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RESUME

La technologie des circuits intégrés monolithiques micro-ondes (MMIC) a base de
semi-conducteurs composés (II-V), en particulier 'arséniure de gallium (GaAs), a
dominé ces derniéres années le marché des amplificateurs de puissance, de commutateur
et de plusieurs autres composants RF. Parmi ces composants, il y a les transistors
Bipolaires a Hétérojonction (TBH). Ces transistors deviennent de plus en plus utilisés
dans les circuits actifs micro-ondes et millimétriques. Ces dispositifs posseédent des
caractéristiques physiques qui leur ont permis d’offrir d’excellentes performances en
puissance et en fréquence pour les applications de circuits analogiques et numériques aux

ondes centimétriques et millimétriques.

Au cours de ces derniéres années, plusieurs travaux de recherches ont ét€ lancés dans
le but de développer des modeles grand-signal et petit-signal qui puissent simuler et
prédirent les caractéristiques non-linéaires et linéarisées autour d’un point de polarisation

des transistors TBH.

La contribution principale de notre maitrise est donc le développement d’un nouveau
modeéle non-linéaire grand-signal pour les transistors bipolaires a hétérojonction. Ce
nouveau modele empirique tient compte des effets d’auto-échauffement, Kirk, avalanche
et la température externe du transistor. Le circuit électrique équivalent de ce modele a été
utilisé pour simuler les caractéristiques DC, petit-signal et grand-signal. Une nouvelle
approche d’extraction des parametres statiques et dynamiques du modele a été
développée et appliquée pour différents transistors TBH. Les résultats de simulation
obtenus prédisent avec une excellente précision les performances des TBH étudiés dans

plusieurs modes d’opérations.

Ce nouveau modele empirique pourrait étre utile pour la conception des

amplificateurs de puissance.
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ABSTRACT

The technology of the Monolithic Microwave Integrated Circuits (MMIC) based on
composed semiconductors (III-V), particularly, the GaAs material, has dominated in the
last years the market of power amplifiers, switchs and several other components RF.
Among these components, there are the Heterojunction Bipolar transistors (HBT). These
transistors become increasingly used in microwave and millimeter-wave active circuits.
These devices have physical characteristics, which provide excellent RF and high power

performances.

During the recent years, several research are encouraged with the aim of developing
large-signal and small-signal models that could simulate and predict nonlinear

characteristics and linear characteristics around a bias point for HBT transistors.

The principal contribution in this Master is then the development of a new nonlinear
large-signal model for the Heterojunction bipolar transistors. This new empirical model
takes into account the self-heating, the Kirk, the avalanche and the external heating
effects in the HBT. The electrical equivalent circuit of this model is used to simulate the
DC, small-signal and large-signal characteristics. A novel extraction approach of the
static and dynamic parameters of the model was developed and was applied for various
transistors HBT. The obtained simulation results predict with an excellent precision and

agreement the performances of the HBT studied in several operating modes.

This new large-signal empirical model could be a key element and very helpful in

designing power amplifiers.
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INTRODUCTION GENERALE

La forte croissance de la demande en composants et circuits RF et micro-ondes
observée ces dernieres années dans le domaine des télécommunications motive plus que
jamais le développement des nouvelles filieres technologiques. Les dispositifs a semi-
conducteurs, tels que les transistors bipolaires et les transistors a effet de champ, offrent
des possibilités nouvelles et variées dans le domaine des circuits intégrés micro-ondes a

hautes performances.

En effet, I'avénement de nouvelles technologies de croissance de couches épitaxiales
telles que le dépdt en phase vapeur a partir de sources organo-métalliques ("Metal
Organic Chemical Vapor Deposition”, MOCVD), ou [!’épitaxie par jets moléculaires
("Molecular Beam Epitaxy”, MBE) a permis de réaliser des hétérostructures et
d'améliorer les performances de certains circuits actifs et d'en concevoir d'autres de plus

en plus complexes.

Parmi les dispositifs a semi-conducteurs, comportant des hétérostructures, il y a les
transistors Bipolaires 2 Hétérojonction (TBH). Ces transistors offrent des performances
extrémement intéressantes dans le domaine millimétrique avec notamment des
fréquences maximales d'oscillation et des fréquences de transition pouvant atteindre 100
GHz. Les possibilités offertes du point de vue puissance sont également tres
prometteuses, par exemple, le gain en courant d’un transistor TBH est nettement meilleur

que celui d’un transistor BJT.

Ainsi, les performances que présente un transistor TBH lui ont permis de devenir une

alternative dans les domaines d’amplification de puissance et des oscillateurs.
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Pour concevoir un circuit électrique, il est nécessaire en premier lieu de comprendre
les phénomenes physiques régissant le fonctionnement de ses éléments, d’exploiter les
mesures de leurs parametres caractéristiques et d’en ressortir un modele électrique. Cette
deuxieme étape constitue 1’étape de modélisation c’est une étape incontournable dans
tout processus de conception de circuit. En effet, toute réalisation technologique étant
extrémement onéreuse, il est indispensable avant la conception et la fabrication d'un
circuit d'en prévoir le fonctionnement dans tous les modes d’opération de facon 2 se
conformer au cahier des charges fixées par le client. Cette nécessité aboutit donc a la
formulation de modeles électriques décrivant de maniére fiable le comportement du

dispositif dans la bande de fréquence en question et simulant avec précision son

fonctionnement dans tous les modes d’opération.

Plusieurs modeles de transistors, sont intégrés dans des logiciels de conception
assistée par ordinateur (CAO) et ils contribuent énormément a la conception,
I'optimisation et la réalisation des circuits divers, tels que les amplificateurs, les
oscillateurs, les mélangeurs...etc. Ces modeles sont caractérisés par un schéma électrique

équivalent des équations linéaires et/ou non-linéaires et des parametres.

Les modeles existants pour les transistors sont classés en deux types, a savoir, les
modeles grand-signal ([1]-[18]) et les modeles petit-signal ([19]-[25]). Les modeles petit-
signal permettent de modéliser le comportement linéaire des transistors autour d’un point
de fonctionnement donné, alors que, les modeles grand-signal permettent de modéliser a

la fois les comportements statique, petit-signal et grand-signal des transistors.

Plusieurs techniques d’extraction des parametres du modele petit-signal ont été
développées, ces techniques sont basées sur des méthodes analytiques ou semi-
analytiques qui, a partir des mesures des parametres S pour différents points de
polarisation, permettent d’extraire les parametres du modele pour un schéma électrique

petit-signal bien défini.



Les différents types de modélisation du comportement non-linéaire grand-signal d’un
transistor sont généralement classés en trois catégories, a savoir, les modeles physiques,
empiriques et du type tables de données. Les deux premiers modéles sont les plus utilisés.
Les équations non-linéaires associées aux modeles physiques sont généralement dérivées
des caractéristiques physiques des transistors, alors que celles des modéles empiriques
n’ont généralement pas de lien avec la physique des dispositifs. Pour pouvoir extraire les
parametres des modeles électriques, plusieurs caractéristiques physiques et types de
mesures des transistors sont indispensables. Par contre les parameétres des modeles
empiriques sont généralement déterminés par optimisation des simulations et des mesures

pour différents modes d’opération.

Notre travail de maitrise s’intégre dans le cadre d’un projet financé par la CRSNG et
réalisé au sein de notre équipe de modélisation des TBH. L’objectif commun était de
développer deux modeles non-lin€aires empirique et physique grand-signal et de les

implanter dans le logiciel HP-ADS de Agilent.

Notre travail de maitrise a consisté a étudier les caractéristiques et performances des
transistors TBH, ensuite, a étudier un ancien modéle empirique grand-signal TBH [48].
Cette étude nous a permis de développer un nouveau modeéle empirique grand-signal [1]
qui tient compte de certains phénomenes intrinséques aux transistors TBH que le modéle
[48] ne pouvait pas prédire. Le nouveau modele empirique prédit avec précision, les
performances et les caractéristiques des transistors TBH dans plusieurs modes
d’opération. Le nombre de parametres de ce nouveau modele est optimisé de facon a
pouvoir les extraire d’une facon simple et rapide a partir de mesures. Certains parametres
sont déterminés par optimisation les autres parametres sont déterminés directement a
partir des mesures. Ce modele a été appliqué pour plusieurs transistors TBH dans
plusieurs modes d’opération, a savoir, DC, petit-signal et grand-signal. Nous avons
commencé par I’analyse des caractéristiques statiques ou DC qui nous a permis de

dériver les parametres statiques du modeéle. L analyse petit-signal nous a permis ensuite



d’identifier le reste des parametres du modele qui ont été enfin utilisé pour prédire les

performances grand-signal des transistors TBH.

Un autre travail que nous avons réalisé au cours de notre projet de maitrise, était
d’étudier I'implantation d’un modele compilé non-lin€aire dans le simulateur HP-ADS.
Pour ce faire, nous avons étudié deux modeles prédéfinis sous ADS, a savoir, les mod¢les
SDD (Symbolically Defined Devices) et UCM (User-Compiled Model) permettant
d’implanter un modele non-linéaire. Nous avons implanté le modele compilé associé au
modele Gummel-Poon modifié grand-signal et nous avons comparé ses résultats de
simulations avec ceux du modele SDD dans plusieurs modes d’opération. Nous avons

également implanté le modele SDD associé au modele empirique grand-signal.

Ce mémoire est structuré de la maniére suivante :

Le chapitre I constitue une introduction aux transistors bipolaires & hétérojonction.
Nous présentons la structure physique d’'un TBH ainsi que son principe de
fonctionnement. Ensuite, nous présentons les phénoménes intrinseques et les

performances en puissance et en fréquence des transistors TBH.

Différents modeles empiriques et physiques utilisés pour les transistors TBH sont
présentés dans le chapitre II. Nous présentons, en particulier, le schéma électrique
équivalent de chaque modele, les équations qui régissent ses composants ainsi que la

procédure d’extraction de ses parametres.

Le chapitre HI est constitué de deux parties. Dans la premiére partie, nous étudions
I’ancien modele empirique et la procédure d’extraction de ses paramétres. Nous
présentons aussi les résultats de simulation des caractéristiques DC pour trois transistors
TBH de Nortel ayant des surfaces d’émetteur différentes, nous dégageons de ces résultats

les améliorations possibles au modele. Ceci fera I’objet du développement du nouveau



modele empirique. Dans la deuxiéme partie du chapitre, nous présentons les
modifications apportées au modele empirique de base et les résultats des analyses DC et
petit-signal. Nous détaillons pour chaque analyse la procédure d’extraction des
parametres et les résultats de simulation correspondants. Nous validons enfin le nouveau

modele empirique pour I’analyse des caractéristiques en puissance.

L’implantation d’un modele non-linéaire sous le simulateur HP-ADS fera I’objet du
quatrieme chapitre. Nous présentons dans ce dernier chapitre les deux modeles SDD et
UCM prédéfinis sous ADS. Nous présentons pour chaque modele les caractéristiques et
les détails de définition. Nous détaillons par la suite les procédures d’implantation du

modgle Gummel-Poon modifié et du nouveau modéle empirique grand-signal.

Enfin, le mémoire s’achéve par une synthése de I’ensemble des travaux effectués

ainsi que des recommandations et suggestions pour des travaux futurs.



CHAPITRE I

GENERALITES SUR LES TRANSISTORS BIPOLAIRES A

HETEROJONCTION




1.1. Introduction

Le transistor bipolaire a ét€ inventé par Bardeen et Brattain en 1948, ce transistor
consistait en deux €lectrodes en or étroitement espacées et enfoncées fermement dans un
cristal de Germanium proprement dopé. Le courant de 1’électrode du collecteur peut étre
modulé par la variation de la tension entre la base en Germanium et I’électrode de
I’émetteur. La théorie en a ét€ élaborée par Shockley en 1949. Trois années apres son
invention, le Transistor a Jonction Bipolaire (BJT) était disponible commercialement.

C’est historiquement le premier composant actif a semi-conducteur ([26]-[28]).

Les premiers transistors bipolaires €taient des dispositifs a homojonction. Ils étaient
constitu€s de trois régions différemment dopées pnp ou npn, et d’un méme monocristal
semi-conducteur. I s’agissait de deux jonctions pn présentant une région commune. Les
trois régions portaient respectivement les noms d’Emetteur, de Base et de Collecteur.
C’est Dinteraction étroite entre la jonction émetteur-base (E-B) et la jonction base-
collecteur (B-C), favorisée par une faible épaisseur de base, qui est a I'origine de I’effet

transistor.

Le faible dopage de la base engendre une résistance de base élevée et le fort dopage
de la base engendrent une capacité d’approvisionnement base-émetteur élevée. Dans les
deux cas, il y a une limitation de la fréquence d’oscillation fi,, du transistor bipolaire a

homojonction, donnée par I’expression suivante :

1 [ fp
f == [ Eqi-1
max =\ 2nC R d

Avec fr est la fréquence de transition au-dela de laquelle le gain dynamique en courant du
transistor est inférieur a 0 dB, Cy, est la capacité base-collecteur et Ry, est la résistance de

base.



Pour améliorer les performances des transistors bipolaires, des hétérostructures ont
été utilisées. L’idée a été proposée en 1951 par Shockley et le concept a été par la suite

développée par Kroemer en 1957 ([26]-[28]).

Les caractéristiques du nouveau transistor Bipolaire a Hétérojonction (TBH)
permettent d’optimiser a la fois les régions de base et émetteur afin de réduire la
résistance de base et la capacité base-collecteur et par la suite améliorer la vitesse du

dispositif caractérisée par fret fpax.

Dans ce chapitre, nous présentons une bréve description de la structure physique
d’un TBH. Par la suite, nous rappelons son principe de fonctionnement. Les effets et les
phénomenes intrinséques aux transistors TBH sont étudiés dans la troisieéme section.
Dans la derniere section, nous voyons les performances en puissance et en fréquence des

TBH.

1.2. Structure physique

La structure du transistor TBH est verticale comme celle du transistor bipolaire, mais
réalisée a partir d’hétérojonctions. En effet, cette différence de structure se manifeste par
I’utilisation de différents cristaux semi-conducteurs pour la fabrication des TBH, tels que

les GaAs, AlGaAs, InP. ..

Pour ce type de structure, les techniques modernes d’épitaxies qui sont la MOCVD
(Metal Organic Chemical Vapor Deposition) et la MBE ( Molecular Beam Epitaxy),
permettent de réaliser des distances émetteur-collecteur aussi faibles que 0.1um. Il en
résulte des performances en fréquence trés €levées. On peut également réaliser avec ce
type de structure des surfaces d’émetteur et de collecteur relativement importantes, ce qui

permet d’améliorer le gain en courant et par la méme, le gain en puissance [26].



La figure 1-1 montre une coupe transversale d'un transistor bipolaire 2
hétérojonction AlGaAs/GaAs [29]. C’est une structure typique réalisée sur un substrat
GaAs semi-isolant et sur lequel sont disposées huit couches de semi-conducteurs ayant
différents dopages. Cette structure est constituée de trois régions principales qui sont

I’émetteur, la base et le collecteur dopées npn.

SiO, Emetteur

Capn*
"l Emetteur N

Base

H+

Base p*

Collecteur Collecteur

Collecteur n

Sous Collecteur n*

Substrat semi-isolant GaAs

Figure 1-1:Coupe transversale d’un HBT [29]

Le tableau 1-1 présente un ordre de grandeur des dopages et des épaisseurs des
différentes couches é€pitaxiales d’un transistor bipolaire & hétérojonction AlGaAs/GaAs
[29]. On remarque a partir de ce tableau que la couche de base est fortement dopée (4
10" em®), alors que la concentration de dopage est faible dans la couche de I’émetteur (5

10" em™), ceci permet de réduire la résistance de base ainsi que la capacité de jonction

base-collecteur.
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Couches | Matériaux | Dopage (cm'3) Epaisseur (A)| Fraction en InAs ou AlAs
n" InGaAs 2%x10%? 500 0.5
Cap n" InGaAs 2% 10" 500 0.5-0
n" InGaAs 2 %101 500
Emetteur | N AlGaAs 5%10"7 1500 0.3
Base p" AlGaAs 4 x10"° 1000 0.12-0
N GaAs 5%10%° 2000 -
Collecteur
N GaAs 2% 107 3000 -
Buffer n* GaAs 3%10!8 5000 -
Substrat GaAs - - -

Tableau 1-1: Exemple de structure de couches épitaxiales utilisée pour la fabrication des TBH [29]

On peut remarquer que par rapport aux transistors classiques BJT, la jonction

émetteur-base des transistors TBH est réalisée avec deux matériaux différents. C’est

essentiellement la réalisation de I’hétérojonction qui a permis aux TBH d’obtenir de

meilleures performances par rapport aux BJT.

1.3. Principe de fonctionnement

Une hétérojonction est définie comme étant une jonction entre deux semi-

conducteurs différents, comme le Germanium de type n et I’ Arsenic de Gallium de type

p. Dans cette section nous considérons tout d’abord le cas d’une hétérostructure, puis,

nous expliquons le principe de fonctionnement du transistor bipolaire a hétérojonction

polarisé en régime de fonctionnement normal.
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La figure 1-2a présente le diagramme de bande d’énergie de deux semi-conducteurs
isolés avant la formation de I'hétérojonction. On considére deux semi-conducteurs ayant
différents : gaps d’énergie (E,), permittivités diélectriques (gs), affinit€s €lectroniques
(qy) et travaux de sortie (qP). Au zéro degré absolu, tous les électrons libres ¢tant situcs
au-dessous du niveau de Fermi, le travail de sortie (q®) est défini comme étant 1’énergie
minimum qu’il faut fournir pour extraire un électron du niveau de Fermi (Ep) a I’extérieur
du semi-conducteur (niveau du vide). L’affinité électronique (qy) est définie comme étant
’énergie qu’il faut fournir & un électron situé en bas de la bande de conduction pour
I’extraire du semi-conducteur et ’amener dans le vide. La différence entre les niveaux
d’énergies de conduction (E.) des deux semi-conducteurs est notée AE. et la différence

entre les niveaux d’énergies de valence est notée AE,.

