conduction de T; puis de T4 

apportant un coude supplémentaire dans la caractéristique de transfert Vo en 

fonction de Vi). 

Vcc 

R 
LR £ 

LR € 900 a 1° 
E 28kQ T, 

Ts 

L 7S [ v a T Vo=Vi 
T KR? j 

Ù 4 
dL 4 

Re € 250 QL Schottky TTL 
Di ST [7 ERs 74504 

500 Q 6 3,5 

Figure 7.33 

— Série LS, 74LS04 (figure 7.34). Le transistor d'entrée (multiémetteurs 

dans le cas des NAND) est remplacé par la diode Schottky D;. On retrouve 

£ Ri : 
T 20kQ 

> 4 
Vi "D. R£ J\ 

1 + 
12kQ 

D < 
? 1 he 0 3kQ Lowpower Schottky TTL 

[ T 74LS04 
s 

a 

Figure 7.34
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les éléments précédents avec, en plus, les deux diodes Schottky D; et D, per- 

mettant de bloquer plus rapidement 7. Les résistances de valeurs plus impor- 

tantes que dans le circuit 74S04 contribuent à une moindre consommation. 

— Série AS, 74AS04 (figure 7.35). Cette série est la première à utiliser le 

procédé Isoplanar avec isolation par mur de SiO;. Le schéma ressemble au 
précédent avec des résistances de valeurs voisines à celles du circuit 74S04. 
L'absence de résistance sur le collecteur de T; permet un fort courant de sor- 

tie à l'état haut (74AS804). 

T3 

Vi Vo=Vi 

e T. 
D; R; + Rs w l 

500 0€ 300Q £Re Advanced Schottky TTL 
Ts 35k 74AS04 

pe 

Figure 7.35 

— Série ALS, 74ALS04 (figure 7.36). L'augmentation de la valeur des résis- 

tances diminue la consommation, mais augmente le temps de propagation. 

Pour maintenir ce dernier à une valeur correcte, on ajoute à l'entrée du cir- 

cuit, le collecteur commun PNP T, pilotant l'ensemble T;, T; et T; (dans le 
cas des NAND), il y a autant de collecteurs communs qu'il y a d'entrées). La 

diode D; décharge la capacité de la charge C£ alors que D, protège la sortie 

contre les surtensions liées aux réflexions (problèmes associés aux lignes de 

transmission mal adaptées). 

AA
AA
 

V 

L/ = 
Vo=V VI NN [e) 1 

Advanced Lowpower 
Schottky TTL 
74ALS04 

Figure 7.36
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— Série FAST, 74F04 (figure 7.37). Cette technologie à dimensions super 

réduites présente trois étages de gain : T1, T2 et Ts, contre seulement deux 

étages pour les technologies précédentes. Le fort seuil de conduction autorise 

l'utilisation d'une diode normale D, dont la faible capacité parasite permet 

une bonne immunité aux bruits (voir caractéristiques de transfert). Les diodes 

D; et DA déchargent respectivement les capacités parasites de T; et TA. La 

diode Ds décharge la capacité de la charge non représentée, à travers T, T4 

et Ts. La diode Varicap D, fait conduire T; lorsque T; et T, conduisent, 

permettant de décharger les capacités parasites de Ts. La diode D; décharge 

D4 à travers D, (une explication complète du fonctionnement de cet opéra- 

teur est indiquée dans le databook FAST Advanced Schottky TTL Logic- 

NS). 

ï Vcc 

R 
LR Z ‘4 

1 R  £E,° £ 45Q 

——. 

“ Pa D vo=v o= VI 

D; T 
R NS DT Fasr 

VAN RE R 3kO Dy 9 Fairchild Advanced D; 6€ à a D Schottky TTL 
15kQ T, T T4F04 

Figure 7.37 

7.3.1.3. Caractéristiques et performances des circuits TTL Schottky 

Les caractéristiques que nous fournissons correspondent aux conditions : 

Vec=SV+5% et 6,=25°C 

— Figure 7.38. Ce sont les caractéristiques de transfert Vo (Vr) pour une 

charge appropriée en sortie. On remarque le coude intermédiaire de la TTL 

standard (7404) qui a disparu dans la TTL Schottky (explication au para- 

graphe précédent — série S). Le seuil de la série FAST est le plus important.
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Vo en V 
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74F04 
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2L 74ALS04 

7404 
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1L 

L + Li à T > 

0 0,5 1 1,5 2 2,5 VienV 

Figure 7.38 

— Figure 7.39. Cette figure fournit l'évolution de la tension de sortie à l'état 
bas en fonction du courant dans la charge. On aperçoit la forte sortance des 

séries AS et FAST. 
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Figure 7.39 

— Figure 7.40. Elle est complémentaire de la précédente, pour l'état haut. 

Même remarque pour les séries AS et FAST.
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Figure 7.40 

— Tableau 7.2. Il fournit les caractéristiques statiques et dynamiques des 

inverseurs précités et comparés à la TTL standard 7404. Ces valeurs ne sont 
qu'approximatives car elles dépendent des conditions d'utilisation indiquées 

dans les databooks. 

Remarques 

— Les temps de propagation sont toujours fournis pour une charge capacitive 
donnée. Ces temps augmentent proportionnellement avec la valeur 
capacitive. 

— L'utilisation des circuits TTL Schottky rapides (AS, FAST) réclame quel- 

ques précautions particulières : 

+ découplage de l'alimentation sur chaque boîtier ou tout les deux 

boîtiers, 

- réalisation d'un bon plan de masse, 

* connexions entre circuits les plus courtes possibles, à cause de 

l'influence des temps de propagation non nuls et pouvant provoquer des 

réflexions (une solution préconisée dans les databooks consiste à connec- 

ter un pont de résistances à l'entrée de chaque circuit).
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7.3.2. FAMILLE ECL* 

7.3.2.1. Présentation de la technologie ECL 

La famille ECL mérite une présentation particulière, car elle est souvent 
négligée, à cause d'une soit disant difficulté de compréhension ou d'utilisation. 
Disons tout d'abord que : 

— c'est la technologie la plus rapide après la technologie GaAs (l'ECL en 

GaAs est utilisée sous lc nom SCFL — voir section 7.6), 

— la puissance importante consommée, croît moins vite pour les fonctions 
complexes (mémoires, microprocesseurs, .…), 

— elle optimise le coût d'un gros système. 

Les domaines d'application sont : 

— la grande informatique (unité centrale, contrôleur d'entrée-sortie, 

mémoires, ..); 

— les miniordinateurs en adjoignant des fonctions rapides en ECL telles que 

les multiplieurs, corrélateurs, transformée de Fourier rapide ; 

— l'instrumentation (analyseurs logiques, oscilloscopes rapides, comp- 

teurs, .….); 

— les télécommunications (centraux rapides, voies hertziennes, …..) ; 

— le traitement numérique du signal (signaux vidéo, simulateurs en temps 
réel, signaux radar, ..). 

7.3.2.2. Élément de base de la technologie ECL 

La technologie ECL (Emitter Coupled Logic) encore appelée MECL (Multi 

Emitter Coupled Logic) utilise comme élément de base l'amplificateur différentiel 

de la figure 7.41 [appelé aussi circuit de base CML (Current Mode Logic)]. 
Comme cet amplificateur différentiel travaille en grands signaux, hors saturation, 
il est préférable de revoir le paragraphe 3.4.3.5.C. 

* On consultera, avec profit, deux articles parus dans la revue Toute l'Électronique, octobre 

1982, n° 477 et mars 1983, n° 482 et écrits par des ingénieurs RTC.
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Vsi Tr Vs 

T:  V VE Ti 2 À —— BB 
lg L 

À 

£R; [l 

Ve 

Figure 7.41 

Trois tensions d'alimentation utilisées : , une référence de T t d'al tation sont utilisées : Vcc, Vge et une réf d 

base Vas. L'évolution des tensions de sorties Vs, et Vs en fonction de la tension 

d'entrée V£ est fournie sur la figure 7.42. Quatre zones apparaissent : 

à Vs c 

Figure 7.42 

— zone À. VE est très inférieure à Vpg : 11 est bloqué et T; saturé, ce qui 

impose 

Vsi=Vec Vs2=VBs et /E=0 

— zone B. On entre dans la zone « linéaire ». T; passe de l'état bloqué à l'état 

saturé (Vs, passe de Vec à Vas) et T2 évolue symétriquement. Le courant /E 

représente le courant de base de T1. 

— z0ne C. Le transistor T, est juste saturé, 

Vsi= Vas Vs2=Vec et JE=
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— zone D. Lorsque V£ continue à évoluer, comme Ver, = 0, la tension aux 

bornes de R; augmente donc Vs, aussi (phénomène de latch up dont le prin- 

cipe a été vu dans l'exercice 5 du paragraphe 3.4.6). 

Remarque. Ce circuit CML de base présente un intérêt très limité à cause 

— de sa faible sortance liée aux valeurs de R, et R>, 

— de ses fonctions numériques trop simples 

Va=Ve ct Vsr=Vr, 

— de ses incompatibilités de niveaux. 

Toutes ces imperfections sont supprimées dans les circuits présentés au para- 
graphe suivant. 

7.3.2.3. Évolution de l'opérateur OU-OUÙU 

Apportons quelques éléments technologiques : 

— De par son principe, la technologie ECL réalise des opérateurs simultanés 

OU et OÙ (contrairement à la TTL qui ne fournit simplement que des ET et 

ET). Notons que le théorème de De Morgan permet de passer facilement du 

OU au ET (a+b=a:b, etc). 

— Pour augmenter la sortance de l'amplificateur différenticl, on utilise le 

montage collecteur commun (impédance de sortie inférieure à 10 Q, charge 

possible 50 Q). 

— Afin de permettre un bon alignement des niveaux d'entrée et de sortie, la 

tension positive de Vcc représente la référence (masse). Toutes les tensions 

sont alors négatives. 

— Les références des différentes familles ECL ou MECL rencontrées dans le 

temps sont 

+ MECLI, première source Motorola, 1962, 
+ MECL2, Motorola, 1966, 

- MECL3, Motorola, 1968, 

+ ECLIOXXX (10 K), Fairchild, 1976, 

+ ECLI0XXXH (10 KH), Fairchild, 1976, 

ECL100XXX (100 K), Fairchild, 1978. 

Il ne subsiste plus sur le marché que les trois dernières séries.
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A. Série MECLI (figure 7.43). L'amplificateur différentiel est constitué de plu- 

sieurs transistors, T1, T', ..…., connectés en parallèle et constituant la partie OÙ 

numérique, et du transistor T, polarisé par une source de tension constante Vpp, 

extérieure. La sortie de cet amplificateur s'effectue sur deux collecteurs communs 

indépendants T; et T, permettant ainsi deux sorties OU (OR) et OU (NOR). 

Lu 

L__Væ 

Vo Vy  $200% 500 
d 4 T3 » 

--l- KT 4 

« Voi = Vn +Vn 

Vo= Vn +Vn 

2KkQË 2kQ0E 

Vas V£E 

Figure 7.43 

B. Série MECL2 (figure 7.44). C'est la série précédente améliorée, dans le sens 

où la référence de tension Vag est intégrée et peut servir pour plusieurs autres opé- 

rateurs. Cette référence est stable si la tension d'alimentation V£E est constante, à 

cause des diodes D, et D, qui compensent la jonction V3rs en température. 
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Figure 7.44 

VE 

C. Séries MECL3 et ECL10K (figure 7.45). La série MECL3 est aussi une évo- 

lution de la série précédente. On connecte une résistance de rappel sur les entrées 

et les sorties se font en émetteurs ouverts. Un point très important est
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l'alimentation différente de l'étage d'entrée à petits courants (Vcc; = 0) et de l'étage 

de sortie à forts courants (Vcc, = 0). Ceci permet de ne pas perturber les états de 
sortie du premier étage par les chutes de tension des lignes d'alimentation. 

uu Vcc Voc; = Voc: 

? 1 MECL3 | ECL10K 
ER +R FR V7 R, [100 | 200 

Vo Vu N2 | OR R | 1120 | 2450 
| . Ur, y. R; | 3650 | 700 

NX R f350 | w7a 
TN — OR 

Rs|2kQ | 6,1kQ 
; T | Di 

Ti T Re | 19580] 4,98kQ 
D 

£50kQ Æsok0 ER,  ERs ER 

V£e 

Figure 7.45 

La série ECL10K ne se différencie de la précédente que par l'augmentation 

de la valeur des résistances (sensiblement le double). 

D. Séries ECL10KH et ECL100K (figure 7.46). Une dernière amélioration est 
apportée en remplaçant la résistance commune d'émetteur R; par un générateur à 
courant constant constitué de Ts et R3, ce qui rend les niveaux logiques de sortie 

indépendants de V£E. Les deux sources de tension de 1,3 V (toujours pour per- 

mettre l'indépendance de V££) sont intégrées et compensées en température. Elles 

apportent toutefois l'inconvénient d'une plus grande consommation. 
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Le réseau R4, Di, D) (non présent dans la série ECL10KH) permet d'absorber 

le complément de courant Afç causé par une diminution de Var, lorsque la tempé- 

rature s'élève, rendant ainsi les caractéristiques de transfert complètement indé- 

pendantes de la température. La figure 7.47 fournit les caractéristiques de transfert 

des séries ECL10K et ECL100K, pour une température de jonction de 25°C puis 

75°C. On voit la supériorité de la série ECL100K. 

- 13 VoenV — 1,3 ; VoenV 
_- 1 — 1 —2 1 — ' 
2, ra 4 1 FOR OT En | >VI pr + L ST | Vi 
T T T mr T T u T T T u T mr T T T LE T 

0 + ' + 

d + — 25°C d + 

' L su... 75°C ' L 

—= a T1 LT 
* ' 

Q QE 
. y CO 

ECL 10K L-2 ECL 100K 

Figure 7.47 

Remarques 

— Cette dernière figure nous fournit une tension de sortie à l'état haut, voi- 

sine de — 0,95 V (à 25°C). Elle représente la somme d'un VRg (T3 ou T,) et 

d'une chute de tension R:/53 où R;lp, lorsque la sortie est chargée par une 
résistance caractéristique (en général 50 Q). 

— Les séries 10KH et 100K sont intégrées en technique Isoplanar avec isola- 

tion des composants par oxyde de silicium. 

7.3.2.4. Principe de l'assemblage d'opérateurs ECL 

La disponibilité des fonctions ECL10XXX (10K) et ECL100XXX (100 K) 

est la suivante : 

* 100 à 109, portes simples, 

* 110 à 119, portes complexes et récepteurs de ligne, 

+ 120 à 129, interfaces, 

+ 130 à 139, bascules et compteurs, 

+ 140 à 155, registres, mémoires, latch, multiplexeurs, 
+ 156 à 179, MSI combinatoires (multiplexeurs, décodeurs), 

+ 180 à 189, circuits arithmétiques (UAL, ...), 

° 190 à 399, interfaces spéciaux, 

+ 400 à 499, mémoires à grande capacité, 

+ 500 à 699, sérics militaires, 

+ 800 à 899, microprocesseurs et circuits associés.
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Ces fonctions sont réalisées à partir d'éléments de base. 

— OÙ câblé (figure 7.48). L'opérateur OU-OU est celui que nous avons étu- 

dié précédemment. Si on câble deux ou n sorties, on obtient un OU supplé- 

mentaire à condition qu'il y ait une résistance de rappel vers la ligne 
d'alimentation Vgr. 

O0
 

»>
 

A+B+C 1 A+B+C+D 
—_——— FT OU câblé 

—Duu C — 5 S —— U câblé 
D C+D 

Figure 7.48 

— ET en ECL (figure 7.49). L'analyse de ce schéma permet de conclure que 

si À =B = 1, les deux transistors T, et T; conduisent, alors T, et T, sont blo- 

qués. Nous pouvons écrire 

Vo = À :B et Voz = À -B 

Remarquons la référence de tension stabilisée en température, fournissant V, 

V, et Va, ainsi que la translation par le collecteur commun T; de l'entrée À 

permettant de rendre les niveaux des tensions d'entrée compatibles. 
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Figure 7.49 

— OU exclusif en ECL (figure 7.50). Cet opérateur utilise le même principe 

que le ET précédent. L'entrée À est translatée (translateur non représenté) et 

les sorties correspondent à À DB et A @B.
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— Multiplexeur en EFL (figure 7.51). La technologie EFL (Emitter 
Follower Logic) permet de réaliser des fonctions particulières. Celle présen- 

tée correspond à un multiplexeur 4 — 1 facile à analyser. Dans certains cas, 

on associe les deux technologies ECL et EFL. 
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Figure 7.51
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7.3.2.5. Caractéristiques et performances de la technologie ECL 

407 

A. Caractéristiques statiques. Elles correspondent aux limites des tensions 
d'entrée et de sortie. La figure 7.52 fournit ces limites par la représentation des 

courbes de transfert (déjà présentées sur la figure 7.47). Les valeurs indiquées sont 

celles des opérateurs ECL10KH. 

—0,810 
Von, = 195-148-113 |  o0 

VOHnin == _0:980 
CL RL 1305 

VOL NOR _; 630 

VOL min _1,950 
Lin VIHynax 

Ju 

Veg = 1,29 V 

Figure 7.52 

Le tableau 7.3 fournit les valeurs des tensions limites correspondant aux 

séries 10K, 10KH et 100K, comparées à la série abandonnée MECL3 et aux séries 

TTL Schottky AS et FAST. 

imm 

Vilmax| Vitimin[VOLmax|VOHmin Bb F°| fmax| alim | /cc P aux 
VI V V V [ns | pJ | MHz] V | mA| mWl| bruits 

V 

TILAS | 0,8 | 2 | 04 | 3 |1,5 | 33 | 200 ° 6 | 22| 0,4 

TTLFAST| 0,8 2 0,5 2,7 2,5 10 150 + 1 4 0,3 

ECLI10K |-—1,47| —-1,1 |-1,651-0,98 | 2 50 125 0 5 25 | 0,155 , , , , (0) _52 , 

ECL10KH| — 1,48|- 1,13|-— 1,63 | — 0,98 | 1 25 125 Lo 5 25 | 0,125 

30 0 
ECL100K | -—1,471/-1,161-1,62| -1 10,75 (5) 400 _45 8 40 | 0,125 

MECL3 — 1,471 1,1 |- 1,65 |—0,98 | 1 60 | 500 : ; 2 10 | 60 | 0,13 

Tableau 7.3
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B. Caractéristiques dynamiques. Toujours sur ce tableau 7.3, nous trouvons la 
valeur des temps de propagation (qui dépendent, eux aussi, de la charge capaci- 

tive), le facteur de mérite et la fréquence maximale de fonctionnement dans le cas 

d'une bascule D. 

Rappelons que ces valeurs sont indicatives car elles dépendent des conditions 

d'utilisation toujours mentionnées sur les databooks. 

C. Les précautions d'utilisation de la technologie ECL sont encore plus draco- 

niennes que pour la TTL Schottky rapide, à cause de la plus grande consomma- 
tion, de la plus grande rapidité et de la plus faible immunité aux bruits. Citons : 

— les plans de masse et fortes sections des fils d'alimentation, 

— les connexions courtes, 

— l'emploi de liaisons longues, coaxiales, adaptées ; dans certains cas, 

connexions torsadées ou nappes. 

Pour tous ces problèmes de câblage, on consultera les databooks spécialisés 

ainsi que les articles cités au début du paragraphe 7.3.2. 

74. CIRCUITS MOS* 

74.1. FAMILLE NMOS 

7.4.1.1. Présentation de la technologie NMOS 

La technologie MOS date du début des années soixante dix. La plupart des 

circuits intégrés LSI et VLSI utilisaient alors les transistors PMOS. La lenteur de 

cette technologie a très vite incité les chercheurs à se diriger vers le NMOS. De 

nos jours, la technologie PMOS a disparu. 

L'avantage fondamental de cette technologie NMOS est son intégrabilité 

à grande échelle. On ne la trouve pas dans les fonctions simples à cause de sa 

consommation et de sa faible immunité aux bruits. Rappelons l'évolution de la 

technologie MOS : 
+ PMOS 20 pm, à grille aluminium, 1970 

+ PMOS 10 pim, à grille polycristalline, 1971 

+ NMOS à enrichissement Sum, 1972 
+ NMOS à déplétion Sum, 1976 

* Revoir le chapitre 4 et plus particulièrement les paragraphes 4.4.3, 5.1.3.3 et 6.2.2.
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+ HMOS 31m, 1977 
+ HMOS; 2uim, 1979 
+ HMOS; 1,5 um, 1982. 

Les dimensions indiquent la longueur du canal. 

Remarques 

— L'évolution technologique des MOS est due : 
* à l'intégration de la grille au silicium polycristallin permettant la dimi- 
nution des capacités parasites, 

+ à la maîtrise du dopage permettant de réaliser des transistors à déplétion 

NMOS D, 
- à la réduction des dimensions associée à la maîtrise du masquage, à 

l'implantation ionique et à l'isolation par LOCOS (revoir la figure 6.31). 

— La technologie HMOS (High performance MOS) n'est rien d'autre qu'une 

simple réduction des dimensions du transistor NMOS. Cette réduction 
s'accompagne d'une diminution de la tension d'alimentation (5 V au lieu de 

12 V). 

— Les différents noms de la technologie HMOS sont : HMUS (Intel), Scaled 

MOS ou SMOS (Texas Instrument), ISOPLANAR-H (Fairchild), XMOS 
(National Semiconductor, .…). 

— La technologie DMOS ct VMOS est aussi une évolution de la technologie 

NMOS, mais non utilisée en microélectronique. 

7.4.1.2. Inverseurs NMOS 

— Inverseur EEMOS (figure 7.53). Le transistor à enrichissement T; 

(NMOSE) est chargé par T; (NMOSE) fonctionnant en résistance équivalente 

(revoir les figures 4.142 et 4.151). On en déduit la courbe de charge puis, 

point par point, les caractéristiques de transfert de la figure 7.54. 

Ib 
Voo 

ol 
KE Vos, = Von T, 

— 4 0 logique courbe de charge 

D 
Vi Ti! 3 TT Vis 

H 1 logique 

- St 12 

Vss Voo-Vr, Vpp VDS 

Figure 7.53
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Vo = Vs; 

Figure 7.54 

Cette technologie présente plusieurs inconvénients : 

+ l'état logique « 1 » (Vomax) n'est pas égal à Vop, mais à Vop — Vrs, 
* une consommation importante existe lorsque Vo = « 0 ». 

Un autre inconvénient (que l'on retrouve dans la technologie EDMOS) est la 

charge et décharge du condensateur parasite C, (ce condensateur représente l'équi- 
valent de toutes les capacités des circuits de charge). 

Le processus de charge et décharge est indiqué sur la figure 7.55 : 

+ Charge de C,. Elle a lieu à travers T, (cycle en traits pointillés). Le 

faible courant /,, conduit à un important temps de montée tx de la sortie. 

+ Décharge de C,. Lorsque l'entrée passe à « 1» (Vi = Von), la forte 
valeur Vos, impose un courant /, important dans le transistor T.. Le 

condensateur C, se décharge rapidement (cycle en traits pleins) et le 

temps de descente tx de la sortie est faible (fx << tn). 

I 
DA Voa Vpsi 

Vos, = Von Vop+- 

Vomal "=" ya 
décharge deC, 77: s 
à travers T1 “ i 
(Vi=Vos; =Von , 

* L 

! charge de C, ‘ ' 
' à travers T; Vomafr=-.. L 

ûl ! 0 

+—— 
Î Voo-Vr Vpp Vo=Vps D 

Vomin VoOmax 

Figure 7.55 

— Inverseur EDMOS (figure 7.56). Le transistor à enrichissement T; 

(NMOSE) est chargé par T> (NMOSD) fonctionnant en charge active (revoir
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le paragraphe 4.4.3.3 et les figures 4.145 et 4.146). On en déduit la courbe de 

charge, puis, point par point, les caractéristiques de transfert de la 

figure 7.57. On remarque la supériorité de cette technique par rapport à la 

précédente, à cause : 

- des meilleurs niveaux logiques, 

e d'une meilleure immunité aux bruits [transition plus franche de la carac- 

téristique de transfert Vo (Vi)]. 

Vo L 
- D 

D A 

Vos, = Vn 

T2 
S 

d V 

_ 0 logique courbe de charge 

D 
Vi TT, ! 

» + 

ol JA 2, en 
' 1 

Vss Vo VDS 

Figure 7.56 

Vo = Vps; 

Von | r 
! 2 

: 3 
; L > V,.=V 

I GS] 
Vr, Vo 

Figure 7.57 

Toutefois, afin de limiter la consommation à l'état bas de la sortie, on dimen- 

sionne le canal de T; (par rapport à celui de T;), afin d'obtenir une caractéristique 

12 (Vps2) pour Vos, = 0 suffisamment « basse ». Ceci repose le problème de la 

charge du condensateur parasite C, dont le phénomène est illustré sur la figure 

7.58. Cet inconvénient est atténué en utilisant le procédé de précharge.
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Voa Vps; 
À b Vos 17 Vpp eh > 

Vpp | Vomax mi 
décharge ré 

Pr deC} ré H 
à travers T; s ! 

