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RESUME

Les évolutions dans le domaine de la micro-électronique ont permis de concevoir des
transistors bipolaires 4 hétérojonction qui répondent aux critéres de vitesse, de puissance
et d’intégration. Dans le domaine qui nous intéresse, les TBHs sont idéales pour les
applications hyperfréquences de puissance. En effet, ils permettent, avec leur tenu en
courant élevé (Jc>50 KA/cm®) et leur gain important, d’obtenir d’excellentes
performances en puissance, bénéficiant d’une diminution de la résistance de base.
Cependant, si sa fabrication est maitrisée, la réalisation de systémes micro-ondes, en
technologie hybride et monolithique, nécessite I'utilisation de méthodes de conception
s’appuyant sur la simulation et la modélisation de 1’élément actif. Cet objectif peut étre
atteint, d’une part grice au développement des outils de simulation, et d’autre part grice
a une modélisation appropriée du composant. Dans le cadre de notre projet de maitrise,
nous nous sommes plus particuliérement intéressés a la modélisation petit-signal des
TBHs. En effet, aprés avoir adopté un schéma électrique équivalent petit-signal, nous
avons développé une méthode d’extraction des éléments le constituant qui s’appuie sur
des mesures DC et paramétres-S. L’application de notre méthode d’extraction directe (qui
ne nécessite pas de routine d’optimisation), pour un nombre suffisant de points de
polarisation, nous a permis de déterminer les équations non linéaires des éléments Rpp,
Che, Ce, Che €t T¢ qui ont une dépendance vis-a-vis du point de polarisation. Ainsi, ces
équations permettront, une fois implantées dans le modéle complet (modéle grand-
signal), de prédire le comportement du transistor en mode petit-signal et par extension en

mode grand-signal.
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ABSTRACT

Thanks to developments in the field of microelectronics, it is now possible to design
heterojunction bipolar transistors that meet speed, power and integration requirements.
In our area of interest, HBTs are ideal for microwave power applications. In fact, with
their high current density (Jc>50 KA/cm®) and their high gain, they show excellent power
performance and enjoy a reduction in base resistance. Nevertheless, though their
manufacture has been perfected, the production of hybrid technology and monolithic
microwave systems requires the use of design methods that rely on the simulation and
modeling of the active element. This objective can be achieved on the one hand, thanks to
the development of simulation tools and on the other hand, thanks to modelling suited to
the component. Within the framework of this Master’s degree project we have focused
particularly on the modelling of small signal HBTs. After having adopted a small signal
equivalent electric circuit, we went on to develop a method to extract the value of its
component elements. By applying our method of direct extraction (which does not
require optimization routines) for a sufficient number of bias points, we were able to
determine the non-linear equations for the elements Ryp, Coc, Ce, Cpe €t Tq Which depend
on the bias point. These equations thereby permit us, once implemented to predict the
behaviour of the transistor in small signal mode and, by extension and in adding a DC

model, in large signal mode.
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INTRODUCTION GENERALE

Durant les vingt dernieres années, le transistor bipolaire a hétérojonction (TBH) sur
GaAs a été le fruit de larges recherches dans le but & améliorer ses performances dans les
diverses applications micro-ondes. Cependant, pour améliorer ce composant actif, il est
important de comprendre les processus et mécanismes qui régissent son fonctionnement.
C’est pourquoi il est important de le caractériser et de le modéliser en régime de courant
continu (DC), petit signal et grand signal. Deux approches sont possibles, la modélisation
physique, qui prend en considération les aspects technologiques, thermiques et de
propagation et la deuxieme approche est celle du concepteur de circuits, qui se soucie
principalement de pouvoir reproduire au mieux le comportement électrique du
composant, pour lui permettre d’effectuer des simulations de systemes qui soient rapides

et fiables.

La diversité des applications susceptibles d’utiliser un TBH (amplificateur de
puissance : tension élevée, courants élevés, rendement en puissance ajoutée élevée ;
amplificateur faible bruit: facteur de bruit minimal, gain linéaire, grande portée
dynamique) nécessite de pouvoir disposer d’un modéele précis et fiable afin de I’implanter

dans des logiciels de CAO (comme HP ADS d’Agilent).

Notre travail, qui a été de modéliser le TBH en régime petit signal, représente le
maillon d’une chalne menant au modele complet (modéle capable de reproduire le
comportement DC, linéaire et non linéaire) de ce composant actif. Ce projet est le fruit
d’une entente entre la compagnie Nortel Networks, I’Ecole de Technologie Supérieure et
I’Ecole Polytechnique de Montréal. Notre cahier des charges, pour la modélisation petit
signal, €tait de pouvoir disposer d’une méthode d’extraction rapide, robuste (en termes de

convergence) et précise de tous les €léments constituant le circuit €lectrique équivalent



choisi. De plus, notre mode¢le petit signal devait €tre capable de prédire le comportement

du transistor pour des fréquences se trouvant a la limite supérieure de la bande K.

Le premier chapitre présente les différences entre le FET et le TBH. Nous décrivons
les avantages de ce dernier et nous terminons ce chapitre par sa description physique et
électrique, et ce, en donnant les principaux modeles de transistor bipolaire: le modele

d’Ebers-Moll et le modele de Gummel-Poon.

Dans le second chapitre, nous comparons les différentes techniques d’extraction du
modele petit signal qui peuvent se présenter sous la forme d’une optimisation pure, d’une
méthode hybride, qui consiste en une extraction directe suivie par une optimisation et
enfin ’extraction dite analytique, qui utilise des mesures de paramétres-S et DC. Nous
montrons également dans ce chapitre les deux topologies possibles, en «» et en «T»,

pour la modélisation de la partie intrinséque du transistor, pour une topologie.

Le chapitre trois présente notre technique d’extraction des parametres du circuit
électrique ainsi que sa validation avec deux transistors de Nortel (avec des surfaces
d’émetteur de 2x10pm? et 2x25um?) et un transistor de Win (dont la surface est de

2x20pm>).

Enfin, le mémoire se termine par une synthese des travaux effectués ainsi que des

suggestions pour des travaux futurs.



CHAPITRE 1

DESCRIPTION PHYSIQUE ET ELECTRIQUE DU TRANSISTOR

BIPOLAIRE A HETEROJONCTION




1.1. Introduction

Depuis le développement de la microélectronique, le Silicium est le matériau de base
qui a su s’imposer rapidement sur le marché des composants électroniques. Sa parfaite
maitrise technologique a permis la réalisation de circuits satisfaisant la plupart des
besoins des concepteurs. Cependant, le besoin de performances de plus en plus €levées
(grande vitesse de fonctionnement alliée a de forts gains en puissance) dans des domaines
spécifiques, tels que les communications spatiales civiles ou militaires, a nécessité la

recherche de solutions nouvelles pouvant répondre a de telles demandes.

Aujourd’hui le TBH («Un composant (..) dans lequel une des régions est constituée
d’un matériau semi-conducteur ayant une plus grande largeur de bande interdite que les
autres régions[1.1]») vient compléter une palette de transistors hyperfréquences déja
commercialisés tels que les dispositifs a effet de champ (Field Effect Transistor et Metal
Semiconductor Field Effect Transistor), les transistors HEMT (High Electron Mobility

Transistor), ainsi que le transistor bipolaire au Silicium.

1.2. Le TBH face a ses concurrents

Dans le domaine de I’amplification HF de puissance, le transistor bipolaire au Silicium
se trouve limité a des bandes de fréquences de type L. ou S jusqu’au environ des 4 GHz
(cf. tableau 1.1), mais permet de dissiper des puissances trés élevées pouvant atteindre
100 Watts a 3 GHz pour un fonctionnement en classe C avec un haut rendement en
puissance ajoutée. Ces dispositifs sont classiquement intégrés dans des montages
hybrides avec leur circuit d’adaptation. Pour des fréquences supérieures, on retrouve les

avantages intrinseéques du GaAs, qui sont :



e Forte mobilité électronique,

e Les valeurs de la résistance de base et de la capacité de jonction sont faibles, ce

qui permet d’augmenter la fréquence de coupure.

e Un substrat semi-isolant minimisant les capacités parasites et permettant une

intégration monolithique plus aisée qu’avec le Silicium.

Intervalle de Intervalle de
Bande Bande
fréquences (GHz) fréquences (GHz)
L 0.39-1.55 S 1.55-3.9
C 3.9-6.2 X 6.2 -10.9
K 10.9-36 Q 3646
A% 46 — 56 w 56 - 100

Tableau 1-1: Principales bandes de fréquences micro-ondes

Le développement des composés I1I-V a ainsi permis un essor tres rapide de la
filire transistor 2 effet de champ, notamment a grille SCHOTTKY MESFET. Ce
dispositif a été intégré dans les applications hyperfréquences pour des fréquences
d’environ 20 GHz, y compris le domaine de I’amplification a faible colit forte puissance
en classes A et AB. Des puissances de 20 Watts sont disponibles pour des fréquences
inférieures a 8 GHz, avec cependant une limitation due aux tensions de claquage de ce
type de transistor. Parallélement, la technologie des TBHs a base de composé III-V
GaAlAs/GaAs ou GalnP/GaAs est proposée par les fondeurs pour des applications allant
jusqu’a 30 GHz. Parmi les applications HF les plus convoitées aujourd’hui (oscillateurs
faibles bruit, circuits analogiques/numériques....), I’amplification de puissance appliquée
a la radiotéléphoniec mobile ou encore aux radars a balayage se préte bien aux
technologies TBH sur GaAs par rapport aux TEC. En effet, la structure verticale de type

«M¢ésa» des TBH permet d’accéder a de fortes tensions de claquage favorable a la mise



en ceuvre d’amplificateurs de puissance fonctionnant en classe B et C. De plus, la
réalisation de bases trés minces (typiquement 1000 A) et trés fortement dopées permet
d’atteindre des gains en puissance élevés. Enfin, si I’on compare les sections des deux
structures, les densités de puissance par unité de longueur du doigt d’émetteur sont 4 a 10
fois plus élevées [1.2] dans le cas des TBH. 1l en résulte des structures de transistors

beaucoup plus compactes.

Cependant, I’inconvénient majeur du TBH réside dans sa médiocre conductivité
thermique. Ce dispositif est alors pénalisé pour les fortes densités de puissance par un
auto-échauffement, entrainant une décroissance des performances en raison de la
dégradation de la mobilité des électrons. Cet effet d’auto-échauffement peut étre visible

dans la région active sur le tracé de I en fonction de V.. (figure 1.1).

0.05 f(A)
| Région

0.04— Chmique /'

0.03— > M mbeed e

0.02—

SVEVEVIVEVEVEVIVEVIVEVIVEVIVIVEY

001+ GIVIN IVIVEVIVIVIV IVEVEVIVEVEVEVEVEVEVEVIVE VA

0.00 o ﬁ il

0.01 ] «turn-on voltage» Régm]" active

- N e I L L A L B
0 1 3 4 5

Vee (V)

Figure 1-1: Courbes I.=f(V.) pour le TBH 2x25 um2 de surface d’émetteur

Pour des valeurs de courant I; supérieures 3 15mA le gain statique, qui est lié a
I’augmentation de température, décroit. A titre de comparaison, pour une méme densité

de puissance, le GaAs présente une conductivité thermique (Kgaas =0.52 W/em/°C)



presque trois fois inférieure a celle du Silicium (Kg; =1.46 W/cm/°C), ce qui entraine une
dégradation importante des performances du transistor. L’évacuation de 1’énergie
thermique hors du TBH est un probléme difficile a résoudre par rapport aux TEC. En
pratique, les applications de puissance nécessitant une réduction de la résistance
thermique du circuit conduisent soit & un amincissement du substrat [1.5], soit 2 un mode
de fonctionnement pulsé moins pénalisant au niveau thermique qu’un mode de

fonctionnement continu. Nous résumons dans le tableau 1.2 ci-dessous les principales

caractéristiques des transistors TEC et TBH.

Caractéristiques

TEC

TBH

structure

Structure horizontale

Structure verticale

Largeur de bande interdite

Etroite

Large

Semi-isolant réduction de

Substrat Non semi-1solant _ .
Ieffet parasite des connexions)
Courant/couches Paralléle Perpendiculaire
Fréquence de coupure faible Elevée
Fréquence maximale Moyenne Faible
Tension de claquage Faible Elevée

(source) (Schottky latérale grille-drain) (jonction Base-Collecteur)
Densité de puissance Moyenne Elevée
Courant de collecteur Moyen Eleve
(meilleur en haute puissance)
Temps de transit Grand Faible
Transconductance {g,) Faible 10 & 100 fois plus élevée
Problémes thermiques Non Qui
Bruit en phase (1/f) Elevé Faible
Bruit d’amplitude Moyen Elevé
Réalisation technologique Facile Plus complexe

Tableau 1-2: Comparaison des structures a effet de champ et bipolaires




Enfin, le TBH, initialement développé dans les filiéres a base de composés III-V
GaAlAs ou GaInP sur GaAs, est orienté actuellement vers la mise en ceuvre d’un
matériau & faible gap tel que I’alliage SiGe, permettant ainsi d’atteindre des fréquences de
coupure plus élevées et des performances en bruit intéressantes. Pour les applications de
puissance, ce type de dispositif présente une lacune importante sur le plan de la tenue en

tension, laissant dans ce domaine 1’avantage au GaAs.

1.3. Structure épitaxiale du TBH GalnP/GaAs

Nous avons représenté sur la figure 1.2 la coupe de la structure épitaxiale d’un

transistor Galnp/GaAs. La structure comporte 4 niveaux principaux:

e L’émetteur Galnp de type N, la couche de base GaAs dopée P*,

e Le collecteur GaAs dopé N et le sous-collecteur GaAs dopé N*.

Contact 2
Ln =3 1[]1-’:: ~'::m"-" “ | Contact 1
Emetteur

Base
Collectenr

Sous-Cellecteur)

Figure 1-2: Exemple de structure épitaxiale d’un TBH Galnp/GaAs [1.5]



1.3.1. Caractéristiques de la couche de base

La couche de base présente deux caractéristiques importantes qui conditionnent le
bon fonctionnement des TBHs. La premicre est sa faible épaisseur (environ 120 nm), ce
qui entraine une diminution du temps de transit des porteurs dans la base et donc une

aptitude des composants a fonctionner a des fréquences élevées.

Le niveau de dopage de la base est de I’ordre de 7.10" cm™ afin d’assurer une faible
valeur de la résistance d’acceés tout en conservant une faible épaisseur de la couche de la

base (120 nm).

L’écart entre les niveaux de dopage de la zone de base et de la zone d’émetteur (N
=3.10"" cm™) est possible par la présence de I’hétérojonction. La zone de charge d’espace
émetteur-base s’étend alors largement dans 1’émetteur faiblement dopé, ce qui contribue a

réduire la valeur de la capacité de jonction.

1.3.2. Caractéristiques des couches d’émetteur et de collecteur

Les couches de GaInP (contact 1) et de GaAs (contact 2) fortement dopées sont
destinées a assurer une prise de contact de qualité. En effet, il n’est pas possible d’obtenir
des contacts ohmiques sur la couche de I’émetteur en GalnP qui est faiblement dopée (N
=3.10"cm™). 1l en va de méme pour le collecteur pour lequel la prise de contact

s’effectue sur le sous-collecteur fortement dopé (N*=4.10"%cm™).