La figure 1-2b présente le diagramme de bande d’énergie a I’équilibre
thermodynamique formée entre ces deux semi-conducteurs. A Téquilibre
thermodynamique, deux conditions sont nécessaires pour la construction du diagramme
de bande d’énergie: 1- le niveau de Fermi doit étre le méme des deux cotés de
’interface. 2- le niveau du vide doit étre continu et paralléle aux extrémités des bandes
d’énergic des deux semi-conducteurs. Pour satisfaire ces deux conditions, des
discontinuités d’énergie AE. et AE, respectivement au niveau de la bande de conduction

et au niveau de la bande de valence sont indispensables.
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Figure 1-2 : (a) Diagramme de bande d’énergie pour deux semi-conducteurs isolés, (b) diagramme

de bande d’énergie pour une hétérojonction n-p 4 1’équilibre thermodynamique

(a)

(b)

La discontinuité relativement élevée AE. freine 'injection des électrons depuis

I’émetteur vers la base comme c’est le cas pour le couple GaAlAs/GaAs.

L’hétérojonction €metteur-base est dans ce cas réalisée en utilisant une gradualité

d’aluminium permettant de réduire la discontinuité au niveau de la bande de conduction

et d’améliorer le facteur d’injection. Une autre possibilité serait de choisir un couple de
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matériaux présentant une discontinuité AE. faible et ayant une bonne proportionnalité

entre AE, et AE, comme c’est le cas pour le couple GalnP/GaAs.

Le tableau suivant ' donne un ordre de grandeur des discontinuités des bandes

d’énergie pour les transistors TBH. Un grand rapport de AEV/AEc est souhaitable.

HBT Material Structure | AEc (eV) | AEv (eV) | AEg (eV) | AEvV/AEc Réf.

Al0.3Ga0.7As/GaAs 0.24 0.13 0.37 0.54 [38]
In0.5Ga0.5P/GaAs 0.19 0.29 0.48 1.53 [39]-[41]

InP/In0.53Ga0.47As 0.25 0.34 0.59 1.36 [42]

Tableau 1-2 : Discontinuités de bande d’énergie pour des hétérostructures

Les matériaux les plus utilisés pour les hétérojonctions sont les semi-conducteurs de

type HI-V tel que le GaAs et ses solutions solides AlyGa; xAs (x varie entre 0 et 1).

On considére maintenant le cas d’un transistor bipolaire a hétérojonction (npn)
polarisé en régime de fonctionnement normal, c’est a dire lorsque la jonction base-
émetteur est polarisée en direct et la jonction base-collecteur est polarisée en inverse
(figure 1-3). Dans ce mode d’opération, un courant d’électrons I, est injecté de I’émetteur
vers la base, on récupére un courant I; de recombinaison électron-trou dans la couche
d’approvisionnement base-émetteur, un courant I, de trous injectés dans I’émetteur de la
base et un courant I; de recombinaison dans la base. Vi et Vi, représentent les tensions

de polarisation appliquées aux jonctions base-émetteur et base-collecteur respectivement.

[1] SHABBIR, A. B., "Study of Indium Tin Oxide (ITO) for Novel Optoelectronic Devices", Thése de

doctorat, King’s College London, Université de London,1998.
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Les expressions des courants d’émetteur, de base et de collecteur notés I, I, et I,

respectivement, sont données par :

Ie=1, +1, +1g

Iy =1 + 1, + 1 Eq1-2
I. =1, -1,
Emetteur Base Collecteur
E, }[ p GaAs \ gc
B F (a)
n GaAs
n Al Ga, As
EV
E

(b)

©

b

© Contre de recombinaison

® FLlectron
O Trou

Figure 1-3 : (a) diagramme de bande d’énergie d’un transistor bipolaire a hétérojonction npn a
Péquilibre thermique, (b) diagramme de bande d’énergie d’un TBH polarisé en régime de

fonctionnement normal
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Le mode d’opération d’un transistor bipolaire a hétérojonction est similaire a celui
d’un transistor conventionnel. Certaines caractéristiques telles que Peffet d’auto-
échauffement et I’effet Kirk sont plus dominants dans le cas des transistors TBH, ce qui
limite leur fonctionnement. Cependant, le TBH présente beaucoup d’avantages comme

de trés bonnes performances en fréquence et en forts gains en courant.

Dans les deux prochaines sections nous présentons les effets intrinséques ainsi que

les performances des TBH.

1.4. Phénomeénes intrinseques au TBH

Lorsque les transistors TBH operent a haute puissance, les deux effets intrinséques
majeurs sont "Ieffer d’auto-échauffement” di a la dissipation de puissance et "[effet
Kirk" dii au fort courant de collecteur, ce qui n’est pas le cas pour les transistors
bipolaires conventionnels, pour lesquels les effets les plus dominants sont "I’effer de la
forte injection dans la base" et "Ieffet Early" [30]. Pour les TBH ces deux derniers effets
sont limités par le fort dopage de la base. Comme les BJT, les TBH sont également
limités par le phénoméne de "multiplication par avalanche" quand la jonction base-

collecteur est polarisée en inverse.

1.4.1. Effet d’auto-échauffement

Le phénoméne d’auto-échauffement pour les transistors bipolaires a4 hétérojonction
se produit lorsque la température intrinséque de chaque jonction Tj augmente avec la
puissance dissipée dans le transistor, en dégradant ainsi le courant collecteur a des

courants et tensions de polarisation élevés.
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Etant donné que les TBH sont trés utiles dans les circuits d’amplification de
puissance ol la température monte considérablement, il est fondamental de prendre en

compte ’effet d’auto-échauffement dans la modélisation de ces transistors.

Une modélisation rigoureuse de I'effet d’auto-échauffement nécessite une approche
bidimensionnelle, voire tridimensionnelle, qui ne peut en aucun cas €tre intégrée dans un
modele électrique. Pour remédier a ce probléme, plusieurs travaux ont été faits pour
modéliser ce phénomene ([31] et [32]), il s’agit d’inclure un sous-circuit thermique
additionnel permettant de calculer la variation dynamique de la température de jonction

T; (figure 1-4).

! Cti(T)
! ] |
' P
i
i
i
VavVaVve 1
T
' Rth(T) i
- ]
T, (___) i Py T
| 3

€ P

Circuit thermique extrinséque ' Circuit thermique intrinséque

Figure 1-4 : Circuit Thermique pour la modélisation de Veffet d’auto-échauffement

D’apres le circuit de la figure 1-4 la température de jonction peut se calculer en

résolvant I’équation suivante :

T~ T,

dT.
Py, — ~Cth(T)—L =0 Eq1-3
P " Reh(T) M 1
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avec T, est la température externe de la piece, Rth est la résistance thermique du
transistor (°C/W), Cth est la capacité thermique utilisée pour modéliser la constante de
temps de la variation de la température en fonction du temps (Rth.Cth) et Pp est la

puissance dissipée dans le dispositif donnée par :

PD :Ib'Vbe +IC‘VCC Eq 1-4

Si on néglige la variation de la température en fonction du temps, alors Tj s’€crit :

Tj = TO + Rth(T)PD Eq1-5

On remarque, ainsi, que T; augmente avec les courants et tensions de polarisation, ce

qui explique la dégradation du courant du collecteur.

Le calcul analytique de la résistance thermique nécessite la connaissance de données
technologiques du transistor, a savoir, la largeur, la longueur des doigts d’émetteur et
Pépaisseur du substrat. Lorsqu’on ne dispose pas de ces données, des techniques de
mesures électriques permettent de mesurer directement la résistance thermique

équivalente [33], [34].

1.4.2. Effet Kirk

Dans les modeles classiques des transistors bipolaires on tient compte du phénomeéne
de la forte injection dans la base, et ce, a partir d’un certain seuil de densité de courant.
Ce phénomene se produit quand les concentrations des porteurs minoritaires deviennent
supérieures aux concentrations des dopants. Si on considére le cas des transistors a
hétérojonction ol la base est fortement dopée, ce phénomene devient négligeable d’une

part et d’autre part, ’effet Kirk [35] aura une grande influence.
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Les électrons transitant a la vitesse de saturation dans la zone de déplétion du

J C
quat

collecteur et V, est la vitesse de saturation des électrons.

collecteur induisent une densité de charge n = ot J. est la densité de courant

Lorsque cette densité devient supérieure au dopage du collecteur, on observe une
extension de la zone neutre de base. Cette extension produit une augmentation de

I'épaisseur de base de Wy, 1’épaisseur de base effective est égale a :

Wee=Wp, + OWy Eq 1-6

2

———(Vbi = Vi)
(Jc —_ch) b b

Vsat

Avec, Wy =W, —

ou Vy,; est la tension de diffusion de la jonction Base-Collecteur, W, est I’épaisseur du

collecteur, € est la constante du diélectrique et N; est le dopage du collecteur.

La densité de courant collecteur pour laquelle apparait I'effet Kirk est donnée par :

ZS(Vbi - VbC)

Jo =qVgar| Nc+ 5
qW¢

Eq1-7

L’augmentation de I’épaisseur de la base se traduit par une diminution de la densité
de courant de saturation du courant de collecteur et unc augmentation du temps de transit
qui lui est associé. On peut remarquer qu'un dopage €levé du collecteur tend a limiter

l'apparition de l'effet Kirk.
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1.4.3. Effet d’avalanche

I’utilisation des transistors bipolaires a hétérojonction pour de fortes tensions
collecteur-émetteur est limitée par le mécanisme d’avalanche de la jonction collecteur-
base, ceci se traduit par une augmentation rapide du courant collecteur avec le potentiel
supporté par cette jonction. Cette augmentation du courant provient de la réaction des
pairs électron-trou, ou regne un champ électrique intense qui permet aux porteurs

d’acquérir, entre deux collisions, de I’énergie pour ioniser les atomes du réseau cristallin.

La modélisation rigoureuse de ce phénomene nécessite le calcul des intégrales
d’ionisation des trous et des électrons dans la région de charge d’espace. Un modéle de
premier ordre consiste a multiplier le courant d’électrons collecté a la frontiére de charge

d’espace du coté de la base par le coefficient multiplicatif de Miller [36] :

M = Eq1-8

m

ou, Vi est la tension base-collecteur, Bycpo est la tension de claquage de la jonction
base-collecteur et m est un exposant qui varie suivant la nature du semi-conducteur et le

type de dopage.

On peut remarquer qu’il est possible d’obtenir des tensions de claquage relativement
élevées (14 V) en augmentant la largeur du collecteur et en réduisant son dopage, ce qui
engendre 1’apparition de I'effet Kirk. Un compromis devra étre fait pour optimiser la

structure du transistor.
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1.5. Performances du TBH

Nous présentons dans cette section les performances d’un TBH, a savoir, un gain

important en courant, des performances en fréquence et en bruit.

1.5.1. Gain en courant

La discontinuité au niveau de la bande de valence AE, agit comme une barri¢re pour
les trous (porteurs minoritaires pour un transistor npn) ce qui réduit considérablement
Pinjection de trous dans I'émetteur. Ainsi, pour un méme courant du collecteur, le
courant de base d’un TBH sera beaucoup plus faible que celui d’un BJT. En supposant
qu’il n’y a pas de recombinaison électron-trou (cas idéal), le gain d’'un TBH est plus
important par rapport au gain d’un BJT, et ce, d’une fagon exponentielle avec AE,. La

variation est donnée par 1’équation suivante [37]:

AE
Bren _ exp| S2Ev Eq1:9
Beir kT

Contrairement au BJT, on peut obtenir des gains en courant raisonnables avec le
TBH avec une région d’émetteur faiblement dopée et une région de base fortement dopée
grace a AE,. Ceci permet de réduire la résistance de base ainsi que la capacité base-

collecteur et par conséquent améliorer la réponse fréquentielle du dispositif.
1.5.2. Performances en fréquence
Les performances en fréquence des TBH sont caractérisées par :

1. La fréquence de transition fr: c’est la fréquence a la quelle le gain dynamique en

courant du transistor est égal a I'unité. Cette fréquence est liée au temps de transit g,
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appelé encore exces de phase caractérisant le temps global que mettent les électrons

pour aller de I’émetteur au collecteur. Elle est donnée par la relation suivante :

1
2nt,

fr Eq1-10
2. La fréquence maximale d’oscillation fma : 'expression de fp.x est donnée par

I’équation 1-1.

Grace aux développements des technologies de fabrication des TBH, leur vitesse
s’est améliorée considérablement au cours des années 80 ! (figure 1-5). Actuellement,
on peut trouver des TBH ayant des valeurs de fr et £ qui peuvent atteindre 100 GHz.
Ces performances ont rendu possible Ia conception et la réalisation de circuits micro-

ondes et millimétriques a base de transistors TBH.

1.5.3. Bruiten 14

La structure verticale des composants bipolaires permet d’isoler les jonctions du
substrat et de la surface, réduisant ainsi I’effet du bruit en 1/f (10 a 100 fois plus faible
compar€ aux FETs). Cette propriété est surtout exploitée pour la réalisation d’oscillateurs

de bonne pureté spectrale.

[2] HANI, R., “Modélisation Grand-Signal des Transistors Bipolaires 2 hétérojonction aux Ondes

Centimétriques et Millimétriques ~, Thése de Doctorat, Ecole Polytechnique de Montréal, juin 19953, pp-15.
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Figure 1-5 : Evolution de fr et £, pour les TBH en Arséniure de Gallium

1.6. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté une revue générale sur les transistors
bipolaires a hétérojonction. Aprés avoir présenté la structure des TBH et leur principe de
fonctionnement, nous avons étudié les phénomenes intrinseéques aux TBH, ainsi que leurs

performances en puissance et en fréquence.

Pour continuer a améliorer les performances de ce dispositif, on doit bien maitriser
leur comportement aux fréquences millimétriques. Ceci peut étre accompli en
développant des techniques de modélisation adéquates et précises qui permettent de tenir
compte de tous les phénomeénes physiques et électriques liés au dispositif. Nous serons
ainsi capables de simuler son comportement dans plusieurs modes d’opération. Dans le
chapitre suivant, nous présentons deux aspects de modélisation des transistors TBH, a
savoir, la modélisation empirique et la modélisation physique, nous donnons pour chaque

aspect des exemples de modeles existant dans la littérature.
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2.1. Introduction

De nos jours, la conception assistée par ordinateur (CAO) est un élément
indispensable pour la réalisation de tout circuit électrique. La précision des résultats

obtenus avec ces simulateurs dépend en grande partie des modeles utilisés.

Les différentes méthodes de modélisation du comportement non-linéaire grand-

signal d’un transistor sont généralement classées en trois catégories :

1. Les modeéles physiques : ces modeles sont dits physiques parce que leurs paramétres

peuvent étre déterminés a partir des données technologiques et géométriques du
composant. Théoriquement, il est possible de créer un modéle physique précis, mais,
d’un point de vu pratique, il est difficile de 1’extraire, vu le nombre important de ses
parametres (par exemple, on a 85 parametres a extraire pour le modele VBIC). Pour
les modeles physiques il y a un compromis entre la complexité et la précision.

Généralement, afin de réduire la complexité, on se permet d’avoir moins de précision.

2. Les mode¢les empiriques : ces modeles sont dits empiriques parce qu’ils sont définis

avec des équations et des parameétres qui n’ont pas de lien avec la physique du
dispositif. IIs ont ’avantage de bien caractériser les comportements des transistors
avec un nombre limité de parametres, mais, ils ne donnent aucune information sur la

relation existante entre ses parametres et les parameétres physiques du dispositif.

3. Les modeles du type table de données: ces modeles sont tres peu utilisés pour la

stmulation du comportement dynamique non-linéaire d’un dispositif, mais ils peuvent
se révéler intéressants si l'on dispose d’un banc de mesure performant et
d’ordinateurs puissants. Le modele SP (défini par une table de parameétres S) est un

exemple pratique de modele de table de données.
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Un modele grand-signal de transistor est caractérisé par un schéma électrique
équivalent dont les éléments sont linéaires ou non-linéaires. Un tel modele est considéré
fiable quand il est capable de prédire le comportement grand signal non-linéaire d’un
dispositif. Une approche de modélisation grand-signal est la technique quasi-statique qui
consiste a extraire les composants du schéma électrique en utilisant des mesures DC et

des mesures de parametres S pour plusieurs points de polarisation.

Dans ce chapitre nous nous intéressons aux modeles physiques et empiriques parce
qu’ils sont les plus utilisés dans la pratique. Nous présentons une revue sur les modéles
empiriques et physiques possibles pour les transistors TBH. Nous présentons, le schéma
électrique équivalent de chaque modele, les équations qui régissent leurs composants

ainsi que la procédure d’extraction de leurs parameétres.

2.2. Modeles Empiriques

Dans cette section, nous présentons deux modeles empiriques, a savoir le modele de
Angelov/Choumei et le modele de Hajji. Ces deux modeles sont utilisés pour la

simulation des modes d’opération DC, petit-signal et grand-signal.

2.2.1. Modéle de Angelov/Choumei

Ce modele est décrit en détail dans Iarticle [2]. La figure 2-1 montre le circuit
équivalent de ce modele. Les fortes non-linéarités de ce modele sont engendrées par la
source du courant du collecteur I et les capacités Cye et Cy.. Pour des dispositifs ou

Peffet du substrat est prépondérant, un port supplémentaire devra étre ajouté.

Pour pouvoir modéliser plusieurs effets influents les courants de jonction, le courant

de base I, est décrit avec des séries de puissance comme suit :
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Ip=Ipet+le Eq2-1
avec, Ipe =1ipe (exp( Ppe) — exp(Ppeg ) Eq2-2
The =1 jbe (€Xp(Phe) = exp(Phco ) Eq2-3
Phe = Phe1(Vbe = Vibe) + Poea (Voe = Vipe)” - Eq2-4
Phe = Poct (Voe = Vibe) + Poez (Voe = Vipe)” -+ Eq2-5
Pheo = ~Phe1 Vibe + Phe2 Vipe - Eq 2-6
Poeo = =Poe1Vipe + Pchijc2 Eq 2-7

Vipe et Vjue désignent respectivement les tensions de référence base-émetteur et base-

collecteur, Pyei, Pyei, Lipe €t Ijpe sont des parametres du modele.

Cette forme d’équations empiriques permet de décrire avec grande précision les
courants dans la zone d’opération directe. Généralement, les trois premiers termes des

séries de puissance sont suffisants pour avoir une erreur inférieure ou égale a 2% [2].

La source du courant de collecteur I. est décrite également avec des séries de

puissance comme suit :

Lo =Ipkc exp(Fep ). tanh(OVee J(L+ AV ) Eq 2-8
avec Pep = Pory (Voe = Viep) + Per2 (Ve — Vbep)2 Eq2-9
o= 0 + O (eXp(FPery Ve ) — 1) Eq2-10

Peri, Pep, 04 et 0, sont des parametres du modéle.