î ‘ 
‘ ' k / Ip= cst 

charge 5 
7 deC P 5 

———————— >=. à traversT 2 Pré i 
' s Von L--- É + Omin |, L 

—+ t 
1 Vo Vo=V IH » DD “Oo DS] e gl 

Vomin Vomax 

Figure 7.58 

— Inverseur EDMOS avec précharge (figure 7.59). On utilise un troisième 

transistor (13) commandé par une horloge Ÿ synchronisée avec le signal 

d'entrée de l'inverseur. Lorsque V, passe de « 1 » à « 0 », un circuit de com- 

mande (non représenté) fournit, sur l'entrée Ÿ, une impulsion permettant de 

charger le condensateur parasite C, à travers T3. 

HU où + T3 / avec précharge 

V / * 

2 Vo PT 
! 

! 2 

sans précharge 

P
S
N
 
T
T
 

Figure 7.59 

7.4.1.3. Autres opérateurs NMOS 

Nous nous limitons à une présentation simplifiée de quelques opérateurs. Les 

transistors commandés sont les NMOSE dont la source est située vers Vss. Pour 

étudier les circuits, on considérera que ces transistors sont non conducteurs (off) 

lorsque leur grille est à « 0 » (potentiel Vss), puis conducteurs (on) lorsque leur 

grille est à « 1 » (potentiel Vpn). On peut ainsi, en guise d'exercice, remplacer les
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transistors par un interrupteur ouvert (off) ou fermé (on), et remplacer le NMOSD 

par une résistance permanente (ou une source de courant). 

— Opérateur NOR (figure 7.60). Pour que la sortie soit à « 1 », il faut que 
les transistors T et T, soient bloqués, donc les deux entrées à « 0 ». 

0 0 off | off 1 
D | T NIET 

Va ; Vo=Vn+Vn 0 1 off on 0 

T 
Vo S m2 1 | 0 | on off | 0 

Css 
S 1 1 on on 0 

Vss 

Figure 7.60 

— Opérateur NAND (figure 7.61). Pour que la sortie soit à « 0 », il faut que 

les deux transistors T, et 7, conduisent (donc les deux entrées à « 1 »). 

Vip 

T3 

Vss 
= Vu | Vp | T1 | T2 | Vo 

Ve —— 0 0 off | off 1 

2 V F Vo= Vu: Vo 
2 l— Vss 0 1 off | on 1 

1 0 on off 1 
Ti 

Vu J 
Ke Vss 1 1 on | on 0 

Vss 

Figure 7.61 

— Opérateurs plus complexes. La mise en série ou en parallèle des transis- 

tors NMOSE permet de réaliser simplement des fonctions complexes (figure 

7.62).
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Voo 

h Vo= A: (B+C)+E: (F- G+D) 

pe op C D F 
lv . Vs” — 

Ta Vas»! 

Vss 

Figure 7.62 

On peut même, dans certains cas, utiliser la borne source comme entrée 
(figure 7.63). Il faut alors que la grille soit à « 1 » et la source à « 0 » pour que le 
transistor considéré conduise. 

La figure 7.64 indique le schéma simple d'un OÙ exclusif et de son complé- 
ment. On voit ici le gros avantage de cette technologie NMOS, qui est sa simpli- 

cité (en plus de sa facilité d'intégration). 

Vop h Vop 

» Vo=(A+B)(C+D): E Æ ana F W=468 
à ————— L Vo= 

E A 1 m ‘ TE ; —E 

Vss 

F el
 

È 

œ Ü œ 

Vss 

Figure 7.63 Figure 7.64 

74.1.4. Caractéristiques et performances de la technologie NMOS 

Les technologies MOS sont caractérisées par leurs paramètres de « dessin ». 

La figure 7.65 représente le dessin d'un inverseur (celui de la figure 7.56). La
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dimension Lo correspond à l'unité de longueur du dessin ; elle caractérise la tech- 

nologie (Lo = 3 um pour HMOS, Lo = 2 um pour HMOS;, ..). On en déduit 

l'enveloppe minimale, ainsi que la surface par transisstor, ou par porte, donc la 
densité d'intégration (nombre de transistors ou de portes par mm?). Pour l'inver- 

seur présenté, sa surface est 12 x 5 x Lo? = 60 Lo?. 

ti 
contact Vpp 

grille T2 (Si poly) 

contact N+/Si poly, sortie 

partie active (N*) 

grille T;, (Si poly), entrée 

contact Vss 

enveloppe minimale 

Figure 7.65 

La figure 7.66 représente le dessin d'un NOR à 2 entrées (celui de la figure 

7.60) et d'un NAND à 2 entrées (celui de la figure 7.61). 

— y — 

TT DD Lo Vop 

D<h grille T3 Da rilleT 

Lo 22 a Fe 

Vo 7 grille Ti 

» D grille T2 D) grilleT; 

grille T2 
Vo ZZAZT 

I 

Figure 7.66 

Le tableau 7.4 fournit l'évolution du temps de propagation en fonction de 

l'évolution des technologies.
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PMOS | PMOS | NMOS | NMOS| HMOS | HMOS;]| HMOS; 

Al |Sipoly E D 

longueur du 

canal en um 20 10 5 5 3 2 1,5 

Henns 100 50 12 4 1 0,5 0,2 

PenmW 1 1 1 1 1 1 1 

F=1,PenpJ 100 50 12 4 1 0,5 0,2 

Tableau 7.4 

74.2. FAMILLE CMOS 

74.2.1. Présentation de la technologie CMOS 

s 
La technologie CMOS a suivi une évolution parallèle à la technologie 

NMOS. Comparée à cetie dernière, elle présente l'avantage d'une consommation 
statique quasi nulle et l'inconvénient d'une plus grande surface d'intégration (réali- 

sation d'un caisson P sur un substrat N, ou l'inverse, et interconnexions plus 

nombreuses). 

L'évolution technologique fut la suivante : 

A. Circuits CMOS classiques 1970 (séries C4XXX ou 74CXXX) dont les carac- 

téristiques sont : 

— longueur du canal 10 lim, 

— grille aluminium, 

— fréquence de fonctionnement limitée par le transistor PMOS et les capaci- 
tés parasites entre caissons (fn, = quelques mégahertz), 

— tension d'alimentation de 3 V à 18 V. 

B. Circuits HCMOS, 1975-1980 (séries HC4XXX ou 74HCXXX). Ces circuits 

bénéficient des améliorations des HMOS (HCMOS = High performance CMOS). 

— Longueur du canal 3 um. Cette diminution des dimensions permet une 

réduction des capacités parasites, un courant admissible plus important, donc



Intégration des fonctions logiques (ou numériques) 417 

rapidité accrue des transistors PMOS (aussi rapides que les NMOS à 

cause du régime de champ fort dans le canal). La fréquence maximale est 

autour de 20 MHz. 

— Grilles autoalignées, servant de masque pour la fabrication de la source et 

du drain (cette technique réduit aussi les capacités parasites). 

— Isolation des caissons par oxyde « enterré » appelé LOCOS (technique 

Isoplanar). 

— Dans certains cas (Intel), réalisation d'un caisson N sur un substrat P- 

(revoir la figure 6.32). 

— Tension d'alimentation de 2 à 6 V. 

Dans cette série, on trouve : 
- les circuits HC dont la sortie est uniquement compatible CMOS ; 

* les circuits HCT dont la sortie est compatible TTL et CMOS (un circuit 
TTL LS peut être remplacé par un circuit HCT, et inversement). 

C. Circuits FACT, 1985 (Fairchild Advanced CMOS Technology) dont les réfé- 
rences sont parallèles à celles de la TTL (74ACXX et 74ACTXX). 

Les améliorations technologiques suivent celles de la HMOS; : 
— longueur du canal 1,3 um 
— technique Isoplanar (isolation par LOCOS) 
— tension d'alimentation de 2 à 6 V. 

La fréquence de fonctionnement est supérieure à 40 MHz (à cette fréquence, 

la puissance dissipée, pour une même porte, est identique à celle de la technologie 

TTL LS). 

Dans cette série, nous avons aussi deux types de circuits : 

- les circuits AC dont la sortie est uniquement compatible CMOS, 

* les circuits ACT dont la sortie est compatible TTL et CMOS (permuta- 
tion possible des technologies ACT et LS). 

Remarques 

— Il existe la technologie SOSMOS (déjà présentée dans cet ouvrage), qui 

consiste à utiliser un support isolant en saphir, sur lequel on dépose des 
paquets de silicium isolés les uns des autres. Après plusieurs phases de diffu- 
sions, ils deviennent des transistors MOS ou PMOS. Le prix de revient des 

circuits réalisés est tel que très peu de fonctions voient le jour (quelques 

microprocesseurs et mémoires rapides). 

— Dans certains cas, on associe NMOS (rapide) et CMOS (faible consom- 

mation) pour réaliser des fonctions intégrées.
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— Il existe la structure CMOS Domino qui permet de réaliser des opérateurs 

combinatoires avec uniquement des NMOS tout en travaillant à puissance 

dissipée nulle. Cette structure de type dynamique fait intervenir une pré- 

charge de chaque bloc élémentaire. 

— La diminution dans le temps de la longueur du canal est liée à l'évolution 
technologique. C'est une fonction hyperbolique dont l'asymptote horizontale 
se situe autour de 0,8 à 1 um. On est donc très proche de cette limite. Pour 

des circuits plus rapides, l'avenir est à la technologie GaAs (technologie 

MESFET). 

7.4.2.2. Inverseurs CMOS 

Le principe de l'inverseur CMOS a été étudié dans l'exercice9 du 
paragraphe 4.4.7. 

A. Inverseur CMOS série C (figure 7.67). Le transistor P est réalisé dans un 

caisson P sur un substrat N. Comme l'isolant (oxyde de silicium) est très vulné- 

rable au champ électrique extérieur, une sérieuse protection est présente à l'entrée 

(à chaque entrée pour les circuits plus complexes). La résistance R associée aux 

capacités parasites et de structures limite la fréquence de fonctionnement (valeur 

de quelques mégahertz annoncée précédemment). 

Vo= Vi 

m
r
}
 
©
 

Z 

Vss 

Figure 7.67 

B. Inverseur CMOS séries HC et AC (figure 7.68). Cet inverseur est bufferisé. 

Cela veut dire qu'il est constitué de trois cellules élémentaires, mises en cascade, 

permettant un plus fort courant de sortie et une vitesse accrue (les capacités para- 

sites sont diminuées d'un facteur 2 à 3 à cause de la technique Isoplanar).
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L S » s 1
 

a 

_ 

Vr 1000 170Q l 
' + +— Vo= Vr 

résistance D of I 
Si poly 2 L. 

LAN, N N3 

résistance diode 

Figure 7.68 

La série AC présente un schéma identique. Seules les dimensions (donc les 

capacités) sont réduites. 

C. Inverseur CMOS séries HCT et ACT (figure 7.69). La modification de la 
structure précédente permet, en sortie, des états logiques compatibles avec la 

famille TTL (ALS ou LS). En effet, le transistor P, modifie les caractéristiques de 

transfert en les décalant vers Vss (voir le paragraphe 7.4.2.4). 

Voo 

Vo= Vi 

5 
_L
 À pe
 

E
L
 

Figure 7.69 

La série ACT voit ses dimensions réduites d'un facteur 2. 

D. Inverseur 3 états. Plusieurs principes sont possibles pour réaliser un état 

haute impédance en sortie. 

— Figure 7.70. On utilise un commutateur en sortie commandé par une 
entrée E (Enable). Ce commutateur a été étudié au chapitre 6.
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Vop 

S 

P 
— P, ie 2 

L_ N3 
Vi SVE1D Vo 

s VpofD 

FE +—r, 
Le 

IL | Ni 

E S (us 
le 
IL. N 
S 

Vss 

Figure 7.70 

— Figure 7.71. On bloque les transistors principaux N; et P; par d'autres 

transistors connectés en série N, et P;, eux-mêmes commandés par un 

inverseur. Dans notre cas, la sortie est validée par un « 0 » sur l'entrée E (ren- 

dant « on » les transistors N, et P;). 

F
o
 

T uw 

(e
l 

Z © 

N, 

ca 

Figure 7.71 

7.4.2.3, Autres opérateurs CMOS 

Nous nous limiterons à l'étude du NAND et du NOR à deux entrées. Cette 

étude consiste à remplacer chaque transistor par un interrupteur fermé (on) ou un 

interrupteur ouvert (off) selon la commande.
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+ NMOS, grille à Von Ou « 1 », Vos > 0, on 

grille à Vss ou « 0 », Vos = 0, off 

e PMOS, grille à Von ou « 1 », Vas = 0, off 

grille à Vss ou «0 », Vos <0, on 

— NAND à 2 entrées, C4011, 74HC00, 74AC00 (figure 7.72). On présage 

une dissymétrie de conduction entre l'état haut (P, ou P; ou P; // P) et l'état 
bas (N, + N)). Certains circuits sont 

- soit bufferisés (suivis de deux inverseurs), 

. soit symétrisés (deux transistors N', et N', connectés en parallèle avec 

N, et N, et commandés comme ces derniers). 

ARR 
1 0 0 off off | on on 1 

N 
Va ! v= 0 1 off | on | on | off 1 

Re Vss 

S 1 0 on off | off on 1 

Vu ke N, 1 1 on on | off | off 0 

Figure 7.72 

— NOR à 2 entrées, C4001, 74HC02, 74AC02 (figure 7.73). On retrouve le 
même problème que pour le NAND précédent. 

Vop 

A Vu el Pi Van Vo | Ni! N2] P1 | P2 | Vo 

Vo 7 S 0 0 off | off | on on 1 

Cr, 0 1 off on | on off 0 
2 V 

LE T o 1 0 on off | off on 0 

| P, ke N) 1 1 on on | off off 0 

Q 5 NOR 

Figure 7.73
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Remarque. A titre d'exercices, consulter les databooks et analyser les fonctions 

suivant la méthode indiquée précédemment. L'analyse des circuits séquentiels se 

fait comme pour les circuits combinatoires, à chaque période d'horloge. 

7.4.2.4, Caractéristiques et performances de la technologie CMOS 

Tout comme la technologie NMOS, la technologie CMOS est caractérisée 

par son paramètre « dessin ». La figure 7.74 représente le dessin d'un inverseur. 
L'unité de longueur est L, (par exemple L, = 3 lim pour la série HC). 

Lo 
grille T, et T) (Si poly) 

partie active PMOS 

caisson P 

partie active NMOS 

Figure 7.74 

A. CMOS classique, C4XXX. Cette première technologie encore existante peut 

fonctionner entre 3 V et 18 V. Les caractéristiques sont en général fournies pour 

trois tensions d'alimentation 5 V, 10 V'et 15 V. 

— Figure 7.75. Cette figure représente les caractéristiques statiques de trans- 

fert Vo (Vi) et de courant absorbé 75 (Vr) pour l'inverseur 4007. Une bonne 

symétrie apparaît pour les basses tensions. Le courant fourni par l'alimenta- 

tion est d'autant plus important que la tension Vs est, elle-même, importante 

(à cause de l'augmentation du Vos). La tension de seuil | | des transistors 

est voisine de 1,5 V. 

— Tableau 7.5. Toujours pour le circuit 4007 et T,mp = 25°C, nous trouvons 

les valeurs de : 

e Vor €t Von dans le cas extrême (car en typique, ces valeurs correspon- 

dent à Vpp et Vss) ; 

° Vi et Vire On voit ici que la zone d'incertitude est de 10 % de Vpp et 

.., Vi. 
centrée à D >
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+ Lou €t lor, associés aux chutes de tension. Ceci permet, pour ces couples 

de valeurs, de définir le générateur de Thévenin équivalent ; 

* tu €t Hz Pour une charge capacitive de 50 PE. 

5 1 10 TJ 10 

V Vo 
Vo ] 1) Vo h lb 

{V) (mA) (V) \ \ (mA) 
\ 

\ HRTC 1 25 À 0,5 5 J à 5 

ARE 4 \ 
/ T \ ï 

1 1 \ 
f \ 7 

pu A 7 NX = 

0 S L 0 0 ñ BL 0 

0 25 vi 5 0 5 vitvi 10 

Voo — 5V Vo = 10V 

20 20 
" 

t 
\ 

Vo CE TVo 1 À lb 

um ERkY hr (mA) 
SA 

ü \ \ 
Tamb = 25° C 10 nl 10 

1 N 
\ 
\ 

+ L 
1 \ 

ol_l Si 0 
0 10 VI {V) 20 

Von = 15V 

Figure 7.75 

Source : Philips Composants 

Voo | Vou | Vou | Vi | Vu lo Lo fpLH | (PHL 

max | min 

V V V V V mA mA ns ns 

5 10,05 | 4,9512,25 | 2,75 |—1 (Vou = 4,6 V) 0,51 (Vo = 0,4) 60 60 

10 |0,05 | 9,9514,5 15,5 |-2,5 (Vou=9,5 V)| 1,3 (Vo = 0,5) 30 30 

15 | 0,05 114,95] 6,75 | 8,25 |- 10 (Von = 13,5) 3,4 (Vo = 1,5) 25 25 

Tableau 7.5 
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— Figure 7.76. Elle fournit les caractéristiques /5 (Vps) des transistors 

NMOSE et PMOSE pour |Vosl = 5 V, 10 V et 15 V et pour les opérateurs 
classiques NAND, … Ces caractéristiques permettent de déterminer la chute 

de tension à l'état haut et à l'état bas, pour un courant de sortie donné et pour 

différentes températures. 

N-CHANNEL DRAIN CURRENT P-CHANNEL DRAIN CURRENT 

(SINK) (SOURCE) 

— Vas " 5.0 Vde - Vgs » -5.0 Vde 

50 -10 ( 
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Figure 7.76 

Source : Motorola
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B. CMOS rapide HC, HCT, AC, ACT. Ces technologies peuvent fonctionner 
entre 2 V et 6 V. La valeur standard est 5 V. 

— Figure 7.77. Elle compare les caractéristiques de transfert Vo (Vr) des trois 

technologies C, HC et AC. La transition rectangulaire des séries HC et HCT 

(ou AC et ACT) est due à la présence du buffer de sortie (deux inverseurs 

supplémentaires mis en cascade — revoir les figures 7.68 et 7.69) donc du 

gain en tension très important dans la partie linéaire (produit des gains de 

chaque étage). 

Vo, (M) 

sn 

Figure 7.77 

— Figure 7.78. Elle représente la consommation statique des circuits en 

fonction de la tension d'entrée. 

Icc, (mA) Icc, (mA) 

6] AC 

5 s 

4 | 4 J 

3 - 3 

2 HCT HC > 

1 lTacr 
Vi Vi 

5 (V) | ‘ | 5s (4 

Figure 7.78 

— Tableau 7.6. Quelques éléments statiques de comparaison sont fournis 

pour les technologies LS, ALS, HC, AC et ACT. On remarque la très forte 

immunité aux bruits des circuits FACT.
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ristl S LS A HCMOS FACT Characteristics symbol LS "AC ACT Unit 

Rene 7 Voltage | Voceno | 545% 5#10% | 20t060 | 20t060 | 20t060 | v 

Operating TA 74 Series | Oto +70 Oto +70 |-40to +85 | -40 to +85 | -40 to +85 oC 

Temperature Range |Ta 54 Series | -55 to +125 | -55 to +125 | -55 to +125 | -55 to +125 | -55 to +125 

Input Voltage (limits) Vin (min) 2.0 2.0 3.15 3.15 2.0 V 

Vir (max) 0.8 0.8 0.9 1.35 0.8 V 

Output Voltage Von (min) 2.7 2.7 Vcc-0.1 Vcc-0.1 Vcc-0.1 V 

(limits) Vor (max) 0.5 0.5 0.1 0.1 0.1 V 

Input Current lH 20 20 +10 +1.0 +1.0 A 

[IT -400 -200 -1.0 -1.0 -1.0 A 

Output Current lon -0.4 -0.4 -4.0@Vcc-0.8 | -24@ Vcc-0.8 | -24@Vcc-0.8 | mA 

at Vo (limit) lou 8.0 8.0 4.0 @04 V| 24 @04V | 24 @ 04V | mA 

DC Noise Margin 
LOWIHIGH DCM 0.3/0.7 0.4/0.7 0.8/1.25 1.25/1.25 0.7/2.4 | 

Tableau 7.6 

Source : National Semiconductor 

— Tableau 7.7. Ce sont les éléments dynamiques qui sont, ici, comparés. On 

voit encore la supériorité des circuits FACT. 

Characteristics Symbol LS ALS HCMOS FACT Un 

Quiescent Supply Current/Gate la 0.4 02 0.0005 0.0005 m 

Power/Gate (Quiescent) Pa 2.0 12 0.0025 0.0025 mv 

Propagation Delay tP 7.0 5.0 8.0 5.0 ns 

Speed Power Product — 14 6.0 0.02 0.01 pJ 

Clock Frequency D/FF fmax 33 50 50 160 Mt 

Tableau 7.7 

Source : National Semiconductor 

— Figure 7.79. Elle indique la valeur de la tension de sortie associée au cou- 

rant, pour les circuits AC. On remarque une résistance interne quasi cons- 

tante, jusqu'à 100 mA : 

Ro. 15 
®H A7, 100mA 

R =. 1 
LU A7, 100mA 

=150Q 

=100Q



Intégration des fonctions logiques (ou numériques) 427 

Vcc=SSv 

sÉVeczs.0 Vçc 5.0V 

S Cr 
| Vec=asv 

œ 3 RoR 
| 

S: NN Et 
Q 
> 

JS ‘ 

| ii — 
0 - 50 100 150 — 200 mA 200 mA 150 500 s0 0 ? 

Current (MA) Current (mA) 

Figure 7.79 
Source : National Semiconductor 

— Figure 7.80. Elle positionne les différentes technologies dans un système 
d'axes : puissance par grille — temps de propagation. 
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Figure 7.80 
Source : National Semiconductor 

C. Quelques précautions d'utilisation des circuits CMOS. 

— Les entrées non utilisées d'un circuit doivent être obligatoirement connec- 

tées à Vpp Ou Vss, sinon le fonctionnement risque d'être perturbé (charge 

aléatoire des grilles). Dans certains cas (Vnn important et V. électrostatique 

tel que /pn soit maximum) la puissance dissipée peut détruire une porte, donc 
le circuit. Cette remarque reste valable, même si un opérateur n'est pas 
utilisé. 

— Les temps de propagation augmentent proportionnellement avec Cx. 

V
o
l
t
a
g
e
 

(V
)
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— Pour les circuits rapides, les consignes de câblage sont toujours draco- 

niennes (revoir la technologie ECL et TTL FAST). Il est nécessaire de 
consulter les databooks. 

— On peut, dans certains cas, augmenter le courant de sortie d'une fonction 

CMOS, en connectant plusieurs circuits en parallèle, sans contrainte particu- 

lière (circuit C4XXX). Notons toutefois que, dans cette série, il existe des 
buffers (par exemple le circuit 4049 fournissant plus de 50 mA). 

— La structure CMOS se prête au phénomène de latch up déjà cité, à cause 

du thyristor parasite équivalent situé entre les deux transistors, à travers le 

caisson. Ce phénomène de verrouillage peut apparaître lorsqu'il y a des sur- 

tensions en sortie ou des surcharges. Les constructeurs limitent cet effet en 
diminuant le gain en courant des transistors parasites (un thyristor = 

2 transistors). Dans certains cas, l'utilisateur doit connecter en sortie, deux 

diodes, telles que l'indique la figure 2.52 (diodes D; et D3, à faible seuil). 

7.5. CIRCUITS BICMOS* 

7.5.1. PRÉSENTATION DE LA TECHNOLOGIE BICMOS 

La technologie BICMOS associe sur une même puce (circuits LSI, VLSI ou 

prédiffusés) des transistors MOS et des transistors bipolaires. On utilise alors les 

avantages de chaque technologie : 

— CMOS pour sa faible consommation (mais influence importante de la 
charge capacitive), 
— bipolaire pour sa bonne commutation et son impédance de sortie très 

faible. 

Déjà utilisée dans de nombreux domaines (mémoires, circuits spécialisés 
pour ordinateurs, convertisseurs, circuits vidéo, …), cette technologie a un avenir 
très prometteur, aussi bien dans le domaine professionnel que grand public. 

La figure 7.81 représente l'implantation d'un transistor NPN et des transistors 
MOS (NMOS et PMOS). 

* Extrait de l'article « La technologie BICMOS », TLE, mars 1989 n° 544.
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NPN LOCOS PMOSE NMOSE 

F couche 
épitaxiale 

substrat P 

Figure 7.81 

7.5.2. OPÉRATEURS BICMOS 

Les quelques exemples d'opérateurs présentés dans ce paragraphe ne font pas 

partie, comme les circuits TTL ou CMOS, d'un catalogue. Ils représentent des 

opérateurs de fin de chaîne de traitement numérique. On verra, dans la section 7.7, 

un exemple de circuit d'interface ECL-CMOS-bipolaire. 