Le faible taux de dopage du collecteur entraine une diminution de la capacité entre
base et collecteur, parametre primordial qui conditionne I'aptitude du composant a
fonctionner a des fréquences élevées. La sélectivité infinie entre le GalnP et le GaAs est

importante car une surgravure de la couche de base amene une augmentation de la
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résistance extrinseéque de base et donc une diminution de la fréquence d’oscillation

maximum du composant fi,x.

f
£ = —T (1.1)
e 8anaseC jbe

Ruase €t Cjpe © la résistance totale de base et la capacité totale de la jonction base-collecteur
fr : la fréquence de transition du composant avec

1 1

(1.2)

La fréquence de transition représente la fréquence pour laquelle le gain du transistor

est unitaire (figure 1.3).

Gains en courant

By

100

fy \
\Emetteur gomimun

, \\fw
| N

1e+07 1e+08 le+08 1e#iD le+t
Fréquence (Hz)

0.1

Figure 1-3: Illustration de la fréquence de transition pour un TBH

Un des avantages du TBH par rapport au TEC tient du fait qu’il est un composant

essentiellement vertical, dans lequel le transport des charges s’effectue selon une
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direction normale a la surface, contrairement au TEC pour lequel la conduction est
surfacique et paralléle aux couches. Cette configuration particulieére permet d’obtenir des
densités de puissance plus importantes puisque toute la surface de I’émetteur participe a
la conduction de courant. De plus, la conduction s’effectuant dans le volume du

transistor, les états de surface auront une influence réduite par rapport au TEC.

1.4. Phénomenes présents dans les TBHs

Les effets d’avalanche et de claquage sont présents dans les transistors ayant des
zones de collecteur de faible épaisseur. A titre d’exemple [1.3], les tensions de claquage

mesurées, base-émetteur et base-collecteur, sont de 1’ordre de 20v.

L’effet Kirk intervient lorsque la densité des électrons en transit dans la zone de
charge d’espace de la jonction base-collecteur compense intégralement la charge induite
par les impuretés dopantes du collecteur. La zone de charge d’espace s’étend alors dans
le collecteur tout en reculant dans la zone de base contribuant ainsi a 1’élargissement de
I’épaisseur de base effective. Ce phénomene entraine une forte augmentation du temps de

transit dans la base et donc une diminution de la fréquence de transition f;.

L’effet Early se présente comme une modulation de 1’épaisseur effective de base par
la tension inverse de polarisation base-collecteur. En raison du fort niveau de dopage de
la base, la pénétration de la zone de charge d’espace dans la base reste limitée et I’effet
Early ne peut avoir lieu. Ce qui assure un comportement linéaire du composant
(utilisation du TBH pour des applications a faible taux de distorsion harmonique) et

permet I’obtention de forts gains en tension.

Le phénomene de défocalisation intervient pour les forts niveaux de courant et il est

li€¢ a la résistance longitudinale de base, résistance qui privilégie une conduction de
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courant a la périphérie de I’émetteur et qui contribue & une diminution apparente de la
surface active d’émetteur. Le calcul du courant critique au-dela duquel le phénomeéne de
défocalisation est susceptible d’intervenir [1.5] montre que ce phénomene est rejeté en

dehors des limites de fonctionnement normal (Jagoc~ 3.2 10* A/cmz).

Apres avoir brievement présenté la physique du TBH, nous allons donner une liste

non exhaustive de son champ d’application.

1.5. Fonctions réalisables a partir d’un TBH

La figure 1.3 montre le schéma synoptique d’un récepteur hyperfréquence. Ce
dernier est constitué de quatre fonctions principales, I’étage d’entrée formé d’un
amplificateur faible bruit, le mélangeur, I’oscillateur local et I’étage amplificateur a
fréquence intermédiaire, toutes susceptibles d’étre réalisées a partir de TBH. Notons que
I’étage d’émission regroupe quasiment les méme fonctions avec cependant la particularité

supplémentaire d’avoir un amplificateur de puissance a sa sortie.

Mélangeur

HF

Amplificateur HF oL
Faible bruit

Amplificateur
Fréquence intermédiaire

Oscillateur local

Figure 1-4: Structure simplifiée d’un récepteur HF
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1.5.1. Amplificateur de puissance

C’est par le développement des communications mobiles, que le TBH a vu son
importance croitre pour tout ce qui concerne ’amplification HF. En effet, le criteére
d’autonomie lié aux batteries des mobiles implique des conditions draconiennes sur le

rapport en puissance ajouté (PAE). Ce rapport est défini comme le produit du rendement

_Pour
Poc

collecteur . (7c ) par la quantité (1“(—1;“) et G représente le gain. Le PAE est

adapté a la mesure de 1I’amplification de puissance des TBHs puisqu’il intégre a la fois la
puissance continue dissipée a la jonction base-émetteur et le terme de gain G.
L’optimisation du PAE passe par le choix d’une classe de fonctionnement, choix qui
s’effectue au détriment de la linéarité et donc de la distorsion du signal. Par exemple, des
TBH Galnp/GaAs fabriqués par Thomson CSF/LCR et polarisés en classe C (V=7v et
Ve=1V) permettent d’atteindre une puissance de sortie de 1’ordre de 200 mW avec un

PAE de 90% a la fréquence de 1.8 GHz [1.5].

A T’heure actuelle, les résultats obtenus avec des TBHs sont du méme ordre de
grandeur que ceux obtenus sur des circuits MMIC a base de TEC. De plus, en dépit des
contraintes liées a la faible valeur de la conductivité thermique du GaAs (diminution du
PAE en raison de la présence de résistances de «ballast» en série sur ’émetteur) et
notamment du phénomeéne d’emballement thermique, les TBHs sont capables de

véhiculer des densités de puissance encore plus importantes (jusqu’a 6.2 mW/um?).

Il est un domaine pour lequel le TBH présente un net avantage sur les TEC, c’est
celui de I’amplification. En effet, grace a la réduction du temps de transit des porteurs
dans la structure, des transistors peuvent &tre réalis€s avec des performances
fréquentielles élevées (f; =<35GHz et fax =70GHz). Ceci permet d’envisager la réalisation
d’amplificateurs « push-pull » délivrant de fortes puissances en sortie tout en ayant une

bonne linéarité et un rendement élevé. Si ’amplification de puissance est un axe de
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développement pour les TBH, les oscillateurs et mélangeurs peuvent €galement tirer

profit des qualités intrinseques du TBH.

1.5.2. Oscillateur

La génération de signaux a fréquence fixe ou variable peut étre réalis€ée a partir
d’oscillateurs fixes ou d’oscillateurs contr6lés en tension. Dans les deux cas, les critéres
d’optimisation sont un rendement élevé et un faible bruit de phase. Et avec un TBH, il est
possible d’obtenir un « varactor » a partir des couches réalisant la jonction collecteur-
base, et donc de réaliser un VCO. A titre d’exemple, J.P Roux cite la réalisation d’un
oscillateur controlé en tension réalisé a partir de trois TBHs et en technologie MMIC
(1.5x1.5 mm?). Le VCO obtenu a une plage d’accord de 30% autour de la fréquence
centrale de 3.6 GHz, une puissance de sortie comprise entre 7.5 et 8.5 dBm, une réjection
du deuxiéme harmonique inférieure a —25 dB et un bruit de phase mesuré a 100 kHz de la

porteuse de se situant a —70 dBc/Hz.

1.5.3. Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre quelques propri€tés physiques transistor
bipolaire a hétérojonction, puis nous avons effectué une comparaison entre le TBH et le
TEC, enfin, quelques applications a partir de TBH ont été données. Nous allons dans le
chapitre suivant, expliciter les modeles DC d’Ebers-Moll et de Gummel-Poon ainsi que le

modele petit signal que nous avons adopté.



CHAPITRE II

MODELES DC ET PETIT SIGNAL DES TBHS
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2.1. Introduction
Ce chapitre présente dans un premier temps les deux modéles conventionnels DC, le

modeéle d’Ebers-Moll et le modéle de Gummel-Poon. Puis nous expliciterons les éléments

qui constituent le schéma électrique équivalent petit signal.

2.2. Modéles DC des TBHs

2.2.1. Modéle d’Ebers-Moll

Ce modéle, qui décrit le fonctionnement statique en régime fort signal du transistor
bipolaire, a été établi par les physiciens EBERS et MOLL en 1954 [2.1]. 11 est valable

pour tous les régimes de fonctionnement du bipolaire: bloqué (I), normal (II), saturé (III)

et inverse (IV). Ces quatre cas sont représentés sur la figure 2 .1.

A Ve e A} VocZ0,
] ,‘f—f- ——————
Région saturée | Région saturée - H--
v HI l':///’ T
w )
) VBE — ~ e )VCE

____________ .’.,’,,/I/

T -7
Région bloquée | Région normale :::::::::::,ty[ I
: i Vpe=0

Figure 2-1: Régimes de fonctionnement des transistors bipolaires

Le modeéle est basé sur la représentation électrique des deux jonctions base-émetteur

(BE) et base-collecteur (BC) qui constituent le transistor bipolaire. Cela se traduit par

deux diodes en paralléle sur deux sources de courant contrdlées par les tensions internes
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aux bornes de ces jonctions (figure 2.2). Les diodes déterminent si la jonction est

polarisée en inverse ou en direct.

Izc(Vee) Ioc(Vee)
Iz o+ E— Ic
—»  —
E O | > OC
Igg I T Iec
VBE g VBe

Figure 2-2: Représentation du modele statique d’Ebers et Moll

En prenant comme référence positive le sens des courants entrants dans la structure,

les courants aux trois accés du composant sont donnés par :

Ig =Igg +1pc —Icc —Igc (2.3

Les courants Igg et Ipc traversant les jonctions B-E et B-C sont de la forme:

qVge

Ipg =Igg| e KT -1 (2.4)
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qVec

Ipc =Ics| e KT -1 (2.5)

Ou Igs et Ics les courants de saturation des jonctions base-émetteur et base-collecteur.

La commande en tension est traduite par les sources de courant dépendantes des

courants Igg et Igc:

Icc =0g-1pg (2.6)

IEC = OLR . IBC ( 2.7)

Ol oret or les gains en courants direct et inverse en mode Base-Commune.

Les courants terminaux dans cette version peuvent alors étre exprimés de la fagon

suivante:
9Vee 9Vac

Ic =0 -Igg ~Tpc =0 Igg| e KT 1 |=Ig| e KT -1 (2.8)
Vs Ve

Ig=og Ipc—Igg =0g -Ieg| € KT =1 |-Igg| e KT —1 (2.9)

I = (-0 ) Igg —(1-0g ) Ipc (2.10)
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A partir de ces expressions, une premiére simplification qui permet de réduire
le nombre de paramétres (Igs, Ics, OF et Or) consiste a émettre I’hypotheése de réciprocité,

qui peut se traduire par 1’égalité suivante :

o - Igs = orlcg =15 (2.11)

Cette relation s’interpréte physiquement en considérant la partie commune des
courants de saturation base-émetteur et base-collecteur résultant de I’analyse dans la
région de base. Elle a été vérifiée expérimentalement sur la plupart des transistors
bipolaires lors des premiéres validations du modele d’Ebers et Moll [2.1]. Les gains
direct et inverse o et og correspondent aux proportions de courant des jonctions qui
atteignent respectivement le collecteur et 1’émetteur. Cette expression permet ainsi
d’introduire la version du modele qui consiste cette fois a prendre comme référence les
courants qui traversent les sources contrlées de la structure de la figure 2.2. Celle-ci est

conservée avec maintenant les expressions suivantes pour les courants:

qVie

Iec=Ig| e KT ~1 (2.12)
qVic

Igc=Ig| e kKT -1 (2.13)

I est le courant de saturation de 1’ensemble du courant transporté dans la base

Les expressions des courants terminaux deviennent, en considérant la non-idéalité

des jonctions :
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I qVgg I qVge
— EC n.kT S n,kT
Ie=Icc— =Igl e —1|=—=- e* —1 (2.14)
R 129:
1 qVge I qVgg
_ cc 0. kT S n.kT
Ig =Igc - =lcg| e ® —l|——= e -1 (2.15)

1 1
Ip=|—-1|TIpc—| —-1]|1
B (OLF ] cC [OLR } EC (2.16)

ng et ng sont respectivement les coefficients de non-idéalité direct et inverse.

Cette version permet également de définir ce modele sous une forme hybride en 7,
plus représentative d’un fonctionnement en €émetteur commun et plus facile 2 linéariser
par la suite (figure 2.3). Dans cette nouvelle représentation, les deux sources de courant
commandées en tension Icc et Igc sont réunies en une seule source, Ict, dont I’expression
est Icr=Icc—Igc. Les gains Br (en direct) et Pr (en inverse) en configuration émetteur-

commun sont alors introduits. Ils s’expriment en fonction de or et or de la fagon

suivante :
o
Bp=—0" 2.17
F I-op (2.17)
OR
Br = (2.18)
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Les courants I¢, Ig et Ig deviennent dans cette configuration :

I I
EC I EC

Ic =Ioc —Tgc — B =Ier - Be (2.19)
B Iec Iec
Ig =Igc —Ioc — B —Ier - B (2.20)
e N Igc (22
B= i
B Br

Icr=Icr - Iec

<« —»
EO « C
Ieo/ Br Ied/ Br
VaE ) B < Vec

Figure 2-3: Forme hybride en 1 du modele d’Ebers et Moll

Afin d’obtenir une représentation plus compléete du fonctionnement et de décrire le
comportement dynamique du composant, des €éléments capacitifs, inductifs et résistifs

doivent €étre pris en considération.
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2.2.1.1. Modulation de la largeur de la base (effet Early)

Le modele décrit ci-dessus peut étre plus proche du comportement réel du transistor
en prenant en considération certains effets comme la modulation de la largeur de base. En
effet, la variation de la charge d’espace du coté de la jonction base-collecteur, induite par
la tension inverse Vpc, entraine une variation de la largeur de la base, et donc de la zone
active. Cet effet peut étre constaté (figure 2.4) & partir des caractéristiques Ic =f(Vgg)

pour un fonctionnement normal (Vge>0, Vpc>0).

»Vre

Figure 2-4: Variation de Ic¢ induite par la modulation de la largeur de base

L’expression de la largeur de base Wy en fonction de Vgc peut s’écrire [2.3] :

Wy :WB(O).[HEJ (2.22)
Va

Wg(0): largeur initiale de la base a Ve =0

Cette expression permet de rendre compte de I’Effet d’Early sur les grandeurs

dépendantes de la largeur de base telles que le courant de saturation Ig:
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Ig=r——"""— 2.23
(1 + Vi ) (229

L’expression du courant Icc devient (avec Is (0) : courant de saturation a Vpc =0 ) :

qV,
~ L(0) enﬁ_l

Icc=7—"""—<
1+ Ve
Va

En régime de fonctionnement normal, I’effet Early entraine une augmentation du

(2.24)

courant I en fonction de la tension Vg qui croit, ce qui entraine une décroissance de la
résistance de sortie. De plus, la réduction de la zone quasi-neutre de la base (ce qui
signifie une diminution du temps de transit dans la base) Wpg induit une augmentation du
gain en courant. On peut visualiser la tension d’Early, sur la figure 2.5, qui est

I’extrapolation des pentes des Ic =f(V¢g) avec I’axe des tensions collecteur-émetteur.

Ic & Iy

————

S B S
—— l'j
x'“x‘r e ——
______ __“a_‘u_M:‘._—..—.-—..—.-—.-_..._..._..._...
- G
i
L
a"!n’f
4 Wee

Figure 2-5: Visualisation de la tension d’Early avec les courbes I.=f(V,.)
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11 est toutefois difficile de déterminer la valeur de la tension d’Early, sauf a faible
niveau de courant. En effet, les effets thermiques, qui sont importants pour les TBHs, font

apparaitre des pentes négatives pour les courants de collecteur plus importants.