Le modele tient compte également de 1’effet d’auto-échauffement. En effet, dans
certaines plages de température, la dépendance des paramétres du modéle de la

température de jonction est considérée linéaire. D’autres termes d’ordres supérieurs
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peuvent étre ajoutés pour améliorer le modele. La température de jonction est déterminée

en résolvant le systéme suivant :

P/[Ot = IC'VC + Ib.Vb Eq 2"11

Tj = Pyot- Rt + Tamp Eq2-12

Ripr = Ry 1+ Teren (T =T ) Eq 2-13

avec T, est la température de référence, Ry, est la résistance thermique du transistor

définie a la température de référence et T gy, est un parametre du modéele.

e
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- Cee =
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Figure 2-1 : Schéma du circuit équivalent du modéle de Angelov/Choumei [2]
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La dépendance des parametres du modéle de la température de jonction Tj est définie

comme suit :

Liber =Ljpe (I + Tegjbe (Tj — 1)) Eq2-14
LibeT =Ljoe (1 + Tegjpe (Tj =T )) Eq2-15
VibeT =V jbe (1 + Teyijbe (T = T)) Eq 2-16
VoepT =Vbepd + Tevbep (Tj —T1)) Eq 2-17

avec Tegbe » Tetjbe - Tevipe € Tevijpe sont des parametres du modele.

Les capacités non-linéaires du modele (Cye et Cye) incluent deux parties, a savoir, les
capacités de jonction et les capacités de diffusion. Les capacités de diffusion sont

modélisées comme suit :

Chedif = Chep + Cpeoll + tanh[Cpejo + Chel1-Voe | ) Eq2-18

Cocdif = Coep T Cheo (1+ tanh[Chen0 + Chez1- Vil ) Eq2-19

L’équation de la capacité de jonction est la suivante :
2] )
Caep = Cdepp + Caepo ™ +m m - (2n - 1)x Eq2-20
avec X=Vpe-Viei

Vi est la barriere de potentiel de la jonction, Cpep, Cheor Chei0, Coetts Coeps Coeor Coe2o,

Cove215 Caeppr Caepo, m €t 11 sont des parametres du modele.
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La fonction de la capacité de jonction ne présente pas de probleme de convergence, elle

est positive et définie pour toutes les tensions de jonction.

La procédure d’extraction des parametres de ce modele débute par I’extraction des
parametres DC. Les programmes d’optimisation pour ’extraction des paramétres sont
exécutés a partir des logiciels de simulation tels que Mathematica, MathCAD et
Kaleidagraph. Plusieurs techniques d’extraction petit-signal ont été utilisées pour
I’extraction des parametres petit-signal. Ce modele a été implanté sous le logiciel MDS
sous forme SDD incluant I’effet d’auto-échauffement et le temps de transit et a ét€ testé

et validé pour les modes d’opération DC, Petit-signal et Spectre de puissance.

2.2.2. Modele de Hajji

Un modele empirique pour les simulations DC des transistors TBH a été développé
[46], ce modele inclut une équation empirique caractérisée par 10 parameétres a extraire et
permet de modé€liser le courant du collecteur. Ce méme modele a été amélioré pour qu’il

soit adapté a tous les régimes d’opération : DC, petit-signal et grand-signal ([3],[47]).

L’équation empirique du courant du collecteur de ce demier modele a ét€ améliorée
par la réduction du nombre de parameétres (7 parameétres), et ce, afin de trouver une
procédure d’optimisation simple pour leur extraction [48]. Il s’agit du modele empirique

sur lequel nous nous sommes basées pour générer le nouveau modele empirique.

Nous présentons dans cette section le modele empirique dont I’équation du collecteur
est définie par 10 parametres puis nous détaillerons dans le prochain chapitre le modele

empirique a 7 parametres.
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La figure 2-2 montre le circuit équivalent du modele de Hajji. Comme expliqué dans
[3], dans le mode d’opération direct qui est le mode le plus intéressant dans I’ utilisation
des THB pour des applications micro-ondes, les fortes non-linéarités du dispositif sont
engendrées par le courant de la diode base-émetteur I, et la source de courant I;. Ipe est

modélisée par I’équation suivante :

Ty =1, (Vo 1) Eq2-21

avec I et a sont des parameétres du modele.

La seconde non-linéarité I; est modélisée par une équation empirique dépendant des
parametres de polarisation, qui sont le courant de base I, et 1a tension collecteur-émetteur

V... Cette équation est définie comme suit :

sinh(X¢g + X, Vee) o
cosh(Xg + X5 Vee)

(xl ({ T;TO }1} Eq 2-22
Xy °

Iy, Vee) =Xy

. 2
sin X, + X4 tanh(Xs1y IVee
Ibn
X X I
avec X, =Xy + 7, 28 et I =0
0 2 LV bn
bn Yce Ibn Ibo

Ipo est le courant de base qui correspond au courant de collecteur Ic qui n’est pas
affecté par les effets d’auto-échauffement (pente = 0), I, est le courant de base normalisé
par rapport 2 Ly, Xi...Xjo sont les paramétres du modele, T, est la température de

référence en Kelvin et T est la température d’analyse en Kelvin.
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N

Les parametres X,;...X;o du modele sont dérivés 2 partir des mesures I-V a
différentes températures ambiantes par optimisation. D’apres article [3], ’équation 2-22
est numériquement stable pour les simulations DC et petit-signal. Cependant pour les
simulations d’équilibrage harmonique (grand-signal), une autre équation demeurant

stable est définie pour le courant du collecteur :

sinh(X¢g ) + cosh(X¢ ) tanh(X, Ve ) %
cosh(Xg) +sinh(Xg ) tanh(X, V)

TO

Ic(p, Vee ) =X

.| X

sin —%+X4 tanh(XsI%n)VCe
Ibn

Ce modele tient en compte de l'effet d’auto-échauffement et de effet de la

température externe. Les effets d’auto-échauffement sont implicitement pris en

considération dans les équations du modele.

Les autres éléments intrinseques du modele sont la capacité base-émetteur Cy, et la
capacité rétroactive base-collecteur Cy.. Ces capacités dépendent du point de polarisation

et leurs expressions analytiques sont fonctions de I, et V., ces expressions sont données

par :

Cpe =a; +aj Iy (pbF) Eq2-24

C “————1———~——( F) Eq 2-25
b by Vg :

Le courant de base I, est mesuré en mA et la tension collecteur-€metteur V. est mesurée

en Volts. a;, az, by et by sont des parameétres du modele.
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Les éléments extrinséques du dispositif sont indépendants du point de polarisation,
ces €éléments sont les résistances de contact (Rp, Rc et Rc) et les capacités et les

inductances parasites modélisant les plots d’acces (Cpp, Cpe, Cpe, Lo, Le €t Le).

Les parametres statiques du modele sont extraits par minimisation de 'erreur entre
les simulations et les mesures DC et les parametres petit-signal (inductances et capacités
parasites, aj, by, a et by) sont déterminés par minimisation de I’erreur entre mesures et

simulations parametres S a différents points de polarisation.

Ce modele a été implanté sous les logiciels de simulation non-linéaires SPICE et HP-
MDS et a été validé pour les modes d’opération DC, Petit-signal et Grand-signal de deux

transistors TBH a différentes températures.

B Lb
A
Cpb | '
Vbe' ; Ic(Ib,Vce) ; Vee'
Partie intrinséque
777 77
Figure 2-2 : Schéma du circuit équivalent du medele de Hajji [3]
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2.3. Modeles Physiques

La structure physique du transistor TBH est représentée par un schéma électrique
équivalent dont les composants sont caractérisés par des équations physiques. Le modele
Ebers-Moll [4],[5] était le premier a représenter les transistors Bipolaires dans les
simulateurs. Cependant ce modele a ét€ tres limité parce qu’il ne tient pas en compte de
plusieurs effets, tels que les capacités non-linéaires, les résistances d’acces...etc. Des
études approfondies ont été réalisées pour améliorer les performances du modéle, on a
abouti au modele Gummel-Poon [6]. La majorité des modeles existants pour les
transistors TBH est dérivée du modéle Gummel-Poon. Nous présentons dans cette section
trois modeles physiques, a savoir, le modele Gummel-Poon conventionnel, le modele

Gummel-Poon modifié et le modéle VBIC.

2.3.1. Modéle de Gummel-Poon Conventionnel (modéle GP)

Dans la majorité des travaux publiés dans la littérature, on faisait référence au
modele Gummel-Poon pour simuler les caractéristiques des transistors BJT. Ce modele

est décrit en détail dans [5]. La figure 2-3 montre le circuit équivalent du modele.

D’apres le circuit de la figure 2-3, le courant de collecteur I et le courant de base I,

sont donnés par les équations suivantes :

Vo 9V ) 9Vbe. CA™S
KT kT, |1 kT, kT
Ic Is enf J —Cnr J-= e -1 *ISC enc ' -1 Eq2-26
T
Ve 9Vpe GV Ve
1 KT KT: 1 KT; KT,
I, == e T 0 —1 |+ e™ T —1|+=% ™ T —1 |+ [ e i ~1| Eq2-27
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avec ny et n; sont les facteurs d’idéalité du courant du collecteur en mode direct (V,.>0 et
Vie<0) et inverse (Vpe<0 et Vc>0), respectivement et n. et n, sont les facteurs d’idéalité
du courant de base en mode direct (Vpe>0 et Vi <0) et inverse (Vpe<O et Vy,.>0),
respectivement. Dans le cas ou ces facteurs sont différents de 1, alors les jonctions base-
émetteur et base-collecteur sont considérées non-idéales. I, est le courant de saturation du
collecteur et I, et I sont les courants de saturation de la base. s et f, sont les gains en

courant en mode direct et inverse, respectivement.

Les jonctions base-émetteur et base-collecteur sont modé€lisées chacune par un
ensemble de deux diodes en parallele. Gummel et Poon [6] ont conclu que cette
modélisation permet de tenir compte de la dépendance du gain avec la polarisation. La
composante du courant dans une des deux diodes correspond a la recombinaison électron-
trou qui se produit dans la région de charge d’espace a chaque jonction. Cette
composante est représentée par les facteurs d’idéalité n. et n. en mode direct et inverse,
respectivement. L.’autre composante du courant dans la deuxiéme diode est directement
proportionnelle & une composante de la source du courant entre le collecteur et I’émetteur

(I.c en mode direct et I.. en mode inverse).
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o
Ic J’
Isclexp(q. Ve /(0. k. T)) ~1}

IEC /BI'

o *1 /*1

/
ICC /Sf Ictzlcc'IEC
I.c = L {exp(q. Ve /(np K TY) — 1}
Le{exp(q. Vpe /ne k T)) —1} Ie =L {exp(q. Vi A, k. T)) — 1}

Ie

Figure 2-3 : Schéma du circuit équivalent du modéle Gummel-Poon [5]

Les autres €léments intrinséques du modele sont les capacités représentant les
charges emmagasinées dans les jonctions. La capacité de chaque jonction possede deux
composantes, une composante qui modélise la capacité de jonction et I’autre composante
modélise la capacité de diffusion. Les deux modeles de capacité sont exprimés par les

équations suivantes :

Cj=— Eq2-28

qlqtq
Caies =
diff nfkT

Eq 2-29
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avec Cj, est la capacité de jonction correspondant a une tension de jonction nulle, V, est
la barriere de potentiel de la jonction, m est un facteur qui dépend de la nature de la

jonction, I est le courant de diffusion et 14 est le temps de diffusion.

Les €léments extrinseéques sont représentés par les résistances Ry, R et R modélisant
les régions de contact aux niveaux de la base, du collecteur et de !’émetteur,

respectivement.

La procédure d’extraction de certains parametres du modele (les facteurs d’idéalité et
les courants de saturation) est basée sur des représentations graphiques logarithmiques
des mesures DC, a savoir le courant du collecteur Ic et le courant de base I, en fonction
de la tension de base-€émetteur Vi en opération directe et inverse. Ces représentations

sont appelées : graphiques de Gummel ("Gummel Plots").

Le modele Gummel-Poon a été intégré dans les simulateurs non-linéaires SPICE,
LIBRA, MDS et HOPE. 11 a été développé au départ pour simuler le comportement des
Transistors a jonction Bipolaire en Silicium (Si-BJT), il a été ensuite utilisé pour les
Transistors Bipolaires a Hétérojonction en Arséniure de Gallium (GaAs-TBH).
Cependant, ce modele est incapable de prédire les effets d’auto-échauffement qui
deviennent importants lorsque le transistor TBH est polarisé avec un fort courant de base

Iy ce qui limite son utilisation.

2.3.2. Modéle Gummel-Poon Modifié

C’est un modele physique grand-signal basé sur le modele Gummel-Poon. Les
équations des éléments dynamiques du modele sont en cours d’investigation. Donc nous

présentons seulement dans cette section le modéle statique.
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Ce modele est décrit en détail dans I'article [7]. La figure 2-4 montre le circuit
équivalent du modele statique. Ce modele utilise une topologie standard en 7 et inclut les
effets Kirk et Early ainsi que I’effet d’auto-échauffement. Les courants du collecteur et de
base sont fonctions des différentes sources de courant et diodes représentant les

composantes du courant des différentes jonctions, leurs expressions sont données par :

Len
= LN PO B | Eq 2-30
¢ £, -1y cr " ipc a q
Iy =Ipe +Ip 1, ‘ Eq2-31
] M(i_ J X o Ve
Ten =118 eno eNcn (M) *vt | To _{f_) ) eNm(T) .Vt -1 Eq2-32
0
PR L LN P e
Icr — ISCI-O e Ncr*Vt TO o . eNCr .Vt _1 Eq2'33
To
Eg on (T) (L_lj X Ve .
N, *Ve [ T T pe N, .V
Tpe = |I5pe0 & ™ ° (—f——) det Yt 1l Eq234
O
e (1) | [
Toe = |5 peo ere (T) *Vi | To (_%f_) ) ere (M .Vt _1J Eq 2-35
0
Len
L=M-1).——— Eq2-36
fe Ty

avec I, est le courant d’électrons injectés du collecteur a I’émetteur dans la condition de
polarisation directe. I, est le courant d’électrons injectés du collecteur a la base dans la
condition de polarisation inverse. I,. est le courant de base direct représentant le

processus de recombinaison dans la jonction base-émetteur dans la condition de
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polarisation directe. I est le courant de trous injectés de la base au collecteur dans la
condition de polarisation inverse. I, est le courant d’avalanche. Les I et les N désignent,
respectivement, les courants de saturation et les facteurs d’idéalité des diodes, les E,
désignent les gaps d’énergie, les X désignent les coefficients de température et

V, = ET— Les facteurs f, fx et M modélisent les effets Early, Kirk et avalanche

q

respectivement, ces facteurs sont donnés par les expressions suivantes :

1 else

= {1 ~0ePbc — Voe  if Vie <@pc Eq 2-37

1 silen <12 =I1+ap *|epe — Vi
= ) Eq2-38
ik 1+Ock*(ICn-IZ)Xk*(1— 112 I;J sinon
cn-—
Eq 2-39
M = ! ~ q
. [Vbe |
BV cbo
N
avec o, =—< [ 254, = W/Wg, ap =26V /W2, Il=q.Nec.v,.

NB 'WB qN [

N et Ny sont les dopages du collecteur et de Ia base, respectivement, W, et Wp sont les
épaisseurs du collecteur et de la base, respectivement, € est la constante du diélectrique,
v, est la vélocité des électrons, Vg, est la tension de saturation, @y est la barriere du
potentiel de la jonction base-collecteur et Bycpo est la tension de claquage de la jonction

base-collecteur.

Le modéle tient en compte des effets d’auto-échauffement. la température de

jonction T est déterminée par résolution du systeme d’équations suivant :
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Pgiss =Ic * Vee +1p * Vie Eq 2-40
T =To + Rth (T) * Pyiqq Eq 2-41
0.74* Rth , (T = T, (T, —273) 026

Rth,, T=T,

pour T =T, Eq 2-42

avec Pgiss est la puissance dissipée dans le circuit et Rth, est la résistance thermique 2 la

température de référence T,.

les dépendances thermiques des paramétres du modele sont les suivantes :

Ny (T) = N g [l + %1 (T = T0) + x5 (T + To)? + x5(T ~ To)* Eq2-43
Npe (T) =Ny [1 +x4(T=To)+x5(T +To)? + x4(T mTo)“J Eq2-44
T2
Egen(1)=Egeno —Oegent| 7 Eq 2-45
T +0egen2
T2
Egpe (T) = Egpeo ~ Qegrsct{ Eq 2-46
T+ 0egrsco

avec X1, Xa, X3, X4, X5, X6, Oegenl> ®egen2s Gegrsci€ Oegrscz SONt des paramétres du

modeéle.

La majorité des parameétres du modele sont liés a la physique et au processus de
fabrication du transistor. Les autres paramétres sont extrait des mesures Gummel-Plot et

I.-V.., aussi des mesures Flyback [43], et ce, en utilisant 1a méthode des moindres carrés.
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Ce modele a été validé pour plusieurs transistors TBH AlGaAs/GaAs pour le mode

d’opération DC et a ét€ implanté sous le simulateur HP-ADS sous la forme d’un SDD.

Collector
3
Re¢
Ipc la
Rb fen ler ~Cth
Base be Pdiss ‘D
To

-

Re

Emitter

Figure 2-4 : Schéma du circuit équivalent du modéle Gummel-Poon modifié statique[7]

2.3.3. Modéele VBIC

Le modele VBIC (Vertical Bipolar InterCompagny) a été développé pour les
transistors BJT en Silicium, les détails de ce modéle sont décrits dans les articles
([81,19]). La figure 2-5 montre le circuit équivalent de ce modele pour un transistor BJT
npn. Ce modele inclut un BJT (npn) intrinséque basé sur le modele Gummel-Poon et un
BJT (pnp) parasite modélisé partiellement avec le modele Gummel-Poon. L’effet d’exceés
de phase est modélisé par un circuit du second ordre et 1’effet d’auto-échauffement est

modélisé par le circuit thermique qui permet de déterminer la température de jonction.

Le courant de transport direct I est défini par cette expression
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I, -1
I, =4 Eq2-47
db
Viei
avec I,¢ =Iclexpl —=— {—1 Eq 2-48
tf s{ P(wa) ] q
Vici
et I,, =Iglexp —=2-|—-1 Eq 2-49
tr S[ p(NthJ :} q

Iis et I sont les courants de transport direct et inverse, respectivement. qp est la

charge normalisée de base, elle est modélisée avec les charges de diffusion et de jonction

comme suit :
dp =41 +~q—2’— Eq2-50
db
-1 dje  9jc
q=1+ 4 Eq 2-51
VErR  VEr
| I
qy =+ Eq 2-52
Ixg Igr

avec g et qjc sont les charges des jonctions base-émetteur et base-collecteur,
respectivement, définies par I’expression 2-28. Vgr et Vgr désignent les tensions d’Early

directe et inverse, respectivement.