— Inverseur BICMOS (figure 7.82) 

- L'état logique Vi = 1 bloque le transistor P et fait conduire le transis- 
tor N, faisant conduite T; (qui décharge la capacité C1). 

- L'état logique V, = 0 bloque le transistor N et fait conduire le transistor 
P. La tension aux bornes de R, fait conduire T, (qui charge Cx). 

Îvss 

Figure 7.82 

Notons que, en aucun cas, les transistors bipolaires ne se saturent. 

— NAND en BICMOS (figure 7.83) 

* L'état logique Vn = Vn = 0 bloque les transistors N., N,, N4 et Ms. Les 

transistors P, et P, conduisent, faisant conduire T, (et N; qui bloque T). 

. L'état logique Vn = Vn = 1 bloque P;, P, et N3. La conduction de N, et 

Ns commande T; alors que la conduction de N, et N, bloque T2.
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Figure 7.83 

Les transistors bipolaires ne se saturent toujours pas. 

— NOR en BICMOS (figure 7.84). Une analyse identique à la précédente 
peut être effectuée pour connaître le fonctionnement de cet opérateur. Nous 

laissons au lecteur le soin de cette étude en remplaçant les transistors NMOS 
et PMOS par un interrupteur fermé (on) ou un interrupteur ouvert (off). 
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Figure 7.84
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7.5.3. CARACTÉRISTIQUES DE LA TECHNOLOGIE BICMOS 

Au vu de la figure 7.85 représentant le temps de propagation f, en fonction de 

la charge capacitive Cÿ, il apparaît que la technologie BICMOS a un avenir pro- 

metteur car elle se situe juste avant la technologie ECL (grande consommatrice 

d'énergie). Il est prévu que cette technologie BICMOS envahisse le monde des 

ASIC pour les fonctions mixtes (numériques et analogiques). 

’ lp enns 

1,5 + 

1,0 + 
BICMOS 

0,5 L 

CL 

0 10 2,0 3,0 enpF 

Figure 7.85 

7.6. CIRCUITS GaAs* 

7.6.1. PRÉSENTATION DE LA TECHNOLOGIE GaAs 

L'arséniure de gallium (composé III-V) présente une vitesse limite des élec- 
trons bien supérieure à celle du silicium, à faible champ. C'est cette propriété qui, 
malgré plus de difficultés d'élaboration, a guidé les chercheurs vers une étude de 
circuits rapides tant analogiques que numériques. De nos jours de nombreux com- 

posants et de nombreuses fonctions sont commercialisées : 

— domaines des microondes 

-* transistors MESFET (100 GHz) 

- diodes Schotiky (300 GHz) 

. circuits intégrés hybrides et monolithiques (20 GHz) 

* Extrait des techniques de l'ingénieur E2440.
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— domaines de l'optoélectronique 

- diodes DEL, laser et photodiodes 

D'autres sont en cours de commercialisation : 

— domaines des microondes 

° transistors TEGFET 

— logique rapide 
* circuits intégrés monolithiques (4, = 100 ps) 

- circuits à la demande. 

Les circuits intégrés numériques sont réalisés à partir de deux types de tran- 

sistors à jonction Schottky : 

— le MESFET à déplétion (FET D) dont l'utilisation impose trois lignes 
d'alimentation (V,, GND, V_} et une ou plusieurs diodes de translation, 

— le MESFET à enrichissement (FET E), de technologie plus récente, dont 

le fonctionnement est très proche de celui des NMOSE (ce transistor est 

obtenu à partir de couches actives minces). 

La figure 7.86 indique la différence de fabrication entre un FET D et un 

FET E. Comme pour les circuits MOS, chaque grille présente une longueur L bien 
définie (la valeur minimale se situe autour de 1 um). 

CPr JA 

FET D FETE 

Figure 7.86 

0,1 um 

7.6.2. OPÉRATEURS GaAs 

7.6.2.1. Opérateurs à FET D 

On laissera au lecteur le soin d'établir la table de vérité. 

— Technologie BFL (Buffered FET Logic). La figure 7.87 représente un 

NOR à deux entrées. Du fait du fonctionnement normalement conducteur 

(normally on) des transistors FET, les tensions d'entrée Vi, doivent être posi- 

tives (« 1 ») ou négatives (« 0 »). L'étage buffer de sortie sert aussi de transla- 

teur (T4 = drain commun). Les transistors T; et Ts travaillent en source de 

courant. Nous sommes en présence de la BFL 1 diode. Il existe la BFL 2 ou 3 

diodes dépendant de la valeur de la tension d'alimentation V..
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Figure 7.87 
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— Technologie SDFL (Schotiky Diode FET Logic). La figure 7.88 repré- 

sente un NOR. Chaque tension d'entrée est appliquée à une diode Schottky 

(d'où le nom de cette technologie). Le transistor T> travaille en source com- 

mune, alors que T. et T; sont des sources de courant. Là encore, les tensions 

d'entrée doivent être positives (« 1 ») ou négatives (« 0 »). 

+2V V, 

Vo = Vu +Vp 

Figure 7.88 

— Technologie mixte BFL-SDFL. Les deux technologies précédentes 
s'associent très bien pour réaliser des fonctions complexes. La figure 7.89 en 

fournit un exemple. Il est aisé de vérifier que la fonction logique est 

Vo= Vi: Vo + Va: Va + Vs: Vée+Vr- Vs
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Figure 7.89 

7.6.2.2. Opérateurs à FETE 

Ces opérateurs à transistors à jonction à enrichissement sont, en général, 

chargés par des transistors FET D. 

— Technologie DCFL (Direct Coupled FET Logic). 

— La figure 7.90 représente un NOR à deux entrées. Les transistors à enri- 

chissement T, et T, sont couplés par les sources et par les drains. La charge 

commune est une source de courant. 

V4 

Ts 
Vo = Vu +Vp 

Figure 7.90 

— Technologie SCFL (Source Coupled FET Logic). Encore appelée CML 

(Common Mode Logic), cette technologie est directement dérivée de la tech- 

nologie ECL silicium. Le schéma de la figure 7.91 ressemble à celui de la 

figure 7.44 ct fonctionne suivant le même principe. Cette technologie est ren- 
duc possible grâce au contrôle de dispersion de la tension de seuil Vr dont 

l'écart (offset) ne dépasse pas 30 mV.
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Figure 7.91 

Remarque. Il semblerait que les opérateurs à MESFET à enrichissement aient un 
avenir prometteur. 

7.63. CARACTÉRISTIQUES ET PERFORMANCES DE LA TECHNOLOGIE 

GaAs 

Dans cette technologie, on réalise des fonctions très diverses comme : 

— des bascules, 

— des circuits arithmétiques, 

— des mémoires RAM statiques, 

— des convertisseurs CAN et CNA, … 

Les caractéristiques essentielles des opérateurs de base (L = 1 im) sont : 

— Technologie BEL : fiuux = 2,2 GHz, P = 2 mW, t, = 80 ps, densité 

500 portes par mm°?. 

— Technologie SDEL : f., = 2,2 GHz, P = 5 mW, 1, = 200 ps, densité 

500 portes par mm. 

— Technologie DCFL : fax = 1,5 GHz, P = 0,05 à 1 mW, £, = 100 ps, den- 

sité de 100 à 1 000 portes. 

— Technologie SCFL (CML) : fax = 1 GHZ, P = 2 à 10 mW, #, = 50 ps, 

densité 10 à 100 portes par mm?. 

La figure 7.92 positionne les technologies Si et AsGa (FET E) en fonction du 

temps de propagation et de la puissance consommée par porte.
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Figure 7.92 

7.7. CIRCUITS D'INTERFACE 

Les différentes technologies que nous venons de présenter ont des niveaux 
logiques d'entrée et de sortie souvent très différents les uns des autres. Passer 
d'une technologie à une autre technologie impose, dans la plupart des cas, d'utili- 

ser des circuits d'interface simples ou spécialisés. Nous présentons, dans cette sec- 

tion, quelques-uns de ces circuits d'interface préconisés par les fabricants. 

7.7.1. INTERFACES TTL VERS D'AUTRES TECHNOLOGIES 

7.1.1.1. Interface TTL — CMOS 

Les tensions de sorties des circuits TTL (saturés ou Schottky) sont définies 

par les éléments du tableau 7.2. Nous avons VoLmax < 0,5 V et Vormin > 2,4 V. 

La zone d'incertitude d'un circuit CMOS classique est égale à 10 % de la 

Von — Vs : : . PE S : : L£cnt: 
tension d'alimentation et centrée à 5 A partir de ces considérations, nous 

avons cinq schémas possibles. 

— Figure 7.93. Les deux circuits sont alimentés par la même tension de 5 V. 
Alors, pour les séries CMOS C, HC et AC, le niveau haut Vo de la TTL ris- 

que d'être insuffisant pour assurer un « 1 » logique. On relève ce niveau en
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connectant une résistance À (de 1 kQ à 10 kQ) entre la liaison des deux cir- 

cuits et Vpp = + 5 V. Dans ce cas, on peut aussi utiliser un circuit TTL à col- 

lecteur ouvert. 

| +5V 

AA
AR

 
W
W
 

el
 

Vr Vo V ) Vo 

CMOS 
TIL C, HC, AC TIL CMOS 

Figure 7.93 

Notons que pour les circuits CMOS HCT et ACT, l'étage d'entrée est compa- 
tible TTL. La liaison est donc directe. 

— Figure 7.94, Les tensions d'alimentation ne sont plus les mêmes (5 V pour 

la TTL et plus de 5 V pour la CMOS série C, uniquement). Deux solutions 

s'offrent à l'utilisateur : 

° TTL à collecteur ouvert, avec résistance R de rappel, dont la valeur 
dépend de Vop (R > 10 kQ) ; 
- TTL totem pôle avec étage de translation par transistor NPN (exemple 

de valeurs : R; = R: = Ra = 10 kQ). 

Vpp =+15V 

Vecc =+5V — 

TTL CMOS 
collecteur ouvert 4XXX 

Figure 7.94 

Remarquons que cette deuxième solution impose une inversion numérique 

supplémentaire. 

— Figure 7.95. Dans ce cas, la CMOS série C est alimentée par deux ten- 

sions symétriques. L'étage de translation est nécessaire et utilise (pour notre 

cas) un transistor PNP. La diode Zener permet la saturation ou le blocage du 

transistor. On peut prendre comme application numérique : R; = R2 = Ra = 10 

kQ et V, = 5 V. Le calcul des courants dans les différents éléments peut être 

un très bon exercice.
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Vpp =+7V 

Vec=+5V R; £ | 

C T 

y ÊR, 

nn TTL Vz CMOS 
4XXX 

JL ] ps 
E2 R3 

Vss = -7V 

Figure 7.95 

7.1.1.2. Interfaces TTL — ECL 

Ces interfaces ne sont utilisés et justifiés qu'avec les circuits TTL Schottky 

rapides (FAST). 

— Figure 7.96. C'est le passage de la TTL FAST vers l'ECL, l'ensemble 

étant alimenté positivement par une tension de 5,2 V. La valeur des résis- 

tances (tolérance + 2 %) permet une translation de tension vers les valeurs 

positives, donc de bons niveaux logiques. 

— Figure 7.97. Le circuit ECL est alimenté en négatif (alimentation normale 

de — 5,2 V). La translation du signal est réalisée avec le pont de résistances. 

+52V +5V 

£1100a VI 

Vi 
— es TTL £ 40Q 

180 Q 2 FAST + TIL L ECL Vo 
FAST 27500 =4 

pa | 
£7500Q ECL Vo 

-52V 

Figure 7.96 Figure 7.97 

Remarque. Certains circuits spécialisés permettent l'interface TTL — ECL : 

* le circuit spécifique MC 10 H 124 

- le comparateur MVL 407.
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7.7.2. INTERFACES CMOS VERS D'AUTRES TECHNOLOGIES 

Les circuits CMOS et NMOS sont compatibles pour une même tension d'ali- 

mentation. Le problème d'interfaçage avec d'autres familles est donc le même. 

7.1.2.1. Interfaces CMOS - TTL 

— Figure 7.98. Pour unc tension d'alimentation commune + 5 V, l'utilisation 
des circuits CMOS classiques 4XXX impose un interface à transistor (on 

peut prendre R, = 20 kQ, R;, = 10 kQ ct R; = 5 kQ). 

+5V [+SV 

) Vo 

TIL Vi CMOS Vo 
HC, HCT TIL 
AC, ACT 

Figure 7.98 

Dans le cas des circuits CMOS rapides HC, AC, HCT et ACT, la liaison 

CMOS-TTL est directe. 

— Figure 7.99. Lorsque la CMOS classique 4XXX cst alimentée par une 

tension supérieure à + 5 V, il est nécessaire d'utiliser un translateur à transis- 

tor (on peut prendre R;, = 40 kQ, R, = 10 kQ, R; = 5 kQ), ou un circuit inté- 

gré spécialisé tel que le 74C901 ou 902. 

Vpp=+15V 

Vcc=+5V 

Figure 7.99 

— Figure 7.100. Dans ce cas, le circuit CMOS classique 4XXX est alimenté 

symétriquement. Alors, le circuit translateur est modifié. La diode permet de 

protéger la jonction base-émetteur du transistor T, cn inverse (on peut 

prendre R;, = 30 kQ et R, = 5 kQ).
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Figure 7.100 

Ce translateur est très bien adapté pour réaliser l'interface : amplificateur opé- 

rationnel — TTL. 

7.7.2.2. Interface CMOS — ECL 

— Figure 7.101. Le circuit translateur ressemble à celui de la figure 7.97 
avec des valeurs de résistances appropriées. 

+5V 

CMOS 
AC, ACT 

" £ 500 

mm | 1 
S10N€ ECL 

£ 470a Vo 

-52V 

Figure 7.101 

7.1.3. INTERFACES ECL VERS D'AUTRES TECHNOLOGIES 

On invite le lecteur à analyser le fonctionnement des circuits présentés et 

issus des databooks Fairchild et NS (FAST et FACT).
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7.7.3.1. Interfaces ECL — TTL 

— Figure 7.102. On utilise les deux sorties de l'ECL pour piloter un transis- 

tor PNP. La TTL est du type FAST. 

+52V 

Figure 7.102 

— Figure 7.103. Dans ce cas, l'ECL est alimentée normalement en négatif. 

Le circuit de translation est réalisé avec un amplificateur différentiel piloté 
par les deux sorties de l'ECL. La diode Schottky limite l'entrée de laTTL à 
une valeur de — 0,3 V et empêche la saturation de T:. 
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Figure 7.103 

Notons que le circuit intégré MCI0H125 permet aussi l'adaptation 

ECL — TTL. 

7.7.3.2. Interface ECL — CMOS 

— Figure 7.104. Le transistor T est piloté en différentiel par les deux sorties 

ECL. Les diodes Schottky limitent l'entrée à l'état bas du circuit CMOS, à
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une valeur voisine de O volt. On aurait pu utiliser l'amplificateur différentiel 
précédent avec une très légère modification. 
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7.7.3.3. Interface ECL — BICMOS 

— Figure 7.105. Pour passer de l'étage ECL à l'étage BICMOS de sortie, il 

faut un étage translateur. L'exemple fourni permet de passer des états numéri- 

ques d'entrée —0,9 V, — 1,7 V aux états numériques de sortie —0,4 V, — 
4,8 V. 
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Figure 7.105 

Remarque générale. Tout circuit d'interface utilisé en logique rapide doit respec- 
ter les conditions de câblage associées au phénomène de propagation et à la 
consommation.



CHAPITRE 8 

Circuits intégrés spécifiques — ASIC 

8.1. PRÉSENTATION GÉNÉRALE DES ASIC* 

8.1.1. QU'EST-CE QU'UN ASIC ? 

Les circuits intégrés spécifiques à une application (ASIC) étaient une prévi- 

sion et une ambition des chercheurs à l'origine de l'élaboration du silicium. Après 
« l'explosion » des circuits intégrés dans les années 60 et des microprocesseurs 

dans les années 70, les ASIC ont vu lc jour au début des années 80 grâce à la ful- 
gurante évolution de la microinformatique (AO, CAO). 

Depuis cette date, de nombreux circuits ont été réalisés. Toutefois, le nombre 
important de fournisseurs, la diversité des approches techniques (logiciels, ...) et 
l'évolution très rapide des technologies font que les industriels ont bien des diffi- 
cultés à «se lancer » et à faire un choix. Notons au passage que ce nouveau 
monde technologique utilise de nombreux termes spécifiques dont les plus impor- 

tants sont rassemblés et définis dans le mini glossaire de la section 8.4. 

Un ASIC est un circuit intégré monolithique personnalisé à la demande, et 

conçu exclusivement pour le projet ou l'application qui l'utilise, contrairement aux 

circuits intégrés standards pouvant être utilisés dans de nombreuses applications 

(en général). 

Les derniers développements technologiques permettent désormais d'intégrer 

sur une seule puce de silicium, non seulement des fonctions logiques, mais égale- 

ment des fonctions mémoire, ou des microprocesseurs complexes, voire même des 

fonctions analogiques faible et « forte » puissance. On rencontre donc : 

* Il n'existe que très peu de documentation regroupée traitant les ASIC. Consulter toutefois : 
— l'ouvrage ASIC de P. De Halleux, J.P. Feste, D. Giraud, R.V. Hondrat, Éditions Radio, 

— le guide d'introduction aux ASIC de European Silicon Structure (ES2), 

— les revues telles que Électronique Industrielle, TLE, Mesures, ETI,
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— les ASIC numériques, 

— les ASIC analogiques, 

— les ASIC mixtes. 

Il est prévu pour ces derniers (dont les domaines d'application sont très 
vastes: automobile, médecine, instrumentation, télécommunications, radios 

mobiles, musique électronique, audiovisuel, électronique de puissance, ...), une 

véritable envolée, chiffrée à 40 % l'an, dans les années 90. 

Une telle envolée fera disparaître les circuits à conception classique tant ana- 

logiques que numériques, pour un nombre relativement important de portes ou de 
fonctions, ou dans des cas où la rapidité est réclamée. Alors rassurons-nous, le 

transistor, l'amplificateur opérationnel et l'opérateur élémentaire numérique ne 

sont pas prêts de disparaître. 

8.1.2. LE MONDE DES ASIC 

Le terme ASIC recouvre un large éventail de circuits intégrés monolithiques, 

allant de la simple mémoire PROM aux circuits évolués VLSI et ULSI, et conçus 
spécialement pour des matériels tels que : calculatrices, orgues électroniques, sys- 
tème d'allumage électronique, … On les rencontre dans les technologies vues aux 

chapitres 6 et 7, c'est-à-dire : Bipolaire, LL, TTL, TIL Schottky, CMOS, ECL, 
BICMOS, GaAs. La technologie des ASIC est présentée dans la section 8.2. 

Notons que le terme ASIC (Application Specific Integrated Circuit) peut être 

remplacé par USIC (User Specific Integration Circuit) ou CSIC (Customer 

Specific Integrated Circuit). 

8.1.2.1. ASIC programmables sur site 

Ce sont les circuits intégrés constitués de cellules disposées en matrices, que 

l'opérateur peut déconnecter (fusion de fusible) ou connecter électriquement (pola- 
risation de la grille flottante d'un transistor MOS), à l'aide d'un matériel approprié 

(programmateur, miniordinateur, logiciel, ..). L'utilisation du MOS à grille flot- 

tante présente l'avantage d'un effacement possible (réinitialisation) et d'une repro- 

grammation (reconfigurable). 

Ces ASIC sont dits semicustoms ou semi personnalisés. 

A. Réseaux logiques combinatoires programmables. Ce sont des circuits cons- 

titués de ET et de OÙ programmables par de simples programmateurs. Ils permet- 

tent de réaliser des fonctions combinatoires comme des décodeurs, des transco- 

deurs, des circuits arithmétiques, etc.



Circuits intégrés spécifiques — ASIC 445 

— Mémoires PROM (Programmable Read Only Memory). Ce sont les déri- 

vées des mémoires ROM (Read Only Memory) figées à la fabrication. 

Elles sont constituées d'un bus d'entrée d'adresses associé à un décodeur et 

d'un bus de sortie de données (OU programmable). 

Les mémoires EPROM (Erasable PROM) et EEPROM (Electrical 

Erasable PROM) sont des mémoires MOS réinitialisables (effaçables) res- 

pectivement par ultraviolet (UV) ou par impulsions électriques, puis 

reconfigurables (reprogrammables). 

— Réseaux logiques programmables PLA (Programmable Logic Arrays) 

ou FPLA (Field PLA). Ce sont des réseaux permettant la programmation 
des deux parties ET et OÙ. Ils permettent de réaliser n fonctions à m 
inconnues sans se soucier de la simplification de Karnaugh. 

— Réseaux logiques programmables PAL (Programmable Array Logic). 

Introduits par la société MMI (Monolithic Memories Inc.), ces réseaux 

sont caractéristiques d'une technologie TTL à fusibles métalliques. En 

général seuls les ET sont programmables. 

— Réseaux logiques programmables PLD (Programmable Logic Devices). 

Introduits par la société Altéra, ils présentent les mêmes fonctions que les 
réseaux précédents, avec, en plus, quelques fonctions particulières, dans 

toutes les technologies (on pourrait dire PLDTTL pour PAL). 

La technologie CMOS permet de réaliser des circuits effaçables 

(réinitialisables) : 

° EPLD par UV, 

* EEPLD par impulsions électriques. 

B. Réseaux logiques séquentiels programmables. Ce sont les réseaux logiques 

combinatoires programmables précédents auxquels on adjoint des cellules de 

mémorisation (bascules D, ...). L'aspect séquenticl impose la représentation de 

l'automate par un graphe d'états pour chaque excitation d'horloge. La programma- 

tion de ces réseaux nécessite des logicicls à faible coût utilisés sur mini ordinateur 

(PC, ….). 

— Réseaux PAL et PLD séquentiels. La technologie est du type TTL 

Schottky (PAL) ou CMOS (PLD). Ils ne sont pas reprogrammables. 

— Réseaux EPLD et EEPLD séquentiels. Uniquement en technologie 

CMOS, ces circuits sont réinitialisables et reconfigurables. 

C. Matrices programmables. Ce sont des PLD de seconde génération permet- 

tant d'accroître les possibilités des circuits précédents, tout en limitant la perte de 

surface en silicium. Ces réseaux sont constitués de plusieurs matrices identiques



446 Circuits intégrés spécifiques — ASIC 

appelées LAB (Logic Array Block) ou CLB (Configurable Logic Block) où cha- 

cune d'entre elles est un EPLD. 

La programmation de ces matrices impose une procédure plus complexe que 

les circuits précédents. 

— Circuits PGA (Programmable Gate Arrays) ou LCA (Logic Cell 

Arrays). Développés par Xilinx, ces circuits sont constitués de cellules 
CLB (réseaux EPLD) et de circuits d'entrée-sorties 7/0. 

— Circuits MAX (Multiple Array matriX). Développés par Altéra, ces cir- 

cuits sont constitués de matrices LAB interconnectées par un bus PIA 

(Programmable Interconnect Array). 

— PEEL Arrays (Programmable Electricaly Erasable Logic Arrays). Ces 

réseaux, de constitution semblable aux réseaux précédents, se différen- 

cient par leur réinitialisation (par impulsions électriques). 

D. Réseaux logiques prédiffusés. Ce sont des réseaux constitués de matrices élé- 

mentaires et bascules D, diffusées dans le silicium mais non interconnectées entre 
elles. L'interconnexion programmée par l'utilisateur, au moyen de logiciels, per- 
met de réaliser des fonctions personnalisées. 

La société ACTEL propose ses circuits prédiffusés programmables sur site 

par positionnement « d'antifusibles » qui ne sont autres que des transistors MOS à 
grille flottante fonctionnant en interrupteurs (666 000 antifusibles dans le circuit 
ACT1260). La référence ACT indique que la technologie est CMOS ACT 1,2 um, 

70 MHz. 

La société Plessey propose ses circuits prédiffusés programmables et 
réinitialisables. 

8.1.2.2. ASIC programmables chez les « fondeurs »* 

Cette différente conception de circuits intégrés n'a d'intérêt que pour des 

fonctions personnalisées (semicustom ou custom) comportant plus de 

20 000 portes et un nombre d'exemplaires relativement important. Contrairement 

aux circuits programmables sur site, ne réclamant que quelques heures ou quel- 

ques jours d'attente pour la fabrication, les ASIC programmables chez les fon- 
deurs ne sont réalisables qu'avec un délai de plusieurs mois. 