2.2.1.2. La forte injection

A fort niveau de courant, I’injection de porteurs minoritaires en transit dans la base
devient égale ou dépasse la concentration donnée des porteurs majoritaires par le dopage
de la base. Cette forte injection entraine une diminution de la variation de courant I¢ en
fonction de Vg a fort niveau de courant. Cette variation est prise en considération [2.4]

en écrivant :

o= e (2.25)

0 : parametre qui rend compte de la forte injection

2.2.2. Modéle de Gummel et Poon

Ce modele, élaboré par Gummel et Poon en 1970 [2.5], est plus performant pour les
forts niveaux de courants. Il est donc mieux adapté a la modélisation des transistors de
puissance. C’est un modele basé sur le principe que la charge de base dépend de
grandeurs de polarisations appliquées. La différence majeure avec le modele d’Ebers et

Moll est dans I’expression du courant Ict. Sa topologie est présentée sure la figures 2.6.
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Vae

Figure 2-6: Topologie du mode¢le Gummel-Poon

Pour un transistor NPN, le courant d’électrons qui circule entre I’émetteur et le

collecteur peut s’écrire de la facon suivante :

2 qV, 2 aV,
:(qniS) Dy enflf”f‘ -1 (qniS) Dy, eﬁ 1

" Qp Qp

=1 -1 (2.26)

Avec n;: concentration intrinséque; Dy: constante de diffusion des électrons; S: surface
idéale active du transistor; Qy: charge totale de majoritaires stockée dans la base; ny et ny:

coefficients d’idéalité des deux jonctions.

Ce courant d’électrons I, est la différence des deux courants direct I; et inverse I,
générés par les deux jonctions du transistor. Qp peut €tre normalisée a sa valeur de

polarisation nulle (Vgg=0, Vpc=0) Quo, qui correspond a la charge de base fixée:

(2.27)
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L’expression (2.14) sera alors de la forme :

1 qVeg I qV_BC
In — If __Ir qSS enfkT -1 _f en'kT -1 (2.28)
b b
Avec
2
an;S)” D
I, = L_)___n_ (2.29)

Qbo

Le terme Igs est la constante fondamentale de ce modéle définie en 1’absence de

tension appliquée. La charge Q, est la somme de 5 termes [2.6] :

Qp =Qpo +Qe + Q¢ +Q¢ +Q; (2.30)

Avec Qpo: charge de base fixe indépendante des conditions de polarisations; Q. et Q.:
charges stockées des zones désertées des jonctions, Qr (=7¢lf) et Qp (=t.I):

respectivement les charges en exceés de porteurs injectés par les courants direct et inverse.

La normalisation par rapport a Qp, donne finalement :

Qe+Qc+Qf+Qr

qp =1+
Qbo Qbo Qbo Qbo

=1+q. +q. +q¢ +4q; (2.31)
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q. = L _ Vic et | qe ~Q Ve : modélisent la modulation de la base (due a la
Qbo  Va Qo VB

variation des zones de charges d’espace c6té €émetteur et collecteur),

q¢ =—Q-f—zB-& et | q,= % Gk : modélisent les effets des charges totales des
Qbo Qbo Qbo Qbo

porteurs excédentaires stockées dans la base (Vge20 et Vpc=0).
Avec

Va, Vg: tension d’Early directe et inverse ; T4 €t T; : temps de transit direct et inverse des

porteurs dans la structure E-C; B: facteur multiplicatif pour tenir compte de I’effet Kirk.

Dans ces conditions, I’expression du courant commandé s’écrit :

L W e
kT kT

ICT (VBE’ VBC) qb) =Il’1 (VBE’ VBC’ qb) — f enf _enr

b

(2.32)

Dans la topologie, les courants Igg et Igc représentent les courants de base qui se
partage respectivement vers le collecteur et I’émetteur. Ils sont équivalents a ceux utilisés

dans le modele d’Ebers et Moll et ils peuvent s’exprimer par :

1
Ipg = Bf— (2.33)
f
Ir
Igc == (2.34)
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Enfin, le comportement dynamique du modéle est pris en considération avec les
variations en fonction du temps des charges Q., Qs, Q. et Q.. Les expressions des courants

terminaux du modéle de Gummel-Poon s’écrivent alors :

Q. 06Q
Ic =Icr(ap)-Ipc - &e —S—tf (2.35)
8Q. _8Q
Ig = —Icr (qp )~ Tpe = 50 _'g{f' (2.3
R
Ig = Ipg +1Ipc +_§g (237)

2.2.3. Conclusion

Le modele de Gummel et Poon est plus performant [2.7] pour modéliser le
comportement du transistor aussi bien a faible niveau de courant qu’a plus fort niveau. Il
permet de prendre en considération les phénomenes qui sont typiques du TBH, c’est a
dire la modulation de la base ou encore la forte injection. Le prix a payer est

I’augmentation du nombre de parametres a extraire.

Dans le paragraphe suivant, nous allons voir les autres effets qui peuvent exister et

pris en considération dans un modele.
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2.3. Autres phénomeénes présents dans le TBH

2.3.1. Phénomene de recombinaison

A faible courant, I’influence des phénomeénes de recombinaisons a 'interface, dans
les zones de charges d’espace et en surface du transistor par rapport au courant global,
n’est plus négligeable. La variation des courants de recombinaison peut étre représentée

par une expression classique de diode, sur chacune des jonctions:

qV

I =1 | enkT -1 (2.38)

T

Avec I courant de saturation; n: facteur d’idéalité; V: tension de commande

Ainsi, les expressions des courants de recombinaison entre B-E et B-C sont :

qVee
kT
Igg = Isg| e™ -1 (2.39)
qVBC
kT
Ipc =gl e™ —1 (2.40)

Avec Igc: courant de saturation de la jonction B-C; Igg: courant de saturation de la

jonction B-E
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2.3.2. Phénomeénes d’avalanche et de claquage

Ces phénomenes apparaissent quand les jonctions sont polarisées en inverse. Le
courant peut augmenter de fagon importante et entrainer la destruction du composant par
claquage de la jonction. L’augmentation de courant est modélisé en ajoutant un terme

multiplicatif pour la jonction base-collecteur en inverse [2.8]:

Me=—"—""=¢ (2.41)
1- VBC
BVceo

Avec BV¢go: tension de claquage de la jonction base-collecteur (10v< BVegg < 20v)

De la méme fagon, dans le cas de I’utilisation en inverse de la jonction B-E, on a:

e (2.43)
1-|VBE
BVERo

BVEgo: tension de claquage de la jonction base-émetteur (3v < BVggg < I0V)



31

BVcro, obtenue avec la base en circuit ouvert, est la tension de claquage la plus
faible, et BVcgs correspond a une mesure avec la base et I’émetteur en court-circuit, le
transistor est alors en régime saturé. Pour éviter la destruction du composant, les signaux
appliqués peuvent étre des impulsions, minimisant ainsi le temps d’application et le

temps de mesure.

2.3.3. Tension d’offset

La présence d’une tension d’offset collecteur-émetteur non négligeable, lorsque le
courant collecteur est nul en configuration émetteur commun, est observée généralement

sur les transistors bipolaires a hétérojonction (figure 2.7).

1.0
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0.7 /
0.6
i
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£ oo
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0.5
8.1
.2
.03 - 4
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o 8833583888388 ¢
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B
e
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Figure 2-7: Tension d’offset pour un TBH 2x25 umz

Cet effet résulte de la dissymétrie des tensions de conduction entre 1’hétérojonction

(Vyi~1.3v) et ’homojonction de collecteur (Vi,;~1.3v), et par le "spike " de conduction sur
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I’hétérojonction [2.9]. Cette tension parasite augmente la valeur de la tension de
saturation. Elle augmente la puissance consommée dans les circuits logiques et diminue

la variation des excursions des signaux dynamiques pour des circuits analogiques.

Les expressions des courants définis dans le modele d’Ebers-Moll permettent de
prendre en considération cette tension d’offset. En effet, pour I.=0 et sans considérer les

résistances d’acces, les équations sont :

I ne I nf

C

Vegoge = Vr-In (i-] (—Iﬁ—) (2.45)
B

2.3.4. Effets thermiques dans le TBH

En excluant les perturbations dues a la température ambiante, la puissance dissipée
liée a la polarisation continue crée dans le transistor une augmentation de la température

selon I’expression :

AT=Ryy (T)-AP (2.46)

Avec AP: la variation de puissance dissipée; AT: la variation de température; Rey: la

résistance thermique du transistor qui peut étre définie par :

(2.47)
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Avec e, S et K qui représentent respectivement 1’épaisseur, la surface et la conductivité

thermique du matériau.

Le facteur K, qui varie en fonction du matériau, est exprimé en W/°C.cm et il a une
dépendance non-linéaire vis a vis de la température. Le tableau 2.1 donne des valeurs de

conductivité thermique pour divers matériaux semi-conducteurs [2.14] :

Matériau K(T) 2 300K
Germanium GE 0.586
Silicium Si 1.465
Arsimure de Gallium GaAs 0.44
Phosphure d’indium InP 0.65

Tableau 2-1: Conductivité thermique en fonction du matériau pour T=300K

L’auto-échauffement agit de fagon plus ou moins notable sur les propriétés
intrinséques du transistor et les grandeurs électriques qui en dépendent. Les parametres

qui varient en fonction de la température sont:

e [Les courants de saturation

e Les courants de recombinaison et d’avalanche

e L. tension base-émetteur et la tension thermique

e Le temps de transit

e La résistance thermique
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e Le gain en courant

e Les facteurs d’idéalité

e La fréquence de coupure

e La fréquence maximale d’oscillation

La prise en considération des phénomenes thermiques est une condition sine qua non
dans I’élaboration d’un modele précis du TBH. Pour illustrer et quantifier I’importance
des effets d’auto-échauffement, nous avons effectué une simulation Ic=f(Vcg) sans et
avec les effets thermiques dont les résultats sont donnés aux figures 2.15 et 2.16. On
remarque trés nettement sur cette derniére les pentes négatives pour les forts courant Ip.
Ces pentes peuvent principalement &tre attribuées aux variations avec la température des
parametres du courant de base, qui sont li€s aux propriétés de 1’hétérojonction, et qui
contrdlent le gain en courant dans le domaine de fonctionnement normal. La tension Vgg
présente également une variation négative avec la température, généralement de I’ordre

de 1 22 mV/C°[2.15].

Il est donc important de faire une modélisation thermoélectrique du TBH pour rendre

compte avec précision des effets de la température.
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Figure 2-8: Simulation I.=f(V) sans les effets thermiques
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Figure 2-9: Simulation [.=f(V ) en tenant compte les effets thermiques

35



36

2.4. Modeéele petit signal pour le TBH

L’utilisation d’un modele petit signal est justifié lors de I’application de signaux sur
le composant ayant une amplitude tres faible autour d’un point de polarisation donné. Les

éléments de ce schéma équivalent sont alors considérés indépendants du niveau appliqué.

2.4.1. Linéarisation du modéle fort signal

Le modéle dynamique petit signal du transistor bipolaire a hétérojonction peut étre
établi en linéarisant le modéle de Gummel-Poon modifié fort signal. Sa représentation est

donnée a la figure 2.10.
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Figure 2-10: Topologie grand signal Gummel-Poon modifié pour le TBH

Chaque élément non-linéaire va €tre remplacé par son schéma équivalent petit signal.
En suivant cette procédure, on obtient le type de configuration suivante pour le modele

petit signal du TBH (figure 2.9).
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Figure 2-11: Circuit électrique équivalent petit signal du TBH

2.4.1.1. Résistance dynamique Rpe

L’expression de la résistance dynamique de jonction Ry, dans le cas d’une

approximation en régime petit signal, est donnée en considérant la conductance, par :

(2.48)

2.4.1.2. Transconductance gme

On définit la transconductance gm, qui représente le contrdle linaire du courant de

sortie par la tension appliquée sur la jonction. L’expression de gnoest la suivante :

_ Sl¢

mo — SVBE (2.49)
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2.4.1.3. La conductance de sortie g,

La conductance de sortie g, qui a une influence importante dans la conception des
circuits intégrés, ¢’est pourquoi il est nécessaire d’en tenir compte dans notre modele

petit signal et de 1a modéliser avec précision. Elle peut étre exprimée par la relation :

Sl
g, =S

=3 Ver (2.50)

La modélisation précise de g, dépend essentiellement de la maniere dont I’effet Early

et I’effet avalanche sont décrits dans le modéle.

24.1.4. Les Capacités Cyp_, C. et Cye

Les capacités internes d’un transistor ont un role primordial dans la modélisation du
comportement dynamique du composant. En effet, leur évolution non-lin€aire en fonction
du point de polarisation permet, si elle est bien modélisée, d’effectuer des simulations, en

mode grand signal, qui sont proches de la réalité.

On distingue deux types de capacité dans les zones actives des transistors associés
aux deux jonctions : la capacité de transition (localisée au niveau des zones de transition
ou zones de charges d’espace et notées Cy) et la capacité de diffusion, appelée également
capacité de stockage (localisés aux régions quasi-neutres et notées Cgx) [2.10]. Sous
polarisation inverse, la jonction BC ne comporte que la capacité de transition et la
capacité de transition de la jonction BE voit son influence diminuée au profit de la
capacité de diffusion lorsque le courant a travers la jonction augmente. Les capacités Cp

(jonction BE), C, et Cy (jonction BC) s’expriment de la facon suivante:



Cpe =Cacbe + Ciche

Coe = Cacbe +Cicne

Ce =Cace +Cice

En linéarisant, les capacités de diffusion sont définies comme suit:

C — SQDCbe
dCbe SVCbe VCbeo
C — SQDCbC ~0
dChbc SVCbc v
CbeO
Cae =22l
dCc SVCC v
CeO

Et les capacités de transition sont de la forme:

Cicve = Crope (Veveo) = ~
1— VCbeo
¢Cbe

’qi—:N
Crcpeo = 20 .S
Cbe

39

(2.51)

(2.52)

(2.53)

(2.54)

(2.55)

(2.56)

(2.57)

(2.58)
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De la méme fagon, on a:

Cicve = Crebe (Vobeo) = =Gy (2.59)

eN
Crebeo = Jg%bc S (2.60)
C

et

Cre
Cice = Cree (Voo ) = —=2— o = Ce (2.61)
1— VCco
¢Cc

qeN
Creco = ,/ 5 ¢CC -S (2.62)
C

Avec Qcpe, Oce et Ocpe sont les barriéres de potentiel, € est la permittivité du matériau, N¢

et Ng sont les dopages d’émetteur et de collecteur, S est la surface de la jonction et mcyc,
mc, et mcpe sont les coefficients rendant compte du type de la jonction (pour une jonction

abrupte m=1/2 et pour une jonction graduelle m=1/3).

2.4.1.5. Le temps de transit ’EQ

L’ approximation quasi-statique est valable pour f<<fr (en pratique f<fr /2). Dans le
cas contraire, le courant issu de la source contr6lée ne change plus instantanément avec

les variations temporelles du signal d’entrée [2.11]. Cette variation aux fréquences
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élevées de la source de courant peut &tre modélisée a partir de I’expression de gm en

ajoutant un retard li€ au temps de parcours intrinseque des porteurs:

IeT =8m  VBE = 8mo € (2.63)

2.4.1.6. Les résistances d’acces

La résistance d’accés Rg de ’émetteur est théoriquement la somme d’une résistance
de contact et d’une résistance présente dans la couche d’émetteur, cependant, la
dissociation de ces derni¢res n’est possible que par la connaissance des caractéristiques
physiques du composant. Dans le cadre de notre travail de recherche, les seules données
physiques dont nous avons pu avoir acces furent les dimensions géométriques des
transistors, nous avons donc considéré une résistance globale. La résistance de base Rp
est composée de la résistance de contact latéral Ry, et de la résistance de la couche P* de
base entre I’émetteur et le collecteur, que I’on nomme la résistance intrinseéque Ryp. Enfin,
R. représente la résistance d’acces au collecteur. Tout comme la résistance d’émetteur
elle peut étre scindée en une résistance de contact et en une résistance présente dans la
couche N*. Habituellement, le sub-collecteur des TBHs est au moins trois fois plus
minces que la région de la base, il en résulte une valeur une résistance dans la couche de

valeur trés faible qui peut étre négligée au regard de la résistance de contact.