Le courant de la jonction base-émetteur est défini par une composante idé€ale et une

composante non-idéale comme suit :

Vbei Vbei
I, =1 ex —-11+1 exp| ——— |—1 Eq 2-53
b BEI[ p{NEIVtJ } BEN[ p{NENVt q
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Ce courant est divisé entre Iy et Ipex avec la proportion Wy et 1-Wye (Wi est
compris entre 0 et 1). La composante I, du courant de base-collecteur contient,
également, une partie idéale et une partie non-idéale, ’autre composante désigne le

courant d’avalanche I défini par :

Ioe =ee =T )Ave1 (PC = Vi) eXP(“ Ay (PC = Vi )ME_I) Eq 2-54

avec Avci, Avea, PC et ME sont des paramétres du modele

Le transistor parasite BJT pnp est modélisé avec les mé€mes équations que le

transistor BJT npn.

La charge de jonction base-émetteur est divisée entre Qpe et Qpex avec la proportion
Whe et 1-Wye, Qpe inclut aussi la charge de diffusion donnée par 1’équation 2-30. La
charge Q. inclut la charge de jonction base-collecteur et la charge de diffusion, elle
inclut également un autre terme noté Qco.Knei qui modélise les fortes injections de

courant de base. La charge Qucx est égale a Qco.Kpex, avec :

v 1/2

bci

K. ={1+vexpl —— Eq 2-55
bei [ Y P[ Vi l | q

1/2

V
Kpex = [1 + yexp(% Eq 2-56

| SR |

v et Qco sont des parametres du modele.

Les résistances et capacités extrinséques sont modélisées par des éléments linéaires

qui sont indépendants de la polarisation.
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L’exces de phase est également modélisé dans le modele VBIC. En effet, si on
considere C la capacité de la charge Qcret L 'inductance du flux Fiy, alors, la tension au

nceud xf2 est égale a I’expression suivante :

1
$° +—+—
L LC

T - » ~
PourL——*—éd—et C=1y4 avec 14 est le temps de transit ou 'exces de phase, Vi est

utilisée comme le courant Iy dans ’expression 2-47 de I... Le schéma du circuit d’exces
de phase de la figure 2-5 permet alors de modéliser I’effet du retard de phase pour le

courant du collecteur.

Le circuit thermique de la figure 2-5 permet de déterminer la variation de la
température de jonction en fonction du point de polarisation. Les résistances et les

courants de saturation varient en fonction de la température comme suit :

o VR
R(T,)=R(Ty ){—2—] Eq2-58
T
1
L
T N
I.(T,)=1.(TD)|| 22 XISex EAL_ 11 Eq 2-59
sUi2 s T, P Vi q
L. A

avec XR, XIS, EA sont des paramétres du modele.



44

Le modele VBIC est doté d’un grand nombre de paramétres qu’il faut extraire pour
simuler le comportement d’un transistor. Plusieurs procédures d’extraction de ces
parametres ont été développées ([10],[11]) et appliquées pour des transistors BJT. Le
méme modele a été également appliqué et vérifi€ pour un transistor TBH InGaP/GaAs

pour les simulations des comportements DC, AC et Grand-signal[12].

53]

Caco c

o

Itf 'Itr

Circuit thermique Circuit d’exces de phase

Figure 2-5 : Schéma du circuit équivalent du modéle VBIC [8]
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2.4. Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre une revue bibliographique des différents
modeles empiriques et physiques grand-signal utilis€és pour la simulation des
comportements des transistors bipolaires a hétérojonction. Nous avons présenté en
particulier leurs schémas électriques équivalents ainsi que les détails de développement

de leurs équations et les parametres associés.

Nous signalons que pour avoir un modgle grand-signal, la procédure générale de la
détermination des parametres est comme suit : premi¢rement, a partir des mesures DC
(Gummel plots, les courbes Ic-Vce...), on extrait les parameétres statiques (résistances,
parameétres des courants,...), ensuite, a partir des mesures parametres S a différents points
de polarisation, on extrait les parameétres petit-signal (capacités, inductances, temps de
transit...), enfin, a partir de ces derniers résultats, on détermine la dépendance des

parametres non-linéaires de la polarisation pour construire le modele grand-signal.

Notons qu’il y a plusieurs techniques d’extraction des parameétres petit-signal ([19]-
[25]), ces techniques sont basées sur un modele petit-signal qui est la linéarisation du
modele grand-signal et le schéma équivalent petit-signal. Dans la littérature, on trouve
deux configurations de base de circuit électrique équivalent petit-signal pour les TBH :
une topologie en 7 et une topologie en T. La topologie en 7 est la plus utilisée pour les
TBH et elle a été jugée la plus convenable et adaptée pour les procédures analytiques

d’extraction des paramétres petit-signal.

Dans le prochain chapitre, nous étudions en particulier un modele empirique grand-
signal. Ce modéle a été amélioré dans le but de modéliser d’autres phénoménes
intrinseques au TBH et d’avoir une meilleure précision au niveau des résultats de
simulation. Ce nouveau modele est baptisé nouveau modele empirique grand-signal pour

les transistors bipolaires a hétérojonction.



CHAPITRE III

NOUVEAU MODELE EMPIRIQUE GRAND-SIGNAL POUR
LES TRANSISTORS BIPOLAIRES A HETEROJONCTION
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3.1. Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons présenté un apercu des différents modéles
empiriques et physiques grand-signaux utilisés pour les transistors Bipolaires a

hétérojonction.

Dans notre projet de maitrise, une nouvelle approche systématique de modélisation
empirique grand-signal des transistors TBH a été développée. Cette approche est basée
sur un modele empirique qui tient compte des effets d’auto-échauffement et de la
température externe entourant le transistor. Nous avons étudié le modele empirique de
base, nous ’avons amélioré pour qu’il tienne compte d’autres phénomenes intrinseques
aux transistors TBH et nous avons développé une nouvelle approche d’extraction des
parametres du nouveau modele empirique de facon a minimiser ’utilisation des

algorithmes d’optimisation.

Dans ce chapitre, nous présentons cette nouvelle approche systématique pour la
modélisation des transistors bipolaires a hétérojonction. Nous commencons par la
présentation du modele empirique de base, la procédure d’extraction de ses paramétres et
les résultats de simulation DC. L’analyse de ces résultats nous a permis d’améliorer le
modele et d’introduire de nouvelles équations afin d’obtenir de meilleurs résultats. Dans
la deuxieme partie de ce chapitre, nous décrivons le développement du nouveau modele
empirique avec ses nouvelles équations associées aux effets Kirk, Avalanche et
température externe. Les résultats de simulations obtenus avec le modele et les mesures
DC et petit-signal sont, par la suite, présentés et discutés. Nous validons enfin le nouveau

modele empirique pour le mode d’opération grand-signal.
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3.2. Modéle empirique de base

Le circuit électrique équivalent du modele empirique de base pour les transistors
bipolaires a hétérojonction est donné par la figure 2-2. Il s’agit du mé&me circuit électrique

équivalent du modele empirique présenté dans la section 2-2 du chapitre précédent.

Le circuit électrique équivalent est composé d’une partie intrinseéque dont les
éléments dépendent de la polarisation (I,, V) et d’une partie extrinséque indépendante
de la polarisation. La partie intrinseque modélise le comportement électrique des
différentes jonctions du transistor, alors que la partie extrinséque modélise les éléments

parasites et les plots d’acces.

3.2.1. Partie extrinséque

Les €léments de cette partie sont indépendants de la polarisation. Les régions de
contact des €lectrodes de la base, du collecteur et de I’émetteur sont représentées,
respectivement, par les résistances Ry, R. et Re. Les éléments parasites Ly, L, Le, Cpp,
Cpe, Cppe modélisent les plots d’acces d’un Transistor Bipolaire a Hétérojonction en puce
ou les sondes de mesure sont placées. Le modele de la partie extrinséque dépend de
I’environnement du transistor (puce ou boitier) et aussi de la configuration des plots
d’acces. Une des géométries possibles des plots d’accés d’'un TBH est montrée a la

figure2-2.

3.2.2. Partie Intrinséque

En opération directe les non-linéarités du TBH sont :

e Le courant de la diode base-€émetteur I,,.
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e La source de courant collecteur-émetteur 1.

Le courant I, est modélisé par I’équation d’une diode donnée par :

I, =1 (e Ve —1) Eq3-1

avec Vy, est la tension appliquée a la jonction base-€metteur, a est le facteur d’idéalité de

la jonction (=1/MVt) et I; est le courant de saturation de la jonction base-émetteur.

Le courant I est I’élément non-linéaire le plus important dans tout le circuit. 1l est
mod¢lisé par une équation empirique qui dépend du point de polarisation (Ip,V¢e). La
dépendance du courant I; du point de la polarisation (I, Vce) est composé de deux parties :
une région ohmique ot le dispositif se comporte comme un dispositif résistif et une
région active ou il se comporte comme un dispositif actif ayant un gain en puissance. La

pente négative de la deuxieme partie est due aux effets d’auto-échauffement. (figure3-1)

L’équation non-linéaire du courant I est composée de deux facteurs multiplicatifs I
et I;. Le facteur I;; modélise le comportement ohmique et le facteur I.; modélise le

comportement actif. Les courants I¢; et I, sont donnés par les équations suivantes :

sinh(Xg)
Li(Iw. V..)=X Eq3-2
e1(p: Vee) = X, cosh(X, + Xp) 4

X I
avec Xg = —I——~3—+X4VCe et Iy, = ~b

bn I'vo

Iin est le courant de base normalisé par rapport au courant de base référence Iy (figure 3-
1). Le courant Iyp correspond au courant Ic qui n’est pas affecté par les effets d’auto-

échauffement (pente = 0).
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Figure 3-1 : Caractéristiques I.-V. d’un transistor Bipolaire 2 Hétérojonction

-1

X

ICZ (Ib,Vce)z {Sinh(l 3 +X6 Vce J} Eq 3-3
bn

I’équation empirique du courant du collecteur I; est donné par :

inh X .
| —S%0) fsinh S 4 X Vo)) Fq 3-4
COSth +X0) Ibn

Ly, Vee) =Ieler =X
Le courant I est aussi affecté par la température environnante, un autre terme est
alors ajouté au modele pour inclure ces effets extrinseques. I; est alors donné par:

sinh(XO )

(I, V..)=X
¢(Tb: Vee) leosh(X, + Xg)

T-T, )_ 1} Eq3-5

X {X{ T,
{sin ——5~+X6 Vee } o
Ibn
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avec Ty est la température ambiante de référence et T est la température externe du

transistor. X;,...,Xy sont les parameétres du modele qu’il faut extraire.

Les €éléments intrinséques restants sont : la capacité de la jonction base-émetteur Cy,
et la capacité de "Feedback" de la jonction base-collecteur Cy.. Ces capacités agissent en
opération petit-signal et grand-signal et dépendent de la polarisation. Leurs équations

sont données par les équations 2-24 et 2-25.

3.2.3. Procédure d’extraction des parametres du modele

La procédure générale d’extraction des parametres du modele consiste & déterminer
les parametres statiques (résistances et courants de base et du collecteur) a partir des
mesures DC, ensuite, a extraire les parametres dynamiques (capacités et inductances) a

partir des mesures parametres S.

3.2.3.1. Résistances d’acces

Les résistances Ry, R. et R, sont extraites & partir d’une optimisation aux moindres

carrés du systeme d’équation suivant :

Vie - (Ve +IpRp +dp +1.)R ) =0

, Eq 3-6
Vee ~(Vee +IR. +Ip +1)R) =0

oU, Vi, Ve, Vpett V. sont les tensions base-émetteur et base-collecteur extrinséques

et intrinseéques, respectivement.
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3.2.3.2. Courant de base

I’extraction des parameétres Is et a de la jonction base-émetteur se fait a partir des

mesures Gummel-Direct (I vs. Vi, pour Vipe=0).

3.2.3.3. Courant du Collecteur

Le courant du collecteur I, est mesuré en fonction de la tension intrinseque

collecteur-émetteur V. et du courant de base L.

L’extraction des parametres du modele du courant Ic se fait par optimisation. Cect
consiste & minimiser I’erreur entre les mesures et simulation des caractéristiques I.-V. du

transistor HBT. La procédure d’extraction se fait en quatre étapes :

Extraction de X1, X2, X3 et X4 en ajustant la partie résistive de la

caractéristique 1.~V a la température de référence To.

e [Extraction de X5 et X6 en ajustant la région active de la caractéristique Ic-Vee

toujours a la méme température de référence.

e Optimisation globale de tous les paramétres.

e [Extraction de X7 en ajustant la caractéristique IV, pour d autres
températures différentes de Ty, les autres parametres sont fixés a leurs valeurs

déja extraites.



3.2.34. Parameétres dyvnamigues

Les parameétres extrinseques Ly, L¢, Le, Cpp, Cpc et Cppe et les capacités intrinséques
Cpe et Cpc sont déterminés en ajustant le modéle aux mesures parametres S a différents
points de polarisation. Les parametres extrinseques sont indépendants de la polarisation et

les parametres intrinséques sont des fonctions de la polarisation.

La dépendance des éléments intrinséques de la polarisation permet de déterminer les

parametres ap, by, a; et b, des modeles des capacités Cy, et Cy (équations 2-24 et 2-25).

3.2.4. Résultats de simulation du modéle Statique

Le modéle empirique de base a ét€ implanté dans ADS et a été utilisé pour simuler
les caractéristiques I.-V.. ainsi que les Gummel-Direct de trois transistors de Nortel
HBT1, HBT2 et HBT3 ayant des surfaces d’émetteur différentes. Pour chaque transistor,
nous avons extrait les parametres du modéle statique. Le tableau 3-1 représente les
parametres des éléments agissant en opération DC extraits pour les trois transistors. Les
valeurs de ces parameétres seront utilisées dans le circuit de la figure 3-1 pour la

simulation des trois transistors pour le mode d’opération DC.



HBT 1 HBT 2 HBT 3
Rb (Q) 5.1 6.38 8
Re (Q) 778 15 29
Re (Q) 0.4 0.8 2
IS (A) 1.03e-23 3.442¢-24 1.67e-23
a 31.8 31.71 29.66
b0 (A) 25¢-6 10e-6 4e-6
X1 4.44e-5 1.81e-5 7.17e-6
X2 -4.753 479 478
X3 -0.063 -0.0635 -0.0578
X4 12 11.52 10.39
X5 1.335 1.21 1.22
X6 8e-3 6.78¢-3 3.45¢-3
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Tableau 3-1: Paramétres statiques du modele empirique de base pour les transistors HBT1, HBTZ et

HBT3
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Les figures 3-2, 3-3 et 3-4 montrent une comparaison entre les mesures et les
simulations I.-V. des trois transistors TBH, a la température externe 25°C. Ce résultat est
obtenu apres optimisation globale de tous les parametres dans le but de minimiser I’écart
entre les simulations et mesures I.-V.. Nous avons utilisé la routine d’optimisation
d’ADS, la méthode du Gradient comme fonction d’optimisation et I’erreur quadratique

comme fonction d’erreur.

A partir de la comparaison entre les mesures et les simulations I.-V.. des trois
transistors TBH, nous pouvons conclure que le modéle tient compte de effet d’auto-
échauffement lié a 1'augmentation de la température de la jonction du transistor.
Cependant, le modele n’arrive pas a capter I'effet de la diminution du courant du

collecteur au niveau du coude (voir figure 3-2), ce phénomene est lié a Ieffet Kirk.

Nous avons, également, effectué des simulations Gummel-Direct (Ic, Iy vs. Ve pour
Vi.=0) avec le méme modele. Les résultats des simulations sont donnés par les figures 3-
5, 3-6 et 3-7. Ce type de simulation permet de donner une idée sur la validation du
modéle pour une grande plage du courant, des plus faibles (de ’ordre de 10"°A) au plus

forts (de I’ordre de 0.1 A) courants.

Les figures 3-5, 3-6 et 3-7 montrent un bon accord entre les mesures et les
simulations Gummel-Direct du courant de base I, quant au courant du collecteur, nous
avons constaté que le modéle n’arrive pas a suivre les mesures au-dessous d’une certaine
limite, cette limite correspond au courant de base de référence Io. En effet, si nous
examinons ’expression 3-4 du courant du collecteur, nous constatons que les termes
X3/, et X5/1p, sont inversement proportionnels au courant de base, donc plus le courant
de base est faible plus ces termes sont grands (dans le cas des Gummel-Direct 1/Iy, peut
atteindre 10°) ce qui cause un probléme de convergence au niveau du courant I; et c’est

ce qui explique I’allure des simulations Gummel-Direct.
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HBT3 a T=25°C
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Figure 3-5 : Comparaison des simulations du modele empirique de base (-) et mesures (+) Gummel-

Direct du HBT1 & T=25°C
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Figure 3-6 : Comparaison des simulations du modéle empirique de base (-) et mesures (+) Gummel-
Direct du HBT2 a T=25°C
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Figure 3-7 : Comparaison des simulations du medele empirique de base (-) et mesures (+) Gummel-
Direct du HBT3 a T=25°C
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Nous avons présenté dans cette section le modele empirique de base, nous ’avons
utilisé pour des simulations I.- V. et Gummel-Direct de trois transistors TBH. D’ apres les
résultats obtenus, nous avons constaté que les équations du modele arrivent a suivre
Peffet d’auto-échauffement des transistors, mais ne modélise pas certains phénoménes
physiques liés aux transistors HBT, tel que I'effet Kirk. Nous avons constaté également
que pour les simulations Gummel-Direct le modele du courant du collecteur n’arrive pas

a suivre les mesures pour les faibles niveaux de courant.

L’étude de ce modele nous a permis de comprendre les phénomenes intrinséques aux
transistors TBH et de développer de nouvelles équations pour mieux simuler les
compbﬁements des transistors TBH et d’améliorer les résultats de simulation obtenus.

Ceci sera détaillé dans la prochaine section.

3.3. Nouveau Modele Empirique

Nous présentons dans cette section les modifications apportées au modele empirique
de base, afin de tenir compte de certains phénoménes qui n’étaient pas modélisés, et
améliorer, ainsi, les résultats de simulation. Nous présentons, ensuite, les analyses DC et
petit-signal. Nous détaillons pour chaque analyse la procédure d’extractions des
parametres et les résultats de simulation correspondants. Nous validons enfin le nouveau

modele empirique pour I’analyse grand-signal.