* Le terme fondeur désigne les fabricants et élaborateurs de silicium.
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A. Réseaux prédiffusés (semi custom). Ce sont des réseaux constitués de transis- 

tors, portes, cellules non interconnectées entre elles et constituant les premières 

phases de l'intégration monolithique. L'interconnexion finale (personnalisée) est 

réalisée par les derniers masques. 

— Réseaux de portes (Gate Arrays). Ils comportent une matrice de portes à 

deux entrées et des blocs d'entrée-sorties 7/0 séparés par des canaux 

d'interconnexion. La métallisation se fait sur deux ou trois couches. 

— Mer de silicium (Sea of gates). Toute la surface de silicium est utilisée 

pour les composants élémentaires seuls. On obtient ainsi des densités 
d'intégration très importantes (200 000 portes par circuit). 

— Réseaux compactés (Macrocell Arrays). Situés entre les deux précédents, 

ces réseaux sont constitués de cellules élémentaires comportant plusieurs 

transistors et un mimimum d'interconnexion. Leur double avantage est : 

-_ pas de portes diffusées non utilisées, 
- limitation des interconnexions. 

La section 8.3 fournit un exemple pratique. 

— Réseaux structurés. Ce sont des réseaux situés entre les circuits prédiffu- 
sés et les circuits précaractérisés car, en plus des portes classiques, ils pré- 

sentent des fonctions complexes, diffusées comme des ROM, ALU, 

RAM, … permettant à l'utilisateur de réduire les coûts de développement. 

B. Réseaux précaractérisés (custom). Ce sont des réseaux réalisés suivant toutes 

les étapes de l'intégration (dix masques ou plus en fonction de la technologie, au 

lieu de trois masques maximum pour les prédiffusés). Ils utilisent des outils logi- 

ciels sophistiqués désignés par le terme « Compilateur de silicium », permettant 
d'accroître l'efficacité de la connectique par l'optimisation des portes et par un 

« routage » limitant la surface d'interconnexion. 

Les fonctions utilisées et extraites d'un catalogue logiciel (base de données 

informatique ou bibliothèque) sont : 

— des cellules standards (standard cells), qui vont du simple transistor aux 

cellules plus complexes telles que : compteurs, CAN, CNA, amplifica- 
teurs opérationnels, … 

— des mégacellules (mega cells) incluant les microprocesseurs, les ALU, … 

— des cellules compilées (compiled cells), définies par leurs paramètres 

(nombre de bits, temps de propagation, …) telles que PLD, RAM, 

multiplieurs, … 

C. Circuits à la demande (full custom). Is répondent à une application bien par- 

ticulière et, à la différence des autres ASIC, ils ne font appel à aucune modélisa- 
tion préalable.
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Les circuits full custom sont réservés à des volumes de production très impor- 

tants (par exemple : appareils grand public). 

8.1.2.3. Procédure de conception des ASIC 

Les ASIC sont conçus suivant une procédure assez générale, présentée sur le 

logigramme de la figure 8.1 et faisant appel aux outils d'Ingéniérie Assistée par 

Ordinateur (AO). 

— Langage de 
Saisie description 

Graphique (HDL) 
T ] Fichier 

Stimuli 

« Netlist » 
I 
Y 

Placement Extraction des Simulati 
et FF" paramètres imulation 

Routage l 

Rétro-annotation 
Bande de Génération 

Fabrication test fabrication du programme 
de test 

Figure 8.1 

A. Saisie graphique du schéma sur écran, soit au moyen de symboles standards, 

soit par un langage de description appelé langage HDL (Hardware Description 

Language). 

Les symboles appartiennent à une bibliothèque contenant les fonctions d'une 

famille (TTL, CMOS, GaAs, ..). 

B. Extraction de la liste des interconnexions (Nerlist). Ce fichier mémorise les 

interconnexions entre les éléments internes ct les connexions externes imposées 

par l'opérateur. 

C. Simulation du circuit mémorisé (non réalisé), à l'aide de signaux logiciels 
issus d'un fichier appelé « fichier stimuli ». 

D. Placement et routage. C'est le placement physique des composants et des 

cellules puis leurs interconnexions par des pistes qui seront réalisées sur le circuit, 

par métallisation (routage). 

E. Extraction des paramètres du layout. L'opération précédente définit la topo- 

logic du circuit appelée layout. On cn déduit les éléments parasites tels que les 

capacités et les inductances des connexions.
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F. Rétro-annotation permettant d'inclure les éléments parasites précédents dans 

1e programme de simulation. 

G. Génération du programme de test entièrement automatisé, effectué par le 

concepteur et permettant d'observer (par logiciel) les signaux à chaque nœud du 

circuit. 

H. Fabrication et test. C'est la phase finale permettant de fabriquer le circuit, de 

le loger dans un boîtier puis de le tester définitivement. 

8.13. AVANTAGES ET INCONVÉNIENTS DES ASIC 

8.1.3.1. Avantages 

La « révolution » ASIC présente de très nombreux avantages pour réaliser 

des fonctions simples ou complexes. Enumérons ces avantages : 

— réduction de la taille des produits finis et augmentation du nombre de 

fonctions possibles, 

— fiabilité accrue grâce aux tests complets du système avant la livraison, 

— produits plus compétitifs que les fonctions câblées (main-d'œuvre réduite, 
SAV quasi inexistant, ..), 

—- faible consommation électrique, rapidité accrue à cause des capacités 

parasites de câblage réduites, 

— confidentialité accrue, car il est difficile de copier le schéma. Ce point 

très important permet aux sociétés de mieux protéger, donc de prolonger 

la durée de vie de leurs produits. 

8.1.3.2. Inconvénients 

Quelques inconvénients accompagnent les ASIC : 

— leur utilisation implique, au départ, un engagement financier et technique 

important ainsi qu'une formation adaptée des utilisateurs, 

— le schéma à intégrer doit être définitif car toute modification (si elle est 

possible), s'accompagne d'unc perte de temps et surtout d'argent. Il ne doit 

pas y avoir de malentendu entre le fondeur et le client, 

— nécessité de réaliser un programme de 1cst du circuit par adjonction de 

cellules spécialisées.
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Remarque. Ces inconvénients vont en diminuant au fur et à mesure que la tech- 

nologie évolue. Pour la plupart des fonctions personnalisées, la solution la plus 

simple est l'utilisation des ASIC programmables sur site. 

8.1.4. QUELQUES CHIFFRES 

La « révolution » ASIC est une véritable révolution économique. Il est donc 
fondamental que l'utilisateur respecte certaines règles qui sont : 

— changement d'état d'esprit du technicien qui devient plus informaticien 
qu'électronicicn, 

— élaboration du cahier des charges complet et étude de faisabilité per- 

mettant de choisir tel type de réscau (PLD, prédiffusé, précaractérisé, ...), 

— choix du fondeur et de l'outil de conception. Ce choix impose de nom- 

breux critères comme la livraison à temps des circuits, une gamme éten- 

due de produits, la stabilité ct une bonne expérieure technique, l'existence 

d'une voie de conversion entre les réseaux, l'adaptabilité aux techniques 

nouvelles, … 

Les tableaux et figure suivants fournissent quelques chiffres : 

— Tableau 8.1. Il positionne le coût d'un matéricl électronique (en milliers 

de dollars) en fonction de la solution ASIC choisie et du nombre (en kilo) 

de modèles fabriqués (d'après Componic 89). 

nombre l'or | sk | 25Kk | 50K | 100Kk | 200K 
techno. 

SSI/MSI 835 830 625 820 810 605 

PLD 906 290 265 250 240 230 

Prédiffusés 834 384 136 96 75 62 

Précaractérisés 973 433 138 80 88 63 

A la demande 1 290 613 152 82 64 48 

Tableau 8.1 

— Tableau 8.2. Il représente la progression (en millicrs de dollars) des ASIC 

dans les différentes technologies.
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1989 1990 1991 1992 1993 

Bipolaire numérique 
PLD 620 660 625 570 515 

Prédiffusés 1 105 1175 1375 1 660 2 065 

Précaractérisés 20 21 23 26 31 

Sous-total 1 745 1856 2 023 2256 2611 

CMOS numérique 

PLD 165 200 260 345 460 

Prédiffusés 3 075 3 405 4 650 6 340 8 795 

Précaractérisés 925 980 1175 1435 1 805 

Sous-total 4 165 4 585 6 085 8 120 11 060 

Linéaire 

Réseaux 205 212 245 288 355 

Totaux 

ASIC 6 115 6 653 8 353 10 664 14 026 

Circuits intégrés 43 460 | 44974 53 047 66 621 85 473 

 ASIC/c.i. 14,1 14,8 15,7 16,0 16,4 

Tableau 8.2 

— Figure 8.2. Cetic figure fournit la valeur approximative des temps de pro- 

pagation, en fonction du nombre de portes, pour différentes technologies. 

tp à enps 

1 000 + CMOS 

500 , 

BICMOS TT 
200 ! 

ECL ' 
100 | 
50 GaAs , , ' nombre 

e 

1K 10K 100 K portes 

Figure 8.2 

Notons à titre indicatif que les circuits PLD, LCA fonctionnent à une fré- 

quence comprise entre 30 et 70 MHz et que les circuits prédiffusés fonctionnent 

entre 50 MHz et plus de 1 GHz suivant la technologie utilisée.
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8.2. TECHNOLOGIE DES ASIC 

8.2.1. RAPPELS CONCERNANT LES MÉMOIRES ÉLECTRIQUES 

De manière générale, les mémoires sont des dispositifs à organisation matri- 

cielle comme la plupart des ASIC programmables sur site. 

8.2.1.1. Mémoires mortes ROM 

A. Organisation des ROM. Les mémoires mortes ROM (Read Only memory) 
sont uniquement des mémoires à lecture, constituées de matrices programmées 

chez le « fondeur ». Leur organisation est celle de la figure 8.3. Adressées par un 

bus d'adresses Ào … À, _ , (n connexions d'adresses ou n bits), elles fournissent 

des informations numériques («0 » ou « 1 ») formatées, sur un bus de données 

Do .… Dh - 1 [M connexions ou m bits (m = format)]. Une entrée CS (Chip Select) 

permet d'isoler la mémoire du bus de données grâce aux buffers 3 états. 

1 
2 . 

A0 —» + matrice 
8 ' mémoire 

Ai nus ë à ; point 
A ï 5 ' mémoire 

‘ 188) | Pxm 7 
An + ! 4 

2° Au 

A1 cs |-— | Do 

Drm-1 Do cs buffers YA cs 

101 3 états 

Din Do 

Figure 8.3 

La capacité d'une mémoire dépend du nombre n de connexions d'adresses 

(2° adresses possibles) et du mot binaire m bits de sortie. A titre d'exemple, une 

mémoire adressée par un mot adresse de n = 11 bits (4o … A10) et fournissant des 

informations sous forme d'octets (m = 8, Do … D7) a une capacité mémoire de 

2M-m=211.8 = 2048 - 8 = 16 384 bits = 16K bits 

ou 2n = 2H = 2 048 octets = 2 K octets
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B. Principe et technologie des ROM. Le schéma de principe est celui de la 
figure 8.4. Il est constitué d'une matrice à fils croisés avec ou sans connexion. Le 

croisement est appelé point mémoire. 
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A1 $ 1---- 110 

El 
7 0--_.010 
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8 ' 

Ant | % 1... 110 

1 14 Ÿ YD 

D 0 

Figure 8.4 

Le fil horizontal (ligne) est ramené à la masse par le « commutateur » du 

décodeur d'adresses (ce décodeur ne ferme qu'un contact à la fois pour une seule 

combinaison du mot adresse de 0...00 à 1...11, soit 2" contacts). 

Le fil vertical (colonne) connecté à une résistance reliée à + Vec, fournit le 

bit de donnée. Un croisement avec un point donne « 0 », un croisement sans point 
donne « 1 ». Ainsi, pour une adresse 0...00, le contact 1 est fermé et le mot de 
données est 1...001, et ainsi de suite. 

En pratique, on essaie de remplacer les points de connexion par des éléments 

physiques, unidirectionnels tels que des diodes (figure 8.5), afin d'isoler les 

colonnes entre elles. Ces diodes devicnnent des diodes Schottky pour une techno- 

logie TTL rapide. 

Figure 8.5 

En technologie NMOS, les résistances sont remplacées par des transistors 

NMOSD (charge active) et les diodes par des transistors NMOSE (figure 8.6). Ces 

derniers, placés aux endroits choisis et commandés par le décodeur, imposent un 

«0 » sur la colonne D..
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Figure 8.6 

C. Performances des ROM. Comme pour toutes les mémoires, les RCM sont 

définies par leur capacité. 

1 K bits = 1 024 bits = 210 

1 M bits = 1 048 576 bits = 220 

En technologie NMOS et CMOS, les caractéristiques courantes sont : 

— capacité 64 K, 

— temps d'accès 300 ns. 

8.2.1.2. Mémoires vives RAM 

À. Organisation des RAM. Les mémoires RAM (Random Access Memory) dif- 

fèrent des ROM par le fait qu'elles sont à écriture W (Write) et à lecture R (Read). 
Rien n'est changé au niveau du bus d'adresses et de son décodeur associé. Par 

contre, le buffer de sortie est bidirectionnel R/W (entrant pour l'écriture et sortant 

pour la lecturc). Son fonctionnement 3 états permet, là aussi, « l'isolation » entre 

la mémoire et ie bus extérieur de données (figure 8.7). 

Notons que le point mémoire est constitué d'un fil horizontal (ligne) pour 

l'adresse et de deux fils verticaux (colonne) pour les données écrites ou lues.
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1 
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Figure 8.7 

B. Principe et technologie des RAM. La figure 8.8 représente un point mémoire 

en technologie NMOS (à gauche) et en technologie CMOS (à droite). Dans les 

deux cas, nous sommes en présence de deux étages inverseurs rebouclés entre eux 

et fonctionnant en bistable (revoir le paragraphe 5.2.3.1). 

mot mot 

adress] —1— —1— adresse] —1— —1— 
TT. rl TTL LT T1 

Figure 8.8 

Examinons la figure de gauche. En écriture W, et pour le mot adresse adé- 

quat, les deux transistors M, et NS conduisent. Le buffer de W est actif, le buffer 

de R est en haute impédance. Si on impose l'écriture d'un « 0 » sur l'étage N;, - N', 

on a un « 1 » sur l'étage N, - N',. Cet état est mémorisé et doit être inversé à la 

lecture R. 

Ce principe de mémoire correspond à une faible densité d'intégration à cause 

du nombre important d'éléments constitutifs d'un point mémoire. On améliore très 

nettement la densité en utilisant un principe tout à fait différent et présenté sur la 

figure 8.9. Ce nouveau point mémoire ne comporte qu'un seul transistor com- 

mandé par le décodeur d'adresse. À l'écriture, on charge ou décharge un condensa-
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teur MOS situé entre le drain et + Vpp. On retrouve l'état de charge de ce 

condensateur à la lecture. Cette mémoire RAM impose un « rafraîchissement » 

cyclique de l'état de charge du condensateur. Elle est alors appelée RAM dynami- 

que, par opposition à la RAM statique précédente. 

Vo R/W mot Vop 

LE 

Figure 8.9 

mot 

SiO adresse DL 1 
L_SsFFiD lc 

R/W 

C. Performances des RAM. Tout d'abord, les RAM sont volatiles, cela veut dire 

qu'elles perdent leurs informations en cas de coupure de l'alimentation (certaines 

RAM présentent une borne supplémentaire permettant une alimentation annexe 
par une pile). Les performances classiques des RAM sont : 

— RAM statique, 16 K bits (MCM2018A), temps d'accès 30 ns. 

— RAM dynamique, 64K x 4 bits (MCM 41464A), temps d'accès 100 ns. 

8.2.1.3. Mémoires mortes PROM 

A. Organisation, principe et technologie des PROM. Les mémoires mortes 

PROM (Programmable ROM) sont constituées d'une matrice dont tous les points 

mémoire sont identiques (en général, état logique « 0 »). Ces mémoires sont pro- 
grammées sur site, au gré de l'utilisateur. Un programmateur de PROM est alors 

nécessaire. Cct appareil applique une tension de quelques dizaines de volts entre 
chaque intersection ligne-colonne sélectionnée faisant fondre un fusible métalli- 

que connecté en série avec un composant actif tel que une diode, un transistor 
bipolaire ou un transistor MOS (figure 8.10). Pour chaque fusible fondu, on 

obtient un « 1 » logique. Une mémoire PROM n'est pas reprogrammable. 

Notons qu'un fusible métallique n'est autre qu'un étranglement (diminution 

de section) d'une piste métallisée imposant une densité de courant 5 à 6 fois supé- 

rieure à la normale pour fondre.



Circuits intégrés spécifiques — ASIC 457 

re— 

mot F F ; 

lecture 

( Le 

Figure 8.10 

B. Performances classiques des PROM 

— Technologie bipolaire 

- capacité 64 K bits 

° temps d'accès 50 ns 

— Technologie MOS 

+ capacité 64 K bits 

- temps d'accès 300 ns 

8.2.1.4. Mémoires mortes EPROM 

A. Principe et technologie des EPROM. Les mémoires mortes EPROM 
(Erasable PROM) sont des mémoires à technologie MOS dont chaque point 

mémoire possède un transistor à enrichissement NMOSE ou PMOSE. Deux prin- 

cipes sont rencontrés : 

— Figure 8.11. Le transistor PMOSE est constitué d'une grille flottante 
noyée dans l'oxyde de silicium. La grille n'étant pas polarisée, le tran- 
sistor ne conduit pas (off). Alors cette mémoire « vierge » ne fournit 

que des « 1 ». 

Pour chaque transistor sélectionné, la programmation consiste à appliquer 

une impulsion de tension très négative sur le drain par rapport au substrat, 

provoquant un phénomène d'avalanche de la jonction drain-substrat. Par 
effet « tunnel », des électrons issus du substrat sont injectés sur la grille 
flottante et restent « piégés ». Cette grille étant polarisée négativement, 

elle permet la conduction du transistor PMOSE (on) et impose un «0 » 

logique. 

L'effacement (réinitialisation) de la mémoire consiste à exposer la 

«puce» aux rayons ultraviolets (nécessité d'une fenêtre en quartz). 

L'énergie des UV fait disparaître la charge de la grille.
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grille 
flottante 

Figure 8.11 

— Figure 8.12. Un autre procédé est rencontré avec les mémoires dites 

FAMOS (Floating gate Avalanche injection MOS). Le transistor est un 

NMOSE connecté entre une colonne et la masse. Deux grilles sont néces- 

saires, l'une flottante G:, l'autre, G:, commandée par le mot adresse 

(ligne). Sans programmation, la grille G; n'est pas chargée. Lorsque 

G est commandée en positif par le décodeur d'adresses, le transistor 

NMOSE conduit (on). Alors cette mémoire « vierge » ne fournit que 

des « 0 ». 

G:1 flottante 
G 

[D 

SiO} 

Lu 

Figure 8.12 

Pour chaque transistor sélectionné, la programmation consiste à appliquer 
une impulsion de tension très positive entre G, et le drain relié à la source. 

Des électrons très énergétiques issus de l'ensemble source-drain viennent 

se piéger sur la grille flottante G; à cause du champ électrique élevé. Cette 

grille G; amenée à un potentiel négatif accroît la tension de seuil Vr de 

commande entre G; et la source (Vr>5 V) interdisant au transistor 

NMOSE de conduire. Dans ce cas, la sortie est à « 1 » logique. 

Comme dans le cas précédent, l'effacement s'effectue par exposition aux 

UV de la « puce » à travers une fenêtre de quartz, ce qui fait disparaître la 

charge de la grille G:1.
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B. Performances classiques des EPROM. Les mémoires sont effaçables (réini- 

tialisables) et reprogrammables (reconfigurables) plusieurs fois. Quelle que soit la 

technologie, NMOS ou CMOS, on trouve des mémoires de 64 K bits ou plus, avec 

des temps d'accès de 300 ns. 

8.2.1.5. Mémoires mortes EEPROM 

A. Principe et technologie des EEPROM. Les mémoires mortes EEPROM 
(Electricaly EPROM) sont des EPROM effaçables électriquement et non par UV 

(elles ne présentent pas de fenêtre en quartz). Leur organisation et la programma- 

tion sont alors identiques. Dans le cas des EPROM, l'épaisseur de l'oxyde entre la 
grille flottante G; et le canal est trop importante pour évacuer les charges électri- 

ques de cette grille par un procédé électrique. Dans les EEPROM, le transistor 

NMOSE (figure 8.13) présente une épaisseur de SiO,, entre G; et le drain, très 

réduite (= 10 nm). L'application d'une tension convenable entre G; et le drain per- 

met d'évacuer les électrons « piégés » en G;, vers le drain, par effet tunnel (rappe- 

lons que la diminution de l'épaisseur d'oxyde accentuc la courbure des bandes — 

revoir la structure MIS et l'effet « tunnel »). 

G; grille flottante G; 

siège de l'effet tunnel 

!_ sio» 

Figure 8.13 

B. Performances classiques des EEPROM. On trouve des mémoires de 

64 K bits et 200 ns de temps d'accès. 

8.2.2. ASIC PROGRAMMABLES SUR SITE 

8.2.2.1. PLA ou FPLA 

A. Principe et technologie des PLA. La figure 8.14 représente la structure d'un 

réseau logique programmable PLA ou FPLA dont l'existence remonte à la fin
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des années 60. Ils sont constitués d'un réseau de ET et d'un réseau de OÙ 
programmables. Comme pour les PROM, la programmation s'effectue par fusion 
de fusibles ou commande de NMOS. La représentation conventionnelle est celle 
de la figure de droite pour m entrées et n sorties. 

l Bb réseau 
de OU I I 

| | programmables 1 2 

HE Hoi 
ail 

Oi 2 

D, Al 
=, — 

réseau 
de ET 

programmables O O2 

PLA simplifié 

Figure 8.14 

La figure 8.15 concrétise le fonctionnement des PLA par la représentation 

d'un schéma simple mais réel, à technologie NMOS. Pour deux entrées /, et J, (et 

leur complément /, et D), on obtient à la sortie du plan ET, les fonctions 

A=h+b=lh:b 

B=1l+ IA = h L 

puis à la sortie du plan OU les fonctions 

O,=A+B 

O:=B 

B. Performances des PLA. Les performances de ces circuits sont très voisines 

de celles des PROM.
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Figure 8.15 

8.2.2.2. PLD, EPLD et EEPLD combinatoires 

A. Principe et technologie. Rappelons que : 

— PLD est le terme général du réseau logique programmable non effaçable, 

quelle que soit la technologie (PAL est le terme d'origine de la société 
MMI pour une technologie uniquement bipolaire, à fusible métallique). 

— l'EPLD (Erasable PLD) est un réseau logique programmable à technolo- 

gie MOS, à grille flottante, donc effaçable par UV et reprogrammable 
(comme pour les EPROM). 

— l'EEPLD (Electricaly EPLD) est un réseau logique programmable à tech- 

nologie MOS à double grille, donc effaçable électriquement et reprogram- 

mable (comme pour les EEPROM). 

La figure 8.16 indique une partie de l'organisation d'un PLD combinatoire 

PAL 16P8A de MMI comportant huit parties identiques en technologie TTL). Le 

réseau de ET est programmable alors que le réseau de OÙ ne l'est pas. L'opérateur 

XOR ou OÙ exclusif inverse la sortie. Un opérateur 3 états permet d'utiliser la 

borne de sortie comme une entréc. Cette sortie peut aussi réaliser une contre- 

réaction. D'autres organisations sont, bien sûr, possibles. Citons quelques 

fournisseurs :
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— PAL-PLD, MMI (actuellement AMD), RTC/Philips, NS, Harris, Texas 

Inst. 

— EPLD, Altéra, Intel, Cypress Semiconductor. 

— EEPLD, Lattice Semiconductor, VLSI technology, SGS-Thomson, 

Gould. 

réseau de ET 
programmables 

li y | 1/0 

Figure 8.16 

B. Performances. Les PLD sont livrés en boîtiers de 20 à 24 broches et contien- 

nent de 200 à 800 portes. Les performances classiques sont : 

— technologie TTL : £, de 10 à 30 ns, f de 20 à 50 MHz, P de 500 à 

1 000 mW, 

— technologie ECL 10 KH et 100 K : 4, = 6 n5, fnex = 125 MHZ, lcc = 
220 nA, 

— en technologie CMOS (EPLD) : 4, = 20 ns, f de 20 à 50 MHz, P de 200 à 

500 mW, 

— en technologie CMOS (EEPLD) : £, de 20 à 50 ns, f= 20 MHz, P de 5 à 

15 mW/MAZ. 

Le taux d'utilisation des PLD combinatoires ne dépasse pas 50 %. 

8.2.2.3. PLD, EPLD et EEPLD séquentiels 

A. Principe et technologie. Ce sont des PLD combinatoires auxquels on adjoint 
en sortie des bascules, mémorisant la valeur des variables d'état entre chaque 

transition d'horloge. Cette valeur mémorisée est ensuite réinjectée dans le réseau 
combinatoire. La figure 8.17 représente une partie (parmi huit) d'un circuit PAL 

séquentiel (PLD TTL) utilisant unc bascule D. 