2.4.1.77. Les éléments parasites

Les éléments réactifs parasites, négligeables en basses fréquences, permettent
également de décrire le comportement pour les hautes fréquences du TBH. Ainsi,

I’introduction d’inductances L., L, et L, qui modélisent les longueurs d’interconnexion
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sur les trois accés du transistor, permet d’ajuster au mieux le comportement aux

fréquences élevées. Il en est de méme des capacités de plots Ceep, Cpep €t Cpcp.

2.5. Conclusion

Ce chapitre nous a permis dans premier temps de rappeler les modeles électriques
conventionnels pour les transistors bipolaires. Basés sur la physique du composant, les
modeles d’Ebers-Moll et de Gummel-Poon sont communément utilisés dans les
simulateurs actuels et permettent une reproduction du comportement électrique du
transistor. Nous avons également donné la définition des éléments constituant le modele

petit signal.

Le prochain chapitre présente en premier lieu les deux topologies existantes pour la
partie intrinséque du transistor, en 7 et en T, qui découlent de la linéarisation du schéma
grand signal. La derniére partiec du chapitre explicite notre méthode d’extraction de

I’ensemble des éléments du schéma électrique équivalent.



CHAPITRE II1

EXTRACTION DES ELEMENTS EXTRINSEQUES DU

MODELE PETIT-SIGNAL
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3.1. Introduction

La partie extrinséque se compose des éléments parasites, c’est a dire les capacités de
plots et les inductances, et d’autre part, des résistances d’acces (figure 3.1). Leur
extraction constitue la premiére étape qui doit mener a la détermination de I’ensemble des
paramétres du modeéle petit signal. En ce qui nous concerne et dans le cadre du projet de
modélisation, les mesures des paramétres-S ont été fournies par Nortel Networks. La
particularité de ces mesures est que les effets des éléments parasites ont déja été
déterminés par simulation électromagnétique et déflaqués [3.1] (procédure de de-
embedding en anglais). Toutefois, nous allons décrire dans ce chapitre la fagon de
déterminer les éléments parasites, et ce, en nous appuyant sur les méthodes trouvées dans
la littérature. Puis nous montrerons comment nous avons déterminé les valeurs des

résistances d’accés a partir de mesures DC.

i
|
! |
1 Cb
B Lb Eb || Rbb Ce Re Lc C
o VW, | | AN
]
i Rbe l ' !
1 i go |
Partie i va T * i
o | |cee quva |
extrinseque 1 |
ey s e i
[:: Chep RE § Ccep ::.j
2.2 ei®d Partie mitnnsécue
m- Emo Le
LOE]

Figure 3-1: Modeéle petit signal en «n» avec les 17 paramétres a déterminer
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3.2. Extraction des éléments parasites

La représentation globale petit signal des TBHs tient compte, outre la partie
intrinséque, des éléments parasites dus aux longueurs de lignes (représentées par les
inductances Ly, L et L¢) qui permettent d’accéder au composant, aux capacités de plots

inter-électrodes (représentées par les capacités Cpep, Cocp €t Ceep)-

Les transistors montés en boitier sont soumis a des perturbations supplémentaires
notamment dues aux fils de soudure et aux capacités du boitier. Les capacités de plots et
les inductances parasites sont extraites respectivement a partir des configurations bloquée

et polarisée.

3.2.1. Extraction des capacités parasites

La technique d’extraction des capacités parasites fut proposée par Dambrine dans
le cas des transistors a effet de champ [3.2], puis J.M Belquin a proposé une technique
d’extraction applicable aux TBHs [3.3] qui n’utilise pas de structures de tests
particuliéres. La détermination des capacités parasites se fait dans une condition
particuliére de polarisation. En effet, il faut que les jonctions soient polarisé€es en inverse.
La différence entre la méthode de Belquin et la notre réside dans le fait que ce dernier ne
prend pas en considération la nature distribuée de la jonction base-collecteur. Son schéma
électrique équivalent se limite donc aux capacités parasites, a la capacité Ci et a la
capacité C, (figure 3.2). Pour nous, la prise en considération de la nature distribuée de

cette jonction inclut la présence de la capacités Cy, (figure 3.3).

Nous allons maintenant voir plus en détails les différentes étapes de 1’extraction

des capacités parasites en 1’adaptant a notre configuration.
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Figure 3-2: Configuration bloquée du TBH pour J.M Belquin
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Schéma simplifié

Figure 3-3: Configuration bloquée du TBH pour notre modele
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L’extraction peut se diviser en plusieurs €tapes :

1. On applique une tension négative sur la base (Vpe <0) et on court-circuite le collecteur
(Vee=0v). Les jonctions BE et BC étant bloquées, la représentation du TBH se limite

au schéma de la figure 3.3 (on néglige les effets résistifs car les courants sont nuls).

2. On mesure les parameétres-S en basses fréquences (généralement entre 0.1 et 2 GHz,

ou 'influence des inductances est négligeable) sous cette polarisation.

3. Puis on transforme les paramétres-S en parameétres-Y pour faciliter I’expression des

capacités.

4. On exprime analytiquement la matrice [Y] du schéma électrique équivalent simplifié

de la figure 3.3. On trouve facilement :

o SI}'II]:S[}’l+YZ]=(”(Cbep+Cbcp+Cbc+cc+cbe) (3.1
e S[y12]=3[y2]=-8[y2]=-0(Chep+Crc +C;) (3.2)
. SI:YZ2] = SI:YZ +Y3] = w(ccep +Cbcp +Chc +CC) (3.3)

En combinant les équations ci-dessus, on obtient les expressions suivantes :

o Cpep +Cpe = —L——(;———] (3.4)



48

RAZ +Yy; ]
. cep ® (3.5)
3| Y,
. Cbcp+cbc+cc=— [ (0:| (3.6)
31 Y,-Y
. Cbep _C +Cbe __l:l_l___2_2_] (3.7)

(O

Nous avons vérifié les équations 3.5 & 3.7 par simulation et en prenant des valeurs
arbitraires pour les capacités. Les résultats sont présentés sur la figure 3.4. Les parties

imaginaires sont identiques, ce qui montre que les équations sont correctes.

o= o
3!
o L 8 imag y11_plus_y12 theo=2"PIfreq{Chep+Che) ] nos
s_pARAME‘[ERS Bl imag_y22_plus_y12 theo=2"PTtreq"Coep §h 3@ oos]
P Setep e ] imag_y12. theom-ZPIHaqYChep+ChotCe) £ ae] 88
aram
) [ imag_y11_moins_y22_theo=Z"Pifred'(Cbep-Coep+Cbe) =2 gé
Start=1 OHz 2§ eol E& am]
Stop=100.0 GHz m fF 2
Step=2 GHz e = om]
3} . B cvep=1te1s £ H
A . B coop=se-15 o]
Teun T
Tarm1 Eecosr ¢ Term2 BB coop=100e-15 . i ’ . . : : '
Hum=1 D-l:bq;'F C'Cbe * VAR g:c g o Nom=2 Che=150e-15 2 @ @ =@ w = a = o
oo 1 ‘Emﬂ, - lz=5n o Coos75e-15 ma.cHe R
om o
- Cotp 10l = = Ce=25a-15
i RIS
pweiy ez § ae /
By
3 on 88 an]
= b
B2 aos] 55 aoe]
R;E
& o]
b / am|
Les courbes se superposent oa]
T T T T T T T T
o a @ = m a o « -] mj
g, GHE G, GHZ.

Figure 3-4: Vérifications des équations 3.5 2 3.7

5. Enfin, I’étude a tension Vi, variable permet alors de distinguer les capacités Cy, C. et

Chpe, qui dépendent de la tension appliquée a leurs bornes, des capacités parasites (qui
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sont indépendantes de la polarisation). Les expressions des capacités de jonction sont

les suivantes :

_ Coeo (Vbe = O)

m (3.8)
(“V—bej -

Ocbe

Che = Cheo (Vbc :O)

My, (3.9)
1__ VbC
¢Cbc
_Co (Vie =0)
3.1
Ve | 0
¢Cc

Les capacités parasites des jonctions base-émetteur et base-collecteur sont

Mepe
. .. . be
obtenues par extrapolation des capacités totales en fonction de (1"‘ J ,

OChe
M,
1+ VbC * 1+ VCC , . .
‘—(bec et _¢C pour des valeurs négatives de V.. Les tensions Qcpc,
C

dcc et Oepe sOnt les tensions de diffusion des jonctions BC et BE. La polarisation étant
a V=0v, on a I’équivalence Vpe=Vy.. La figure 3.5 montre un exemple des évolutions
possibles des capacités, néanmoins, ces courbes ne s’appuient sur aucune valeur
physique, elles permettent uniquement d’avoir un support visuel permettant une

meilleure compréhension de la méthode.
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Figure 3-5: Détermination théorique des capacités parasites

Remarquons que 1’équation (3.7) peut paraitre redondante, en effet, nous avons 7
équations (3.4 a 3.10) pour 6 inconnues (Coop, Ceeps Coeps Che, Ce et Cpe). Toutefois, cette
derniére équation peut permettre de vérifier, connaissant les valeurs de Cyep et de Cyc, que

la valeur extraite de Ceep 2 partir de I’équation (3.5) est correcte.

A partir de la figure 3.5, les capacités parasites sont déterminées en extrapolant les

V. My Mgy, vV Mg,
capacités totales en fonction de (l"” be) , (1‘* bc] et [1“‘ CCJ .
¢Cbe ¢Cbc ¢Cc

Cependant, comme 1’a fait remarquer J-G Tartarin [3.4], cette méthode nécessite la
connaissance de la nature des jonctions pour déterminer les coefficients mcpe, Mche € Mec
(a titre d’exemple, on a m=1/2 pour une jonction abrupte et m=1/3 pour une jonction

graduelle). De plus, une mesure statique doit étre réalisée pour déterminer les tensions de

diffusion ¢cue, Pcc €t Pcve-
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L’approche de J-G Tartarin est intéressante car elle permet de s’affranchir des

caractéristiques physiques du composant. Sa topologie en régime bloqué est la suivante:

cl:l:bc

B

1]
Cl __Cpbe

L.
L]

1L
11
C'I‘bc

C'pce -

Ca

I
]

£)

Figure 3-6: Configuration bloquée du TBH pour J-G Tartarin

Ses équations des capacités totales, qui different légérement de celles de JM

Belquin par la présence de capacités de plot C; et C,, sont les suivantes:

31 Y +Y,
. C1+Cpbe+CTei:—|: llw ]
31 Y +Y,
e C+Cpe= [220) 2]
31Y,
3 Cpr+CTbC:_——[ (11)2]

(3.11)

(3.12)

(3.13)

Puis il exprime les capacités totales en fonction des capacités de jonction et des

capacités parasites en suivant I’équation :
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e Ciot (Vbe) =Crij (Voe ) +Cp (3.14)

Les valeurs des capacités totales obtenues a partir des équations 3.11 a 3.13 pour
plusieurs valeurs de Vy, sont stockées dans un fichier. Puis le systeme d’équations (3.14
et les équations des capacités de jonction) est implanté dans ADS et une optimisation est
effectuée sur les tensions de diffusion, les coefficients des jonctions et les capacités
parasites. Le critére de convergence vers les valeurs de Cppe et de Cppe est la minimisation
de I’écart relatif entre la capacité totale mesurée et la capacité totale reconstituée

(équation 3.14).

Sa fonction d’erreur est exprimée par :

CTot_mes. - CTot_mod.
€= 2 (3.15)
V,

CTot _mes.
be

La figure 3.7 présente les résultats de ces optimisations. Selon [’auteur,
I’optimisation est en fait un lissage des mesures et les valeurs des capacités parasites
représentent les extrapolations de ces courbes pour les fortes valeurs de Ve (lorsque les

capacités de jonction sont nulles).

I1 ajoute que Cppe, Cpoe €t Cpee ne sont pas sensibles au type d’optimisation,
contrairement aux tensions de diffusion et aux coefficients de jonction, mais que cela

n’affecte pas la détermination des capacités parasites.



Capacités parasites (fF)

50 '

-10 Vbe

Figure 3-7: Optimisation des capacités mesurées et parasites [3.7]
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A titre d’exemple, nous avons comparé le déflaquage effectué apres la détermination

des effets des éléments parasites par simulation électromagnétique [3.1], et le déflaquage

effectué apres la détermination des éléments parasites donnés par S. Bousnina [3.5].

3.2.1.1.

Comparaison des méthodes EM et configuration bloquée

Le schéma équivalent petit-signal adopté par S. Bousnina, ainsi que sa configuration

bloquée sont donnés ci-dessous :

o Chep

Ceop T

p

1s]

Ccep=

Figure 3-8: (a) schéma petit signal et (b) configuration bloquée pour [3.5]
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Le transistor utilisé est a un doigt d’émetteur et de dimension 2x25um’. Les résultats

obtenus par ’auteur sont résumés dans le tableau 3.1 et les évolutions des capacités

parasites, en fonction de I’expression (1-Vy,/ Vj)'“‘j, sont données sur la figure 3.7.

Valeurs extraites
dans{3.5] des
éléments parasites
LpH] 25
IIpH] 35
L,[pH] 5.8
Copl7F] 23.3
Chepl 771 82.9
Coepl 7] 14.5

Tableau 3-1: Valeurs des éléments parasites extraits dans [3.5]

14E-13
(Cbe+Cbep)
1.2E-13 mi=0.5 \
Vbi=1.
3 Chbep=82.9 ff i=1.4
N’
w  1.0E-13 -
i}
‘B
N 80E-14 A
E Ce+Cbe+Chep
Q .
g 6.0E-14 - 05
3 Vbi=0.9
Q —_
8, 4.0E-14 / Coep=23.3 fF
[~}
&)
2.0E-14 -
S Cbop=14.5fF
0.0E+00 : . : : : : :
0 0.1 0.2 0.3 0.4 05 0.6 0.7 08
-mj
(l'Vbe/VJ) J

Figure 3-9: Capacités parasites en fonction de (l-V,w/Vj)'mj [3.5]
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A partir de ces résultats d’extraction, nous avons compare les mesures déflaquées par
Nortel par rapport a celles déflaquées par S. Bousnina. Dans ce dernier cas, la procédure
(figures 3.10) est la suivante: on transforme les parametres-S mesurés en paramétres-Y
(étapel), puis on soustrait les valeurs de Coep, Cocp €t Ceep (étape2), enfin on transforme

les paramétres-Y en paramétres-Z pour soustraire les inductances Ly, L. et L. (étape3).