3.3.1. Modifications apportées au modéle empirique de base

Les modifications apportées au modéle empirique de base concernent I’introduction
des effets Kirk et avalanche pour le courant du collecteur et 'effet de la température
externe pour le courant de base, et enfin la modification de I’équation du courant du

collecteur pour les faibles courants de base.
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3.3.1.1. Schéma électrique équivalent

Le schéma électrique équivalent du nouveau modele empirique est donné par la
figure 3-8. Par rapport au schéma électrique équivalent du modele empirique de base
(figure 2-2), le nouveau schéma tient compte de I’effet distribué de la résistance de base
Ry et Ryp) et de la capacité de la jonction base-collecteur (Cy, et Cg.). Cect est dii a la

structure verticale des couches épitaxiales du TBH.

Cpbe
1
. A
[ &

B gy i|ru " | C
O And HT B
A A Cec A
Cpb| ' Cbe;g Th(Vbe) | Cpe
T Vbe : — Vee |
Vbe' E Te(Th, Vee) Vee'

Partie intrinséque
777 77

Figure 3-8 : Schéma du circuit électrique équivalent du nouveau modéle empirique pour les

transistors TBH
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3.3.1.2. Effet Kirk

Ce phénoméne devient de plus en plus important pour les nouveaux transistors TBH.
En effet plus les dimensions des transistors sont réduites, plus leffet Kirk est

prépondérant.

L’effet Kirk est modélisé par un facteur noté fi relié a la physique du dispositif selon

I’équation suivante [28]:

1 sile<R2=Il+ap *|ppe — Vic
fkde)= 1+oy * 1-1/12_11 sinon H 37
Ie-T1

avec 12 est le courant du collecteur pour lequel apparait l'effet Kirk [49], ce courant est

donné par I’équation 1-7 et I, ayp, 0y, Xk et @y, sont des parametres du modéele.

L’introduction de Deffet Kirk dans le modéle consiste a diviser le courant du
collecteur I, par le facteur fi. L’utilisation de cette relation conventionnelle dans le
modele a pour conséquence une divergence au niveau des courbes I.-V., ceci est dii, en

fait, 4 la discontinuité de la dérivée de la fonction fy en I,.

Une nouvelle relation pour le facteur fi est alors développée [7], cette relation est

donnée par :

1 sile<I2=I1+ap *|pp. — Vic

frdeo)= - Eq 3-8

Ic—-11
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Nous avons bien vérifié la continuité de cette fonction en I2 et la continuité de sa

dérivée, ce qui assure la convergence du modele pour les différents modes de simulation.

Nous avons adapté cette derniere fonction a notre modele dans le but de pouvoir
extraire ses parametres d’une facon simple et automatique. La nouvelle équation que

nous avons développée est la suivante :

1 sil, <I2'=I1+a’}, . Vee

ftdo)= , —I1’) sinon Eq 3-9
A [T R eae L ———?' ],1_11 1
v C_.

avec I1’, a’p, o’y et XK’ sont des paramétres du modeéle a extraire et I, est le courant

défini par la relation 3-5.
La nouvelle expression du courant du collecteur est donnée par :

I.(I,, V)= I, _MEB Eq 3-10
e¥b e UK, _ MEB) d
avec Ic_MEB est le courant du collecteur du modele empirique de base donnée par la

relation 3-5.

Nous pouvons voir cet effet directement sur les courbes I~V (figure 3-9), le courant
12’ qui limite I’apparition de I'effet Kirk est modélisé par une droite linéaire en fonction
de V. dans le plan des courbes I.-Ve.. Cette droite a pour origine le paramétre 11” et pour
pente le parametre & p. Ainsi, nous pouvons déterminer directement 2 partir des mesures

I.-V,e deux paramétres parmi les quatre de 1’équation liée a 'effet Kirk.
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Figure 3-9 : Modélisation de Peffet Kirk
(-) : Modéle sans effet Kirk, (+) : Mesures

3.3.1.3. Effet d’avalanche

L’effet d’avalanche est généralement modélisé par le coefficient multiplicatif de
Miller [36] donné par I’équation 1-8. Nous avons conservé cette forme d’équation et nous
avons changé ses parameétres pour pouvoir ’inclure dans le nouveau modele empirique.
Ainsi, I’'introduction de I’effet d’avalanche dans le modele consiste a multiplier le courant

du collecteur du modele empirique de base par le coefficient multiplicatif suivant :

M= — Eq3-11

avec Ve, et m sont des parametres du modéle a extraire.
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La nouvelle expression du courant du collecteur est donnée par :

1. MEB
Iy, Vee) = <

R —— Eq 3-12
fk(. _MEB)

Le coefficient M est directement 1ié a la tension collecteur-émetteur de polarisation,
et les paramétres qui lui sont liés peuvent étre déterminés directement a partir des courbes

IC_VCC'

3.3.1.4. Effet de la température externe

L’équation 3-5 du modele empirique de base prend en compte les effets de la
température externe pour le courant du collecteur. Mais, ce phénomene affecte aussi le
courant de base. La courbe 3-10 montre la variation des mesures Gummel-Direct du

courant de base I avec la température externe.

Ainsi, I’équation 3-1 du modeéle empirique de base est modifiée par :

Ip =1,(T)* (ea(T)'Vbe - 1) Eq3-13

avec a(T) et Is(T) sont donnés par les équations suivantes :

2
T T
a(T):an ——1 +ajp ———]11+a Eq 3-14
T, T,

2
Ig(T) =1g.exp| azz(—TI——lJ +a21[T1—1j Eq 3-15

(o] o]
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avec a et I sont les paramétres du courant de base a la température de référence T,. ay,

aj7, 41 €t ay; sont les parametres du nouveau modele empirique a extraire.

1E-2

Ln(Ib)

T=100°C
T=50°C
T=25°C i

11 1.2 13 14
Vbe (V)

Figure 3-10 : Variation du courant de base avec la température externe

3.3.1.5. Courant du collecteur

D’apres les résultats de simulation Gummel-Direct présentés par les figures 3-4, 3-6
et 3-8, nous avons constaté que 1’équation du courant du collecteur du modele empirique
de base n’arrive pas a suivre les mesures pour les faibles niveaux de courant et plus
précisément pour un courant de base inférieur a Ipo. Une forme plus appropriée qui assure

la stabilit€ numérique du courant du collecteur est donnée par :

I, sily>I
Iy, Vo) =1 © b~ 760 Eq3-16
ay(Ty, )*2 sinon

avec, I.est ’expression du courant du collecteur donnée par Péquation 3-12 et o;jet o)

sont des constantes déterminées a partir de la continuité et de la continuité de la dérivée

de I’équation 3-16 en Iy. Ces deux constantes sont données par :
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oy =1 (Tpo, Vee)
I dle(Iy, Vee )| Eq3-17
Ic(IbO’Vce) aIb

o
i lIb =Ipo

3.3.2. Analyse des caractéristiques DC

3.3.2.1. Extraction des paramétres statiques

La procédure d’extraction des parameétres statiques du modele empirique de base est
basée essentiellement sur ’optimisation. Nous avons développé une nouvelle approche
d’extraction des parametres statiques du nouveau modele empirique. Cette approche est
basée sur une extraction directe des parameétres a partir des mesures. Elle consiste a
déterminer les résistances d’accés a partir des mesures "Fly-Back", ensuite, les
parametres du courant de base a partir des mesures Gummel-Direct (I, vs. Vi pour
Vpe=0), enfin les parametres du courant du collecteur a partir des mesures I-V et

Gummel-Direct (I vs. Ve pour Vi,c=0).

a- Résistances d’acces

L’extraction des résistances d’acces Ry, R et R, est réalisée a partir des mesures Fly-
back [43]. 1l existe deux types de mesure Fly-Back. La premi¢re mesure nommée Fly-
back A consiste a faire varier le courant de base I, pour un courant du collecteur I; nul et
mesurer les tensions collecteur-émetteur V. et base-émetteur Vi . La deuxiéme mesure
nommée Fly-back B consiste a faire varier le courant du collecteur I pour un courant de

base constant et mesurer ]a tension collecteur-émetteur V..
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On détermine alors les résistances Ry et Re a partir des mesures Fly-back A pour

les forts courant I, en résolvant le systeme d’équations suivant :

Ve
=R Eq 3-18
ab ¢ 1
Ve
olb e b q

La somme des résistances R. et R, est déterminée a partir des mesures Fly-back B a

fort courant I, comme suit :

Ve

“R.+R Eq 3-20
dlc ¢ © 1

b- Courant de base

L’extraction des parametres Is et a de la jonction base-émetteur se fait a partir des
mesures Gummel-Direct du courant de base. Connaissant la pente et I’origine de la droite
modélisant la région linéaire de la courbe, on peut déterminer les parameétres Is et a de la

diode (voir figure 3-13). Les paramétres ajy, ajp, az et axp sont extraits a partir des

mesures Gummel-Direct du courant de base pour différentes températures.

¢- Courant du collecteur

Les paramétres X1...X6 de I’expression du courant du collecteur du nouveau modele
empirique sont déterminés de la méme facon que pour le modele empirique de base. Les
parametres 117 et o’y 1iés a ’effet Kirk sont déterminés directement a partir des mesures
I.-Vee (voir figure 3-9), les autres parametres oy et XK’ sont déterminés par optimisation

des mesures I.-Ve. Si on dispose des mesures [-V la ol Deffet d’avalanche est
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prépondérant (fortes tensions V), alors, on peut en extraire les parametres d’avalanche.
Enfin, le paramétre X7 est déterminé a partir des mesures Gummel-Direct du courant du

collecteur pour différentes températures.
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Figure 3-13 : détermination des parametres a et Ig & partir des mesures Gummel-Direct du courant

de base

3.3.2.2. Résultats de simulation DC

Les paramétres statiques du nouveau modéle empirique sont extraits en suivant la
procédure d’extraction expliquée et en se servant uniquement des mesures Fly-back, I.-
Ve et Gummel-Direct. Les parameétres d’avalanche ne sont pas extraits parce que les
mesures I.-V. dont nous disposons ne sont pas poussées jusqu’a 1’apparition de I’effet

d’avalanche.
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Les parametres extraits sont utilisés dans le circuit de la figure 3-8 pour faire des
simulations DC. Notons que pour les simulations DC, le schéma équivalent du modele
statique n’inclut ni les capacités ni les inductances parce qu’elles n’ont pas d’influence en
opération DC. Le nouveau modele empirique a été implanté dans le simulateur HP-ADS
et a été utilisé pour simuler les caractéristiques I.-V. ainsi que les Gummel-Direct des
trois transistors HBT1, HBT2 et HBT3. Le tableau 3-2 représente les parametres des

éléments agissant en opération DC extraits pour les trois transistors.

Les figures 3-14, 3-15 et 3-16 montrent une comparaison entre les mesures L~V des
trois transistors HBT1, HBT2 et HBT3 & une température externe de 25°C et les
simulations en utilisant le nouveau modele empirique. Le bon accord entre les
simulations et les mesures nous permet de conclure que le nouveau modele prédit avec
une excellente précision le comportement DC des transistors TBH dans toutes les régions
d’opération directe. Le nouveau modele capte mieux les phénomenes physiques liés aux

transistors TBH que le modele empirique de base.
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Figure 3-14 : Comparaison des simulations du nouveau modéle empirigue (-) et mesures (+) Ic-Vee

du HBT1 & T=25°C




Paramétres HBT 1 HBT 2 HBT 3
Rb (Q) 5.1 6.38 8
Re (Q) 7.78 15 29
Re (Q) 0.4 0.8 2
IS (A) 1.03¢-23 3.442¢-24 1.67¢-23

a 31.8 31.71 29.66
b0 (A) 25e-6 10%-6 4e-6
X1 4.44e-5 1.81e-5 7.17e-6
X2 -4.753 -4.79 -4.78
X3 -0.063 -0.0635 -0.0578
X4 12 11.52 10.39
X5 1.335 1.21 1.22
X6 8e-3 6.78¢-3 3.45¢-3
X7 0.03 0.02 0.01
ok 10.5 9 7
U 0.021 0.0068 1.8¢-3
§K -0.048 -0.008 de-4
XK’ 1.45 0.92 0.78
an 0.157 0.486 0.1685
an -2.498 3762 -2.5938
az 4.042 5.812 43924
a) -0.201 -0.641 -0.2578
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Tableau 3-2 : Parametres statiques du nouvean modéle empirique pour les transistors HBT1, HBT2

et HBT3
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Figure 3-15 : Comparaison des simulations du nouveau modéle empirique (-) et mesures (+) Ic-Vce

du HBT2 a T=25°C
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Figure 3-16 : Comparaison des simulations du nouveau modéle empirique (-) et mesures (+) Ic-Vce

du HBT3 a T=25°C
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Nous avons aussi simulé les caractéristiques Gummel-Direct avec le nouveau modele
empirique. Les figures 3-17, 3-18 et 3-19 montrent une comparaison entre les mesures
Gummel-direct des trois transistors HBT1, HBT2 et HBT3 a une température externe de
25°C et les simulations en utilisant le nouveau modele empirique. Ces figures montrent
un bon accord entre les mesures et les simulations illustrant ainsi la validité du nouveau

modele empirique aussi pour les simulations Gummel-Direct.

La comparaison entre les résultats de simulation Gummel-direct du nouveau modele
empirique et du modele empirique de base permet d’étendre la validité de ce nouveau
modele empirique par rapport au modele empirique de base et de couvrir une plus grande

plage des courants de base et collecteur.
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Figure 3-17 : Comparaison des simulations du nouveau modeie empirique (-) et mesures (+)

Gummel-Direct du HBT1 a T=25°C
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Figure 3-18 : Comparaison des simulations du nouveau meodéle empirique (-) et mesures (+)

Gummel-Direct du HBT2 a T=25°C
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Figure 3-19 : Comparaison des simulations du nouveau modéle empirique (-) et mesures (+)

Gummel-Direct du HBT3 a T=25°C
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Le modéle a été également validé pour différentes températures externes. Les
mesures Gummel-direct des trois transistors HBT1, HBT2 et HBT3 a différentes
températures externes T=50°C, 75°C et 100°C ont été comparées aux résultats de
simulation du nouveau modele empirique en utilisant les parametres du tableau 3-2. Les
résultats de simulation sont donnés en annexe II, ils montrent une bonne cohérence entre
les simulations et les mesures pour les trois températures. Ceci permet de valider le
nouveau modele pour les simulations Gummel-Direct a différentes températures a la fois

pour le courant de base et aussi pour le courant de collecteur.

Les paramétres statiques du schéma équivalent du nouveau modele empirique sont
maintenant déterminés pour les trois transistors HBT1, HBT2 et HBT3. Le nouveau
modele a €té validé et pour les simulations I.-V¢. et Gummel-direct. Les valeurs extraites
des parameétres statiques restent inchangées pour les simulations petit-signal. Il reste a
identifier les parameétres qui agissent en petit-signal, a savoir les capacités, les
inductances, la résistance Ry, et le temps de transit et valider le modele pour le mode

d’opération petit-signal. Ceci étant I’objectif de la prochaine section.

3.3.3. Analyse Petit-Signal

La deuxieme étape pour compléter le schéma équivalent du nouveau modele
empirique est D'identification et I'extraction du reste des €léments qui agissent en
opération RF. Plusieurs techniques d’extraction des parameétres petit-signal ont été
développées dans le but de pouvoir les extraire d’une facon systématique ([19]-[25]). Ces
techniques sont basées sur des schémas équivalents petit-signal et sont, généralement,

analytiques ou semi-analytiques.

Le schéma équivalent petit-signal du nouveau modele empirique est donné par la
figure 3-20. Les parameétres Rye, gmo et go sont déterminés a partir du modele statique

comme indiqué par les équations 3-21, 3-22 et 3-23, ces parametres dépendent du point
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de polarisation. Si le modele grand-signal est rigoureux, alors ces équations donnent une

bonne estimation des valeurs de ces parametres en petit-signal.

ol
1 _ % Eq 3-21
R be aVbe
ol
gmo = ——> Eq 3-22
Ve
dl
go = —% Eq 3-23
Ve

3.3.3.1. Extraction des paramétres dynamiques

Les seuls inconnus du modele équivalent petit-signal sont les capacités les
inductances la résistance Ry, et le temps de transit. Les capacités et les inductances
parasites sont déterminées en utilisant des techniques de "de-embedding”. Parmi ces
techniques, il y a la technique de mesure des parameétres S a "froid" ([50],[51]). En effet,
quand le transistor est "froid", (I,=0, V.=0), ses mesures parametre S nous permettent de
déterminer les inductances et les capacités parasites, dans cette configuration les éléments
parasites deviennent prépondérants dans certaines gammes de fréquence et leur

détermination est alors possible avec une précision acceptable.
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Figure 3-20 : Schéma équivalent petit-signal du nouveau modéle empirigue

Dans notre projet de maitrise, les mesures de parametres S dont nous avons disposé
sont déja "de-embeddées"” en utilisant une technique qui a ét€ proposée dans [52]. Donc,
nous n’étions pas amenées a déterminer les éléments parasites. Nous avons utilisé les
mesures paramétres S "de-embeddées” pour déterminer directement les parameétres
intrinséques manquants, a savoir les capacités Cye, Cpc et Cc 1a résistance Ry et le temps

de transittd .

Pour ce faire, nous avons utilisé la technique d’extraction petit-signal présentée par
Iarticle [19]. Cette technique est basée sur des mesures parameétres S pour différents
points de polarisation. Le schéma équivalent petit-signal du nouveau modele empirique
étant le méme que celui de I'article [19], ce qui nous permet de déduire directement les
valeurs des parameétres qui manquent. L’extraction des parametres petit-signal pour

différents points de polarisation nous permet de déduire I’évolution des capacités Cpe, Che
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et Ce et le temps de transitTd en fonction de la polarisation. La résistance Ry, varie peu
en fonction de la polarisation pour la cas du transistor HBT1 (de 6.2 a 6.8 ). Pour

simplifier le modele, nous I’avons considérée indépendante de la polarisation.

a- Capacité base-émetteur

La capacité base-€émetteur modélise les courants réactifs associés aux variations de

charges commandées par la tension base-émetteur :

— aQbe

= Eq 3-24
Ve

be
Cette capacité est modélisée par la somme d’une capacité de jonction Cj,e résultant

de la variation de la profondeur de la région de charge d’espace et d’une capacité de
stockage Cgpe résultant des charges stockées et commandées par la jonction base-

émetteur. Ces deux capacités sont modélisées par les deux équations suivantes :

Cibe = = o Eq 3-25
jbe
1__ Vbe
Vibe
v
Cope = Bl + B2 (1 - (];c] I Eq 3-26

avec Cipe, Vibe, Mipe, B1, B2 et ¢ sont les paramétres du modele de la capacité base-

émetteur.