Les EPLD et EEPLD séquenticls présentent en sortie des bascules D, RS, JK 

ou T. Leurs avantages par rapport aux PLD TTL (PAL) sont :
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— faible consommation, 

— testabilité à la fabrication, 

— réinitialisation. 

Les fournisseurs des PLD séquentiels sont les mêmes que pour les PLD 

combinatoires. 

réseau de ET 
programmables 

4 a" CLK (horloge) 

_ 
er: 417 OE 

Figure 8.17 

B. Performances. Les EPLD tendent à faire disparaître les PLD (la technologie 
EEPLD est plus difficile à mettre en œuvre). 

La densité d'intégration des EPLD est de plusicurs milliers de portes pour des 

temps de propagation de 10 à 20 ns et une fréquence d'horloge pouvant atteindre 

60 ME. 

8.2.2.4. Matrices programmables 

Ces circuits permettent de combiner la flexibilité d'une architecture prédiffu- 

sée et le faible coût des circuits programmables et reprogrammables. 

A. Circuits PEEL Arrays et PGA (ou LCA). Ces réseaux comportent : 

— des blocs d'entréc et sortie 1/0 programmables, 

— une matrice de blocs logiques programmables appelés CLB (Configurable 

Logic Block) ou LCC (Logic Control Cell). 

Les figures suivantes présentent le PEEL Arrays PA7024 de ICT 

(International CMOS Technology Inc.).
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— Figure 8.18 : elle représente l'organisation interne et externe du réseau. 
Global Cell 1/0 N 

1/cuKk1 E — vcc 

1/0 HT 1/0 

1/0 EC] {E ” {F CH10 
1/0 H] CH 1/0 

1/0 HJ {} {F {E {} CH 1,0 

1/0 1/0 ee DETTE dl 

0 TEE 
"ne Got 0 
0 0 Ho. 
GND # V4 + '/CLk2 

Logic Control Cells 

Figure 8.18 

Source : Document ICT Inc. 

— Figure 8.19 : c'est le détail de l'intcrconnexion interne des blocs LCC. 

LOGIC ARRAY INPUT BUS 
LOGIC CONTROL 

È CELL 

1/0 CELLS 
M ra fs 

10C "1 
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+ td > C1 CL] C1 

pe AND BUS 

CCS PRIS PRIE : 
ju AIÉ Os] 18 QE] [5 mu E LOGIC 

- = — = ARRAY 
0 AND BUS ‘AND’ 

- BUS à 8 

[3
1]

 
[) 

8 
0 [3
] 

D 
_| 

C
E
 

D
e
 

PE 
ik CMOS Programmakle 

LOGIC ARRAY ‘DR’ BUS Electrically-Erasable
 

INPUT CELLS Interconnect 

[INR . 
Figure 8.19 

Source : Document ICT Inc. 

—
(
 

— Figures 8.20, 8.21 et 8.22 : ces figures fournissent le synoptique interne 
des cellules LCC, Global Cell et 1/0.
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From Global Cell 
v 

Logic 
lc Logic Control Logk 

Controi Control Con Control 
Cell Ces Register Call 
ok Preset T 

Q 

Lover] A T 

2] MUX = 1,2 
F ps Array 

a E 
MUX T REG | 

=" 
R 

L D 
TD" 

From 2 
Array | > 

LE Output 
27 Enobte To 

a 1/0 
A Cell 

Logic Control Cell Lys) MUX pe 

Figure 8.20 
Source : Document ICT Inc. 
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CLK2 
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ST » Logic Control Celis 
Reset 1 ” Reset 

Figure 8.21 
Source : Document ICT Inc.
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Figure 8.22 

Source : Document ICT Inc. 

B. Circuits MAX. L'organisation de ces réseaux est représentée sur la 

figure 8.23. Les cellules de base LAB sont interconnectées entre elles et à travers 
un bus programmable par transistors MOS (et reprogrammable). Chaque LAB 

(figure 8.24) comporte : 

— un réseau de 16 à 32 macro cellules, 

— une extension permettant d'augmenter la capacité combinatoire des macro 

cellules, 

— un bloc d'entrée-sorties 1/0. 

ï 7 Û 

CLK > CLK 

I un 2 I 
O2 

d = (æ) 
ss $ 

VO + nt È8 — 10 
K——— & D LAB 

| [ | +— Local Bus 

—— 1 <« Le—# 
N N Fa PERS 

si: Drm 
*——+ __—_—_— + —— 

' WA NT | : 

Figure 8.23
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Figure 8.24 

C. Performances des matrices programmables, 

— PEEL Arrays et PGA (ou LCA) 

- densité d'intégration de 2 000 à 10 000 portes, 

-* boîtier de 24 à 68 broches, 
* taux d'utilisation supérieur à 60 %, 
- fréquence d'horloge de 30 à 70 MHz. 

— MAX. Les caractéristiques globales sont celles des réseaux précédents. 

Toutefois, l'utilisation du bus unique PIA permet de réduire le temps de 
propagation. 

Ces circuits sont fabriqués par Altéra, AMD (MM), Gould, Intel, RTC/ 

Philips, Xilinc. 

8.2.2.5. Réseaux prédiffusés programmables 

À. Organisation. Ces réseaux sont du type Gate Array avec une programmation 

locale (par module) et globale. A titre d'exemple, le circuit ACT1260 de ACTEL 
présente les caractéristiques technologiques suivantes : 

— technologie CMOS 1,2 im, 
— 6 000 portes, 

— 1 404 modules logiques permettant de réaliser des fonctions complexes, 

— 1 052 bascule D, 

— 1 400 latchs, 

— 666 000 MOS de programmation (« antifusibles »), 

— 150 entrées-sorties, 

— circuit observable à 100 %.
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B. Performances. La fréquence de l'horloge est voisine de 50 MHz. 

Rappelons que les circuits Plessey sont reprogrammables. 

8.2.3. ASIC PROGRAMMABLES CHEZ LE « FONDEUR » 

8.2.3.1. Réseaux prédiffusés 

A. Gate Arrays (réseaux de portes). Un réseau prédiffusé gate array est constitué 

d'un ensemble de portes logiques diffusées dans le silicium, associées à des cel- 

lules d'entrée-sorties (figure 8.25). L'interconnexion des portes se fait dans des 

canaux parallèles prévus à cet effet avec 2 ou 3 couches de métallisation. Le taux 
d'utilisation ne dépasse pas 80 %. 
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Figure 8.25 

Les réseaux prédiffusés programmables sont interconnectés par des transis- 

tors MOS. 

Les fabricants sont : 

—en CMOS : AMCC, ATT, Fujitsu, GE Solid State, Gould, Harris, 

Hitachi, Intel, IMP, LSI Logic, MCE, Motorola, NS, NEC, Plessey, 

Raythcon, RTC/Philips, SGS Thomson, Siemens, Siliconix, Sorep, Texas 

Inst., Toshiba, VTC, VLSI Technology.
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— en bipolaire : AMD (MMI), Cherry Semiconductor, Custom Array, Data 

Linear, Fcrranti, Fujitsu, Honcywell, Motorola, NEC, Raythcon, RTC/ 

Philips, SGS Thomson, Siemens, Texas Inst., VTC. 

— en BICMOS : Fujitsu, Hitachi, Motorola, NEC, Toshiba. 

B. Sea of Gates (mer de silicium) et réseaux compactés (macrocell Arrays). 

Afin d'obtenir une meilleure densité d'intégration, sur un réseau prédiffusé, et ainsi 

réduire le taux de portes non utilisables, on intègre, non plus des portes, mais des 

composants seuls ou associés, sans canaux de routage (figure 8.26). L'absence de 

ces canaux de connexions impose une métallisation supplémentaire passant au- 
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Figure 8.26 

Les fabricants sont Fujitsu, LSI Logic, Motorola, SGS Thomson. 

La différence entre Iles réseaux compactés (LSI Logic) et les mers de silicium 

Fujitsu ou SGS Thomson) réside dans les possibilités d'interconnexion des paires 

de transistors. Dans les mers de portes, les paires de transistors sont déjà 

préregroupées. 

Les réseaux compactés s'appellent aussi réseaux de macrocellules (Macrocell 

Arrays de chez Motorola). La disposition des cellules est souvent celle des gate 

arrays.
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C. Réseaux structurés, réseaux composables. Les réseaux structurés sont cons- 

titués de portes élémentaires et de fonctions précaractérisées (mais diffusées) 

mises à la disposition des utilisateurs. La figure 8.27 indique un exemple 

d'organisation. 

/O 
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LEE EEE cellules CII + déni 
11 | | PF 

7 RAM LÆ cor 
entrées £ | 7 IT Ÿ entrées 

HT CL LAID EX 

TL rom [1 } EH 

AT 
L + 

n'a 
/O 

Figure 8.27 

Les réseaux structurés sont très bien adaptés pour les applications en microin- 

formatique, le traitement du signal, la réalisation de processeurs graphiques, … 

Dans les réseaux composables, c'est le client qui conçoit l'organisation des 

parties précaractérisées à partir de cellules disponibles dans une bibliothèque 

« fondeur », mais toujours associées à une matrice de portes. 

D. Interconnexion des réseaux prédiffusés. Les composants ou cellules de base 

étant diffusés, il reste à réaliser l'interconnexion par dépôt de métal à travers des 

masques. Quelques figures concrétiscnt ces opérations. 

— Figure 8.28. Ce réseau prédiffusé CMOS, Sea of Gates comporte des 

colonnes de transistors NMOS cet PMOS (alternés). La métallisation indi- 

quée (première couche) est celle d'une porte NOR à deux entrées. Les 

deux transistors N sont en parallèle et leur source reliée à Vss, alors que 

les deux transistors P sont en série, le transistor supérieur ayant son drain 

relié à Vpp.
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Figure 8.28 

Source : Document Motorola 

— Figure 8.29. Les cellules de base sont interconnectées par 3 métallisations 
successives pour le réseau sea of gates précédent. 

Figure 8.29 

Source : Document Motorola 

— Figure 8.30. Détail de l'interconnexion à trois niveaux, pour deux transis- 

tors, NMOSE (à gauche) et PMOSE (à droite).
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TECHNOLOGY FEATURES 

° 1.0 H Gate Length (0.75 un Lefi 

e 1.2 u CMOS Metal Rules 

e Three Layer Metallization 

3.6 u M1 Pitch 

4.0 x M2 Pitch 

Borophosp RDS cale Gi P (Borophosphosilicate Glass) -SUBSTRATE 4.0 m M3 Pitch 

Figure 8.30 

Source : Document Motorola 

E. Performances des réseaux prédiffusés 
s 

— Gate arrays, technologie CMOS (la plus répandue). De 300 à 

50 000 portes, 

+ 4, de 200 à 1 000 ps par porte, 
- autour de 10 W/porte/MHz, 

°_ frnax de 50 à 100 MHz. 

— Gate arrays, technologie ECL 

< jusqu'à 10 000 portes, 
* 1, de 50 à 100 ps par porte, 
° fax = 4 GHZ. 

— Gate arrays en technologie BICMOS 

+ de 100 à 20 000 portes, 
+ 300 ps par porte. 

— Sea of gates, technologie CMOS 

+ 180 000 portes, 

+ 464 entrées/sortics, 
° fmax 200 MHZ. 

— Sea of gates, technologie ECI 

+ 30 000 portes, 

° fmax = 1,5 GHZ. 

8.2.3.2. Réseaux précaractérisés 

C'est la réalisation complète d'un circuit intégré (toutes les phases d'inté- 

gration), à partir d'un assemblage de fonctions prédiffusées et précaractérisées
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électriques, par le fabricant. Ces fonctions fixes ou paramétrables (par exemple les 

mémoires) sont contenues dans une bibliothèque sous forme logicielle. 

La diffusion des éléments étant entièrement personnalisée, il est nécessaire 

de créer tous les masques de production. Cette technique de haut de gamme per- 

met l'utilisation à 100 % du silicium. 

Les principaux fabricants des circuits précaractérisés sont : Analog Devices, 
ATT, Custom Array Date Linear, Fcrranti, Fujitsu, GE, Hitachi, IMP, Intel, LSI 

Logic, MHS, Motorola, NS, NCR, NEC, Plessey, RTC/Philips, SGS Thomson, 

Siemens, SMC, TEXAS Inst., Toshiba, VLSI technology, VTC, … 

8.24. BOÎTIERS POUR ASIC 

Nous rencontrons les boîtiers suivants : 

— DIL (Dual In Line) ou DIP (Dual In line Package) 

° PDIP (Plastic DIP), 

° HDIP (Ceramic DIP). 

— Chip-Carrier 

+ PLCC (Plastic Leaded Chip Carrier), jusqu'à 124 broches, 

+ LCCC ou LDCC (Leadless Ceramic Chip Carrier), jusqu'à 124 broches, 

+ LCC (Leadless Ceramic Chip carrier), 

+ OVCC (Open Via Chip Carrier), jusqu'à 224 broches sur deux rangées. 

— PGA (Pin Grid Array), sortie sur plusieurs rangées, 

+ LPGA (Low cost Pin Array). 

— QFP (Quad Flat Package). 

La figure 8.31 fournit un exemple de boîtiers proposés par Motorola, pour les 

circuits prédiffusés Macrocell Arrays de la série HCA62A00 en technologie 

ACMOS 2 um [de 44 broches (648 portes) à 168 broches (8 568 portes)]. 

HDIP 
16-64 Pins 

OFP 

64-160 Pins 

PDIP 
16-48 Pins 

< PGA 
68-144 Pins 

u 

dti J « 

à. 

LCC j 
28-84 Pins 

PLCC' 

28-84 Pins 

Figure 8.31 

Source : Document Motorola
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8.3. EXEMPLES D'ASIC 

Le fabricant d'ASIC fournit une documentation relativement importante et 

détaillée, ainsi que les logiciels d'utilisation. Nous ne présentons dans cette sec- 

tion, que deux exemples d'ASIC : 

— ASIC numérique, famille HCA62A00, macrocell array, Motorola, tech- 

nologic CMOS, 

— ASIC analogique, famille VJ800, sea of gates, VTC inc., technologie 

bipolaire. 

8.3.1. RÉSEAU PRÉDIFFUSÉ NUMÉRIQUE 

Nous présentons l'organisation et quelques caractéristiques des circuits pré- 

diffusés HCA62A00, macrocell array. Les figures ct tableaux suivants sont définis 

comme suit : 

— Figure 8.32, organisation générale du circuit, 

— TYPICAL LAYOUT OF AN HCA62A00 SERIES MACROCELL ARRAY 

= 0|0|0/0 7 0|0|0|0|0|0 

E L- —< Columns 
(s] D En HE e of Ü + = -— Primary 
ü IRIS < —# Cells 

O0 (Internal 

TE Array) 

IL LT LES] 
| A À À |: 

TAN 
] 
(e 

Uncommited |[O CU OL | O 
l/O Buffer (Pad) |[O 1 | |__| e 

Locations = = F- 1] se] 
7 —— nn 0 

F- 2 ES ES ES ES ES 0 
(Periphery) OIGIGIO/AIOC DNCIOIOIC 

Figure 8.32 

Source : Document Motorola
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— Figure 8.33, implantation d'une cellule primaire, 

— ACTUAL LAYOUT OF PRIMARY CELL 

V y SS 

VIA 
P-Channels a $  NChannels 

Figure 8.33 
Source : Document Motoroia 

Poly Silicon Gates 

— Figure 8.34, schéma d'une cellule primaire, 

— SCHEMATIC DIAGRAM OF À PRIMARY CELL 

Pt _+ Vo t 

=— rl, N1 

Fe P2 =. , 

Vss 
Von P3 — T L] : 

VDD VSS o. 
j 7 

P4 TT 
— L Na 

te VD vss °E 
P5 TE T LL, NS 

es PG ®—— T | 

P8 | =—— cr LL, Ne 

è Vss = 

Figure 8.34 
Source : Document Motorola
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— Tableau 8.3, désignation des cellules d'entrée-sorties, désignation des 
opérateurs et de l'équivalent en cellules primaires, 

InputOutput Cells [___ Option # of 
BIDIRECTIONAL BUFFERS Primary 
BCID CMOS Compatible Input With Pull-Down Internal Macros Celts 
BCIN {inverting Input) No Pull Resistor GATES 

BCIU With Pull-Up AOI22C  AND-OR-invert, 2-Input 2-Wide with 
BCIDOD CMOS Compatible Input With Pull-Down Complement 1 
BCINOD {nvertuing Input} Open Drain Output |No Pull Resistor A01333C  AND-OR:invert, 3-Input 3-Wide 4 
BCIUOD With Pull-Up AOI44C  AND-OR-invert, 4-Input 2-Wide 3 

BCND CMOS Compatible Input With Pull-Down Déc Scnmut Trigger 1 
BCNN {Non-Inverting Input) No Pull Resistor NAN2  NAND. 2-Input 13 

BCNU With Pull-Up NAN2C  NAND'AND, 2-Input 12 
BCNDOD CMOS Compatible Input With Pull-Down NAN3 NAND, 3-Input 12 

BCNNOD  (Non-Inverting Input) Open Drain No Pull Resistor NAN3C NAND:AND, 3-Input 23 
BCNUOD Output With Pull-Up NAN4 NAND, 4-Input 23 

BSND Schmitt Trigger Input With Pull-Down NANSC  NAND AND, 5-Input 2 
BSNN {Non-Inverting Input) No Pull Resistor NOR2 NOR, 2-Input 13 
BSNU With Pull-Up NOR2C Non am 2-Input 1 ? 

, 3-1 it BSNDOD Schmitt Trigger Input With Pull-Down NOR3C NOROR, 3-Input 23 
BSNNOD {Non-Inverting Input} Open Drain No Pull Resistor NOR4 NOR. 4-Input 23 

BSNUOD Output With Pull-Up NOR5C  NOROR, 5-Input 2 
BTND TTL Compatible Input With Pull-Down OAI22C  OR-AND-Invert, 2-Input 2-Wide with 
BTNN {Non-Inverting Input) No Pull Resistor Complement 1 
BTNU With Pull-Up 0A1333C  OR-AND:-Invert, 3-Input 3-Wide 3 
BTNDOD TTL Compauble Input With Pull-Down 0A14333 _ OR-AND-Invert, 4-3-3:3 Input 4-Wide 4 
BTNNOD  (Non-Inverting Input} Open Drain No Pull Resistor LATCHES 
BTNUOC ___ Output With Pull-Up CCND Cross Coupled NAND Latch 23 
INPUT BUFFERS CCNDG  R:S, Gated Latch 12 

. . CCNR Cross Coupled NOR Latch 23 ICI n- 
IGN nvering input) Ne PU Ra LATRP Transparent Latch with Enable and RB 2 

g Input) No Pull Resistor . à 
ICIU With Pull-Up LAT4 4-Bit D-Latch with 3-State Output $ 

: . LATAT 4-Bit D-Latch with Buffered Outputs 6 
ICIDH CMOS Compatible, Inverting Clock With Pull-Down LILSSDAP Latch, L1 with ANDED D Inputs, LSSD 3 
ICINH Buffer No Pull Resistor LILSSDRS RS Latch, L1, LSSD 3 
ICIUH With Pull-Up LILSSD2P Latch, Dual Port L1, LSSD 5 
ICND CMOS Compatible With Pull-Down L2LSSD2P Latch, Dual L2, LSSD 3 
ICNN {Non-Inverting Input) No Pull Resistor FLIP-FLOPS 
ICN With Pull- 
CNU ith Pull-Up DFFP D-FF, Buffered, Positive Edge with Clock 2 
ICNDH CMOS Compatible, Non-Inverting With Pull-Down OFFRMP _D.FF, Multiplexed with Reset n 
IENNH CLock Buffer No Pull Resistor DFFRPP  D.FF, Parallel Load with R and Clock 4 
ICNUH With Pull-Up OFFRSP  D-FF, Buffered, Positive Edge with RB, SB and 
ISND Schmitt Trigger With Pull-Down Clock 3 
ISNN {Non-inverting Input} No Pull Resistor OFFRTP  D-FF with QB Output, 3-State Q and Reset {L) 4 
ISNU With Pull-Up DFFS D-FF with Unbuffered Clock and Set 2 

ISNDH Schmitt Trigger, Non-Inverting Clock _ | With Pull-Down RC and OB : 
ISNNH Buffer No Pull Resistor TFFRP Toggle Enable FF with Reset (L) 4 
ISNUH With Pull-Up ogg'e enable PE mit Nese TFFRPP__ Toggle Enable FF, Parallel Load with RB 4 
ITND TTL Compatible With Pull-Down 
ITNN {Non-Inverting Input) No Pull Resistor DATA SELECTORS/MULTIPLEXERS 
ITNU With Pull-Up MUX2 2-to-1 Multiplexer 1 

. MUX4C  4-to-1 Multiplexer 3 ITNOH TTL Compatible, Non-inverting Clock | With Pull-Down ‘ . 
ITNNH Buffer No Pull Resistor MUXAT 4-to-1 Multiplexer with 3-State EB 3 

ITNUH With Pull-Up DECODERS 
OSCILLATOR BUFFERS EX 1-of-4 Decoder with Output {L) and Dual Input | 3-12 | 
OSCPA  Oscillator with Input Buffer No Pull Resistor DEC1OF8 _1-of-8 Decoder with Output (L) and Enable (L) 
OSCPH  Oscillator, Ciock Buffer No Pull Resistor SHIFT REGISTERS 

à SRLSSD Shift Register/Latch {SRL), LSSD 3 OSCPS Oscillator, Schmitt Trigger No Pull Resistor SRSID 2-Bit Serial In.Serial Parallel Out 5 

OUTPUT BUFFERS SRSPD _2-Bit Serial Parallel with Reset 6 
OUTN4 4 mA Push-Pull, Non-Inverting COUNTERS 

OUTN4OD Open Drain Output Buffer [UDCSP  Up/Down Counter, 1-Bit Pr with Clock] 5 | 
OUTNAT  Tri-State Output Buffer ARITHMETIC CIRCUITS 

ECOMP4  Equality Comparator, 4-Bit 5 

MCOMP2 Magnitude Comparator, 2-Bit 6 

ADFUL Full Adder 3 
Internal Macros ADFULFC Adder, Full, 2-Bit, with Fast Carry 6 

BUFFERS/INVERTERS ALU ALU, 1-Bit 7-Function 6 
IN Inverter Ta ALUFC __1-Bit ALU, with Fast Carry 6 
INVT Buffer, Inverting, with 3-State Output 12 MISCELLANEOUS FUNCTIONS 
INVT3D  Buffer, 3X Inverting, with 3-State Output (Dual) 3 PAR4 Parity Checker, 4-Bit with Enable (L) Ï_3 | 
INV2 Buffer, 2X Inverting 13 
TBUFP  Buffer, 3-State Non-inverting with E 1 
TBUF3D  Buffer, 3X Non-inverting, with 3-State Output 

{Dual} 3 
PCL2 Two Phase Clock Buffer 1 
PCL2H Two Phase Clock Buffer with High Drive 2 

Tableau 8.3 

Source : Document Motorola
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— Figure 8.35, exemple de construction : 

- cellules d'entréc-sortie, 

- opérateur Nand, 

- unité d'arithmétique et de logique ALU. 
BTNN/BTNU/BTND — Non-inverting Bidirectional Buffer with 

TTL Input Switching Levels 

477 

110 Cell 

BTNU BTND E 

A ll A BPLBPO «| spr8eo «| 

m LS 

HS 8 
HS 8 

SWITCHING CHARACTERISTICS (CL = as shown) — 

Symbol Parameter Typ | Unit FUNCTION TABLE 

tPLH Propagation Delay, À to BPO 5.8 ns E BPI A |B BPO Function 

tPHL CL = 50pF L LH  X [LH Z |The pin functions as an input. Data 
tPLZ Propagation Delay, E to BPO ns from the internal array is enabled 

CL = 50 pF and data from the BPI pin is 
tPHZ RL = 10ki 2.8 enabled. 

tPZL 7.8 H LH LH|UH LH|The pin functions as an output, 
tPZH 5.8 with data originating from the 

internal array at point A. The data 

tPLH Propagation Delay. BPlto B ns at point À appears at the BPO 
tPHL LT CP 44 output and at point B. 