= Cop

[N ]
nenfpommm

Etape 1 E Etape 2

|
:
|

;

Y, = (1-S1 J1+82)+81282 | [Y11=-¥p —jto(Cbep + Cbcpl 21 =2"11-joly +L.)
0¥ Y= Yi2+ jo Cpep» Z12=Z12- joL,,
le = —;:;2 s Y21 = _::Yzl y Y'Zl = Y21+j(l, Cbl:p’ Z“21 = lel - j(l)Le,
Y22= YZZ'J"’(Chcp +Crepr||Z 22=2Z 22~ jm(Lc + Le)

1+8y3[1-8 5328
Y22=( +Su ) 50;2)+ 12521

Y = (1+ 8 )(1+ 855)- 51282

Figure 3-10: Etapes successives pour le déflaquage pour [3.5]

La figure 3.11 montre les résultats de simulations (pour le point de polarisation
Vee=2v et [,=50.6pA et pour la gamme de fréquences 0.04 — 40 GHz) lorsque la totalité
des éléments parasites sont déflaqués (Coep, Coeps Ceeps Lo, L €t Le) des mesures. On peut
constater qu’il y a un écart relativement important avec le déflaquage effectué avec la
méthode de Nortel [3.1]. L’auteur a donc décidé de ne conserver que les inductances
parasites et la capacités parasite Ccep lors du déflaquage a partir des mesures. La figure

3.12 montre que ce choix est justifié, on peut voir une nette amélioration.
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Vee=2v;
___ Mesures aprés déflaquage selon [3.5] L.=9.97 mA:
T ¢ s
------ Mesures aprés déflaquage selon [3.1] ™~ 1,=50.6 pA

S(4,3)/24
S(3,4)*14
S(4,4)
S(3,3)
S_21dmbS/24

S_12dmbS*14

S_11dmbS

S_22dmbsS

L.=5.8 pH; C., =23.3 fF

L, =35 pH; Cyep = 82.9 fF \ /

Ly, =25 pH; Cyp = 14.5 F freq (40.00MHz to 40.00GHz)

Figure 3-11: Comparaison entre le déflaquage de [3.5] et celui de Nortel [3.1]

"y Ve=2v;
—. Mesures aprés déflaquage selon [3.8] N 1.=9.97 mA;

------ Mesures aprés déflaquage selon [3.1] — \ 1,=50.6 pA

.........

S(4,3)/24
S(3,4)*14
S(4,4)
5(3,3)
S_21dmbS/24

S 11dmbS

S_22dmbS

S_12dmbS*14

L.=5.8 pH; C, =233 fF AN i

L. =35 pH; S ) e

Ly, =25 pH; freq (40.00MHz to 40.00GHz)

Figure 3-12: Déflaquage selon [3.5] en conservant uniquement C,,
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La conclusion que nous pouvons dégager de ces résultats est la suivante, un
probléme semble exister lors de la détermination des capacités parasites, si bien entendu,
nous partons de I’hypothése que le déflaquage par simulation €lectromagnétique est

correcte.

3.2.1.2. Impact du déflaguage dans le cas de Nortel (EM) et dans le cas de la

configuration bloguée

Il faut maintenant quantifier I’impact d’une différence entre les deux méthodes de
déflaquage sur Pextraction des €éléments intrinséques. Pour cela, nous avons d’abord
déterminé les éléments inductifs et capacitifs permettant de retrouver la matrice parasite
défini dans [3.1]. Pour &tre certain que les valeurs obtenues sont correctes, nous avons
comparé les mesures brutes (figure 3.13b) et I’ensemble mesures déflaquées par
EM-+€léments parasites (figure 3.13a). La comparaison a été faite (figure 3.14) pour deux

points de polarisation, pour V.=2v, I,=50.6)A et pour V.=4.5v, I;=5.9uA.

| 2 o 5 .
— 3 Mesures apres
] A € oot -~~~ déflagquage selon [3.1]
Cbep1=2.80815 apt{ 010 5} cp - S
Coep1=18.9467 opt{ 5 to 30} C=Cbcp1 fF Pt
Chep1=0.0917619 opt{ O to 5} Piie
Le1=5.36248 opt{ 310 8} 52P e
th1=2379830pt{ 101035} NP5 P
Le1=30.16720p 201050} pyosa hep§7 1650p6_dmb.s2p"
SV . 2V
L L
Lot Led
L=Lb1 pH L=Let pH .
<
Term ’ Cbep1 ! L Coept &L orem
Term5 -~ Le1 - —— Termb
Num=5 IC Chep1 fF L=Let pH C=Ccept fF Names
8o
SNP1 Mesures brotes
File="V20_ic9p97_Ib50pB.s2p" @ _mmm———"T . s
TR 2 e (avant déflaquage)
Tarm Term
Term1 Term2
Num=1 Num=2
; Z=50 Ohm Z7=50 Ohm (b)

Figure 3-13: Vérification de la valeur numérique des éléments parasites
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Figure 3-14: Comparaison des paramétres-S avec les éléments parasites
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Les résultats montrent que les valeurs des capacités et des inductances parasites sont
correctes et qu’elles sont indépendantes du point de polarisation choisi. Enfin nous avons
appliqué notre méthode d’extraction (explicitée plus loin) pour déterminer les valeurs des
paramétres intrinséques pour les deux méthodes de déflaquage, et ce, pour les deux points
de polarisation cités précédemment. Les résultats d’extraction directe (sans procédure
d’optimisation) sont présentés dans le tableau 3.2. Les valeurs des résistances d’acces ont

été déterminées dans [3.5] et nous les avons conservées (Rp=1.53Q, Rg=1.1Q et

R.=3.2Q).
Avec les éléments Avec les éléments parasites
parasites er , Iy , ILc C'bep . Cbcp . er , I ,
A L Lo et Lo équi 3
Eléments et Lz de [3.5] et Le équivalent 4 [3.1]
intrinséques
Point de polarisation Point de polarisation
Veesly Vee=4.5v Vee=2v Vee=4.5v
Ie=1dmA | Ic=1mA Ic=10mA Ic=1mA
Roe[ £3] 365.14 4847 565.14 4847
amof{mS} 362.29 36.7 362.29 36.7
Fof €2} 7306.1 75000 7506.1 75000
R[] 7.323 7.82 7.456 8.071
Choe[pF] 1.314 0.385 1.297 0.358
CeffF] 15.14 15.49 16.97 19.48
Che[fF] 27.03 20.68 2228 13.94
tdfps] 1.289 3.084 1.271 2.98

Tableau 3-2: Extraction des éléments intrinséques pour les 2 déflaquages

Les schémas de simulation pour le point de polarisation V.=2v et I,=50.6 LA sont
donnés a la figure 3.15, les résultats sont quant a eux présentés sur la figure 3.16. La

figure 3.17 présente les résultats pour le point de polarisation V. = 4.5v et I, =5.9uA.
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Figure 3-15: Simulation en parameétres-S pour les 2 méthodes de déflaquage
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Figure 3-16: Extraction pour le point de polarisation V =2v et I;,= 50.6pA
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Figure 3-17: Extraction pour le point de polarisation V= 4.5v et ,=5.9uA
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Une fois encore on constate que I’extraction des parameétres intrinséques a partir des
mesures déflaquées par électromagnétisme donne des résultats un peu moins performants.
Cependant, les mesures pour ce courant de base qui est tres faible (5.9 wA), nous incitent
a étre trés prudent sur les conclusions que nous pouvons en tirer (gain négatif pour des

fréquences supérieures a 18 GHz!).

La conclusion de ce paragraphe est que I’extraction des capacités parasites donne de
bons résultats dans le cas de la configuration bloquée et de la simulation
électromagnétique. Si pour les deux points de polarisation traités la configuration bloquée
semble montrer de meilleures performances, seule une étude sur un plus grand nombre de

points de polarisation et plusieurs transistors pourrait entériner ce résultat.

Apres avoir détaillé la méthode existante pour la détermination des capacités
parasites, nous allons maintenant présenter deux méthodes pour I’extraction des éléments

inductifs Ly, L et L.

3.2.2. Extraction des inductances parasites

Deux méthodes sont possibles pour la détermination inductances parasites, la
premiere [3.3] s’appuie sur une polarisation directe des jonctions BE et BC et la

deuxieéme a partir d’une mesure dite a froid (V=0 et 1.=0).

3.2.2.1. Méthode par polarisation directe

Lorsque le transistor est en régime de forte conduction, il ne posséde pas de gain en
courant. Les capacités de diffusion des jonctions BE et BC sont court-circuitées par une
injection de courant importante. J.M Belquin propose de court-circuiter le collecteur en

statique et d’appliquer une tension V. positive supérieure a la tension de diffusion des
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jonctions. En court-circuitant le collecteur et I’émetteur en continu, I'intégralité du
courant transite de la base vers le collecteur. Les inductances de base et de collecteur
peuvent alors étre déterminées. En revanche, si le collecteur est en circuit ouvert (en
continu), le courant issu de la base circule en totalité a travers I’émetteur. La valeur de

I’inductance d’émetteur peut €tre ainsi déduite.

N

Il est 2 noter qu’il est également possible, dans ce type de configuration, de
déterminer également les résistances d’accés de la base, du collecteur et de 1’émetteur.
Mais selon J.G Tartarin [3.4], il est possible de déterminer 1’ensemble des inductances
parasites et des résistances d’acces en plagant uniquement le collecteur en circuit ouvert
en statique et a partir d’une configuration unique de polarisation. Le schéma équivalent

de la figure 3.1 pour ce type de polarisation deviendrait le suivant:

EY.Y ymmm?g;
Rc Lc
Collecteur
circuit ouvert
en statique

Figure 3-18: TBH en mode saturée [3.4]

On peut noter la présence de la résistance R¢. qui se retrouverait en paralléle avec la
capacité Cc de la figure 3.1. Cette impédance est parfois prise en considération par
certains auteurs ([3.6] et [3.7]) dans leur schéma équivalent petit signal, et elle est
généralement de ’ordre de la centaine de k€ et parfois méme du MQ. Pour notre part,

nous avons considéré cette impédance comme infinie.
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Les inductances parasites sont dues a la longueur des lignes d’accés au composant
intrinséque, mais également a la topologie du transistor (le nombre de doigts d’émetteur,
la présence de pont a air ou encore de trous métallisés) et a I’environnement dans lequel

est effectué les mesures (le positionnement des pointes, la calibration).

Les courants statiques de base et d’émetteur sont identiques (Ip=I.). Et la premiere
approximation est de considérer les diverses capacités comme négligeables. Les
combinaisons des parties imaginaires des parametres-Z (la symétrie du circuit permet
d’écrire I'égalité Z;=Z;;) permettent de déduire les expressions des inductances

parasites en fonction des parametres-Z:

S[Zy -7y | _L

o c (3.16)

[z, -z
SZu-7a] s

®

S Z
% =L, (3.18)

Les inductances sont déterminées pour les fréquences élevées (20-40 GHz) et les
courants sont élevés pour minimiser I'influence des capacités de diffusion des jonctions
B-C et B-E. Ainsi, il est possible d’observer des variations constantes des inductances en
fonction de la fréquence. La figure 3.19 présente les variations des inductances en
fonction de ’inverse du courant de polarisation I.. En extrapolant ces valeurs pour 1/I¢
qui tend vers zéro (les impédances associées aux capacités de jonction B-E et B-C sont

nulles), on obtient les valeurs des inductances parasites.
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Figure 3-19: Variations des inductances en fonction de 1/Ie

3.2.2.2. Méthode par mesure a froid

Le transistor est dit «froid» lorsque V=0 et I.=0, le schéma équivalent pour ce type
de polarisation est donné a la figure 3.20. Les capacités parasites ne sont pas prises en
considération car on suppose que ces derniéres ont été préalablement déterminées et
déflaquées. Cette méthode s’appuie sur celle développée dans [3.8], mais ne disposant
pas de ce type de mesures, nous ne pouvons qu’énoncer le principe théorique sans avoir

la possibilité de quantifier son degré de performance.

Le développement des équations analytiques du schéma équivalent devrait permettre

de déterminer les inductances parasites.
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Figure 3-20: Schéma équivalent pour V=0 et I.=0

Nous commengons par déterminer les parametres-Z de la partie intrinséque du

transistor a froid a partir du schéma électrique équivalent ci-dessus :

?Cb-:

Yebe = J0Che

A F' 1
“Ce = jec;’
if if
vl ZCbe VQ _ 1
¢ ijbe )
» - +
(e)

Figure 3-21: Schéma équivalent a « froid » de la partie intrinseque

On transforme le circuit en « T » formé par Rpp, Z¢c €t Zcpe €n circuit en « 7T »

avec les composantes Ypy1, Ypz1 €t Yps;. D’ou le schéma de la figure 3.22.
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Figure 3-22: Transformation en « 7 » du schéma équivalent

Zpir Ry

Avec
RipZee + Zepe (Zoe *Rpp) 1 R
Zm = : Ze . = =Ryp +Zcpe 1+be
Cc pll Cc
RipZee +Zeve (Zoe T Rep) _ 1 R
Zn = - Ze = B =Rpp +Zc. 1+be
Cbe p21 Cbe
RipZce + Zove (Zoe tRep) 1 Z
Zp31 = - R = 2 = Y =Zce + Zcpe 1+—RCC
bb P31 bb
-1
. ZonZeve 1 | 1 + L
41= = =
P ZontZoe Ypur | Zp2t Zohe
ZP31 — ZCC

(3.19)

(3.20)

(3.21)

(3.22)

(3.23)
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Maintenant que les composantes du circuit en «7 » sont déterminées, on peut

calculer les paramétres-Y intrinséques du transistor a froid.

.if
i

. N it
a- Expression du parametre Y:l =—F
v

Lv)=0
Avec
(. . . . .
if = yifyil 4 yifyif (3.24)
1 11 1 12 2
G _ il | if yif
Cz —Y21 V1 +Y22 Vz (3.25)
on en déduit I’expression de Yl‘f R
yit 2ot m 1 ] (3.26)
Y Zondpar Zont Zpm
Jif Jif Jif
. N if _ ' if _ 1 it _
b- Expressions des parametres Y =—= » Y, = et Y =—x
2 Ivi'=0 2 lvj'=0 1 =0
De la méme fagon que dans le cas de Yl‘f , on obtient finalement :
it _ Zp3itZpa 1 1
e L oL I (3.27)

2

Zos1Zoar  Zpz1 Zos
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- 1

Y=o (3.28)
" Zpy

yif = L (3.29)
o Loy

La matrice des parameétres-Y intrinseques du TBH se¢ présente finalement sous la

forme suivante :

1 1 1
7 + 7 - 7 Yif Ylf
p]l p41 p41 11 12
[Yif } = = (3.30)
ST U R
| p41 p31 Zp41 ]

Connaissant les paramétres-Y intrinseques du transistor sont déterminés, il est
possible de calculer la matrice [Z] en écrivent les relations d’équivalence entre les

paramétres-Y" et les paramétres-Z":

yif _yif
2 12 X
N ||z Z
[Zif ] = = (3.31)
Yif Yif Zif Zif
[ATI _IZAI_I“‘ 21 22

Avec [A]=YTY! —yilylf
11 22 12 21

Les relations (3.26) a (3.29) et la relation (3.23) permettent d’écrire :



PV O /-
Zp31| Zps\  Rup | Zpn

Afin de simplifier les calculs numériques, nous posons :

R
o = RypZce + Zepe (Rop +Zcc) =Zce {Rbb +Zcpe [1 + Ze H
C

Ainsi, les parametres Zy;; (avec i=1,4) deviennent :

1 Zee
Zoin Oy
1 Zgpe
Zoot Oy
Zy1 Oy
111 Zge 1

Ze[ 1 1 . Ry
o | Zee Zepe Zobelee

Et la nouvelle expression de la matrice Y devient:

71

(3.32)

(3.33)

(3.34)

(3.35)

(3.36)

(3.37)
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_ o " 7
Zepe + +Z¢c ~Zpe ~ -
. l Cbe Cbe
[Ylf } ) oy (3.38)
1 o
~Zpe ~ 7 Lo+ +Ryp
L Cbc Cbe

On détermine tout d’abord I’expression du paramétre Z‘lf ,

if Zc: {Zcm{ L1, Rw )+th(—zl +Z1 H
Zif - Y _ % Zee Zoe  Zovelee e Zobe (339

A ZCc[_.LjL_l_Jr Rbb}
0 |Zee Zeve Zevelee
B e (3.40)
Cpe +C,

On obtient alors:

i R

2= Ry (3.41)
u 1+JRbbC0‘)

A partir du méme principe de calcul utilisé pour Z‘: , on obtient les expressions des
paramétres Z\f =7 et ZIf :
21 12 22
RppC if

it _ T _ RpC
“ A “ehe G {1+ jRpC0) Z, (3.42)

oyl .
78—z e TP RECO
joC, (1+ jRy,Co)

B (3.43)
2 , AI
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A présent il suffit d’ajouter les résistances d’acces ainsi que les inductances

parasites pour obtenir la matrice [z] globale du transistor a froid.

g1 . Ry
1 jChe 14+ jR,Co

+jo(Ly +L, )+ Ry +Rg

# g oL, RaC
2 2 G Cc(l+JRbbC(D)

+joL, +Rg

2 jC0  jo(Co+Cye )(1+ RppC )

+jo(L.+L,)+Rg +R,

Une fois la matrice impédance [Z'] calculée, on exprime les relations qui vont

permettre de déterminer les valeurs numériques des inductances L., L. et L.