La figure 3-21 montre I’évolution du modele et des valeurs extraites de la capacité

base-émetteur en fonction du courant de courant du collecteur et de la tension base-
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collecteur. Nous avons développé sous le Logiciel Matlab un algorithme d’optimisation
basé sur la méthode des moindres carrées (fminsearch) qui permet de déterminer les
parametres du modele de la capacité. La moyenne des erreurs normalisées entre les

valeurs extraites et le modele de la capacité base-émetteur reste inférieure a 7%.

25612
/ Ic
]
2E-12 "
® 15mA
/E‘ : lomA
1.5E-12 g - ® 7.5mA
a a
>] & a
Che(F) ] s SmA
& a
) a ] . s 2.5mA
1E-12 — - g e
/'m
]
™ = =
5E-13 —_— . = '
a B
0 ‘ ; ; ; : ; . : .
- 0.5 0 0.5 1 15 2 25 3 35 4
Vbe(V)
Figure 3-21: Evolution de Ia capacité base-émetteur en fonction de la tension base-collecteur et du
courant du collecteur

b- Capacité base-collecteur

Comme la capacité base-émetteur, la capacité base-collecteur est modélisée par la
somme d’une capacité de jonction et une capacité de stockage, mais, cette dernicre
n’intervient qu’en régime saturé, c’est pour cela que nous n’en tenons pas compte. La

capacité de jonction est distribuée en une partie extrinséque Cy et une partie intrinséque
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Cee. D’apres le modele adopté, seule la capacité C.. est modulé par le courant du

collecteur.

Ces deux capacités sont modélisées par les deux équations suivantes :

Coc = M e Eq3-27

CCC = ijC [ ‘—‘i‘;} Eq 3"28
1— VbC

V.

avec Cive, Vibe> Mjbes Cices Viee, Mee, Lo sont des parametres du modele.

Les figures 3-22 et 3-23 montrent 1’évolution des capacités Cy. et C,. en fonction du
courant de collecteur et de la tension base-collecteur. D’apres ces figures nous pouvons
constater que la capacité C est modulée en fonction du courant de collecteur alors que la

capacité Cy. ne 1’est pas.

Nous avons également développé sous le Logiciel Matlab un algorithme
d’optimisation basé sur la méthode des moindres carrées (fminsearch) qui permet de
déterminer les parameétres du modele des capacités Cy. et C... La moyenne des erreurs
normalisées entre les valeurs extraites et le modéle de la capacité Cy. reste inféricure a

10%, celle de la capacité C, reste inférieure a 6%.
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Figure 3-22 : Evolution de la capacité base-collecteur extrinséque en fonction de la tension base-

collecteur et du courant du collecteur
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Figure 3-23 : Evolution de la capacité base-collecteur intrinseque en fonction de la tension base-

collecteur et du courant du collecteur
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c- Temps de transit

L’extraction du schéma équivalent petit-signal nécessite la prise en compte du temps
de transittd associé a la transconductance collecteur émetteur. Ce retard de phase est
associé au courant de collecteur pour le modele grand-signal (exp(-j2nftd) avec f est la
fréquence). La technique d’extraction petit-signal que nous avons utilisée dans notre
modélisation permet de déterminer analytiquement td . L’équation que nous avons utilisé
pour modéliser la variation de Td est une équation linéaire en fonction de la tension

collecteur-€émetteur :

td=0y + 0y Ve Eq 3-29
avec 0y et O.psont des parametres du modele.
La figure 3-24 représente les évolutions de td extrait analytiquement et du modéle

de tddonné par I’équation 3-29 en fonction du courant du collecteur et de la tension

collecteur-émetteur. La moyenne des erreurs normalisées ne dépasse pas 5%.

3.0E-12
2.5E-12
Ic
2.0E-12 —
= I5mA
)
¥ 15E-12 +— » [0mA
3
]
1.0E-12 7.5mA
=2 S5mA
5.0E-13 - ® 2 5mA
0 -0E+OO T T T 12 T
0 1 2 3 4 5 6
Vee(V)
Figure 3-24 : Evolution du temps de transit en fonction de la tension collecteur-émetteur et du
courant du collecteur
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3.3.3.2. Résultats de simulation petit-signal

Les parametres dynamiques du nouveau modéle empirique sont extraits en suivant la
technique d’extraction petit-signal expliquée dans 'article [19], et ce, en se servant des
mesures paramétres S a différents points de polarisation. Nous avons remarqué que le
gmo déterminé a partir du modele empirique DC était supérieur a celui déterminé a partir
de la technique d’extraction petit-signal. Cet écart se voit essentiellement sur le parametre
S,1 simulé. Pour corriger I’€cart au niveau de Sy;, nous avons dit modifier la valeur de la
résistance R.. Une fois les parameétres petit-signal extraits pour plusieurs points de
polarisation, nous avons déterminé les paramétres des équations 3-25 a 3-29 qui
permettent d’avoir un bon ajustement avec les valeurs des parametres extraits. Le tableau

3-3 représente les valeurs de ces parameétres pour le transistor HBT1.

Ces parametres sont par la suite utilisés dans les équations des capacités et du temps
de transit du circuit de la figure 3-8 pour faire des simulations paramétres S. Nous avons
dii enlever les capacités et les inductances parasites parce que les mesures parametres S

dont nous avons disposé sont déja "de-embeddées”.

Les figures 3-25 et 3-26 montrent une comparaison entre les mesures et les
simulations paramétres S du transistor HBT1 pour deux différents points de polarisation.
Ces résultats petit-signal illustrent, encore une fois, la précision du nouveau modele
empirique. Nous avons ainsi validé le nouveau modele empirique pour les modes
d’opération DC et petit-signal. Fautes de disposer de mesures grand-signal, nous n’avons
pas pu comparer les résultats de simulation grand-signal du modele avec des mesures
potentielles. Cependant, nous avons fait des simulations grand-signal avec le nouveau

modele empirique pour tester sa convergence. Ceci fera I’objet de la prochaine section.



Paramétres HBT 1
Cjpe () 1.26e-14
Vipe (V) 1.5285

Myjhe 1.7708
By -2.61e-12
B2 4.08e-11
o (V) 0.61
Cipe () 1.28e-14
Vibe (V) 0.713
Mjpe 0.295
Cjec () 2.922e-14
Viee (V) 1.35
Myee 0.343
L (A) 0.04
o 8.878e-13
oz 2.967e-13
Rbb () 6.4
Re () 1
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Tableau 3-3 : Paramétres dynamiques du nouveau modéle empirique pour le transistor HBT1
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3.3.4. Analyse grand signal

Le modele grand-signal a été implanté dans le simulateur non-lin€aire ADS 2002.
Les valeurs des paramétres du modele sont celles données par les tableaux 3-2 et 3-3 du
transistor HBT1. Les caractéristiques grand-signal du dispositif sont simulées en utilisant
le nouveau modéle empirique. La technique d’équilibrage harmonique présente dans le
simulateur ADS permet de calculer les caractéristiques de puissance et de gain en

fonction de la puissance d’entrée. Cette technique est décrite en détail dans [53].

La figure 3-27 représente 1’évolution simulée de la puissance a la sortie du HBT1 et
du gain en puissance en fonction de la puissance d’entrée a la fréquence 1Ghz pour deux
points de polarisation ( point 1 : I;=150mA, V=4V et point 2 : [,=300mA et V.=4V).
Ce résultat montre la convergence et les prédictions du nouveau modéle empirique des

caractéristiques grand-signal des transistors bipolaires a hétérojontion.
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Figure 3-27 : Evolution de la puissance de sortie et du gain de puissance en fonction de la puissance

d’entrée du HBT1
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La figure 3-28 représente I'évolution simulée des puissances de sortie des trois
premieres harmoniques (f =1, 2 et 3 GHz) en fonction de la puissance d’entrée pour le
point de polarisation (I,=300mA et V.=4V). De cette figure, on peut constater que le
modéle prédit les niveaux de puissances harmoniques sur une grande plage dynamique.
Pour une puissance d’entrée inférieure a -20 dBm le gain est linéaire, au-dela de cette
puissance le signal de sortie commence a étre distortionné, il s’agit de la zone de
compression. Les niveaux de puissance de la deuxieme et la troisiéme harmonique
pout(2fo) et pout(3fo), sont au moins 10 dB plus faible que le niveau de puissance de la
fréquence fondamentale. La méme observation s’ applique aussi aux formes d’ondes de la
tension de sortie pour différentes puissances d’entrée (figure 3-29). La distorsion dans les

formes d’ondes est présente pour une puissance d’entrée supérieure a -20 dBm.
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Figure 3-28 : Evolution des puissances harmoniques en fonction de la puissance d’entrée du HBT1
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Figure 3-29 : Formes d’onde de la tension de sortie dans une charge de 50 Q pour différentes

puissances d’entrée

3.4. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté un nouveau modeéle empirique grand-signal
pour la modélisation des transistors bipolaires a Hétérojonction. Ce modele est basé sur
un ancien modele empirique dont les équations ne permettaient pas de capter tous les
phénomenes et caractéristiques liés aux transistors TBH. Nous avons donc développé de
nouvelles équations qui permettent, quant a elles, de prédire avec précision les
comportements des transistors TBH pour les trois modes d’opération DC, petit-signal et

grand-signal.

Nous avons également développé une approche systématique pour ’extraction des
paramétres du nouveau modele basée sur un nombre de mesures limité. Ceci consiste a

extraire en premier lieu les parametres statiques : les résistances d’acces a partir des
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mesures Fly-back, les parametres du courant I, a partir des mesures Gummel-direct a
différentes températures et les parameétres du courant du collecteur a partir des courbes .-

Vee.

La deuxiéme étape consiste a extraire les paramétres dynamiques du modele. Une
technique d’extraction analytique a été utilisée pour extraire les capacités non-linéaires, la
résistance Ry, ainsi que le temps de transit en fonction du point de polarisation. Les
parameétres modélisant les variations des capacités non-linéaires et du temps de transit en
fonction de la polarisation sont enfin déterminés en utilisant un algorithme

d’optimisation.

Le nouveau modele empirique pour les transistors TBH étant entierement déterminé,
il est possible de I'utiliser pour toutes les simulations possibles. La comparaison des
résultats de simulation du nouveau modele empirique avec les mesures Ic-Vce, Gummel-
direct a différentes températures et parametres S a différents points de polarisation a
montré un trés bon accord, ce qui nous a permis de valider le modele pour les modes
d’opération DC et petit-signal. Nous avons €galement fait des simulations grand-signal
avec le nouveau modele empirique pour voir sa convergence, mais sans avoir de mesures

grand-signal pour pouvoir faire une comparaison.

Le nouveau modele empirique a été implanté dans le simulateur non-linéaire HP-
ADS 2002 sous la forme d’un SDD. Les simulations dans ce chapitre ont été faites sous
ADS en utilisant ce modele SDD. Dans le prochain chapitre, nous discutons des
possibilités d’implantation d’un modele non-linéaire dans ce simulateur en se servant de

deux différents types de modeles prédéfinis sous ADS.



91

CHAPITRE 1V

IMPLANTATION D’UN MODELE NON-LINEAIRE SOUS LE

SIMULATEUR HP-ADS
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4.1. Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons décrit en détail les étapes du développement
du nouveau modele empirique grand-signal pour les transistors TBH. Nous avons
également présenté les résultats de simulations de ce modele pour différents modes
d’opérations. Pour ce faire, nous étions amenées a ’implanter dans un simulateur non-
linéaire sous forme d’un dispositif défini par un symbole et des équations. Il s’agit du
modele SDD d’ADS. Le simulateur ADS permet également a ses utilisateurs a travers
une interface graphique de créer leurs propres modeles compilés (UCM), ceci demande
plus de temps et de précision parce qu’il faut définir la structure du modele et écrire le

code associé en langage de programmation C.

Dans ce chapitre nous présentons les deux types de modeles prédéfinis sous ADS, a
savoir, le modele SDD et le modele UCM [54]. Nous présentons pour chaque modéele les
caractéristiques et les détails de définition. Nous détaillons par la suite les procédures
d’implantation du modele Gummel-Poon modifié et du nouveau modele empirique

grand-signal.

4.2. Modele SDD

Dans cette section nous présentons le modele SDD d’ADS. Ce dispositif offre la
possibilité de créer un modele non-linéaire, défini par un utilisateur, capable de simuler
les comportements grand-signal et petit-signal d’un dispositif non-linéaire sans recourir a

un langage de programmation.

4.2.1. Caractéristiques d’un modéle SDD

Les techniques disponibles dans ADS pour modéliser les dispositifs non-linéaires

étaient limitées ou encombrantes. Une des techniques serait de modéliser les équations du
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dispositif en utilisant des composants discrets, généralement des résistances, des
capacités, des inductances et des sources commandées. Puisque la plupart des simulateurs
consideérent généralement ces dispositifs comme linéaires, cette approche pourrait €tre
utilisée pour modéliser le comportement petit-signal du dispositif non-linéaire, mais elle
ne peut en aucun cas réaliser des simulations DC et d’équilibrage harmonique. Une
deuxieme approche serait d'employer des bases de données de mesures de parametres S
pour modéliser le dispositif, mais cette approche modélise seulement le comportement

petit-signal.

La seule technique disponible pour développer un modele qui simule a la fois les
comportements grand-signal et petit-signal d'un dispositif non-linéaire exige 1’écriture du
code source qui est une tiche qui demande beaucoup de temps et de concentration. De

plus, il faut que le simulateur soit li€ au code compilé.

Le modele SDD est un composant basé sur des équations qui permettent de définir
rapidement et facilement des composants non linéaires. Les modeles SDD sont des
dispositifs multi-ports qui peuvent €tre modélisés directement sur un schéma. La
définition du modele SDD se fait par l'indication des équations qui relient les ports de
courant, les ports de tension, et leurs dérivés. Une fois qu'un modele est défini, il peut
&tre utilisé avec n'importe quel type de simulation de circuit dans ADS et les dérivés sont

automatiquement calculés pendant la simulation.

Le modele SDD offre ainsi une mani¢re simple et rapide de développement et de
modification des modeéles complexes. Leurs équations peuvent étre modifiées facilement,

et les résultats de simulation peuvent étre comparés aux données mesurées avec ADS.
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4.2.2. Développement d’un modele SDD

Un modele SDD est ajouté a la fenétre du schématique de ADS de la méme fagon
que d'autres composants sont ajoutés et reliés a un circuit. Le modele SDD est représenté
par un dispositif a n ports (n < 10). Les équations qui indiquent la tension et le courant
d'un port sont définies comme fonctions des autres tensions et courants. A chaque port du
SDD, on associe des variables de courant et tension, notées _i et _v, respectivement. La

figure 4-1 représente un schéma d’un modele SDD a deux ports.

Port 1 1 2 Port 2
< R

>

SDD2P
SDD2P1
Représentation explicite—» [[1,0]=(_v1)/50.0

Représentation 1mp11c1tc>:42 04{ * i1 équations

Numéro du port Fonction de poids

Figure 4-1 : Schéma du symbole d’un SDD a deux ports

Un dispositif a n ports est bien défini quand il est décrit par n équations appelées
relations constitutives qui relient les courants et les tensions des n ports. Les modeles
SDD sont utilisés pour la modélisation des dispositifs non-linéaires, leurs relations
constitutives sont définies dans le domaine de temps et peuvent étre définies selon des

représentations explicites ou implicites.
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Pour une représentation explicite, le courant au port k est défini comme une fonction

des tensions des autres ports :

i =1(vy, Vo, vy) Eq4-1

Quant a la représentation implicite, celle-ci utilise une relation implicite entre les

différents ports de courant et tension :

fk(Vl,V2,...,Vn,i1,i2,...,in)=O Eq4-2

Une fonction de poids est une expression qui dépend de la fréquence et utilisée pour
le déphasage du spectre d’un port de courant. Les fonctions de poids sont évaluées dans
le domaine fréquentiel. Il y a deux fonctions de poids prédéfinies. La fonction O est défini
pour une multiplication par 1. La fonction 1 est définie comme j.w et est employée pour
une dérivée par rapport au temps. D'autres fonctions de poids peuvent €tre définies a
partir de numéro 2 et correspondre a un temps de déphasage ou a un filtre passe-bas ou a
un filtre passe-haut. Un exemple d’une fonction de poids définie pour un temps de

déphasage est donné par I’expression suivante:

H[2]=e 7} Eq4-3

11 est possible d’associer plus d’une fonction a un port, mais, ces fonctions doivent
étre implicites ou explicites et chaque port doit avoir au moins une équation. Quand on
associe plus d’une équation a un port, le modele SDD évalue chaque expression, la
convertie dans le domaine spectral et lui affecte sa fonction de poids. Le spectre final est

obtenu par addition des différents spectres.

Plusieurs algorithmes de résolution de circuits utilisés par le simulateur ADS sont
basés sur I’algorithme de Newton-Raphson. Par conséquent, les fonctions utilisées par le

modele SDD doivent étre continues et dérivables par rapport au courant et a la tension,
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mais, il n’est pas nécessaire que leurs dérivées soient continues. Bien que la continuité
des dérivées ne soit pas indispensable, une fonction du modele SDD dont la dérivée n’est
pas continue peut engendrer des problemes de convergence méme pour de faibles

puissances.

La documentation du simulateur ADS offre des exemples qui montrent comment
utiliser les modeles SDD pour définir des composants non-linéaires de circuits, tels que,
les résistances, capacités et inductances non-linéaires, le modéle de diode et le modele

Gummel-Poon conventionnel.

Donc, nous nous sommes servis de ce modele SDD en premier temps pour implanter
le nouveau modele empirique et pour pouvoir l'utiliser dans des simulations et les
comparer avec les mesures. Nous présentons dans la prochaine section un autre modéle

prédéfini par ADS, il s’agit du modele compilé.

4.3. Modele UCM

Nous présentons dans cette section les caractéristiques d’un modele compilé et les

procédures générales de développement des modeles linéaire et non-linéaire.

4.3.1. Caractéristiques d’un modele UCM

L’outil de développement des modeles compilés de ADS fournit une interface
graphique qui permet de créer différents modeles de composants. Pour utiliser cet outil,
un compilateur approprié de C++ doit €tre installé sur 1’ordinateur pour permettre de

créer un lien entre le modele compilé et ’exécutable original de ADS.
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Un nombre illimité d'éléments compilés peut étre écrit, compilé et lié a I’exécutable
original de ADS. Un élément compilé peut étre soit linéaire ou non-linéaire. Les éléments
linéaires peuvent avoir jusqu'a 99 nceuds externes, alors que les €léments non-linéaires ne

sont pas limités par rapport au nombre de nceuds internes et externes.