NANZ2 — 2-Input NAND Gate 

1/3 Cell 

SWITCHING CHARACTERISTICS (C4 - 1.0 pF on all outputs) 

Symbol Parameter Typ | Unit 

TPLH Propagation Delay, À, B to C 16 ns 

tPHL 27 

ALU — 1-Bit ALU with 7 Functions 

6 Cells 

SWITCHING CHARACTERISTICS (CL - 1.0 pF on all outputs) Pin Names: 18 Lol 
: CF3 — Carry In F3 —lA 

Symbol Parameter Typ | Unit À, B— Data Inputs 8 

tPLH Propagation Delay, À or B to FO 9.3 ns F1, F2 — Function Inputs F1 

PH 103 CO — Carry Output _l# FO 
— FO — Function Output 

tPLH Propagation Delay, À or B to CO 110! ns 

t 12.1 
PHL SO ee FUNCTION TABLE 

P t lay, CF3t . PLH ropagation Delay, (] ns Inputs Outputs o ü 

iPHL 41 peration 
Deley. CE co 38 F1 | F2 |CF3 FO co Performed 

P t , t Æ ns LPLH__| Fropagton Deer, CES 10 LIL ILH| « | # [Summation of A, 
tPHL B and CF3 (FO) 

tPLH | Propagation Delay, CF3 to CO ns with carry out (CO) 
tPHL {non-full adder mode) 4.0 LIHI|L | AB | L |XOR of A andB 

— t H H A+B | H | XNOR of À and B 
tPLH Propagation Delay, F1 or F2 to FO | 9.7 | ns 

H [ L AeB L | NAND of À and B 

tPHL 10.7 H|L|H|AeB |H |ANDofA andB 
tPLH Propagation Delay, F1 or F2 to CO | 10.9 | ns HIHÎlrla:+8lcloRofAands 

tPHL 13.4 H|ÏH|H]|A-8 1H |NORofAandB 
. *x*A-+B:: #XAeCF3 - AeB . BeCF3 

Figure 8.35 
Source : Document Motorola 
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— Tableau 8.4, caractéristiques électriques. 

Absolute Maximum Ratings 

[ Symbol Parameter Value Unit 

Voo | DC Supply Voltage 0.5t0 70 n v 

1 Vin. Vout DC Input, Output Voltage 0.5 to Vo : 05 | V 

| DC Current Drain Per Pin, Any Input or Output 25 [l mA 

1 DC Current Drain VCc and GND Pins 100 Î mA 

Tstg Storage Temperature 65to - 150 Le 

TL Lead Temperature (10 second soldering) 300 

ELECTRICAL CHARACTERISTICS ({Voitages Referenced to Vss) 

Comm'lind |-55 to +125°C 

25°C Guaranteed Guaranteed 
Symbol Parameter Test Conditions Voo| Typicat Limit Limit Unit 

VIH Minimum High-Level Input Vout = 0.1 V or Vpp - 0.1V 4.5 24 315 3.15 V 
Voltage, CMOS Input Iloutl < 20 A 5.5 29 3.85 3.85 

Minimum Low-Level Input Vout = 0.1 V or VD - 01V 4.5 1.6 2.0 2.0 
Voltage, TTL Input lloutl < 20 HA 5.5 1.6 2.0 2.0 

VI Maximum Low-Level Input Vout = 0.1 Vor Vop - 0.1 V[ 45 1.8 1.35 1.35 V 

Voltage, CMOS Input lloutl < 20 HA 5.5 2.2 1.65 1.65 

Maximum Low-Level Input Vout = 0.1 V or VDD - 0.1V 45 12 0.8 08 

Voltage, TTL Input Moutl < 20 HA 5.5 12 0.8 08 

VoH Minimum High-Level Output Vin = VIH or VIL 45 45 44 44 V 

Voltage 1oH = -20 HA 5.5 5.5 5.4 5.4 

Vin = ViH or VIL 45 4.0 3.7 3.7 
10H = -4.0 mA 

VOL | Maximum Low-Level Output | Vin = Vi or VIL 45 0.001 . 0.1 v 

Voltage lou = 20 HA 5.5 | 0.001 0.1 0.1 

Vin = VHor VI 45 02 0.4 0.4 
OL = 40 mA 

lin Maximum Input Leakage Vin =: Vpp or Vss 5.5 | +0.00001 +10 +10 HA 

Current, No Pull Resistor 

Maximum Input Current, Vin = Vss 5.5 — -45 - 80 
Pull-Up Resistor 

Maximum Input Current, Vin = VoD 5.5 — 120 210 
Pull-Down Resistor 

Lex Maximum Output Leakage Output = High Impedance 5.5 +0.05 +5 +10 HA 

Current, Three-State Output | Vout = VD or Vss 

Maximum Output Leakage Output = High Impedance 5.5 +0.05 +5 +10 

Current, Open Drain Output | Vout = VDD 

IDD Maximum Quiescent Supply 
Current, No Pull-Up or Pull- 
Down Resistor Vin = VOD or Vin : VSss 55 uA 

62A06 lout = 0 HA 0.0003 25 100 

62A10 0.0004 30 120 

62A17 0.0006 40 160 

62A25 0.001 70 280 

62A36 0.003 120 480 

62A50 0.01 250 1000 

62A67 0.03 700 2800 

62A85 0.23 2000 8000 

1D0 Add Per Pull-Up Vin = Vss 5.5 — 33 35 

Resistor Input 

Iss Add Per Pull-Down Vin = VDD 5.5 _ 46 48 
Resistor Input 

bb | Add Per TTL Vin = 08 5.5 _ 500 523 
Resistor Input or2.0V 

Cin Maximum Input Capacitance — — 10 10 pF 

Cout Maximum Output Capacitance | Output = High Impedance — — 125 12.5 pF 

Co Maximum l/O Capacitance Configured as Input — —_ 15 15 pF 

Tableau 8.4 
Source : Document Motorola 
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8.3.2. RÉSEAU PRÉDIFFUSÉ ANALOGIQUE 

VTC Inc. propose (entre autres) le circuit prédiffusé « Analog Master Chip » 

de référence VJ800 comportant 636 transistors et 706 résistances de valeurs com- 

prises entre 150 Q et 15 kQ. Deux métallisations sont nécessaires pour réaliser des 
fonctions analogiques, mais aussi numériques (ECL), dans les domaines de 

l'instrumentation, des télécommunications, des processeurs analogiques, des sys- 
tèmes numériques, analogiques, etc. 

Le tableau 8.5 fournit la liste détaillée des composants, leurs caractéristiques 

principales, ainsi que leurs références. Quelques remarques s'imposent (on reverra 
avec intérêt le chapitre 6). 

VJ800 COMPONENT LIST: 

QUANTITY TYPE COMPONENT NAME COMMENTS 

310 NPN Small Transistor, 0.5mA T3 f,= 800 MHz 

168 NPN Medium Transistor, 2mA T12 f,= 800 MHz 

26 NPN Low Noise Transistor, 10mA TLN1 f, = 800 MHz 

5 NPN Power Transistor, 180mA T50 f, = 800 MHz 

32 NPN Small Schottky, 5mA T3S , = 800 MHz 

54 NPN Medium Schottky, 8mA T30S f, = 800 MHz 

5 NPN Power Schottky, 180mA T50S f, = 800 MHz 

36 PNP Two Collector, 0.33mA TLP1 f, = 80 MHz 

74 DIFFUSED 300 Ohm Resistor A Variable (Note 1) 

153 DIFFUSED 600 Ohm Resistor B Variable (Note 2) 

112 DIFFUSED 1200 Ohm Resistor C Variable (Note 2) 

293 IMPLANT 3.2K Ohm Resistor D Tapped (Note 3) 

74 IMPLANT 15K Ohm Resistor E Tapped (note 4) 

18 JUNCTION Capacitor, 5pF JCAP 

NOTES: 
(1) Minimum single value is 130 Ohm. 
(2) Minimum single value is 150 Ohm. 

(3) Fixed tap values of 1.6K Ohm and 3.2K Ohm. 

(4) Fixed Tap Values of 5K, 10K and 15K Ohm. 

ELECTRICAL CHARACTERISTICS: 

TRANSISTORS 

BvCB0 BVEBO LVCEO 
Ën à BETA {v) (V) (V) 

NAME TYPE {Note 1) MIN TYP MAX MIN TYP MAX MIN TYP MAX MIN 

T3 NPN 0.5 50 100 200 25 30 35 5.6 5.85 6.2 7 

T12 NPN 2 50 100 200 25 30 35 5.6 5.85 6.2 7 

|_ TLNT NPN 10 50 100 200 25 30 35 5.6 5.85 6.2 7 

T50 NPN 180 50 100 200 25 30 35 5.6 5.85 6.2 7 

T3S NPN 0.5 50 100 200 25 30 35 5.6 5.85 6.2 7 _ 

T30S NPN 8 50 100 200 25 30 35 5.6 5.85 6.2 7 

T50S NPN 180 50 100 200 25 30 35 5.6 5.85 6.2 7 

TLP1 PNP 0.16 50 120 250 25 30 35 25 30 35 13.2 
(Note 2) 

Tableau 8.5 
Source : Document VTC Inc.
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RESISTORS: 

RESISTOR TEMPÉRATURE TEMPÉRATURE PÉCEARAD TOLERANCE % 
NAME TYPE COEFFICIENT COEFFICIENT OV BIAS ABS | MATCH inoe2 

A DIFFUSED 3.0 x 10+ 5.8 x 10+ 0.116 20 1 
B DIFFUSED 3.0x10+ 5.8 x 10+ 0.136 20 1 
C DIFFUSED 30x10 5.8 x 10 0.24 20 1 
D IMPLANT 29.2 x 10+ 6.9x10+ 0.114 20 2 
E IMPLANT 29.2 x 10+ 6.9 x 10+ 0.192 20 2 

NOTES 

(1) Switchng time and frequence response will be best at maximum le. 
{2} Applies to each of the two collectors 

(3) Adjacent resistors in the same plane 

Tableau 8.5 (suite) 
Source : Document VTC Inc. 

— Les composants sont définis à partir des modèles SPICE (modèles 

Gummel-Poon pour ls transistors). 

— Les résistances sont de deux types (revoir la figure 6.7) : 

. soit diffusées (R; de la figure), 

. soit implantées (R de la figure). 

Les résistances diffusées sont ajustées en déplaçant le point de contact sur 

le silicium. Contrairement aux résistances discrètes, les résistances inté- 

grées présentent des éléments parasites (capacités de jonctions). 

— Les diodes sont des transistors dont on a relié le collecteur à la base. 

— Les capacités ne sont autres que les diodes précédentes utilisées en 

inverse. 

— Les diodes Zener sont obtenues à partir de la jonction émetteur-base des 

transistors (polarisation inverse). On obtient ainsi des tensions Zener voi- 

sines de 6 V. 

— La simulation SPICE est effectuée dans le pire des cas (worst-case), en 

tenant compte des varialions de température (0°C à 125°C pour les appli- 
cations commerciales), des différentes tensions d'alimentation, des béta 

extrêmes, des tolérances des résistances (20 % maximum), des capacités 

d'interconnexion, … 

La figure 8.36 donnc trois cxemples de symbolcs de composants en modéli- 

sation SPICE. Pour chacun d'entre eux, on indique la référence (Qxx), le nombre 

de bornes utilisées (n, n n3) et quelques informations complémentaires (EZxx, 

IZxx, ..…).
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BASE RESISTORS 

A: 159-300 ohms 

Rxx n1 n2 value TC=3E-4,5.8E-6 
DARxx n1 nVCC DRP c2(0) 
DBRxx n2 nVCC DRP c1(0) 

N nvec 

AE AK: AMIETEE 

NI nvcc 
n2 n2 UT 110) 

O8RAxx 

NPN TRANSISTORS 

T3, T12, TLN1, T50 

Qxx n1 n2 n3 type 

ni 

nè Less 

n3 

type = T3, T12, TLN1, OR T50 

DC ZENER DIODES 

T3, T12, TLN1, TS0 

IZxx n5 n4 1 

RZxx n4 n5 6.0 TC=3.5E-4 
EZxx n3 n2 n4 n5 1 
RSxx n1 n3 value 

ni 

RSxx ï 

, n4 ns” 
1A RZx , 

| es DZ tZxx 60 EZa 

ns 
n2 

Type/Value = T3/110, T12/50, TLN1/1.3, T50/0.85 

Figure 8.36 

Source : Document VTC Inc. 
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Le tableau 8.6 fournit la valeur des paramètres des composants utilisés, dans 

le langage SPICE. La signification de la plupart des termes est indiquée dans le 

dernier chapitre consacré à la simulation. 

Transistor Models at Nominal Beta 
and Nominal Zener Voltage 

MODEL T3 NPN(IS=1.26E-17 BF=84 BR=9.7 ISE=Q ISC=9 IKF=2.7E-3 IKR=7.2E-3 
+NE=1.5 NC=1.5 TFn2.27E-19 TR=2.27E-9 CJEn7.71E-14 CJCa5.47E-14 WE=0.88 VJC=9.74 
+ME=9.42 MJC=D.41 CJS=2.82E-13 VJS=D.67 MJS=09.44 VAF=29 VAR=7.3 RC=87.34 
+RB=621.33 RE=1.587 XTB=1.58936 EG=1.17 FC=9.5 XTIa3.5 XCJC=.13) 

MODEL T12 NPN(IS=5.94E-17 BF=191 BA=9.7 ISE=Q ISC=9 IKF=1.98E-2 IKR=2.88E-2 
+NE=1.5 NC=1.5 TF=2.27E-19 TAn2.27E-9 CJE=2.03E-13 CJC=1.Q1E-13 VWE=09.88 
+VJC=D.74 MJEh09.42 MJCh=0.41 CJS=3.62E-13 VJSh29.67 MIS=9.44 VAF=29 VAR=7.3 
+RC=55.72 RB=282.4 RE=9.397 XTB=1.58936 EG=1.17 FC=D.5 XTIa3.5 XCJC=.28) 

MODEL TLN1 NPN(IS=5.6E-16 BF=86 BR=9.7 ISE=Q 1SC=D IKF=1.2E-1 IKAn3.2E-1 
+NE=1.5 NC=1.5 TFa2.27E-1Q TR=2.27E-9 CJE=2.74E-12 CJC=1.35E-12 WE=9.88 
+VJC=D.74 MJE=9.42 MJC=9.41 CJS=1.27E-12 VJS=0.67 MJS=0.44 VAF=29 VAR=7.3 
+RC=18.88 RB-7.48 RE=-9.036 XTB=1.58936 EG=1.17 FC=-2.5 XTIn3.5 XCJC=.19) 

MODEL T5Q NPN(IS=3.DE-15 BF=193 BRa.7 ISEnQ ISC=0 IKF=.67 IKR=1.79 NEm1.5 
+NC=1.5 TF=2.27E-19 TR=8.97E-8 CJE=12.12E-12 CJC=5.75E-12 VJE=.88 VJC=.74 
+MJE=.42 MJC=.41 CJSh3.3E-12 VIS =.67 MJS=.44 VAF=29 VAR=7.3 RCm=.6 RB=3.2 
+RE=.006 XTB=1.58 EG=1.17 FCm.5 XTIm3.5 XCJC=.3) 

MODEL T3S NPN(IS=1.26E-17 BF=84 BRa.07 ISE=D ISC=D IKF=2.7E-3 IKA=7.2E-3 
+NE=1.5 NC=1.5 TFa2.27E-19 TAm2.27E-9 CJEn7.71E-14 CJC=6.03E-14 VJE=Q.88 VJC=-D.74 
+MJE 0.42 MJC=9.41 CJS=2.87E-13 VISh=0.67 MISh9.44 VAF=29 VAR=7.3 RCD 
+RB=621.33 REm1.587 XTB=1.58936 EG=1.17 FC=9.5 XTim3.5 XCJC=.12) 
*COLL R=87 SCH AREA=5Q SCH RES=45 

MODEL T30S NPN(IS=3.36E-16 BF=129 BR=Q.7 ISE=9 ISC=9 IKF=7.2E-2 IKR=1.92E-1 
+NE=1.5 NC=1.5 TF=2.27E-10 TRu2.27E-9 CJEn9.78E-13 CJC=4.15E-13 VJE=0.88 
+VWJCh=9.74 MJE=D.42 MJC=D.41 CJSh7.96E-13 VJShD.67 MIS =9.44 VAF=29 VARa7.3 
+RC=9 RB=87.83 RE-0.06 XTB=1.58936 EG=1.17 FC=9.5 XTIn9.5 XCJC=.39) 
*COLL R=7.4 SCH AREA292.6 SCH RES=18 

MODEL TLP1 PNP(IS=2.8E-16 BF=55 BRu9.5 ISEnQ ISC=D IKF =0.3E-3 IKR=9E-4 
+NE=1.5 NCn1.5 TFa3.54E-8 TRa1.O6E-7 CJEn1.14E-13 CJC=5.8E-13 WE 9.74 
+WC=D.74 MJE=0.41 MC=D.41 CJS=D VS=1.9 MIS=1.9 VAF=27 VAR=9 RCu129 
+RB=50 RE=5 XTB=.8109 EG=1.17 FC=9.5 XTIn3.5 XCJC=.80) 
‘BASE SUBSTRATE CAP=.815 

MODEL TSOS NPN(IS=3.0E-15 BF=193 BRa.7 ISE=9 ISC=Q IKF=.65 IKR=1.2 NEm1.5 
+NC=1.5 TF=2.27E-19 TR=8.97E-8 CJE=12.12E-12 CJC=6.6E-12 VJE=.88 VJC=.74 
+MJE=.42 MJC=.41 CJS=4.6E-12 VJS=.67 MJS=.44 VAF=29 VAR=7.3 RC=D RB=3.3 
+RE= 296 XTB=1.58 EG=1.17 FC=.5 XTIm9.5 XCJC =.25) 
*COLL R=7.25 SCH AREA-654 SCH RES=3.75 

MODEL SCH1 D(IS=1.2E-13 CJO=3.8E-16 RS=2.2E4 W=9.75 M=9.5 EG=9.75 XTI=2 
+N=1.13 BV=12) 

MODEL DRN D(IS=2E-16 CJO=1E-12 V/=9.67 M=9.44) 

MODEL DRP D(IS=2E-16 CJO=1E-12 V/=9.74 M=9.41) 

MODEL 273 D(IS=1.26E-17 IBV=1E-9 BV=6.0 RS=119 CJO=7.92E-14) 

MODEL ZT12 D(IS=5.94E-17 IBV=1E-9 BV=6.0 RS=59 CJO=2.93E-13) 

MODEL ZTLN1 D(ISa5.6E-16 IBV=1E-9 BV=6.0 RS=1.3 CJOm=2.74E-12) 

MODEL ZT5O D(IS=3.0E-15 IBV=1E-9 BV=6.0 RS=9.85 CJOn12.7E-12) 

MODEL JCPC D(IS22E-16 CJO=1E-12 V)=9.99 M=.35 BV=5) 

Tableau 8.6 

Source : Document VTC Inc.



Le tableau 8.7 présente la table des résistances nommées A, ainsi que les 
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valeurs des capacités parasites de jonction résistance-substrat. 

RESISTOR TABLE FOR VJ800 ANALOG MASTER CHIP 
BASE TYPE RESISTOR 
Name: A 

R 

ohm 

159 
176 

192 
209 
225 
242 
258 
275 

291 

ci 

pF 

0
0
0
 

N is the number of available route channels. 

La figure 8.37 donne un exemple didactique de saisie de schéma. Il repré- 

sente un amplificateur différentiel à sortie « collecteur ouvert », avec, comme élé- 
ments principaux : 

Tableau 8.7 

Source : VTC Inc. 

0
0
0
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0
0
0
 

— la partie différentielle Os, Q6 (les collecteurs des transistors PNP multicol- 

lecteurs sont reliés), 

— le miroir de courant Q7, Qo, 

— le générateur de courant Q4, 

— la polarisation du générateur de courant par une source stabilisée Q,, DZ, 

Q3; 
— L'émetteur commun intermédiaire Q,2 chargé par la source de courant 

Qio: Qir 

— l'émetteur commun de sortie Qis.
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Schematic for SPICE Netlist Example SPICE Netlist Example 

3% 0 oc 12.0 

% 2% 5000  TC=.00292. 6.9E-6 
3% 2% 5000 TC=00292 6.9E-6 

YW 2 S000 TC=.00292 6 9E-6 

25 4 DFRP 046 

2% DR 092 
2 4 DRP 046 
2 2 5000 TC=.00292. 6.9€-6 
2% 27 5000 TC=.00202. 6.9€-6 
27 9 5000 _ TC=.00292, 6.9E-6 
CE DFP 046 
2 44 DFP 092 
27 4 omP 092 
31 34 OP 046 

31 31 30 T3 

9 20 : 
20 © 60 
111 0 20 0 ‘ 
30 111 110 
12 31 11 T3 

12 12 34 TP 
23 12 34 TP1 5 
0 12 ON 819 
11 14 5000  TC=.00292. 6.9E-6 
14 17 S000 TC=.00292. 6. 9E-6 

17 24 5000  TC=.00292. 6 9E-6 
11 44 DRP 046 
CE” om 002 
LE DRP 092 
24 4 DFP 046 
4 2 5000  TC=.00292. 6.9E-6 
2 2 5000  TC=.00292 6.9E-6 
2 0 5000  TC=.00292. 6.9E-6 
24  % DFP 046 
2 DRP 092 
2 % DFRP 092 
0 OP 046 
21 39 2 TP 5 
21 9 23 NP 5 

3 0 DFN 819 
18 32 23 TP 5 
18 32 23 TP 5 
32 0 DRN 819 
21 19 0 T3 
18 18 19 T3 

19 19 0 T3 

19 12 34 TP 
19 12 34 TP 5 
12 0 DFN 819 
19 12 94 TP 5 
13 12 34 TP 5 

12 0 ON 819 
1 18 16 T2 
105 16 15 T3 
16 106 SCHI 545 
106 105 44.54  TC=.0007 

105 15 8734  TCe.0025 
107 46 15 TS 
16 108 SCH1 545 
108 107 4454  TC=.0007 

107 15 87.34 TC=0025 

109 13 0 Ts 
13 410 SCH1 3628 

110 109 8.98  TC- 0007 
5 1 17.89 TC» 0029 
15 0 1000 TC=.0003, 5 8-6 
15 34 D 14 
0 4 Dm 19 

Figure 8.37 

Source : Document VTC Inc. 

Le tableau d'accompagnement fournit la liste des éléments, la référence des 

nœuds de connexion, la référence des éléments et quelques paramètres 

complémentaires. 

Remarque. La saisie de schéma travaille avec deux fichiers : 

— le fichier graphique permettant d'assembler les symboles entre eux et de 

visualiser le schéma sur écran (partie de gauche de la figure), 

— le fichier alphanumérique ou Netlist (tableau de droite). 

A ses débuts, la simulation SPICE était uniquement en alphanumérique. 



Circuits intégrés spécifiques — ASIC 485 

8.4. MINI GLOSSAIRE DES ASIC 

ASIC, Application Specific Integrated Circuit, circuit intégré spécifique à une 

application 

ASSP, Application Single Specific Production, produit standard spécifique à une 

application 

Bibliothèque de cellules, Cell Library, fonctions prédéfinies stockées dans la 

base de donnée 

CAE, Computer Aided Engineering = 1AO 

CAO, conception assistée par ordinateur 

CLC, cellules logiques configurables 

CIF, Caltech Intermediate Format, méthode de codage pour définir les couches 

d'un circuit prédiffusé 

Compilateur de silicium, outil logiciel permettant de générer la connectique d'un 

circuit intégré à partir d'une liste d'une description fonctionnelle 

CSIC, Customer Specific Integrated Circuit 

Custom design, à la demande 

DRC, Design Rule Checking, vérification des règles de dessin des circuits intégrés 

Drop-in, structure de test 

Design rules, règles de conception 

EPLD, Erasable Programmable Logic Device 

EEPLD, Electrical EPLD 

Erasic, Erasable ASIC 

ERC, Electrical Rule Checking, vérification des règles électriques 

ESS ou ES2, European Silicium Structure 

Fondeur de silicium, fabricant de puces 

FPLA, Field programmable Logic Array, réseau logique programmable 

Full custom, circuits entièrement à la demande 

GAL, Generic Array Logic, autre appellation des PLD 

Gate Array, réseau prédiffusé de portes 

Glue, logique aléatoire d'interface entre fonctions telles que CPU, ROM, … 

IAO, ingénierie assistée par ordinateur, CAO pour applications électroniques 

ISL, Integrated Schottky Logic 

10B, /nput Output Block 

LAB, Logic Array Block, c'est un EPLD situé dans un réseau de matrices 
programmables 

Layout, topologie physique d'un circuit intégré (sur la puce) 

LCA, Logic Cell Array, réseau prédiffusé programmable
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LCCC ou LCC, Leadless Ceramic Chip Carrier, boîtier pour ASIC 

LVS, Layout Versus Schematic, vérification logicielle entre le layout et le schéma 

d'un circuit 

Megacell, mégacellule telle que RAM, ROM, … 

Macrocell, macrocellule telle que compteur, décodeur, … 

MAX, Multiple Array matriX, matrice programmable 

Mer de silicium (Sea of Gates), réseaux prédiffusés sans canaux d'interconnexion 

Mer de portes, réseau à plus de 50 000 portes 

Netlist, description du schéma en alphanumérique 

OVCC, Open Via Chip Carrier, boîtier pour ASIC 

Pad, plot de connexion 

PAL, Programmable Array Logic, PLD en TTL 

PEEL, Programmable Electrically Erasable Logic 

PCM, Process Control Monitor, structure de test 

PGA, Programmable Gate Array 

PGA, Pin Grid Array, boîtier pour ASIC 

PLA, Programmable Logic Array 

Placement routage, définition de l'emplacement physique des composants sur la 

puce puis traçage des connexions (routage) 

PLCC, Plastic Leadless Chip Carrier, boîtier pour ASIC 

PLD, Programmable Logic Devices 

Précaractérisé, se dit d'un circuit défini en bibliothèque, sans ébauche de 

fabrication 

Prédiffusé, se dit d'un circuit comportant des composants ou portes diffusés, mais 

non raccordés 

Puce, chip, rectangle de silicium contenant un circuit 

QFP, Quad Flat Package, boîtier pour ASIC 

Réseau compact, équivalent à mer de silicium 

Réseau composable, constitué de réseaux précaractérisés choisis par l'utilisateur 

et d'une matrice de portes 

Réseau de porte, Gate Array 

Réseau structuré prédiffusé comportant des fonctions complexes comme des 

ROM, des RAM, … 

Routage, interconnexions 

Saisie graphique, représentation symbolique des éléments d'un schéma affiché 

sur un Écran 

Sea of Gate (SOG), mer de silicium
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Semi custom, ASIC semi personnalisé (par exemple les PLD, les réseaux 

prédiffusés, ….) 