Ry, C

z' -7t - bb +jLyo+ Ry, (3.44)
1 2 CbC (l + _]RbbC 0))

zt -7t = ! +jL.o+R, (3.45)
2 e jo(Cy+Cye ) (14 jRypCo)

On exprime les parties réelles et imaginaires des parametres Za , Zfz, Zf] —Zfz

et

7t -7t

2 [P



c- Expression de la partie réelle et imaginaire de Zfl - Zfz

EK[Zf -zt ] = RipC R,
Cbc[1+(Rbcho)2}
R A o e
Che [1 + (Rbwa)z}

d- Expression de la partie réelle et imaginaire de Ziz ~ Zfz

% 2! -2 |=R,- R i€
o (cbc+cc)[1+(Rbme)ﬂ
—(oS[Zf —Zf ]= 1 -L .o
= (CC+CbC)[1+(Rbme)2]

e- Expression de la partie réelle et imaginaire de Z‘;

%[Zf ]:RE+ RppCre
12 2
(CbC+CC)[1+(Rbme) }
1 (RiC)’
-03 [Zfz]=———+w2 bb -L,

Ce | c, [ 1+ (RypCo)’ }

74

(3.46)

(3.47)

(3.48)

(3.49)

(3.50)

(3.51)
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f- Expression de la partie réelle et imaginaire de zt

11

R
%[Zfl:lzRE+Rb+——‘lQ— (3.52)
1+(RpCo)’

1 RyC
Cpe® 14 (RyyCo)”

S[Zf]zm Ly+L, -

1"

(3.53)

Les parties réelles et imaginaires peuvent E&tre simplifiées en utilisant des

développements limités.

g- Simplification de -3 [Zf‘ - Zi ]

o R, Cr0)
Initialement, on a trouvé que -3 [Zfl —Zﬂ: (Rop Cr0) - -Lyo?, or, en
Cbcf[l+(Rbbef(D) ]
2
s ) - (RpptCr ©) _ ,
écrivant le développement limité du terme ——————— (en posant 7)=RurCr ), c’est
1+ (R Cr @)
a dire:
Ry Cr0) 2
( bbf -f ) __n 2=ﬂ2+0(ﬂ4) (3.54)

1+ (RypeCr)” 147

RipeCr Y
Dot -03|Zf -7Zf |= ("—b“i—L g (3.55)
1 12 IS b
bef



h- Simplification de -©3 [Ziz —Zi]

. . ez 1
L’expression non simplifiée est ~®3 [an —Zﬂ= - -L.0". En
(Cet +Cbcf)[ 1+ (RppfCro) }
o . e e 1
utilisant le développement limité de ——,ona
1+ (R Cp )
1 1
c=——=1-n"+o(n’) (3.56)
1+ (RypCyw)™  14M
on obtient I’expression suivante :
2
1 Ry, C
-03[ 7, -7 |- | Ryl (357
Cef +Cper | Cof +Coet
i- Simplification de —mS[Zﬂ
e Ry Cr )
Son expression non simplifiée est —(DS[Z‘;} Lo’ + (Ropr Cr0) 5> avec
N Cbef CCf |: 1+ (RbbefU)) :|

) o (RyyCr o) .

le développement limit€é de ——————————, on obtient:
RiypsCs )’
_ws[zf Jz L (RppeCr ) 1, |o? (3.58)
P Cper Cer
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1l est nécessaire de déterminer d’abord la valeur de la somme C; +Cy s ,avent

(RppeCe )" (RppeCr )’ ot (RporCr )’
Cbcf ’ Ccf +Cbcf Ccf

de pouvoir calculer des valeurs des termes correctifs

j- Valeur numérique de C. +C ¢

Pour le calcul de cette somme, il faut utiliser 1’expression simplifiée de

1-(RypeCr ©) =L (Cop +Cet )w?
Ccf +Cbcf

. Puis on

—mﬁ[zf -7zf :l, c’est a dire —mS[Zf -7t ]:
22 12 22 12
exprime sa fonction inverse et Cy+Chy représente la pente de la fonction pour les

fréquences basses, ainsi, le terme [(Rbbfcf ) +Le (Ceg +Cper )} w’ reste négligeable devant 1.

= Cet +Cpet (3.59)

RypCt

k- Valeur numérique de
Cbcf

A partir de ’expression simplifiée de la partie réelle de [Zfl —Zi], c’est a dire

Ry, C . ‘ e e
%[Zfl —Zi]= B +Ry, et en utilisant le développement limité de
Cbcf|:1+(Rbbef ®) }

-1
[1 +(RyppsCe m)z] , il est possible d’extraire la valeur de RoneCr Rys . On a alors :
bef

R,..C; )
S A A z—( i Cr) o? + RooeCr g 3.60
bf ( )
11 12 C C
bef bef
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Or, pour les basses fréquences, le terme en o” est négligeable devant la somme

Rpbi Cr

c +Rys . L’expression de ER[ZI:] —Zfz] peut étre réduite a :
bef

Ry C
bbf zsn[zf —Zfz]—Rbf (3.61)
Coct

- Vérification de la valeur numérique de la somme Ry,p+Rg+Rye

. . . R
Pour cela, on simplifie ’expression de ‘ﬁ[Z‘; } =Rp +Ry; + bbf —et on
1+ (RppsCr ©)
applique le développement limité de ! —, on obtient alors:
1+ (R Cr ©)
f |_ _ 3 2
R 2!, |=Rg +Rop +Ror ~Roe(Cr0) (362)

En basses fréquences, le terme Ry’Ce’0® est négligeable devant la somme

RpprHRE+Rps, I’expression de ER[Zf‘ —Zi:t s’écrit finalement :

m[zf ] ~Rg +Rpyp + Ry (3.63)

m- Valeur numérique de Cy s et de C

On déduit la valeur numérique de Cis a partir des valeurs des parametres calculés

précédemment. On aura donc :
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_ RuoeCr  (Cocr +Cor) (3.64)

1 —Cy (3.65)

n- Valeur numérique de I’inductance L.

+ on

Cbef Ccf [: 1+(Rbbef(D)2:l

i € |

: Ry Ce )’
A partir de la relation —mS[th]= ! > (Roe Cr) -L

détermine la valeur de L.. En effet, il suffit de calculer la pente de ~w3 [Zl; } =f (032) .Etla

valeur du coefficient directeur (noté ¢ ) permet de calculer la valeur numérique de Le:

RyyeCr )’
e:—( bt Cr) -9, (3.66)
Ccf

Pour illustrer le fait que le terme %:b . n’intervient pas dans ce calcul, prenons un
€

cas simple en posant y =7e8+3” (on choisit la constante >>3) et tragons y=f(0?):

2.0E23
B v=7e8+3*(2*PI*freq)*(2*PI*freq)
Bl omega_2=(2*PI*freq)*(2*PI*freq)

> 1.0E23

04
)/ La constante 7¢8 n’apparait]
)"‘V [hdopima-so.ce21 I pas dans le calcul du
|pct_vs(y,o nega_2)=121.3E21

coefficient directeur

5E23

5.0E22

RN NN SN RN RRNE

m3

ifidep(m3)=18.81E21
plot_vs(y, omega_2)=59 43E21
TTTF[TETT TIrT T T Ty rrrT TrT vV prrrT

o
£=3

_Ya-Y5 _1213-5943
X, -X; 4043-19.81

00

2230t

22a0'C
2z30°e
2oy
223an’s
2z30°9
2230°L

Be

omega_2

Figure 3-23: Calcul du coefficient directeur ©
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0o- Valeur numérique de I’'inductance L.

. 1 .
On exprime —(nS[Z; A }z ~L.0 en fonction de o et

(Cet +Coet )[ 1+ (Rbbfcfm)z]

on détermine la valeur du coefficient directeur de la courbe (noté ) pour les basses

fréquences, on obtient:

| (RepeCe )

s (3.67)
Cet +Cper

p- Valeur numérique de I’'inductance Ly,

La valeur numérique de L, est déterminée en utilisant 1’équation

RyCr )’ L
—(nS[ZfI -7 ] = (bct’;f)—Lb ®* et en calculant le coefficient directeur ® de la pente.
B bef
Ainsi, on a:
RipeCe )’
Ly _ (RG] 9, (3.68)
Chct

Ce résultat cloture la seconde méthode de détermination des inductances parasites. Il
est regrettable de ne pas avoir pu disposer des mesures qui aurait permis de valider et de

comparer cette méthode avec celle par polarisation directe.

Dans le paragraphe suivant, nous étudions I'influence du type de configuration pour

les deux ensembles d’éléments parasites (Cpep, Coep, Ceep) €t (L, Le, Le).



3.2.3. Comparaison des configurations pour les éléments parasites

Nous avons jugé intéressant d’inclure cette comparaison dans notre étude. En effet,

on peut trouver dans la littérature deux types de configurations pour la disposition des

capacités parasites. La figure 3.24 illustre les deux cas que nous avons étudiés.

VAR )} VAR
[ vanar e
c .
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\\;ﬁg . vees =50 Obm
Rbb2=7 456 I <Cbe ™ a2 ms
Cbe2=22.28 Che2 < T=d2 psec =
Cc2=16.97 ©=Cbe2 pF R1=Rbe2 Ohm
Chea=t 297 R2=Ro2 Ohm
[ C
Chepd oo ggz%?sgg J, coerz
C=Cbep tF C=Ci fF
’ gmo2=3623 R T e
1421 271 \ RE2
Re2=3.2 3 R=RE2 Ofm
Rb2=153 1
REZ=1.4 Mesures
File="v20_1c3pg7 15006 s2p"
L
Le2
2, | ek
cmetteur e I
lu ps2 Tern
Term5  phage=7 Termé
| [Num=5 " 7Ref=50 Ohm Num=
nyl =
tal
C
:
Options Zﬁ,“'“
?9“0':'215 Start=0.2396 GHz
emp= ______¢_.) '._.——— Stop=40 GHz
MaxWamings=25 ' chbe Step=99.9 MHz
Che3
PhaseShiftSMg C=Cbe3 fF
Phase=7? c
Rb Rbb < collosteur
ot 'V‘V v"' I} 'V‘V b
L c T A L
b3 "b3 Rbb3 Ce3 Re3 Lc3
L=Lb pH R=RDIOhM  R=Rbb3 Ohm C=CeatF R=Re3 Ohm L=le pH tom
m2
ez
vees 2250 Chm
var) VAR S meams
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Figure 3-24: Deux configurations possibles pour les éléments parasites
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Figure 3-27: Module et phase des paramétres Sy, et Sy & V.= 4v et [=50.6pA

On peut constater, d’une part, qu’a partir des simulations données aux figures 3.25 a
3.27, que seul le paramétre Sy, est sensible au type de configuration. De plus, la
deuxiéme configuration semble étre sensiblement plus performante pour le module et la

phase de Sjy, c’est cette derniére que nous avons choisie pour notre modéle petit-signal.

3.3. Détermination des résistances d’accés

Plusieurs méthodes de détermination des résistances d’accés des TBH sont proposées
dans la littérature. Les premiéres consistent a effectuer des mesures de résistivité pendant
et au terme du processus technologique (approche technologique). Les autres méthodes,
accessibles a I'utilisateur, regroupent les mesures directes sur le transistor, monté ou non
dans un boitier (approche électrique), méme si la détermination expérimentale pose
parfois des problémes [2.13], notamment pour les résistances de base et d’émetteur, car

les mesures sont fortement dépendantes des conditions de fonctionnement du transistor.
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Résistance d’émetteur Rg

La résistance R est déterminée a partir de la mesure de Ve en fonction du courant Iy
(la mesure est appelée Rg-Flyback). Le transistor est monté en émetteur commun et a

3.3.1.

collecteur ouvert. Ry représente la dérivée de V. par rapport a Ip dans la portion de
courbe ou le courant est le plus important. La figure 3.28 illustre ce type de mesure.

C 0.24

Tl I
I, E
—L Vee
) ) in——=p»

Mesure Flyback
Figure 3-28: Détermination de la résistance Rg pour le 2x25um?

On calcule la pente de la courbe V=f(Iy) pour les forts courants de base (dans le cas
de ce transistor pour Iy>50pA):
(3.69)

Ry = Ve
oL,



3.3.2. Résistance de base Ry

La connaissance de la valeur de Rg va maintenant nous permettre de déterminer Ry.

En effet, on utilise toujours la mesure Rg-flyback mais cette fois-ci, on s’intéresse a

I’évolution de la tension Vi en fonction du courant de base I, (figure 3.29). Vi, est

proportionnelle au courant I, qui traverse Rg et Ry, et la dérivée de Vpe par rapport a Iy
permet de déterminer résistance équivalente Rg+Ry.

C

=5
L

I,
VBET

Mesure Flyback

||||

Ve

f‘

|||||||||||||||||||||||

Figure 3-29: Détermination de la résistance Ry, pour le 2x25um’

En calculant la pente de la courbe V,=f(I;) pour les forts courants de base, on peut

en déduire la valeur de Ry, avec la relation :

_OVEg _

R
b,

Rg

(3.70)
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3.3.3. Résistance de collecteur R,

La résistance de collecteur R, est déterminée lorsque le courant de base Ip est
constant. On mesure alors les variations de la tension V. en fonction du courant de
collecteur I, (figure 3.30). La valeur de R. représente la dérivée de V. par rapport a L

dans la portion de courbe ou le courant est le plus important. On a alors :

> os o —=veeste)| T
@ \ P Ve T s

— T 1 B TP R
- > =
‘§ 0.35 J-------=- IbCSt .......................................
= >

- = - NN NNM M AT R
MesureFlyback °*°ﬁ‘£8§3§§,‘83$3

Figure 3-30: Détermination de la résistance R; pour le 2x25um’

La relation exprimant R en fonction de la pente de la courbe V.=f(I;) et de Rg pour

les forts courants de collecteur est la suivante :

oV,
R, = aICE ~Rg (3.71)

(v
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3.4. Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre les techniques d’extraction des éléments
parasites, sans pour autant les valider, fautes de disposer des mesures en configuration
bloquée, polarisée et a froid. Puis nous avons montré la facon d’extraire les valeurs des
résistances d’accés en utilisant les mesures DC dites « flyback », qui nous ont donné une
bonne estimation de leur valeur numérique. Nous allons maintenant expliciter notre

méthode d’extraction des €léments intrinséques du transistor.
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CHAPITRE IV

EXTRACTION DES ELEMENTS INTRINSEQUES DU MODELE

PETIT-SIGNAL
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4.1. Introduction

Les méthodes d’extraction des paramétres du circuit équivalent petit signal peuvent
étre dissociées en deux grandes catégories: les méthodes qui s’appuient sur des
techniques d’optimisation globales [4.1] ou partielles [4.2] et la méthode d’extraction
purement analytique. C’est cette derniere méthode que nous avons choisie d’exploiter
dans le cadre de notre projet. En effet, ’extraction directe permet de s’assurer que les
valeurs obtenues sont des solutions physiques et non mathématiques. Dans ce chapitre,
nous commengons par présenter les deux topologies existantes pour la modélisation de la
partie intrinséque du transistor, puis nous explicitons notre méthode d’extraction pour

déterminer les valeurs des éléments Rye, Zmo, Rob, Ros Che, Ce, Che €t tg.