La réponse des €éléments linéaires est calculée dans le domaine fréquentiel et
déterminée a partir de la matrice S complexe ou la matrice Y complexe. La réponse des
éléments non-linéaires est calculée dans le domaine temporel. Elle est caractérisée par
des courants et des charges non-linéaires définis a chaque nceud et leurs dérivées par
rapport aux tensions. Les analyses utilisées au cours de 1’exécution du programme

permettent la lecture de fichier et I’allocation et la désallocation de mémoire.

Le code écrit par 1'utilisateur est compilé et lié au code objet du programme original
de ADS pour créer un nouveau programme exécutable. Ce nouveau programme remplace
le programme original d’ADS. Le code associé a un modele quelconque dépend de ses
parametres, du type d’analyse, des nceuds de tension et de la fréquence d'analyse. Un
modeéle complet peut étre développé, compilé et utilis€é dans une simulation comme

élément intégré sans quitter I’environnement de conception d’ ADS.

Le modele UCM offre ainsi une méthode compléte de développement et de
modification des modeles complexes linéaires ou non-linéaires. 1. avantage de cet outil
est qu’il ne fournit pas aux autres utilisateurs d’ADS les détails de développement d’un
modele et il s’avere plus efficace que le modele SDD dans les simulations de plusieurs
éléments en méme temps dans l'environnement de conception. Cependant, le

développement d’un modele compilé nécessite beaucoup plus de temps que le modele

SDD.
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4.3.2. Développement d’un modéle UCM

La création d’un modele compilé passe par quatre €tapes principales :

e Définir des parametres du modéle dont les valeurs seront saisies dans

P’environnement de conception de ADS
e Créer le symbole
e Définir les nceuds internes et externes
e Ecrire le code du modéle en langage C

Le langage AEL (Application Extension Language) d’ADS foumnit le couplage entre
les parametres du modeéle et le simulateur. L’outil de développement de modeles
compilés fournit également un prototype de structure du code C auquel on peut ajouter
les équations appropriées du modele. 1l existe des fonctions prédéfinie par le modéle
compilé, ces fonctions permettent de faciliter le codage des éléments linéaires et non-

linéaires. Nous détaillons par la suite les fonctions les plus utilisée pour le codage.

Le codage des éléments linéaires est différent de celui des éléments non-linéaires.

Pour coder un élément lin€aire, il faut suivre les étapes suivantes :

e Ecrire la fonction compute_y qui renvoie la réponse linéaire. Cette fonction est du

type booléen, la structure de cette fonction est la suivante :
boolean (*compute_y)(UserInstDef *pinst, double omega, COMPLEX *yPar);
*pInst est un pointeur sur les parametres du modele, omega est égale a 2x fois la

fréquence et *yPar est un pointeur sur les parametres Y qui permettent de

caractériser le modéle linéaire. On peut calculer directement les paramétres Y du
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modele ou bien calculer les paramétres S puis faire la conversion en appelant la

fonction s_y_convert.

e Ecrire la fonction compute_n qui renvoie la réponse linéaire de bruit. Cette
fonction est du type booléen et elle permet de calculer la matrice de corrélation de

bruit. La structure de cette fonction est 1a suivante :

boolean (*compute_n)(UserInstDef *plnst, double omega, COMPLEX *yPar,
COMPLEX *nCor);

e Fcrire les fonctions pre-analysis pour la lecteur de fichier de données et post-

analysis pour la libération de la mémoire.

Ainsi, une fois I’architecture du circuit linéaire est définie et par la suite sa matrice
d’admittance Y, le codage de cet élément nécessite essentiellement 1’écriture de la

fonction compute_y, 1a ot on définit la matrice Y.

En ce qui concerne les €léments non-linéaires, avant de les coder, il est nécessaire de
définir les parties linéaires et non-linéaires et de numéroter les différents nceuds internes
et externes. Le code associé a ces €léments est caractérisé par trois parties, a savoir, une
partie lin€aire, une partie non-linéaire et une partie AC dépendant de la polarisation. Une
quatrieme partie peut étre ajoutée quand il s’agit d’une analyse de bruit en fonction de la
polarisation, La fonction qui fait cette analyse est notée analyze_ac_n, elle permet de
charger les paramétres de corrélation de bruit dépendant de la polarisation via la fonction

add_lin_n. Nous détaillons dans ce qui suit les parties lin€aire, non-linéaire et AC.

1- Partie linéaire

N

La partie linéaire est calculée dans le domaine fréquentiel et codée a partir de la
fonction analyze_lin. Cette fonction doit charger la partie linéaire seulement (admittances

complexes). Sa structure est la suivante :
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boolean (*analyze_lin)(UserlnstDef *userlnst, double omega);

Chaque admittance est chargée via la fonction add_lin_y. Pour une branche
d’admittance entre les neeuds i et j, quatre appels sont nécessaires : +y pour (i,i) et (j,j) et

-y pour (i) et (j,).

2- Partie non-linéaire

La partie non-linéaire est évaluée sur une base d’échantillonnage des tensions des
différents nceuds dans le domaine temporel. La fonction utilisée pour faire cette analyse

est analyse_nl. La structure de cette fonction est la suivante :

boolean analyze_nl(UserInstDef *userInst, double *vPin);

avec *vPin est pointeur sur le vecteur de tensions des différents nceuds.

Cette fonction permet d’évaluer instantanément les courants, les charges et leurs
dérivées par rapport aux nceuds de tensions. Le code introduit par 'utilisateur calcule les
courants et les charges non-linéaires a chaque nceud. Leurs dérivées partielles par rapport
aux nceuds de tension sont par la suite calculées pour déterminer les conductances et les
capacités qu’on charge dans la matrice Jacobienne du circuit. Dans les analyses non-
linéaires, les expressions des dérivées des courants et charges influencent la convergence
du modele, mais, n’ont aucun effet sur la solution finale. Les courants et charges sont
saisis via la fonction add_nl_ig et les conductances et capacités sont chargées via la

fonction add_nl_gc. Les structures de ces fonctions sont les suivantes :

add_nl_iq (UserlnstDef *userlnst, int iPin, double I, double g);
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add_nl_gc (UserInstDef *userlnst, int iPin, int jPin, double g, double c);

avec iPin et jPin désignent les nceuds i et j respectivement. I, g, g et ¢ désignent le

courant, la charge, la capacité et la conductance.

3- Partie AC

La partie AC linéarise les éléments autour du point de polarisation DC et retourne
I’admittance petit-signal dans le domaine fréquentiel. La fonction utilisée pour faire cette

analyse est analyse_ac. La structure de cette fonction est la suivante :

boolean analyze_ac(UserInstDef *userinst, double *vPin, double omega)

Cette fonction permet de charger les admittances du circuit pour toutes ses branches
(internes et externes) dans la matrice d’admittance Y. Si les conductances et les capacités
dépendent de la fréquence, le résultat sera alors une combinaison de la partie linéaire et

de la lin€arisation de la partie non-linéaire.

Nous venons de voir les différentes parties que nous devons inclure dans le codage
d’un modéle non-linéaire. Nous avons également vu les différentes fonctions qui sont
prédéfinies dans ADS et qui permettent d’exécuter différents types d’analyse. Mis a part,
le codage de ces fonctions, nous devons aussi définir et coder les différentes fonctions qui
permettent de calculer les courants les charges et leurs dérivées par rapport aux neeuds du
circuit. Les expressions des courants et charges aussi de leurs dérivées doivent avoir la

forme suivante :

r, =f(v(t), vy (1),..., vp(t),vi (t— k),vj(t -D,...) Eq4-4
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avec 1, est I’expression du courant ou charge au nceud n, p est le nombre total des nceuds

et k et | sont les déphasages de tension.

Les éléments, une fois codés et compilés convenablement, peuvent étre utilisés dans
des simulations linéaire, non-linéaire (équilibrage harmonique), transitoire et d’enveloppe
complexe. Nous devons, ainsi, faire attention aux expressions des courants, des charges et
leurs dérivées parce qu’elles permettent de donner le résultat de la simulation en question

et influencent la convergence du mode¢le.

4.4. Implantation du modéle Gummel-Poon Modifié

Nous avons implanté le modele Gummel-Poon Modifié dont les équations sont
données par la section 2-3-2 du chapitre 2. Il est certain que pour générer un modele il
faut définir son schéma équivalent et ses €quations. Nous avons modifié le schéma
équivalent du modele Gummel-Poon Modifié€ afin de simplifier I'implantation du modgle
sous ADS. En effet, dans ce modéle, le courant de base est modélisé par les diodes Iy, I
et I,, nous avons remplacé ces diodes par une seule source de courant I, (figure 4-2) dont

la valeur est donnée par 1’équation suivante :

Ly = Ipe +Ipc ~1I, Eq 4-5

Le courant du collecteur est modé€lis€ par quatre diodes L, I, I et I, nous avons
remplacé ces diodes par une seule source de courant (voir figure 4-2) dont la valeur est

donnée par I’expression suivante :

I
I f, cr;:k “Lop -Ipe +1, Eq 4-6

Le schéma équivalent inclut également I’effet de la température de jonction modélisé

par le circuit thermique de la figure 4-2. Nous avons également ajouté dans le schéma
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équivalent grand-signal la résistance de base Ry, et les capacités de jonction non-linéaires

Che, Cre €t Ccc dont les expressions sont données par la formule 2-29.

Che
%4
A~
Rb Rbh ¢ .
B 1. A W VY
0 8 4 Cee  ° 1
dT
Che ;g TIc (y) 7
6 Pdiss %R’rh
Re
2 3
E M

Figure 4-2 : Schéma électrique équivalent grand-signal du modéle Gummel-Poon modifié

Une fois que le schéma équivalent du modele est établi et ses équations et parameétres
sont définis, on peut procéder a ’implantation du modele sous ADS. Le schéma 4-3
représente le modele Gummel-Poon modifié grand-signal implanté sous ADS a ’aide
d’un modele SDD 8§ ports, les trois premiers ports désignent respectivement les nceuds 8§,
5, 6 de la figure 4-2 et sont définis avec des équations explicites introduisant les courants
de base, collecteur et émetteur. Les ports 4 et 6 du modele SDD sont définis avec des
équations implicites pour introduire la résistance Ry et 1’effet thermique. Enfin les ports
5, 7 et 8 sont définis avec des équations implicites pour introduire les capacités non-

linéaires Cpe, Cpe et Cee. Nous avons utilisé le modéle de résistances linéaires d’ADS,
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pour connecter les résistances Ry, R¢ et Ry, respectivement aux ports 1, 2 et 3 du SDD.

Les équations et les parametres du modele sont introduits a I’aide du composant variables

and equations de ADS.
SDD8P
1[1,01=(_v1~_v4)/Rbb+Cbc* _v5
1{2.0]=lc—Cco*_v7-Chc*_v5
1{3,0]=—ib—lc—Cbe*_v8
F{4.0]=(_v4—_v1)/Rbb+Ib+Ccc*_v7+Che*_v8
F[5.0]=_v5
FI5,1]=(v2—_v1)
F{7.01=_v7
FI7.1]=(_v2—_v4)
F(8.0]=_v8
F[8,11=(_v3—-_v4)
FI6,01=1b*(_v4—_v3)~_vB/Rih(T)+lc*{_v2—_v3)
ci1]=
2
R R
R2 _;E_: R3
R=Rb 4«;—@ R=R¢
L
e
6
L
4
8
nl

Figure 4-3 : Implantation du modéle Gummel-Poon modifié¢ grand-signal sous ADS a P’aide du

modele SDD

A partir de 'interface graphique de création de modeles compilés disponible sous

ADS, nous définissons tout d’abord le type de structure non-linéaire, ensuite, les

parametres, le symbole et les nceuds externes et internes du modele. La numérotation des

nceuds du modele est celle présentée dans la figure 4-2. Les nccuds externes sont

numérotés dans un premier temps a partir de 0. Enfin, nous procédons a I’écriture du

code en langage C. La structure du code est celle des éléments non-linéaires. Elle est

constituée de trois parties a savoir, la partie linéaire, la partie non-linéaire et la partie AC

telle qu’expliquée dans la section précédente. Nous avons créé une fonction HBT _model
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qui a comme arguments les parametres du modele et les tensions instantanées dans les
différents nceuds et comme variables de sorties les courants, les charges, les conductances
et les capacités dans les différents nceuds. Nous avons vérifié la continuité et la
dérivabilité des différentes expressions pour ne pas avoir des problémes de convergence
dans les simulations. Le code que nous avons développé inclut les effets Kirk et Early,
Peffet d’avalanche, les effets d’auto-échauffement et la température externe ainsi que les
capacités de jonction données par la formule 2-29. Une fois le programme finalisé et
compilé correctement, le nouveau programme exécutable remplacera le programme de
ADS original et servira pour simuler le nouveau modéle dans plusieurs modes

d’opération.

Par comparaison du développement du modele SDD et du modele compilé, nous
avons constaté qu’il est plus facile d’écrire et de corriger un modele SDD, parce que les
modeles compilés demandent beaucoup plus de détail et d’exigence au niveau de la

continuité des différentes expressions.

Pour valider le modele UCM du modele Gummel-Poon modifié grand-signal
implantés sous le simulateur HP-ADS, nous I’avons comparé aux résultats de simulation
du modele SDD pour les modes d’opération DC, petit-signal et grand-signal. Nous avons
utilisé les valeurs des paramétres statiques de I'article [7]. Pour les parameétres des

capacités non-linéaires et de la résistance Ry, nous avons pris les valeurs données par le
tableau 4-1.

Les figures 4-4 et 4-5 présentent une comparaison des simulations .-V, et Gummel-
Direct des modeles UCM et SDD associés au modele Gummel-Poon modifié grand-
signal. On voit avec précision la cohérence des résultats donnés par les deux différents
modeles. Ce résultat montre la validité et la convergence du modele UCM pour le mode
d’opération DC. Les deux modeles ont été utilisés pour des simulations petit-signal. Les

figures 4-6 et 4-7 montrent une comparaison des deux modeles pour deux différents
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points de polarisation (V=2V, I;=50uA et V=4V, I,=150uA). Ce résultat montre

encore la validité et la convergence du modéle UCM pour le mode d’opération petit-

signal.

Parametres Valeurs
Chbco (F) 1.2e-14
Vbeo (V) 0.7

Mbco 0.3
Ccco (F) 3e-14
Veeo (V) 1.35

Mcco 0.35
Cbeo (F) 8e-14
Vbeo (V) 1.5

Mbeo 1.77
Rbb (Q2) 6.1

Tableau 4-1 : Valeurs des parameétres des capacités de jonction non-linéaires
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Figure 4-4 : Comparaison des simulations Ic-Vce des modéles SDD (+) et UCM (+)
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Figure 4-5 : Comparaison des simulations Gummel-Direct des modéles SDD (+) et UCM (»)
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Figure 4-6 : Comparaison des simulations parameétres S des modéles SDD (+) et UCM (-)
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Nous avons €galement comparé les puissances harmoniques de sortie des modeles
SDD et UCM en fonction de la puissance d’entrée simulées avec la méthode
d’équilibrage harmonique d’ADS. Les figures 4-8 et 4-9 montrent les résultats de
simulation pour les deux modeles pour deux différents points de polarisation (V=4V,
Ih=150uA et V=4V, I,=300uA). En observant ces deux figures on peut constater que le
modele UCM prévoit avec précision les niveaux des puissances harmoniques sur une
grande plage de puissance d’entrée. Ceci montre encore une fois la validité du modele
UCM associé au modele Gummel-Poon modifié grand-signal pour le mode d’opération
grand-signal. Reste a vérifier la convergence et la validité des modéles UCM et SDD

lorsqu’on utilise plusieurs éléments de modéle dans un seul design.

4.5. Implantation du nouveau modele empirique

Nous avons implanté le nouveau modele empirique grand-signal sous ADS en
utilisant le modele SDD. Les détails de développement des €quations de ce modele sont
donnés dans le chapitre 3. Le schéma électrique équivalent du modgle est le méme que
celui du modele Gummel-Poon Modifié (figure 4-2), sauf qu’il n’y a pas de circuit
thermique, car les effets d’auto-échauffement sont déja inclus dans les équations du
modele. La figure 4-10 représente le nouveau modeéle empirique implanté sous ADS a
I’aide d’un modele SDD 7 ports, les trois premiers ports désignent respectivement les
nceuds 8§, 5, 6 de la figure 4-2 et sont définis avec des équations explicites introduisant les
courants de base, collecteur et émetteur. Le port 4 est défini avec une équation implicite
pour introduire la résistance Ry,. Les ports 5, 6 et 7 sont définis avec des équations
implicites pour introduire les capacités non-linéaires Cpc, Cpe €t C.. définies par les
formules 3-25, 3-26, 3-27 et 3-28. Les résistances linéaires Ry, R. et Ry sont connectées,
respectivement, aux ports 1, 2 et 3 du SDD. Les équations et les parametres du modele
sont introduits a ’aide du composant variables and equations de ADS. Le temps de

transit est introduit avec la fonction de poids H[2].
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1{1,0]=(_vi-_v4)/Rbb+Cbc*_v7
1[2,0]=-Cbc*_v7-Cce*_v5
f2,2)=lc
Hi2l=exp(-24*PPfreq*Td)
[3,0]=-lbe-Cbe*_v6

1[3,2]=-Ic
I[4,0]=tbe+(_v4-_v1)/Rbb+Ccc*_v5+Cbe*_v6
F[5,0]=_v5

F[5,1]=(_v2-_v4)

F[6,0]=_v6

F{6,1]=(_v3-_v4)

F[7,0}=_v7

F[7,1)=(_v2-_v1)

Cl1]=

SDD

Figure 4-10 : Implantation du nouveau modéle empirique grand-signal sous ADS a P’aide du modéle

Nous avons développé le code associé au nouveau modele empirique grand-signal.

Nous P’avons compilé correctement, mais, au niveau des simulations nous avons

rencontré des problémes de convergence du modele compilé. Ce probléme est peut Etre

di aux équations des charges et de leurs dérivées. Pour localiser ce probleme deux

fonctions prédéfinies peuvent étre utilisées, celles-ci permettent d’envoyer des messages

ou bien a la fenétre Status/Summary ou bien a la fenétre Simulation/Synthesis de ADS.

Ces fonctions sont les suivantes :

extern void send_error_to_scn (char *)

extern void send_info_to_scn (char *)
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Il faut aussi penser au moyen d’introduire le temps de Transit représentant un

déphasage au niveau du courant a I'intérieur du modéle compilé.