Simulation, analyse numérique de comportement d'un circuit au moyen d'un 

ordinateur 

Standard Cell, cellule standard 

Station de travail, système informatique permettant la conception d'un ASIC 

avec un seul clavier 

Stimuli, signaux d'entrée d'un circuit pour le tester 

Tranche, disque de silicium 

UCIC, User Configurable Integrated Circuit = ASIC 

USIC, User Specified Integrated Circuit = ASIC 

Vecteur de test, ensemble de stimuli et de réponses pour un circuit donné 

Wafer, tranche de silicium 

Work station, station de travail





CHAPITRE 9 

Simulation analogique 

9.1. MODÈLES SPICE 

9.1.1. INTRODUCTION 

Ainsi que nous l'avons indiqué au paragraphe 1.2.6, la simulation analogique 

s'effectue avec un logiciel appelé SPICE* développé par Lawrence Nagel et modi- 

fié par Ellis Cohen, tous les deux de l'université de Berkeley. 

Le programme d'analyse en DC, AC et transitoire, s'applique aux circuits 

comportant des composants passifs (résistances, capacités, inductances, mutuelles 

inductances), des composants actifs discrets (diodes, transistors bipolaires, transis- 

tors à effet de champ JFET et MOSFET), des circuits intégrés analogiques (ampli- 

ficateurs opérationnels, comparateurs, .…) et des sources de tension et de courant. 

La simulation SPICE est une opération mathématique. Elle fait intervenir les 

éléments de la physique du solide et de la physique classique. Les expressions 

mathématiques des paramètres des composants (tant en régime statique qu'en 

régime dynamique), utilisées par SPICE ne diffèrent de celles vues aux chapitres 
1, 2, 3 et 4, que par la forme. Une étude détaillée de ces paramètres SPICE est 

certes intéressante, rnais elle dépasse le cadre de cet ouvrage. Nous nous limitons 

donc, dans cette section, à une présentation succincte. 

En pratique, les paramètes SPICE sont définis : 

— soit par le calcul (en général pour les MOSFET), 

— soit par une série de manipulations effectuées par les « fondeurs ». 

Il n'est pas rare de trouver des valeurs différentes de paramètres pour un 

même type de transistors !! 

* SPICE : Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis.
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Remarque fondamentale. Il ne faut surtout pas oublier que la simulation analogi- 

que fait intervenir des éléments de mesure et de connexions parfaits : 

— générateurs d'attaque (stimuli) à résistance ou impédance interne nulle, 

— connexions inter composants sans capacité, inductance et résistance 

parasites, 

— mesures avec impédance interne infinie. 

Il est alors nécessaire de tenir compte de ces éléments en les ajoutant au 

schéma à étudier. 

9.1.2. DIODES 

9.1.2.1. Désignation en Net list 

La désignation en Net list est un positionnement schématique et non paramé- 

trique. Pour une diode, la forme générale est 

Dxxx N+ N- MNAME <AREA> <IC=VD> 

Exemple 

D35 14 17 DI 2.0 IC=0,2 

Signification 

D35, repère dans le schéma 
14, numéro de la borne de l'anode (NODE+) 

17, numéro de la borne de la cathode (NODE-) 

DI, référence modèle SPICE 

2.0, coefficient de surface 

IC = 0,2, condition initiale Vge = 0,2 V. 

9.1.2.2. Paramètres SPICE 

A. Désignation des paramètres (14 au nombre) 

name parameter units default ex 

1 IS saturation current A 1.0E-14 1. 

2 RS ohmic resistance Ohm 0 10 
3 N emission coefficient _ 1 1. 
4 TT transit-time sec 0 0. 
5 CJO zero-bias junction capacitance F 0 2P 
6 VJ junction potential V 1 0. 
7 M grading coefficient _ 0.5 0. 
8 EG activation energy ev 1.11 1. 

0. 
0.
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9 XTI saturation-current temp exp - 3.0 3. 
2. 

10 KF flicker noise coefficient _- 0 
11 AF flicker noise exponent _- 1 
12 FC coefficient for forward-bias _ 0.5 

depletion capacitance formula 
13 BV reverse breakdown voltage V infinite 40 
14 IBV current at breakdown voltage A 1.0E-3 

B. Interprétation des paramètres 

— Paramètres statiques ZS, N et RS 

IS, courant de saturation inverse = 10-14 A par défaut 

N, coefficient d'émission : 1 par défaut 

L'expression du courant 

T=IS ( 4 ‘) 
kT 

N — 

q 

permet d'obtenir la valeur de U sans résistance interne RS 

I-IS 
U=N:2,6-102In 

— Paramètres dynamiques. Ils sont définis à partir de TT, CJO, VJ et M 

TT, temps de transit des charges 

CJO, capacité de jonction pour U = 0 

VJ, potentiel de jonction 

M, gradient de jonction associé au mode de dopage (jonction abrupte, 

progressive, …). 

— Paramètres de température. On utilise les paramètres EG, XTI. 

EG, gapAE 

XTI, coefficient de saturation (2 ou 3 par défaut). 

L'évolution de IS en fonction de la température est donnée par la relation 

TNT g-EG T-TO 
IST = 1Sro : (x) * EXP . 

KTN TO 

— Paramètres de bruit XF et AF 

— Paramètres d'avalanche BF et IBV.
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9.1.2.3. Exemples de paramètres utilisés en simulation 
.MODEL DI D IS=1E-14 

— Diode élémentaire (modèle minimum, 1 paramètre) 
-MODEL DIN4148 D(IS=1.0E-14 CJO=4.0E-12 VIJ=1 M=.5 BV=75) 

— Diode discrète 1N4148 (5 paramètres) 
.MODEL DRN D(IS=2E-16 CJO=1E-12 VIJ=0.67 M=0.44) 

— Diode pour ASIC (4 paramètres) 
-MODEL DZT50 D(IS=3.0E-15 IBV=1E-9 BV=6.0 RS=0.85 CIJ0=12.7E-12) 

— Diode Zener pour ASIC (5 paramètres) 

9.1.3. TRANSISTORS BIPOLAIRES (BJT, NPN ET PNP) 

9.1.3.1. Désignation en Net list 

La forme générale (pour un schéma) est : 

Qxxx NC NB NE <NS> MNAME <AREA> 

<OFF> <IC = VBE, VCE> 

avec Qxxx, repère dans le schéma 

NC, NB, NE, numéro des bornes (NODES) des collecteur, base et émetteur, 

NS, numéro de la node du substrat (optionnel), 

MNAME, modèle SPICE, 

AREA, coefficient de surface, 

OFF, condition initiale pour l'analyse en statique (optionnel), 

IC = VBE, VCE, conditions initiales pour un fonctionnement en transitoire 

(optionnel). 

9.1.3.2. Paramètres SPICE 

Les transistors bipolaires sont définis par le modèle Gummel et Poon, utili- 

sant la théorie d'Ebers-Moll. 

A. Désignation des paramètres (40 au nombre) 

name parameter units default 

1 IS transport saturation current A 1.0E-1 
2 BF ideal maximum forward beta - 100 
3 NE forward current emission coefficient _- 1.0 
4 VAF forward Early voltage V infini
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IKF corner for forward beta 
high current roll-off A infini 

6 ISE B-E leakage saturation current A 0 
7 NE B-E leakage emission coefficient - 1.5 
8 BR ideal maximum reverse beta — 1 
9 NR reverse current emission coefficient — 1 
10 VAR reverse Early voltage V infini 
11 IKR corner for reverse beta 

high current roll-off A infini 
12 ISC B-C leakage saturation current A 0 
13 NC B-C leakage emission coefficient — 2 
14 RB zero bias base resistance Ohns 0 
15 IRB current where base resistance 

falls halfway to its min value A infini 
16 RBM minimum base resistance 

at high currents Ohms RB 
17 RE emitter resistance Ohns 0 
18 RC collector resistance Ohms 0 

19 CJE B-E zero-bias depletion capacitance F 0 

20 VIE B-E built-in potential V 0.75 
21 MIE B-E junction exponential factor - 0.33 
22 TE ideal forward transit time sec 0 
23 XTF coefficient for bias dependence of TF _- 0 
24 VTE voltage describing VBC 

dependence of TF V infini 
25 ITF high-current parameter 

for effect on TF A 0 
26 PTE excess phase at freq=1.0/(TF*2PI) Hz deg 0 
27 CIC B-C zero-bias depletion capacitance F (0) 
28 VIC B-C built-in potential V 0.75 
29 MJC B-C junction exponential factor — 0.33 
30 XCJC fraction of B-C depletion capacitance — 1 

connected to internal base node 
31 TR ideal reverse transit time sec 0 
32 CIS zero-bias collector-substrate 

capacitance F 0 
33 VIS substrate junction built-in potential V 0.75 
34 MJS substrate junction exponential factor — 0 
35 XTB forward and reverse beta 

temperature exponent _ 0 
36 EG energy gap for temperature 

effect on IS ev 1.11 
37 XTI temperature exponent for effect on IS - 3 
38 KF flicker-noise coefficient _ 0 
39 AF flicker-noise exponent - 1 
40 FC coefficient for forward-bias 

depletion capacitance formula — 0.5 

B. Utilisation des paramètres 

IS, BF, NF, ISE, IKF et NE déterminent les caractéristiques de gain en cou- 

rant en direct, 

IS, BR, NR, ISC, IKR et NC déterminent les caractéristiques du gain en cou- 

rant en inverse, 

VAF et VAR déterminent la conductance de sortie en direct et en inverse, 

RB, RC et RE représentent les résistances en série avec les bornes, 

TF et TR sont les temps de transit des charges en direct et en inverse,
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CJE, VJE et MJE permettent d'obtenir la valeur de la capacité de déplétion de 

la jonction base-émetteur, 
CIC, VIC et MJC, même chose pour la jonction base-collecteur, 

CJS, VIS et MJS même chose pour la jonction collecteur-substrat, 

EG et XTI permettent de déterminer la valeur de /$S pour une température 

donnée (même relation que pour la diode), 
XTB est l'exposant permettant de calculer la valeur du béta en fonction de la 

température 

=Bo(ZL Br= Bro (L)® 

9.1.3.3. Exemples de paramètres utilisés en simulation 

— Transistors élémentaires NPN et PNP (modèle -minimum, 7 à 8 

paramètres) 
-MODEL QNL NPN(BF=80 RB=100 CCS=2PF TF=0.3NS TR=6NS CJE=3PF CJC=2PF VA=50) 
-MODEL QPL PNP(BF=10 RB=20 TF=INS TR=20NS CJE=6PF CJC=4PF VA=50) 

— Transistors discrets 2N2222 et 2N2907 (24 paramètres) 
.MODEL Q2N2222 NPN(IS=3.108E-15 XTI=3 EG=1.11 VAF=131.5 BF=217.5 NE=1.541 
+ ISE=190.7E-15 IKF-1.296 XTB=1.5 BR=6.18 NC=2 ISC=0 IKR=0 
+ CJC=14.57E-12 VIJC=.75 MJC=.3333 FC=.5 CJE=26.08E-12 VJE=. 
+ MJE=.3333 TR=51.35E-9 TF=451E-12 ITF=.1 VTF=10 XTF=2) 
-MODEL Q2N2907 PNP(IS=9.913E-15 XTI=3 EG=1.11 VAF-90.7 BF=-197.8 NE=2.264 
+ ISE=6.191E-12 IKF=.7322 XTB-1.5 BR=3.369 NC=2 ISC=0 IKR=0 
+ CJC=14.57E-12 VIJC=.75 MJC=.3333 FC=.5 CJE=20.16E-12 VJE=. 
+ MJE=.3333 TR=29.17E-9 TF-405.7E-12 ITF=.4 VTF-=10 XTF=2) 

— Transistor pour ASIC (modèle T3 du tableau 8.6, 29 paramètres) 
.MODEL QT3 NPN(IS=1.26E-17 BF=84 BR=0.7 ISE=0 ISC=0 IKF=2.7E-3 IKR=7.2E-3 

+NE=1.5 NC=1.5 TF=2.27E-10 TR=-2.27E-9 CJE=7.71E-14 CJC=5.47E-14 VIJE=0.88 V 
+MJE=0.42 MJC=0.41 CJS=2.82E-13 VIJS=0.67 MJS=-0.44 VAF=29 VAR=7.3 RC=87.34 
+RB=621.33 RE=1.587 XTB=-1.58936 EG-=-1.17 FC=0.5 XTI=3.5 XCJC=.13) 

9.1.4. TRANSISTORS JFET (N ET P) 

9.1.4.1. Désignation en Net list 

La forme générale 

Jxxx ND NG NS MNAME <AREA> <OFF> 

<IC = VDS, VGS> 

ressemble à celle des transistors bipolaires. 

9.1.4.2. Paramètres SPICE 

Les transistors JFET sont définis par le modèle de Shichman et Hodges.
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A. Désignation des paramètres (12 au nombre) 

name parameter units default 

VTO threshold voltage V —2.0 
BETA transconductance parameter A/V*xx2 1.0E-4 
LAMBDA channel length modulation 

parameter 1/V 0 
RD drain ohmic resistance Ohm 0 
RS source ohmic resistance Ohn 0 
CGS zero-bias G-S junction capacitance F 0 
CGD zero-bias G-D junction capacitance F 0 
PB gate junction potential V 1 
IS gate junction saturation current À 1.0E-1 
KF flicker noise coefficient: _ 0 
AF flicker noise exponent — 1 
FC coefficient for forward-bias — 0.5 

depletion capacitance formula 

B. Utilisation des paramètres 

VTO et BETA déterminent la variation du courant de drain, 

LAMBDA permet d'obtenir la conductance de sortie, 

IS est le courant de saturation des deux jonctions (modèle à grilles opposées 

— figures 4.6 et suite), 
RD et RS représentent les deux résistances série. 

9.1.4.3. Exemple de paramètres utilisés en simulation 

Le transistor élémentaire est défini comme suit (9 paramètres) 

-MODEL J1 NJF (VTO=-2.0,BETA=1.0E-3,LAMBDA=1.0E-4,RD=100,RS=100, 

+ CGS=5PF,CGD=1PF,PB=0.6,IS=1.0E-14) 

9.1.5. TRANSISTORS MOSFET 

9.1.5.1. Désignation en Net list 

La forme générale est 

Mxxx ND NG NS NB MNAME <L=VAL> 

<W=VAL> <AD=VAL> <AS=VAL> <PD=VAL> 

<PS = VAL> <NRD=VAL> <NRS=VAL> <OFF> 

<IC = VDS, VGS, VBS> 

avec ND, NG, NS et NB, les nodes de drain, de grille, de source et du bulk, 
MNAME, modèle SPICE, 

LetW, longueur L et largeur / du canal, 

AD et AS, surface du drain et de la source, 

PD etPs, périmètre du drain et de la source, 
NRD et NRS, coefficient correcteur.
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9.1.5.2. Paramètres SPICE 

Trois modèles peuvent être utilisés : 

— Modèle 1, de Shichman et Hodges. 

— Modèle 2, MOS2 (document SPICE). 

— Modèle 3, MOS3 (document SPICE). 

La désignation des paramètres (41 au nombre) est : 

UCRIT 

UEXP 

parameter 

model index 
zerc-bias threshold voltage 

transconductance parameter 
bulk threshold parameter 
surface potential 
chännel-length modulation 

(MOS1 and MOS2 only) 
drain ohmic resistance 
source ohmic resistance 

zero-bias B-D junction capacitance 
zero-bias B-S junction capacitance 
bulk junction saturation current 
bulk junction potential 
gate-source overlap capacitance 
per meter channel width 
gate-drain overlap capacitance 
per meter channel width 
gate-bulk overlap capacitance 
per meter channel length 
drain and source diffusion 
sheet resisitance 
zero-bias bulk junction bottom cap. 

per sq-meter of junction area 
bulk junction bottom grading coef. 
zero-bias bulk junction sidewall cap. 

per meter of junction perimeter 
bulk junction sidewall grading coef. 

bulk junction saturation current 
per sq-meter of junction area 
oxide thickness 
substrate doping 

surface state density 
fast surface state density 
type of gate material: 

+1 opp. to substrate 

-1 same as substrate 
0- Al gate 

metallurgical junction depth 
lateral diffusion 
surface mobility 
critical field for mobility 
degradation (MOS2 only) 
critical field exponent in 
mobility degradation (MOS2 only) 
transverse field coef (mobility) 
(deleted for MOS2) 
maximum drift velocity of carriers 

F/m 

F/m 

Ohm/sq. 

F/m**2 

F/m 

A/mxx2 
meter 
1/cm*x3 
1/cm**2 
1/cm**2 

meter 
meter 
cm**2/V-s 

V/cm 

m/s
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34 NEFF total channel charge (fixed and 
mobile) coefficient (MOS2 only) 

35 XQC thin-oxide capacitance model flag 
and coefficient of channel charge 
share attributed to drain (0-0.5) - 

36 KF fiicker noise coefficient _ 
37 AF flicker noise exponent _ 
38 FC coefficient for forward-bias 

depletion capacitance formula _- 
39 DELTA width effect on threshold voltage 

(MOS2 and MOS3) — 
40 THETA mobility modulation (MOS3 only) 1/V 
41 ETA static feedback (MOS3 only) - 

9.1.5.3. Exemples de paramètres utilisés en simulation 

Les transistors élémentaires N et P soni définis comme suit : 

-MODEL N NMOS( VTO=0.4 KP=20E-6 GAMMA=1.5 PHI=1.5 LAMBDA=.016 
+ CGSO=1.24E-9 CGDO=1.24E-9 CJ=2.55E-4 CJSW=2.55E-9 TOX=1E-7 XJ=2U) 

-MODEL P PMOS( VTO=-0.6 KP=11E-6 GAMMA=0.5 PHI=0.5 LAMBDA=.034 
+ CGSO=1.24E-9 CGDO=1.24E-9 CJ=1.04E-4 CISW=1.04E-9 TOX=1E-7 XJ=2U) 

9.2. EXEMPLES SIMPLES DE SIMULATION ANALOGIQUE 

9.2.1. MÉTHODOLOGIE 

La simulation analogique des fonctions électroniques qui suivent est effec- 

tuée sur une station de travail APOLLO utilisant le logiciel MENTOR 

GRAPHICS. 

L'ordre des opérations est le suivant : 

— Saisie de schéma sous forme graphique (logiciel Neted). Après avoir 

assemblé les symboles des composants puis défini le repère dans le 

schéma et le modèle SPICE, le logiciel établit le Net list du schéma, c'est- 

à-dire les valeurs alphanumériques des connexions (nœuds) auxquels 

s'ajoutent les paramètres Net list supplémentaires (voir l'exemple de la 

figure 8.37). 

— Adaptation du fichier alphanumérique Net list au logiciel de simula- 

tion SPICE de la station de travail (utilisation dans notre cas du logiciel 

EXPAND). 

— Simulation analogique (logiciel MSPICE). Les grandes étapes de cette 
simulation sont : 

+ choix des unités (UNITS), 

+ choix de l'analyse (ANALYSIS), en DC, AC, transitoire, pour diffé- 

rentes températures,
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* choix du stimuli (FORCE) où on impose l'amplitude, le décalage, … 

* simulation en elle-même (RUN), 

- résultats : soit sur le schéma pour les composantes continues 

(MONITOR VOLTAGE, …) soit graphique (CREAT GRAPH, ….). 

9.2.2. EFFET DE LA TEMPÉRATURE SUR UNE JONCTION-APPLICATION 
A UN THERMOMÈTRE 

Nous nous proposons d'étudier la variation de la tension VAg aux bornes 

d'une diode 1N4148, polarisée à courant constant, en fonction de la température. 

La figure 9.1 représente le schéma où V, et /, sont des générateurs parfaits. La 

simulation nous fournit les résultats regroupés sur la figure 9.2. La linéarité de la 

variation est quasi parfaite dans l'intervalle — 100°C, + 100°C. On en déduit le 
coefficient de température de la diode 

AVar _ 0,523 — 0,872 

AT 200 
=-— 1,74 mV/PC 

DIN41u8 

+ 

Figure 9.1 

Remarquons la faible valeur de ce coefficient comparée à celles obtenues au 

chapitre 1 (n'oublions pas toutefois, qu'une diode est constituée d'une jonction à 
coefficient de température négatif en série avec une résistance à coefficient de 
température positif — revoir la figure 2.14). 

Réaliser un thermomètre avec la diode comme capteur, impose : 

— un amplificateur inverseur, 

— un offset de décalage pour obtenir O volt à O°C.
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à OUT2 (mV) 

| 900 

| 800 

700 

600 | 

500 L 

400 | 

4 j 4 

T OUT2 

+150 0,431 
+100 0,523 
+ 70 0,578 
+ 40 0,632 
+ 20 0,667 

0 0,702 
— 20 0,737 
- 40 0,772 
— 70 0,822 
—100 0,872 

n 

_80 -60 —40 -30 O0 +20 +40 +60 +80 T(°C) 

Figure 9.2 
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La figure 9.3 représente un exemple de schéma permettant de convertir la 

variation de tension aux bornes de la diode, en tension proportionnelle à la tempé- 

rature (on laisse au lecteur le soin de l'analyse de fonctionnement). Le résultat de 

la simulation est fourni sur la figure 9.4. On trouve alors un coefficient de 
température 

AOUT _ 8,92 + 8,45 
= 86,8 mV/°C 

AT 200 

ne 4K 
DZT58 

DZ 

+ 
Qi 

OÙ 
15V “L £ X* 

5 ? Ÿ à 
— Vv 

a UA7U 1 
L' = 

© e+Ÿv2 
p1 9.6V 

Ÿ AE 
DiNU1U8 

° ° + 
V2 

15V 

Figure 9.3 

SM
E 

A
3
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s OUT (V) 

gl T OUT 

+150 13,51 
6 . +125 11,21 

+ 50 8,92 
al + 40 4,40 

+ 20 3,51 
2 0 1,74 

T — 20 0 
—80 -60 -40 -20 — 40 — 1,74 

+ + + + + + + + > — 50 — 3,45 
+20 +40 +60 +80 T(°C) -100  — 4,3 

l 2 125 - 8,45 
—150 —10,47 

| 4 — 12,4 

À 6 

L 5 

Figure 9.4 

Remarque. Dans cette simulation, la variation de température a été soumise à 
tous les éléments (ce qui n'est pas le cas en pratique). Ceci n'a toutefois pas modi- 

fié la linéarité de la mesure. 

9.2.3. CARACTÉRISTIQUES Ic (Vcr) POUR UN TRANSISTOR 

BIPOLAIRE NPN 

Nous nous proposons, dans cette simulation, de retrouver les résultats de la 

figure 3.12. Le schéma utilisé est celui de la figure 9.5. On impose un courant 

constant de 10 LA dans la base du transistor 2N2222, et on fait varier la tension 

Vc en positif puis en négatif. Le résultat obtenu est représenté sur les deux 

figures suivantes : 

en À OT 
1OuA f ê 

T 
Figure 9.5
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— Figure 9.6. La tension VCE évolue entre + 1 volt et — 1 volt. On en déduit : 

* une tension de saturation en direct voisine de 150 mV, 

° une résistance dans la zone saturée de 

AVCcE 100 mV 

Alc 08mA nso 

* un gain en courant en direct 

0,95 mA 
= ———— = 95 Ba=”, LA 

un gain en Courant en inverse 

0,08 mA 
À = ———— = $ 

B 10 LA 

* une tension de Early impossible à mesurer. 