4.2. Topologies pour la partie intrinseque des TBHs

Les modeles intrinseques du TBH peuvent se classer en deux catégories, le modele
en «T» (figure 4.1a) et le modele en «m» (figure 4.1b). Si les concepteurs de composants
raisonnent largement sur la représentation en T, les concepteurs de circuits lui préfeérent la

topologie développée par Giacoletto dite hybride (en 7).

e
B Ie=ole C B AN C
o —{e-) o|o o)
| —] ‘
< \L C Cc Ce
re = € Vr Rbe -~ Cbe ‘)
3 . Ic=gmVn
Ie
E
(a) oe (b

Figure 4-1: (a) Topologie en «T»; (b) Topologie en «m»



90

4.2.1. Topologie en «T»

Pour le modele en T, o représente le gain en courant, la jonction base-émetteur
intrinséque est modélisée par I’association en paralléle de la capacité Ce, qui est la somme
d’une capacité de diffusion et d’une capacité de transition, et de la résistance dynamique

rleVT

re (1, = Ie ). La jonction base-collecteur étant polarisé€ en inverse, la capacité C. est

une capacité de transition et la résistance Ry, est tres élevée. La matrice impédance [Z"

associée au schéma intrinséque en T est le la forme:

Ze Ze

[Z7]= (4.1)
Ze —0Z¢ Z.+(1-0)Zc

1

Z, =~ (4.2)

—+ joC,

re

1

Zo= B — (4.3)

—+joC,

Rpe

le gain en courant est égal a :

(4.4)

W est la pulsation de coupure a 3dB du gain en courant et o, est le gain dynamique BF

en courant.
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L’exponentielle permet de rendre compte du retard T dii au temps de transit des
porteurs a travers la base et le collecteur, le module de o n’est pas modifi€, ce qui ne
dégrade pas le gain en courant. La pulsation de coupure 0, quant a elle, modélise la
dégradation fréquentielle du gain en courant o.. Aprés avoir présenté le modele en « T »,

nous allons aborder la représentation intrinséque en «7» du transistor et les équivalences

des éléments avec son homologue en « T ».

4.2.2. Topologie en «70»

C’est la topologie que nous avons adoptée pour notre modele petit signal, elle est en
effet plus facile a implanter dans les outils de simulation et elle représente la linéarisation
du modéle grand signal du modele Gummel Poon. Elle est aussi la préférence des
concepteurs de circuits qui se posent en fait comme les véritables utilisateurs des TBHs.

La matrice admittance [Y] de la représentation intrins€éque en «7» est la suivante:

Ybe + YCc _YCc
[Yr]= (4.5)
Em~ Ybe YCc
1 .
Ybe = R + J(’*)Cbe (4.6)

be

YCC = R + _](DCC ( 4'7)
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La transconductance gp, est le paramétre de contrdle de la source en courant par la

tension V, de la jonction émetteur-base. I1 peut aussi se mettre sous la

forme g, =gn.c ", le courant I, devient alors :

I = gmoe_jwtd 'Vn (4.8)

Il est possible d’ajouter une résistance (R,), en paralléle avec la source de courant,
pour modéliser les courants de fuite. Cette résistance sera prise en considération lors de

I’extraction des parametres de notre schéma électrique équivalent.

Des relations d’équivalence existent entre les deux modéeles intrinséques, la
correspondance entre les différents paramétres se fait dans le domaine fréquentiel. En
considérant les éléments du modele en «T» comme des paramétres indépendants de la
fréquence, il est possible d’établir des relations d’équivalences entres les parameétres des
deux représentations [3.3]. Les divers éléments du circuit peuvent €tre exprimés en

fonction des paramétres énoncés en 3.2.1 :

(1/5,) +(oC, )’

mo =0 > (4.9)
{2
14 2
g,

ot~ tan™! (0r,C, )+ tan~* (00/ w0y )

Tqa =

(4.10)
(O}

_ wt—tan"! (0r,Co )+ tan™! (0/ wy)
be ™ (I/wre)—gmocos(w’rd)

(4.11)
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sin (m’cd )

Cbe = Ce *+8mo (4.12)

Nous avons d’abord vérifié 1’équivalence des parameétres des deux topologies pour
les valeurs données dans I’article de Teeter et Curtice. Les valeurs pour la topologie en T

sont les suivantes (pour le TBH de surface d’émetteur SOMmZ et Vee=3v, I.=39 mA) :

. r. =1.23 Q ; C. =1.6 pF; f,= 400 GHz ; 0,,=0.9511 ; ©=3.17 ps;

Figure 4-2: (a) g, calculée; (b) 7,4 calculé a V. =3v, [=39mA



Figure 4-3: (a) Ry calculée;

(b) Cy. calculée; (¢) wr calculé; pour le point V=3v et [.=39mA
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A partir des équations déterminées par 1’auteur, nous avons pu extraire les valeurs
des paramétres Rype, Cpe, gmo €t Ta dans la région des basses fréquences (figures 4.2 a,b et
figure 4.3 a,b). Les valeurs extraites, ainsi que les valeurs optimisées par 1’auteur, sont
données dans le tableau 4.1. On peut constater que les valeurs sont trés proches, ce qui

montre que les équations de conversions sont valables pour ce transistor.

Valeurs .
Valeurs extraites Ecarten
optimisées par
avec les équations pourcentage
I'auteur
Ry, (Q) 251 24.6 2.0%
Cre(pF) 2.84 2.9 2.1%
2o (MS) 773.23 785 1.5%
Ta(ps) 1.6 1.75 9.4 %

Tableau 4-1: Comparaison entre les valeurs extraites et optimisées

Selon I’auteur, les équations sont valables d’une part, en considérant les valeurs en
basses fréquences, et d’autre part jusqu’a des pulsations telles que T reste inférieur a 2.

La figure 4.3(c) montre que c’est le cas pour les fréquences inférieures a 100 GHz.

Nous avons effectué une simulation des parameétres-S pour les deux topologies en
utilisant les valeurs des parameétres déterminées par ’auteur. La figure 4.4 présente le

schéma de simulation et les figures 4.5 a 4.7 les résultats obtenus.
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Figure 4-4: Simulation des paramétres-S pour les topologies en «T» et en «7»

Topologie en «n»

Topologie en «T» \

freq (300.0MHz to 50.00GHz)

Figure 4-5: Paramétres-S pour les deux topologies
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Figure 4-7: Simulation des paramétres Si, et S;; pour V. =3v et [;=39 mA

On peut en conclure que pour le transistor considéré par I’auteur [4.3], les relations

d’équivalence restent valables, malgré un léger écart sur le module de Sy. Dans un
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deuxiéme temps, pour vérifier la répétitivité de la méthode, nous avons appliqué les
équations d’équivalence a un autre transistor 2x20um2, au point de polarisation V=3v et

I.=12.5mA. Les valeurs des parameétres de la topologie en «T'» sont les suivants:

o 1.=2.036Q ; C.=138.27{F,;

e f,=103.6GHz;

o 0,=0.9874;

e T=3.62ps

D’apreés les valeurs d’extraction données aux figures 4.8 et 4.9, on peut d’ores et déja
constater que le temps de transit T, est anormalement élevé (4.87 ps). Pourtant, la
condition de validité fixée par les auteurs semble &tre respectée puisque le produit T

reste inférieur a 2 pour les fréquences inférieures a 88 GHz (cf. figure 3.5¢).

Figure 4-8: g, calculée pour le point V=3v, [.=12.5mA



Figure 4-9: (a) 14 calculé; (b) Ry, calculée; (d) Cy, calculé; a V=3v, [.=12.5mA
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Figure 4-10: ot calculé pour le point Vee=3v et Ic=12.5mA

Pour confirmer cette impression, nous avons comparé les paramétres-S pour ce point
de polarisation (V=3v et I.=12.5 mA) avec les schémas €lectriques équivalents en «T»
et en «7». La figure 4.11 présente les deux topologies utilisées pour les simulations des

paramétres-S, ainsi que les valeurs des parametres pour chacune d’elles.

La figure 4.12 montre les résultats entre les deux topologies et les mesures des
paramétres-S pour ce transistor. On voit nettement une différence de performances entre
les deux topologies, le modéle en «T» est plus proche des mesures, or, d’apres les

relations d’équivalence, ces différences n’ont pas lieu d’€étre.
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—— Mesurcs

== Simulation avec la topologie en «70»

(S21)/26 - —— - Simulation avec la topologie en «T»
(S12)x15

¢ Ry =162.2Q;
o Ry,p=1.23Q;
e Cp=2.5pF;
® gno =485mS;

o 14 =4.87ps;

freq (100.0MHz to 20.00GHz)

Figure 4-12: Paramétres-S mesurés et simulés avec les deux topologies

— Mesures

Simulation avec la topologie en «7T»

(821)/26 = === Simulation avec la topologie en «T»

(S12)x15

o Ry.=162.2Q;
o Cy =2.5pF;

* gno =485mS;
o Tq =2.5Ps;(-49%)
L4 Rbb =23 Q; (+85%)

freq (100.0MHz to 20.00GHZz)

Figure 4-13: Optimisation des paramétres tq4 et Ry, de la topologie en «mt»

Nous avons optimisé les éléments du modéle en «m» pour que les deux topologies
donnent les mémes simulations en paramétres-S. La figure 4.13 présente le résultat de
cette optimisation. Si Rpe, Che €t gmo n’ont pas nécessité de changement, nous avons

modifié Ry et T4 de fagon notable (de 85% pour Ry, et de 49% pour t4). La conclusion de
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serait de dire que les relations d’équivalence entre les deux topologies ne sont valables

que lorsque les conditions suivantes sont respectées:

wt<2 (4.13)

i,C, >> :01_ (4.14)

(04

Ainsi, pour garantir la validité des équations développées par Teeter et Curtice et
pour s’assurer de leur caractére universel, il faudrait faire une étude avec plusieurs
transistors. Apres avoir détaillé deux topologieé intrinséques pour le transistor bipolaire a
hétérojonction, ainsi que leurs parametres électriques, nous allons présenter notre

méthode d’extraction des parameétres intrinseques du modele petit signal.
4.3. Extraction des éléments intrinseques

Nous nous intéressons maintenant a 1’extraction des éléments intrinséques du modele
petit signal. Dans un premier temps, nous déterminons la transconductance gm, et la
résistance dynamique Rpe a partir de mesures DC. Puis les mesures des parametres-S
nous permettent de calculer les autres éléments du modele, c’est & dire Cpe, C¢, Che, Rob,

le temps de transit T4 et la conductance de sortie go, au point de polarisation considéré.

4.3.1. Détermination de gy, et de Ry, avec mesures DC

Ces parametres sont extraits avec des mesures DC, c’est-a-dire les évolutions des
courants I; et I en fonction de Vi.. Ces mesures sont trés usitées pour séparer 1’influence
des tensions de commande Vi et Vi, Elle permettent de visualiser directement les

variations des courants et du gain des TBH et permettent de restreindre le nombre de
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paramétres a déterminer [2.12]. Si la jonction B-C est polarisée a zéro volt, il y a une
réduction de la puissance continue dissipée donnée par la relation Pgissipge = Voele. 11 est

possible de simplifier les expressions des courants et de les écrire de la fagon suivante:

Vbe
I, =1Ig| eNe¥r -1 (4.15)
Vbc
I =Igp | eNEVT -1 (4.16)

On a deux groupes de configuration pour ce type de mesures, le premier groupe
(utilisé par Nortel) est de travailler & Vi et Ve nuls (figure 4.14a), et le deuxiéme est
d’opérer a Vi, et Vi, constants (figure 4.14b).

C
I, B
b @ PLOTNE Ve

Gummel-plot direct (pour V. nul) Gummel-plot inve;se (pour Vi, nul)

C
B I,
Iy E | Ve (b) o
VBE VBC
Vee=Vee + Ves l Vec= Vig + Vac ?

Gummel-plot direct (pour V. cst) Gummel-plot inverse (pour Vy, cst)

Figure 4-14: Configurations possibles pour les mesures [.=f(Vy,) et [,=f(V},)
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La variation de ces courants est exponentielle et elle est fonction de Vie. Le trace en
coordonnées semi-logarithmique des courants Ip et I. en fonction de Vpe, appelé
«Gummel-plots» direct, permet d’extraire graphiquement les courants de saturation Igg et
Is, ainsi que les coefficients d’idéalité Ng et N, respectivement des jonctions B-E et C-E,

comme le montre la figure 3.15.

wt g T
o r
5T
lﬂ.‘ !
1’ !’
i ® r
m:: g-
l_a !“
= E: Vie (V)
i@ : N B"+
L, ¥
r
r . NE et NF représentent les pentes des
T . parties linéaires des courbes
Is ¥ L=f(Vye) et H=HV2e)
261

L (AA o,

1. (A) - Ng=1.1126
e Ng=1.0707
1E-8

1610
; Ve (V)
12—l . r r T T >
04 0§ O3 1@ 12t 16 1B
Mesures pour le TBH 2x25 pm? )

Figure 4-15: Coefficients de non-idéalité et des courants de saturation

Une fois que les courants de saturation et les coefficients d’idéalité des jonctions sont

extraits, on peut calculer La transconductance g, et la résistance dynamique Ry, 2 partir

des relations:
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NgV
Ry = ——}Ii—T (4.17)
b
=L (4.18)
Zmo NgVp .

Remarquons que pour caractériser le régime inverse, on effectue le méme type de
mesure en se plagant cette fois a V=0, et en relevant les courants Iy, et I. en fonction de

Vi, ce type de tracé, appelé «Gummel-plots» inverse.
4.3.2. Détermination de Cy,, C., Cpe, Rpp, Ro et de T 4

Les développements des équations analytiques du schéma équivalent petit-signal
vont nous permettre, avec les mesures des parametres-S pour plusieurs points de
polarisations, d’extraire les six parameétres restants. La premicre étape est de déflaquer
les éléments extrinséques, les capacités et inductances parasites, ainsi que les résistances
d’acces. Pour cela on suit la procédure classique de déflaquage donnée a la figure 3.10,
en y ajoutant une quatriéme étape qui consiste a déflaquer les résistances d’acces, la

figure ci-dessous montre de quelle facon on se ramene finalement a la partie intrinséque

du transistor.
Ry R,
@ aam -j“.hllmi} \iqlillmlhll (]} l@
@ Intrins : @ Zf11= 2”11~ (Rp+ Rg)
’ — Zf12= 2~ Rg
" Z721= 2’51 -Rg
Z'1=7’1— (Re+ Rg)

Etape 4

=
£ Rg

Pisanl

-
E
E 3
L

Figure 4-16: Déflaquage des résistances d’acces
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Le schéma équivalent intrinséque du transistor est alors le suivant :

Cbe
3
o
: Che
ii# I Rpbb o it
o b AS N et el e “~—0
#® e Lo
A Rbb P A
Viey 1 § ,WLW %L Vie,
- . & j.i” { ""{‘?C
Vie | Cbe 77 fne Rbeo g} J{’M %o
| ST UL
_———— /
/
o y o
¥
E—- —~{0Tg s
ZmVbe = Lmo® Ve

Figure 4-17: Partie intrinséque du transistor TBH

La transformation de la structure en « T », formée de 1’admittance Ycp. et des
impédances Ryp, Zcc €t Zie, €n une topologie en « T », formée des impédances Zp1, Zp; €t

Zps, doit étre effectuée en premier lieu (figure 4.18).