4.6. Conclusion

Dans ce dernier chapitre, nous avons présenté les deux outils de modélisation
prédéfinis sous le simulateur HP-ADS qui permettent d’implanter des modeles non-
linéaires, 1l s’agit des modeles SDD et UCM. Nous avons implanté le modele Gummel-
Poon modifié grand-signal sous ADS sous la forme d’un SDD et d’un modele compilé.
Nous avons pu comparer les résultats de simulation des deux modeles pour les modes
d’opération DC, petit-signal et grand-signal. Ce qui nous a permis de déduire leurs
performances. Certes, le modele SDD offre une maniére simple et rapide de
développement et de modification des parametres, mais il donne 1’accessibilité aux
€quations des modeles a tous les utilisateurs d’ ADS. Le modele UCM offre une méthode
compléte de développement et de modification des paramétres linéaires ou non-linéaires.
L’avantage de cet outil c’est qu’il ne fournit pas aux autres utilisateurs d’ADS les détails
de développement d’un modele et il s’avere plus efficace que le modele SDD dans les
simulations simultanées avec plusieurs éléments. Cependant, le développement d’un

modele compilé nécessite beaucoup plus de temps que pour un modele SDD.

Le nouveau modele empirique a €té €galement implanté sous forme SDD et ses
résultats de simulations pour les trois modes d’opération DC petit-signal et grand-signal
ont été comparés aux mesures dans le chapitre 3. Il faut encore investir du temps pour
résoudre les problemes de convergence du modele compilé et pouvoir détecter les
probiémes de discontinuité de ses équations. Il faut aussi penser a une solution pour

introduire le temps de transit dans le modéle compilé.
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CONCLUSION GENERALE

Ce mémoire inscrit dans le cadre de la continuité des travaux précédemment
effectués, a été principalement consacré a ’étude et la modélisation des transistors

Bipolaires a Hétérojonction en vu d’applications dans la CAO aux micro-ondes.

Les performances en puissance et en fréquence des transistors bipolaires a
hétérojonction ont été améliorées considérablement durant les dernic¢res années, ce qui a
poussé les recherches de nouveaux modeles non-linéaires qui simulent les transistors
TBH dans plusieurs modes d’opérations et prévoient leurs performances pour les hautes

fréquences.

Un nouveau mod¢le empirique grand-signal basé sur un ancien modele empirique a
été développé pour les transistors TBH. Une approche systématique d’extraction des
parametres de ce nouveau modele a €€ proposée. Ce modele est décrit en détail au
chapitre III et il prédit avec précision les caractéristiques I.-Vi. et Gummel-Direct a
différentes températures externes pour trois transistors TBH de Nortel ayant des surfaces
d’émetteur différentes. Ce méme modele a été également utilis€é pour simuler les
caractéristiques petit-signal du transistor HBT1 de Nortel a plusieurs points de

polarisation, les résultats de simulation de ce nouveau modéle empirique montrent une

bonne précision et un bon accord avec les mesures.

Apres la dérivation des nouvelles équations régissant les non-linéarités du TBH en
opération DC et mettant en évidence 1’effet Kirk I'effet d’avalanche et 1’effet thermique
externe non-négligeables pour les transistors TBH, nous avons présenté une nouvelle

approche systématique d’extraction des parameétres DC. Cette approche consiste a
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extraire directement les résistances d’acces Ry, Re et R, a partir des mesures Fly-Back et
les parameétres du courant de la diode a partir des mesures Gummel-Direct a différentes
températures. Cette procédure a ét€ automatisée via une interface graphique congue sous
Matlab (Annexe II). Les parameétres X1,..., X6 de I’équation non-linéaire du courant du
collecteur sont déterminés par optimisation a partir des mesures I.-V. Les paramétres

I1” et o’py liés a I'effet Kirk sont déterminés directement a partir des mesures I-Ve, les

autres parametres o' et XK’ sont déterminés par optimisation finale des mesures Ic-Vee.
Enfin, le paramétre X7 est déterminé par optimisation a partir des mesures Gummel-
Direct du courant du collecteur a différentes températures. Une fois les parametres
statiques du modele ont été déterminés, des simulations DC ont été effectuées pour
calculer les caractéristiques .-V, et Gummel-Direct a différentes températures pour trois
transistors TBH de Nortel. Ces simulations ont montré que le nouveau modele empirique
tient en compte des effets d’auto-échauffement qui deviennent de plus en plus importants
avec des forts courants de base et de fortes tensions au niveau du collecteur. En plus des
effets d’auto-échauffement, le nouveau modele tient compte des effets Kirk qui affectent
I’amplitude du courant du collecteur au niveau des coudes pour des simulations I.-Ve et
des effets thermiques externes qui affectent le courant du collecteur et le courant de base
pour des simulations Gummel-Direct a différentes températures. La validation du modele

DC a été faite pour trois transistors TBH ayant des surfaces d’émetteur différentes.

Une fois les parameétres statiques extraits pour simuler le comportement DC, ils sont
par la suite fixés pour des simulations petit-signal et grand-signal. Ceci pour avoir un
modele cohérent pour tous les modes d’opérations. Les paramétres agissant en opération
petit-signal ont ét€ extraits en utilisant une technique d’extraction petit-signal analytique
[19], cette technique est basée sur des mesures paramétres S pour différents points de
polarisation et permet de déterminer la variation des paramétres RF intrinséques du
modele en fonction de la polarisation tels que les capacités Cye, Cp €t Cg et le temps de
transit td représentant le déphasage au niveau du courant du collecteur. Ayant tous les

parametres du modele, des simulations petit-signal pour plusieurs points de polarisation



116

ont été effectuées pour déterminer les parametres S du transistor HBT1 de Nortel et les
comparer aux mesures. Les résultats de simulation petit-signal ont montré un bon accord

avec les mesures et ont permis de valider le modele pour le mode d’opération petit-signal.

L’excellente précision des résultats de simulation DC et petit-signal assure la validité
du modele pour le mode d’opération grand-signal. Nous avons fait des simulations grand-
signal en utilisant la méthode d’équilibrage harmonique du logiciel HP-ADS, mais nous
n’avons pas eu de mesures de puissances Pin/Pout grand-signal pour pouvoir faire une

comparaison avec les simulations.

Une étude des deux outils UCM et SDD de développement de modeéles non-linéaires
disponibles sous le logiciel HP-ADS a été faite. Nous avons implanté le modele non-
linéaire Gummel-Poon modifié grand-signal pour les transistors TBH sous formes SDD
et UCM. Ce modele tient compte des effets d’auto-échauffement, Kirk, Early et la
température externe, ainsi que les capacités de jonctions non-linéaires Cy., Cpe €t Cec. Les
résultats de simulation DC, petit-signal et grand-signal des deux modeles sont trés
semblables. Nous avons développé le modele SDD associé au nouveau modele

empirique, mais, nous avons eu des problémes de convergence du modele UCM.

Bien qu’un bon progres dans la modélisation des transistors TBH est fait dans ce

travail, il reste encore des aspects qui demandent des études ultérieures.

Au niveau de Dlimplantation du modéle compilé associé au nouveau modéle
empirique, une étude minutieuse des continuités des équations des courants et des
charges ainsi que de leurs dérivées devra €tre faite pour pouvoir implanter correctement
le modele compilé. 11 faudra aussi penser & une solution pour introduire le temps de

transit dans le modele compilé.
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Finalement, une validation du nouveau modéle empirique pour la simulation de

plusieurs transistors (5 a 10 transistors) pourra €tre faite, et ce, dans le but de concevoir

des amplificateurs de puissance.
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ANNEXE A ; INTERFACE D’EXTRACTION DES
PARAMETRES COMMUNS AUX MODELES EMPIRIQUE ET

GUMMEL-POON MODIFIE

Pour qu’un simple utilisateur d’un modéle soit capable de le simuler correctement, il
faut qu’il définisse bien ses parametres. Ceci se fait par le biais d’un outil qui lui permet
d’extraire ces parametres a partir d’une base de données de mesures sans qu’il soit

nécessairement connaisseur des programmes d’extraction.

La procédure générale d’extraction des parameétres d’un modele TBH passe a travers

ces trois étapes :

® Etape 1 : Extraction les parametres des diodes, a savoir les facteurs d’idéalité

et les courants de saturation.
o Ktape 2 : Extraction des résistances d’acces
o Ftape 3 : Extraction des paramétres petit-signal

Nous avons utilisé les outils graphiques du logiciel MATLAB (version 6.1) pour
automatiser les étapes 1 et 2 de la procédure d’extraction des parameétres du transistor
TBH. Pour lancer I'interface principale du programme il faut exécuter le programme

fig_interface_debut a partir de MATLAB.

L’interface principale du programme d’extraction des parametres du transistor TBH
(figure 1-1) est constituée de trois boutons désignant respectivement les trois étapes de la
procédure d’extraction. Quand une étape d’extraction est achevée avec succes, la boite de
contrdle (effectuée) qui est principalement inactivée devient cochée (figure 1-2), sinon un

message d’erreur apparait indiquant qu’il faut refaire I’étape d’extraction (figure 1-3).
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Figure 1-2 : Validation des étapes d’extraction
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Figure 1-3 : Message d’erreur

1- Extraction des paramétres des diodes

Pour commencer la procédure d’extraction des paramétres de la diode, il faut cliquer
sur le bouton "ETAPE 1 : DETERMINATION DES PARAMETRES (N ET IS) DES
DIODES". Une nouvelle fenétre apparait : Choix de la diode (figure 1-4). Cette fenétre
indique les diodes dont les paramétres sont a déterminer et explique la signification de

ces paramétres et le type de fichier de mesures qu’il faut utiliser pour faire I’extraction.

Cette fenétre est constituée de quatre boutons indiquant les diodes du modele (Irsc,
Icn, Ipc, Icr) et un bouton (OK) indiquant la validation de la procédure d’extraction des

parametres des diodes.
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Pour extraire le facteur d’idéalité et le courant de saturation de chaque diode il faut
cliquer sur le bouton correspondant. Par exemple si on clique sur le bouton "Irsc”, une

nouvelle fenétre apparait : Extraction de ISrsc et Nrsc (figure 1-5).

=} Chigix de la Dinde

R R i G S R B o B A g oo & e e
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Ly dadboldns permetant
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Gummwat Divas o :
oo
R S
W ] Lws deuy boutons peymetent
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Figure 1-4 : Choix des diodes
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[ Extraciion de [Srsc et Nise

{ EXTRACTION DE ISrsc ET Nrsc ’

on
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s
S s v u«j

b

f My :

Figure 1-5 : Extraction de ISrsc et Nrsc

Cette fenétre est constituée d’une figure qui permet de montrer le graphique du

Gummel direct du courant I, (I vs. Vi, pour Vi=0) et de trois boutons :

e Choix de Mesure : Ce bouton permet d’ouvrir une fenétre d’exploration des
fichiers et répertoires (figure 1-6). Si le choix de mesure est fait, on peut, soit
ouvrir le fichier correspondant, soit le charger sur la figure de la fenétre
Extraction de ISrsc et Nrsc. 1l est a noter que le fichier de mesure Gummel
Direct ne doit pas inclure d’entéte et doit contenir trois colonnes qui

correspondent, respectivement, aux valeurs de Ve, I, et L.

e Extraction : Ce bouton permet d’exécuter la procédure d’extraction. Ceci
consiste a choisir deux points de la zone linéaire de la courbe (I, vs. Vi, pour
Viue=0). On peut répéter la procédure d’extraction jusqu’a ce qu’on soit

satisfait du résultat (les mesures sont affichées en bleu et le modele
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correspondant est affiché en rouge). On peut changer a chaque fois la zone
linéaire et voir le résultat correspondant. Les valeurs extraites du courant de
saturation et du facteur d’idéalité sont affichées dans les zones de texte qui

sont principalement désactivées (figure 1-7).

e OK : Ce bouton permet de valider I’étape d’extraction et de fermer la fenétre

correspondante.

Cette procédure est répétée pour les autres courants (figure 1-4) pour extraire les
courants de saturation ainsi que les facteurs d’idéalité correspondants. Il est & noter que
les mesures Gummel Direct (I et T, vs. Ve pour Vy,=0) servent a extraire les parametres
des diodes I et Iy et que les mesures Gummel Inverse (I, Iy et Lo vs. Vi pour Vi,e=0)
servent a mesurer les parametres des diodes I et I;. Quand tous les parametres des
diodes sont extraits avec succes, alors, la boite de controle (effectuée) de la fenétre

principale devient cochée.
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Figure 1-6 : Choix de mesure

EXTRACTION DE ISrsc ET Nrsc

D ,.,.,;_..,./.-,,%,.,.m.mm,,,ww..;_ﬁw,,ww~w«..,.«wm}
L.‘WM*.WMMM“.MM”‘MWW«VKW_,MM“‘WWWM,MNMAWWv

Figure 1-7 : Extraction et Validation des parameétres des diodes
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2-Extraction des Résistances d’acces

Pour exécuter la procédure d’extraction résistances d’acces, il faut cliquer sur le
bouton de la fenétre principale "ETAPE 2 : DETERMINATION DES RESISTANCES
d’ACCES". Une nouvelle fenétre apparait : Extraction des Résistances d’acces (figure 1-
8). Cette fenétre indique les deux types de mesures qu’il faut utiliser pour entamer
I’extraction des résistances. Il s’agit des mesures flyback (Ve et Ve vs. I pour I.=0 pour

les mesures flyback A et Ve et Vye vs. I pour I, constant pour les mesures flyback B).

Cette fenétre est constituée de deux boutons indiquant les mesures qu’il faut utiliser
pour extraire les résistances, trois zones de texte inactivées pour afficher les valeurs
extraites des résistances et un bouton (OK) indiquant la validation de la procédure

d’extraction des parameétres des diodes.

s Exiraction des Resistances d'acces ‘

T e

L. - .

Figure 1-8 : Extraction des Résistances d’accés
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Pour extraire les résistances Rb et Re il faut cliquer sur le bouton "flyback A", une

nouvelle fenétre apparait : Extraction de Re et Rb (figure 1-9).

Cette fenétre est constituée de deux figures qui permettent de visualiser les
. dV, dv .
graphiques (— et —2% vs. I,) et de trois boutons :

dly, dly,

e Choix de Mesure : Ce bouton permet d’ouvrir une fenétre d’exploration des
fichiers et répertoire. Si le choix de mesure flyback A est fait, on peut charger
le fichier sur les figures de la fenétre Extraction de R, et Ry. 11 est & noter que
le fichier de mesure ne doit pas inclure d’entéte et doit contenir trois colonnes

qui correspondent, respectivement, aux valeurs de Iy, Ve €t Vie.

e Extraction : Ce bouton permet d’exécuter la procédure d’extraction. Ceci

VC C

b

consiste a choisir deux points de la zone constante des courbes ( vs. Ip)

et ( Ve
dly,

vs. I), respectivement. On peut répéter la procédure d’extraction et

on peut changer a chaque fois le point de la zone constante et voir le résultat
correspondant. Les valeurs des résistances R. (extraite de la premicre courbe
Jet Ry+R. (extraite de la deuxiéme courbe) sont affichées dans les zones de

texte qui sont principalement désactivées (figure 1-9).

e OK : Ce bouton permet de valider I’étape d’extraction et de fermer la fenétre

correspondante.

Pour extraire la résistance R il faut cliquer sur le bouton "flyback B", une nouvelle

fenétre apparait : Extraction de Rc (figure 1-10).
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. , . L : dv,
Cette fenétre est constituée d’une figure qui permet de visualiser le graphique (—%

C

vs. I.) et de trois boutons :

Choix de Mesure : Ce bouton permet d’ouvrir une fenétre d’exploration des
fichiers et répertoire. Si le choix de mesure flyback B est fait, on peut charger
le fichier sur les figures de la fenétre Extraction de R.. Il est a noter que le
fichier de mesure ne doit pas inclure d’entéte et doit contenir trois colonnes

qui correspondent, respectivement, aux valeurs de L, Ve et Vie.

Extraction : Ce bouton permet d’exécuter la procédure d’extraction. Ceci

consiste a choisir un point de la zone constante de la courbe (-d—\i:e— vs. ).
C

On peut répéter la procédure d’extraction et on peut changer a chaque fois le

point de la zone constante et voir le résultat correspondant. La valeur de la

résistance Re4+R. est affichée dans la zone de texte qui est principalement

désactivées (figure 1-10).

OK : Ce bouton permet de valider I’étape d’extraction et de fermer la fenétre

correspondante.

Une fois les résistances d’accés sont extraites, on affiche dans les zones de texte de

la fenétre Extraction des résistances d’acces les valeurs extraites des résistances (figure 1-

11).

L’étape 3 de la procédure générale d’extraction représentant la procédure

d’extraction des paramétres petit-signal. Elle est en cours de développement par

P’étudiant David Dousset.
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Figure 1-10 : Extraction de Re
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Exiraction des Resistances d'acces '
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Figure 1-11 : Validation et Affichage du résultat d’extraction des résistances
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ANNEXE B : RESULTATS DE SIMULATION GUMMEL-

DIRECT A DIFFERENTES TEMPERATURES
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Figure 2-1 : Comparaison des simulations du nouveau modéle empirique (-) et mesures (+) Gummel-

Direct du HBT1 a T=50°C
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Figure 2-2 : Comparaison des simulations du nouvean modéle empirigue (-) et mesures (+) Gummel-

Direct du HBT1 a T=75"C
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Figure 2-3 : Comparaison des simulations du nouveau modéle empirique (-) et mesures (+) Gummel-

Direct du HBT1 a T=100°C
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Figure 2-4 : Comparaison des simulations du nouveau modéle empirique (-) et mesures (+) Gummel-

Direct du HBT2 a T=50°C
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Figure 2-5 : Comparaison des simulations du nouveau modele empirique (-) et mesures (+) Gummel-
Direct du HBT2 4 T=75°C
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Figure 2-6 : Comparaison des simulations du nouvean modéle empirique (-) et mesures (+) Gummel-

Direct du HBT2 a T=100°C
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Figure 2-7 : Comparaison des simulations du nouveau modéle empirique (-) et mesures (+) Gummel-

Direct du HBT3 a T=50°C
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Figure 2-8 : Comparaison des simulations du nouveau modéle empirique (-) et mesures (+) Gummel-
Direct du HBT3 a T=75"C
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Figure 2-9 : Comparaison des simulations du nouveau modéle empirique (-) et mesures (+) Gummel-

Direct du HBT3 a T=100°C