I (-V1/P05S) 

1.75 

C
U
R
R
E
N
T
 

e) _ u 

-1 ° e ‘ 1 
VOLTAGE 

Figure 9.6 

— Figure 9.7. Un « zoom » a été effectué au voisinage de zéro. La tension 

Ve varie entre + 10 mV et — 10 mV. On constate que la caractéristique Ze 

(Vos) ne passe pas par l'origine, mais par les valeurs : 

. Ice =0, VŒœ z+4mV 

. Vœ =0, Ic z—8,5 HA.
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I (-V1/P05S) 

7 U.U2 — - 

6.01 

- 6.0 
Z 
[re] 
[ee 
[ee 
3 1 

_6.01 

_0.02 us 

-6.03 r r r 7 r 7 r 
-0.01-0.0075-0.005-0.0025 0.0 0.0025 0.005 0.0075 0.01 

VOLTAGE 

Figure 9.7 

9.24. INFLUENCE DE LA TEMPÉRATURE SUR UNE POLARISATION 

Nous étudions l'influence de la température sur le point de repos des mon- 

tages de la figure 9.8. Ces deux montages correspondent à ceux étudiés dans 

l'exercice 6 du paragraphe 3.2.8. La simulation consiste à « demander » l'affichage 

des tensions aux différents nœuds du montage (MONITOR VOLTAGE) pour dif- 
férentes températures (ANALYSIS). Le tableau 9.1 fournit les résultats. On 

remarque que : 

— une différence de valeur de VC existe entre les calculs et la simulation à 

75°C 

° Vos = 6,591 V au lieu de 4,6 V 

+ Vo) = 9,832 V au lieu de 9,4 V. 

Ceci, à cause d'une tension Vce à 25°C différente et du choix des modèles, 

— l'évolution du gain en courant B suit à peu près la théorie, 

— le V3g n'est pas le même pour les deux montages, à cause du courant /8 

différent (courant quasi constant dans le montage 1, courant qui diminue 

dans le montage 2). Ainsi Vge) < V1.
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= . e 

2e QUMEG RTK CT fe K 

cd: = té 20V Q2N2222 

+ 
Figure 9.8 

O°C 25 75 125 175 

Ver: 0,684 0,612 0,535 0,456 

Vcœ 9,635 6,591 3,192 0,249 

104 134 167 196 

Va 3,619 3,67 3,709 3,738 

Vo 13,21 12,9 12,6 12,32 

VE 2,937 3,068 3,192 3,307 

Vgr2 0,682 0,602 0,517 0,431 

VcE2 10,273 9,832 9,408 9,013 

Tableau 9.1 

On retrouve bien sûr la supériorité de la polarisation par pont (asservissement 

statique). 

9.2.5. RÉPONSE EN FRÉQUENCE DES MONTAGES FONDAMENTAUX 

Nous étudions les montages fondamentaux : émetteur commun, base com- 

mune, cascode et à couplage d'émetteur en régime statique (polarisation) et en 

régime dynamique (réponse en fréquence). Pour cette dernière étude, nous
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simulons la résistance interne du générateur d'attaque par une résistance égale à la 

résistance dynamique d'entrée du montage, et une résistance de charge égale à la 
résistance dynamique de sortie de ce même montage. Le transistor utilisé est le 
2N2222. 

— Montage émetteur commun (figure 9.9). Les éléments sont déterminés 

pour obtenir un point de repos Vc = 7 V. La simulation statique à 25°C 

nous donne : Vcm = 10,34 V, VEu = 2,926 V et Vgm = 3,612 V. On en 

déduit Vc = 7,41 V et Vge = 0,686 V. 

OUT 

+ Ÿ + 

Figure 9.9 

En dynamique, le schéma équivalent en régime variable basse fréquence 

(paragraphe 3.4.3.1) nous fournit 

Re hu =D 22500 0 si B= 100 

R 
Guy =— PE = - 40 Re = 400 

11 

R,=R3= 10KkQ 

En tenant compte de Rs = 2,5 kQ (résistance interne du générateur d'attaque) 

et de R6 = 10 kQ (résistance de charge), le gain global est 

Gv_ = Auentrée X Gvo X Atsonie 
R Re 

EE —— — x Go X —— 
Rs+Re R:+R6 

x (400) x = 100 

En appliquant une tension d'entrée IN de 10 mV, on obtient une tension OUT 

de 1 V. C'est ce résultat que l'on trouve sur la figure 9.10, car la valeur du signal 
de sortie est donnée en dB, soit 20 log 1 = 0 dB (commande CHART - CREAT 

GRAPH VOLTAGE).
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VDB (OUT) 

5 + 

4 | NS 

IN -10 | \ 

a-20 |— 
; | ui | 
[en 
+ 
a-30 
> 

-U0 

SO rer 
0.1 1.0  1.0E+01 1.0E+02 1.0E+03 1.0E+04 1.0E+05 

FREQUENCY 

Figure 9.10 

Sur cette même figure, et pour C4 = 0 PF, il apparaît une fréquence de cassure 

de 90 kHz (l'unité est le kHz) et une décroissance de — 20 dB par décade. Cette 

basse fréquence de cassure est due à l'effet Miller (déplacement de la capacité Ci. 

à l'entrée — revoir la figure 3.181) associée à la constante de temps du circuit 

d'entrée 

T=Rs/lRs . (A Che + Che) 

avec Che << À Che 

. . Vce 

et À = gain en tension — = — 200 
Vbe 

Ainsi, l'expression fc = nous permet de déterminer la valeur de C4, 
e 

soit 7 pF, valeur tout à fait plausible puisque les paramètres SPICE (para- 

graphe 9.1.3.3.) nous fournissent CJC = 14,57 pF, pour une polarisation nulle. 

Lorsque l'on connecte, entre base et collecteur, une capacité C4 = 10 pF, on 

trouve une fréquence de cassure de 35 kHz. Le calcul nous donne 

fc 1 
2x Te 

avec Te=Rs//Re TA (Cr + Ca) + Coel 

soit fe =37,4 KHz 
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Remarque. Si on remplace le transistor Q2N2222 par le transistor ASIC QT3, on 

trouve 

Veu= 11,11 V 
Vam = 3,539 V 

VEM = 2,702 V 

et fe= 10MHZ pour C;=0pF 

Ce résultat ne nous étonne pas puisque le modèle SPICE fournit C4. (CJC) = 

0,054 pF. 

Notons que dans ce cas, le gain de l'ensemble n'est plus que de 50. 

— Montage base commune (figure 9.11). La polarisation est identique à 

celle du montage précédent, car la partie statique n'a pas changé. Par 
contre, les caractéristiques dynamiques deviennent (pour un étage seul) 

R 
Go=+ PE = + 403 Le = + 400 

11 

R,=R3= 10kQ 

OUT 

Figure 9.11 

En ajoutant une résistance de source R$ = 25 (2 et une résistance de charge 

Ré = 10 kQ, nous obtenons un gain global de + 100. 

La réponse en fréquence a une forme identique à celle de la figure 9.10. Elle 

fournit une tension de sortie de — 1 dB (gain en tension tout juste inférieur à 100 

sachant que IN = 10 mV) et une fréquence de cassure fe = 5 MHz pour C4 = 0 pF. 
Cette première fréquence de cassure est due à la constante de temps de sortie 

T=R3//R6: Cr (Cie =7 PF, valeur précédente) 

Le calcul nous donne 

1 
= = 4,5 MH fc Dr Z 
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Si C4 = 10 PF, la nouvelle fréquence de cassure est 

1 
= = 1,8 MH 

fc 27 T 7 

valeur très proche de celle obtenue par simulation (2 MHz). 

— Montage cascode (figure 9.12). Les potentiels statiques obtenus par simu- 

lation sont 

Vem = 1045 V 
Ve = 6,563 V 

VEmM Vcm: = 5,88 V 

Vemi 3,607 V 

Vem = 2923 V 

En dynamique, les caractéristiques de l'étage seul sont : 

Re = hu 

hu =hu=h1= avec 111 112 11 YA 

et Bi = B=B 

R8 

e— +—+ 

Figure 9.12 

En tenant compte des résistances R et R3, nous obtenons, comme dans le cas 

de l'émetteur commun, un gain global de — 100.
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La réponse en fréquence nous fournit une fréquence de cassure voisine de 

2,5 MHz et une décroissance de — 40 dB/décade. Cette décroissance est due aux 

deux constantes de temps 7. et 7, de valeur voisine 

Te = R [TRe [( + Ai) Cbei + Cbei] 

avec À, = 1 (gain de l'émetteur commun) 

T=Rs/lRg Che 

— Amplificateur à couplage d'émetteurs (figure 9.13). Les potentiels stati- 

ques obtenus par simulation sont : 

ViMi = 6,569 V 

Vemi = VEeM = 5,883 V 

VemM = 6,569 V 

VcM = 10,72 V 

Vems = 3,641 V 

VEems = 2,935 V 

L re 10K 

hour 

e f 130K| FAX son ° 

+, INA & Q2N2282225 

OT s 

1OoK 

es 
REZ 0K 4 1EZoK ou 

Re ge 

| + 
Figure 9.13 

En dynamique, les caractéristiques de l'étage seul sont 

Re = 2 hu 

BRa 
Go = + 

° 2 hi 
R = R 

avec hi = An = hu 

et Bi = B=B 

En tenant compte des résistances Ro et R19, nous obtenons un gain global de 

+ 50. La simulation fournit OUT = — 6 dB pour un signal IN = 10 mV.
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La fréquence de cassure de 2,5 MHz est due à la constante de temps de sortie 

Te = Ra/ 1 Ro: Cie 
avec C5 = 12,7 pF (valeur supérieure à celle du montage émetteur commun, à 
cause de la plus faible valeur de la tension Vo). 

9.2.6. AMPLIFICATEUR OPÉRATIONNEL EN TECHNOLOGIE 

BIPOLAIRE 

Nous étudions le comportement d'un amplificateur opérationnel fonctionnant 

suivant le principe du 741 (en plus simple). 

— Figure 9.14. L'amplificateur différentiel constitué des transistors PNP 
Q2N2907, est chargé par le miroir de courant Q; — Q, et polarisé par une 

source de courant parfaite 7, = 50 LA. 

L'étage émetteur commun intermédiaire O6 est précédé du collecteur com- 

mun Q; et polarisé par la source de courant , = 1 mA. 

L'étage de sortie est un push-pull classique dont il manque volontairement 

les résistances d'émetteur et la protection contre les surcharges en sortie. 

La capacité C; représente la capacité de compensation en fréquence pour 
les montages asservis (contre-réaction). 

03 au 
Ke 

© @- 

Figure 9.14 

— Figure 9.15. C'est le schéma précédent dans lequel on a remplacé les 

sources de courant théoriques par des sources réelles (revoir le paragraphe 

correspondant aux figures 6.11 et 6.12). Ainsi la résistance R parcourue 

par un courant 
30 Ro 1 mA 

impose Zo = 1 mA et Jo, = 50 HA
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La simulation effectuée pour un fonctionnement en comparateur, puis en 

amplificateur, montre que ces deux montages ont le même comportement. 

À - 

F230x 

D fer 

Figure 9.15 

A. Fonctionnement en comparateur (figure 9.16). On applique sur l'une des 

deux entrées un signal carré d'amplitude + 1 V, l'autre entrée étant à zéro. On 

obtient en sortie un signal triangulé, à cause du slew rate. 

— Figure 9.16a. Pour C; = 30 PF, les temps de montée et de descente du 
signal de sortie sont de 20 pis pour un AS = 25 V. On en déduit la valeur 

du slew rate 

AS _25V 
A 20us 

valeur supérieure à celle du 741 à cause de J, légèrement plus important 
(voir l'ouvrage Amplificateur opérationnel, tome 2). 

= 1,25 V/us 

— Figure 9.16b. Pour C; = 10 PE, le temps de montée n'a pas changé, alors 

que le temps de descente est de 5 is, ce qui donne 

AS__25V 
At SUS 

(trois fois supérieure à la valeur précédente). 

=5 V/us 

— Figure 9.16c. Le condensateur de compensation en fréquence est annulé 

(C, = 0 pF, comme pour le 301). Le temps de montée est toujours 
inchangé, alors que celui de descente a encore diminué et est voisin de 1 à 
2 ps, ce qui fournit un slew rate 

AS N 
à de 10 à 20 V/us 
HL
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d N 
N 

.. s..0 LL EI] LL] LLEL I ve. .e…. 

4 

cr TT 

Figure 9.16 

511 

— Figure 9.16d. La lenteur à la montée apparaissant dans les trois cas est 

due à la continuité de conduction de Q6 à cause des charges stockées dans
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sa base. On évacue plus rapidement ces charges en connectant entre la 

base et l'émetteur de O6, une résistance de 10 kQ, ce qui donne le résultat 

présenté. 

B. Fonctionnement en amplificateur de gain + 10 

La figure 9.17 représente ce montage, situé dans un contexte de saisie de 

schéma, avec un diviseur de retour R3 = 90 kQ et R, = 10 kQ. Pour un signal 

d'entrée de 0,1 V, on obtient un signal de sortie dont l'évolution de l'amplitude en 

fonction de la fréquence est indiquée sur la figure 9.18. 

GRIDE Snap 2.8 2.5 Select Count: | mes | «onoous | Fme | serur À] sasic Il aovexcen| 
Display every 1 

—
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Figure 9.18 

— Figure 9.18a. Pour C; = 10 pF, il apparaît un dépassement de 8 dB. 

— Figure 9.18b. Pour C; = 30 pF le dépassement n'est plus que de 2 dB. La 

bande passante à 3 dB est alors voisine de 700 kHz. On en déduit un pro- 

duit gain x bande passante de 7 MHz. 

Remarque. La représentation de la réponse en boucle ouverte d'un amplificateur 
opérationnel est indiquée au paragraphe 9.2.8.
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9.2.7. AMPLIFICATEUR OPÉRATIONNEL EN TECHNOLOGIE CMOS 

La figure 9.19 représente un amplificateur opérationnel CMOS à deux étages. 

10V 

ci ne —àè —our 

18V 

Es 

Figure 9.19 

— L'amplificateur différentiel d'entrée, constitué des deux transistors 
PMOSE @Q> — @Q4, est chargé par le miroir de courant à transistors 

NMOSE, Q; — Q et polarisé par la source de courant Q:. 

— L'étage de sortie est dissymétrique. Il est constitué d'un montage source 

commune @ (piloté par l'amplificateur différentiel) et chargé par la 

source de courant O3. 

— La compensation en fréquence (compensation de Miller) est réalisée avec 

le condensateur C, connecté au drain commun Q, lui-même chargé par la 

source de courant Qk. 

Cet amplificateur opérationnel est programmable en consommation, en fai- 

sant varier la source de tension V; (ce qui fait varier la valeur de VGs pour les tran- 

sistors Q., O6 et Os, donc leur courant débité). 

Remarque. Les sources de courant étant réalisées avec le même type de transis- 
tor, elles imposent un courant de valeur identique, ce qui n'est pas le cas en prati- 

que. Pour moduler la valeur de ce courant, il faut : soit utiliser des transistors à 
dimensions de canal différentes, soit connecter une résistance entre + V, et la 
source des transistors (revoir le paragraphe 6.2.2.2). 

A. Fonctionnement en comparateur. Comme pour l'amplificateur précédent, on 

applique un signal carré (+ 1 V) sur une entrée, l'autre étant à zéro. Le signal récu- 

péré en sortie dépend de la valeur de C; et de la valeur de la polarisation V3.
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— Figure 9.20. Les conditions de test sont : V3 = 2 V et C1 = 0 pF. Les 
temps de montée et de descente du signal de sortie sont voisins de 2 pis ce 
qui donne un slew rate 

AS__20V_ 
——— =10V 
At  2us ls 

V (OUT) 

V{INe) 

| 

E à [ CE 
ga LL] { ] 

-10 | LL r J 

o 25 ‘ 50 75 
TIME 

Figure 9.20 

— Figure 9.21. Pour une même polarisation (V3 = 2 V), la capacité C; est de 

10 pF. Il apparaît un temps de retard d'environ 12 pis et un temps de mon- 

tée et de descente de 20 pis. Le nouveau slew rate est 

AS _20V_ 
V (OUT) At 20 us Tr = 1 Vus 
VTIN2) 
7 10, 

El ] EC 
a [____J LT ] 

-10 _J T — 
co] 25 50 75 

TIME 

Figure 9.21
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— Figure 9.22. La polarisation est modifiée, V; = 1,5 V pour C; = 0 pF. Le 
slew rate reste celui de la figure 9.20, par contre, il apparaît un retard 

d'environ 8 pis. 

Si V3 = 1 V, alors le retard est de 40 pis. 

V (OUT) 

VCIN2) 
7 10: 

E 9 as: | CT 
: ET 

ol | | | 
0 es 50 75 

TIME 

Figure 9.22 

B. Fonctionnement en amplificateur de gain 10. 

En général, les amplificateurs opérationnels CMOS fonctionnent à faible 
courant. Nous nous imposons alors une contre-réaction constituée de R, = 900 kQ 
(connectée entre la sortie et l'entrée —) et R, = 100 kQ (connectée entre l'entrée — 

et la masse). La réponse en fréquence est celle de la figure 9.23, située dans le 

contexte d'une simulation SPICE. Toutes les conditions de la simulation sont indi- 

quées à gauche de cette figure. La fréquence de cassure est voisine de 10 kHz pour 

C; = 10 pF. Le produit gain X bande passante est donc de 100 kHz.
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Current: AC DEC (Temp: 27.8°C) 
MH: Start Freq: 1.6E-5MHz VDS (OUT) 

End Freq:  18.6MHz ++ 
Points/decade: 28.0 

Next: AC DEC CTenp: 27.0°C) ] 

Start Freq: 1.0E-5MH2 
End Freq:  18.6MHz 1e 
Points/decade: 26.6 

Server Status: (not running) 

Ground: //GROUND 
Current Scale: 

Voltage: V 
Current: mA 
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Figure 9.23 

La figure 9.24 indique la réponse du montage amplificateur de gain de 10 

pour C; = 0 pF. Il apparaît une pulsation de résonance de 500 kHz et une décrois- 

sance de — 40 dB/décade. 
VDB (OUT) 

4. 

20 

e 0 
Lu w | 
œ 
= 
2-20 
> 

-u0 

1.0E-04.0E-09.0E-0U.0E-04.0E-02 0.1 1.0 1.0E+*O1.0E+02 
FREQUENCY 

Figure 9.24
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9.2.8. RÉPONSE EN FRÉQUENCE EN BOUCLE OUVERTE D'UN 
AMPLIFICATEUR OPERATIONNEL 

Le très grand gain en tension d'un amplificateur opérationnel et les erreurs 

d'offset ne permettent pas la mesure directe du gain en tension car la sortie est iné- 

luctablement saturée. Il existe un montage asservi, préconisé dans l'ouvrage 

Amplificateurs opérationnels, tome 2 et indiqué sur la figure 9.25. 

—>S1 
£ £ 

INK À 

Of AZ o0K Xe 
15V 

ua7u1 52 
e+v 

Ÿ 
15V 

Figure 9.25 

On applique un signal à l'entrée IN de 1 voit d'amplitude et on récupère deux 

signaux en $, et en S.. Le gain À à une fréquence donnée f est 

S 
A(P=-100 € 

w1 

L'évolution de S; et de S, en fonction de la fréquence est représentée sur la 

figure 9.26. Il est nécessaire d'expliciter ces résultats. L'amplificateur opérationnel 

utilisé est un 741 (type I). Sa fonction de transfert simplifiée est 

S2 Ao 
UE E,-E “1+9 = H5) 

avec A, gain en statique 

— fréquence de cassure 

A partir des équations 

Si = + e 

et S2=- Ho S1
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on obtient 

À = 100 1+7p 

A0 1+2: 10 TP 

S 1 
et sn. > —— 

IN 1+2-10%7p 
VOB (S1) 

VDB (52) 

77 2 

0 = 
 , 

NS à 
a-20 

Lu 

e E7 Se € 
1-40 
oO 
> N< ] 

-60 

1.0E-OU.0E-08B.0E-02 0.1 1.0 1.0E+01.0E+0P. 0E+0B. GE +04. OE+0S 

FREQUENCY 

Figure 9.26 

Ces fonctions de transfert en boucle fermée correspondent aux réponses de la 
figure précédente, Por un Si pee d'entrée de 1 volt. Leur quotient nous donne 

1 ___H) 
DE a. 1+7p 100 

A titre d'exercice, le lecteur peut tracer sur une feuille à échelles semi 

Se Te les réponses suivantes : S: sue entendu 2), Si Le entendu 

_ —), - (qui se traduit par S; — $,) et H5 = 100 — * Qui correspond à 5, + 40 dB). 

On retrouve ainsi la réponse classique du 741 & gain Ao = 10 et de fréquence de 
cassure voisine de 10 Hz. 

9.2.9. OPÉRATEURS TTL A ÉLÉMENTS DISCRETS 

Le but de cette simulation est de comparer la valeur des temps de propaga- 

tion des différentes portes TTL et d'une porte DTL réalisées avec des composants 

discrets classiques. Il est évident que les résultats seront différents de ceux des 
portes réelles, mais la méconnaissance des paramètres SPICE des composants 

intégrés ne permet pas une simulation objective.
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Les portes étudiées sont la copie intégrale des schémas présentés dans les 

databooks et détaillés dans le paragraphe 7. La nature de la charge est celle préco- 

nisée par les fabricants. 

Présentons les différentes figures : 

— figure 9.27 : inverseur TTL standard, 

Q2
N2

22
2 e) 

Figure 9.27 

— figure 9.28 : inverseur TTL High Speed, 

û IN OUT 

Q
2
N
2
2
2
2
 

DINU1u8 

01 

Figure 9.28
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— figure 9.29 : inverseur TTL Low Power, 

+ 

O 

û OUT 

Q2
N2

22
2 

Figure 9.29 

— figure 9.30 : inverseur DTL, 

Figure 9.30
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— figure 9.31 : réponse des inverseurs (échelle des temps, 1 lis). 

S 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 
y. SV 

sortie 
TIL 
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-B,5v 

9.0v OÙ 

| | entrée 
=Lev I f=277 kHz 

T=3,6ps 

S 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 
4. SV 

sortie 

-0.5v TIL 
OÙ « rapide » 

S 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 

4. SV 

sortie 

| fab 0,5v | aible 
Ï Î Î | OUT consommation 

S 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 
5.9 | | 

tt) | | sortie 

| | Î | DUT DTL 

Figure 9.31
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S 0.5 1.0 1.5 2.0 e.S 3.0 3.5 y 

5.0V | | 

OAQY 

DUT 

S 0.5 1.0 1.5 2.0 e.s 3.0 3.5 4 

S.Ov 

_ OUT 

Figure 9.31 (suite) 

Remarques associées à la dernière figure. 

523 

sortie 
DTL 

avec R=10kQ 

avec transistor 
ASIC 

— Il apparaît que la réponse de l'inverseur High Speed est très voisine de 
celle de l'inverseur standard, alors qu'en réalité, on gagne un facteur 1,5. 

— On remarque la lenteur de l'inverseur Low Power, à cause des faibles cou- 

rants (donc des fortes résistances) dans les différents éléments. 

— En ce qui concerne l'opérateur DTL, la sortie n'a même pas le temps de 
passer à l'état « 1 ». Ceci est dû à la mauvaise évacuation des charges stoc- 

kées dans la base de Q,. Une résistance R = 10 kQ connectée entre la base 

de ce transistor et la masse permet d'améliorer les temps de réponse. 

— Dans le schéma de la figure 9.27 (TTL standard), lorsqu'on remplace les 

transistors Q2N2222 par des transistors ASIC QT3, on obtient des temps 

de propagation nuls à notre échelle de la microseconde. 

— Toujours pour la figure 9.27, lorsque la simulation s'effectue sans charge 

(C; = 0 pF et Rs = ce), on obtient en sortie, les signaux présentés sur la 
figure 9.32. Une tension supérieure à la valeur de l'alimentation (5 V) 

paraît aberrante. Une étude approfondie (création de graphes des diffé- 

rents nœuds) nous a permis de conclure que, lors du blocage de Q:, les 

charges stockées dans sa zone de base s'évacuaient vers R:, mais aussi 

vers D, chargeant la capacité parasite de cette dernière en positif sur la 

cathode et en négatif sur l'anode. Une résistance de charge de 100 kQ per- 
met de décharger la capacité parasite de D..



524 Simulation analogique 

5.0 10.0 15.0 20.0 25.0 30.0 35.0 uo 

18.0V 

-2.0V 

9.0V UU 

=1.0V 

Ï 
5.0 10.0 15.0 20.0 25.0 30.0 35.0 uo 

18.0V 

-2.0V | 
OU 

Figure 9.32 

entrée 

Conclusion. En simulation analogique, les générateurs d'attaque, les con- 

nexions inter éléments et les mesures sont parfaits. Il faut toujours ajouter les 

éléments parasites naturels si on veut obtenir des résultats corrects.
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