1{Cbc

|

Ry Zee

®

Ve Ze Ve

Em 'Vbe

(e)

+
<

Figure 4-18: transformation de la structure en T 2 la structure en ©



Avec
Yepe = iCpc®
1
Z
e c.w
R
Zoe = TTR bec
+ IR pelpe®
Ona
RipZee + Zpe (Zoe +Rpp) 1 R
Zp1: < ¢ < :—:Rbb-}—Zbe 1+ bb
ZCc Ypl ZCc

RiyvZee +Zpe (Zoe +R R
_ RinZee +Zpe (Zeo +Rp) _ 1 =Rbb+ZCc(1+ bb]

P2
Zbe p2 be

RyZeoe +Zpe (2o, +R 1 Z
7 = bb*Cc be( Cc bb) :ZCc+Zbe[1+ Cc]

p3 Ry

En posant,
Zps _Zg
Zot Ry
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(419

(4.20)

(4.21)

(4.22)

(4.23)

(4.24)

(4.25)

(4.26)
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on obtient
11 e
Vie =| Zoo| =—+=— |+1| | S Vi€ v (427
Zye Ry Ryp ! 2
11 !
B=|Zc,| —+— |+1 (4.28)
Zy, Ry

Il est plus facile maintenant de calculer la matrice admittance [Y™] intrinséque

constituée des éléments Y*°, Y, Y®et Y.
11 12 21 22

43.2.1. Déterminons le paramétre Ylle =t

1 Vle '
1 vie=0

Les relations liant les cournats et les tensions du circuit a 2 ports sont les suivantes :

iie — YlevlleYlevle ( 4-29)
2

1 1 12

iie - YieVieYieVie (4.30)
1 2

21 21 22

A partir du schéma équivalent de la figure 4.18 et des relations (4.26) et (4.27), on

a finalement :

yie 1 1
11 7 Zp4

|
T

(4.31)
pl
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-ie ;ie sie
. i N
43.2.2. Déterminationde y*®=-2| ,y®=-_1| | y®C=-_2_
2 Vle 12 Vle 21 Vle
2 V=0 2 lvj*=0 1 vE=0

Avec les définitions des trois derniers parametres admittances, on en déduit les

expressions de Y , Y®et Y™ en fonction de Zy1, Zp3, Zpa, Zo, &m €t B. On a alors :
12 21 2

2

: 1

Ye - — (4.32)
12

p4
. Z 1
Y€ =g Bx—22_ (4.33)

2 Zp1 Zp4

vt 1l oo B 4.34
. - 7 7 go gm ( . )

p3 p4

L’expression de la matrice admittance est donc:

1 1 1

_+_ —_——

Zpl Zp4 p4

[Yie ] _ (4.35)
y4
3 1 1 1
gmBEE—_‘Z“' 'Z—+Z—+go+gmB
3 pl p4 p3 p4 ]

Et I’expression de la matrice [Yie] en fonction des parametres Ryb, Zcbe, Zec, Zpe €t de

¥ sera :
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14 Y
( © Zcbe ) ¢ [ ¢ Zewe
[Yie} 1 (4.36)
v
s
_[Zbe + 7 )‘i'gmzbeZCc (Zbe +ZLJ+Rbb (1+gmzbe)+gow
L Cbc Cbc |

Avec

w:ZCC{Rbb +zbe[1+ ;bb H (4.37)
Cc

Maintenant que les parametres-Y intrins€éques du transistor HBT sont déterminés, on

peut en déduire les paramétres de la matrice impédance [Z*] en utilisant les relations

d’équivalence.
i yie _Yie_
= 1
Y Y]
[Zie}z (4.38)
Yie Yie
21 B . . . .
AL R A b o 0 Sk 0 S
Avec
Z 1 1 R R
Y| = ZCc 1+7Z g +g + +—bb__ +g 1+..__.bh_ (4.39)
¥ v {[ e (en +8o) Zeo Zove ZoveZee ) O\ Zobe

Et en utilisant la relation

R
Lo b _Re = jo(Cpe +C¢) 1+ijb~C-‘£CLw (4.40)
ZCC ZCbc ZCchCc Cbc+Cc



La matrice impédance [Z"] pour le mode émetteur-commun est alors:

Zle

1

ie

21

12

22

ie _

ie _

e _ J0Z,eCo (14 jRppC) + jRppCrc®+ jRppCe® A+ g, (Rpy +Ze )

](J)AC2 (1 + JRbbC(D) +2 (1 + ijbeC(‘o)

_ J0Zp.Cy (1 + ijbCU)) + JRppChc® = 8mZe
JOAC, (1+ Ry, Co) + 8o (1+ R ppCr)

_ joiZyeC (L+ jRpypCo)+ Ry, Cpe?
JOAC, (1+ jRy,Co) + g4 (1+ JRpp Coc)

_J0Z4eCo (1+ jRppC0) + [Rpp Cop@+1
JOAC, (14 Ry Co) + 2o (1+ R ypCpe)

CbcCc

Cpe +C¢

C2 = Cbc +CC

A=

8m

1+Z, (gm+go)

—jor,
zgmoel a
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(4.41)

(4.42)

(4.43)

(4.44)

(4.45)

(4.46)

(4.47)

(4.48)

Maintenant que la matrice impédance est explicitée, nous pouvons écrire les

combinaisons analytiques entre les parametres-Z pour déterminer les éléments du circuit.

Zie _ Zie

1

_ RippCo0A+g, (Ryp +Zpe )
2 JOAC, (1+ jRppCo)+ g, (14 jRppChe®)

(4.49)



Zie _ Zle - !
22 12 jO)ACz (1 + ijbCO)) + £o (l + ijbeC(D)
e _ zic EmZbe

21 = j(DACZ (1 + ijbC(D) + 2o (1 + ijbec(D)
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(4.50)

(4.51)

La figure 4.19 présente le schéma de simulation qui permet de comparer les relations

4.49 3 4.51 avec le schéma électrique équivalent petit signal de la partie intrinséque du

TBH. La superposition sur toute la bande de fréquence (100MHz a 50GHz) montre que

les développements analytiques sont corrects.

Real Z_12_Z 21_s=real(Z(3,4)-Z(4,3)) Messd

Schéma électrique éqflivalent

Wi} VAR
T ebe | 5 | S-PARAMETERS I E1 vy
Che P td=1.289e-12
C=Cbe F — 0.133225e-3
base Rbb collecteur SP1 g?n:o=362 206-3
| AAM— Yy Start=0.1 GHz iy
Tor 7 Rbe=565.14
erm R ¢ ce Stop=50 GHz Rbb=7.323
Term3 Rbb Ce Term Step=10 MHz -
Nue3 R=7.323 Ohm C=Ce F Terma Cbc=27.03e-15
o Nurn=4 Cc=15.14e-15
= Cbe=1.314e-12
W veos
- SRC =
Gegmo §
thgl sec ::z‘:zsgn @ MeasEqn
R1=Roe Ohm Real Z_11_Z_12_s=real(2(3,3)-Z(3 4 Meas6
1 R2={1/go) Ohm M::;Ean Z_12_s=real?(3.3)-23.4)) Imeg_Z_11_2_12_s=imag(Z(3.3)-Z(3,4))
! Meass E mz:i‘:”
Real Z_22_Z 12_s=real(Z(4,4)-Z(3,4)) g, 2 227 12, S=irmeo(Zid 4)-23:4)
Mea3) MeasEqgn - mag_Z 22 £ 12 ¢ 4)-243,
emetteur Meas17 MeasEqn

Imag_Z_12_Z. 21_s=imag(Z(3 4)-Z(4,3))

VAR2 Y=j*omega*A*C_2*(1+j*Rbb*C*omega)+go*(1+j*Rbb*Cbc*omega)
Z11_cal=((j*omega*Zbe*C_2*(1+{*Rbb*C*omega)+"Rbb*Cbc*omega+j*A*Cc*Rbb*omega+go*(Rbb+Zbe))/Y)
221_cal=((j*omega*Zbe*C_2*(1+j*Rbb*C*omega)+j*Rbb*Chc*omega-gm*Zbe)/Y) :

Z12_cal=((j*omega*Zbe*C_2*(1+]*Rbb*C*omega)+j*Rbb*Cbc*omega)/Y) ;ml
Z22_cal=((j*omega*Zbe*C_2*(1+j"Rbb*C*omega)+j*Rbb*Cbc*omega+1)/Y) Num=1
MeasEqn =
Meas19 v .
Z_22t=50%((1-S(1,1))*(1+S(2,2))+5(1,2)"S(2, M (1-S(1, ))*(+-8(2,2))-8(1,2)S(2,1)) m::fg” :::::Ef”
m?‘zg;” Real_Z_11_2_12_fereal(Z_11+Z_129 .
Z14t=50°((1+8(1,1))*(1-S(2,2))+S(1,2)*S(2, ))/((1-S(1,1)*(1-5(2,2))-5(1,2)*S(2,1)) [T MeasEqn e MeasEqn
MeasEqn Meas40 Measd 1
Meas21 Real Z 22_7_12_treal(Z_22¢Z _121) &
Z_21650"(2*S(2, 1)M((1-S(1,1))*(1-8(2,2))-5(1,2)*S(2,1))
" M [fess] MeasEqn [Te%] MeasEqn
eastan G2 Measds (&2) Meas65

Meas20

Z_126504(2*S(1,2))((1-5(1,1))*(1-5(2,2))-5(1,2)*S(2,1)) Real Z 12_Z 21_t=real(Z_12t+Z 21t)

L4 . N 22P_Eqn

VAR Equations 4.49 a 4.51 2 S

=] AR VAR25 Tatpzon ol
212,21222_csl

imag_Z_11_2 12_tsimag(Z_11t-2_120}

Imag_Z 22_Z 12 t=irmg(Z_22(-Z_1Zt)J

Imag Z 12_Z 21_t=imag(Z_12t-Z_218

Figure 4-19: Schéma de simulation de z° -7° ,7° —7° etde 7° -7°
n 12 2 12 12 21
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——— Résultats a partir du schéma électrique d’ADS
q
— Résultats a partir des équations 4.49 a4 4.51
Les valeurs des éléments intrinséques correspondant
au point de polarisation V. =2v et [=10mA
. Real [211-Z12] 1 Imag [211- Z12]
270 2 a4
NN |
N:NI 5
2.68— e 34
! N : 1
266 - N g’g 5-
284~ T T T T T T T T T
0 10 20 30 40 50 0 10 20 30 40 50
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
Les courbes sont superposées
" Real [Z222-Z12] , imag [Z22- 212]
80— e
] ;,Q 25
701 ﬁ‘g: J
4 I
1 NN
60— g‘g’l .
] EE
I e B B S e S o T S e e
o 10 20 30 40 50 0 10 20 30 40 50
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
. Real [212-221] Imag [Z12-221]
0
20| 0 000
. KIRI ~2000| ‘/
40 — NN 1
71 c‘lnlgl -3000i ‘[
_eoi\ N:N: -4000—|
0]l g -s000—
4 EE g0 ]|
100 | 4 e ] T T T T T T T ‘7°°°‘:‘“"‘|‘“'1““{‘“‘I“""
0 10 20 30 40 50 0 10 20 30 40 50
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 4-20: Simulations des équations 7® —7°¢ ,7° -z° et 7° -7°
1 12 12

1 12 22 21
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4.3.2.3. Détermination de la résistance de sortie R,

L’extraction de la résistance de sortie est effectuée en utilisant la partie réelle de

1

I’expression ——, c’est a dire :
7ie _ e

12 2

A1 | jw[l+Zbe(gm+g0)]C2(1+ijme)+g0(1+ijbeCm)
7 -7 | gmZbe

12 21

(4.52)

La simplification de cette expression est possible avec une approximation de

I’exponentielle présente dans la relation de la transconductance gp,.

—jort —j2nfr
8m =8mo® | =&mee T

Sachant que notre plage de fréquence d’extraction se limite a 100MHz pour la
fréquence basse et 8 GHz pour la fréquence haute, et un temps de transit inférieur a 2.5ps

(comme c’est le cas pour I’ensemble des points de polarisation), I’exponentielle sera donc

comprise dans I'intervalle :

o il5T107 o -jamfr, o ~j0.1257 e T oy o o -iX
x,—0 x,—0

On peut alors écrire les approximations suivantes:

Zm = 8mo (1- j0Ty) (4.53)

Lo (14 jer,) (4.54)
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(1 + gmoRbe )

=1 (4.55)
Rbe

ng

Nous avons vérifié numériquement cette derniére approximation pour 1’ensembie
des points de polarisation. A titre d’exemple, nous pouvons voir, sur la figure 4.21, que

Perreur relative est inférieure 4 9.10™ % pour les points de polarisation V=2v et V=3v.

1.0000100000 - S S ——
1.0000090000 - - S B ——
1.0000080000 -+ Smpeczgereepeeommsnvfereeenbonerenedons -
1.0000070000 ---&—fesacoot g omi—rsgerdonsd s —
1.0000080000 ; : e
1.0000050000 - RPN SRS SRR S UG SRS SO
1.0000040000 i : : ; = :
1.0000030000 -
1.0000020000
1.0000010000 i :
1.0000000000 i ; i
25 5 75 10 15 20 25 30

—e—\Vee=2v
i | ——Vce=3v

{1+gmoRbe)/{gmoRbe)

Ic (mA)
—>

Figure 4-21: Valeur numérique de !*8moRbe

ZmoRpe

pour V. =2v et V =3v

A partir des approximations ci-dessus, on remplace gpn et gm" par leur nouvelles

formes puis on développe la partie réelle de (Zie A )_l . On obtient alors :

2

Rere + Regon + RbbC + ReRbbgOC
Ci.Ri,C
R 1 ~ i‘ —_ Cz(DZ —RecbeRbbCTd(Dz + RbbCTdZ(DZ + g‘o—“b—e‘“—b‘b‘—bc‘ ( 4.56)
zie _ ie gmoRbe Cngo
12 21
L 8o (RpeChe + RppChe)
gmoRbeCZ
Rbe

(4.57)
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Les simplifications numériques permettent de conserver uniquement les termes

prépondérants et donc de réduire I’expression a une forme analytique plus exploitable:

1 g ,
R| — — |~ 0 —(Cpe +C HRCpe + R, Clo (4.58)
z° 7 | g Ry ( be T e )( e—be T “bb )
22

Connaissant g, €t Ry, on en déduit la valeur de g, pour les basses fréquences. La

. . .1 .
figure 4.22 montre 1’extraction de m[(z‘e —Z‘e) }z 0.6371.107° pour le transistor ayant une

surface d’émetteur de 2x25um?, pour le point V=2v et I,=74.6pA. Pour la présentation

de notre méthode d’extraction, ¢’est ce point de polarisation qui sera considéré.

Ry | gmoRpe | R P ~7.54 kQ (4.59)
12 21 BF
9 X 10'3 Real[1/(Z12-221)] pour le calcul de P1

5

N

o™

;N_: .

5

©

o

Real[t/(Z12-221)10e-6

1% 1 1 1 1 1 1
A 0.2 03 04 05 0.6 0.7 08
. fréquence (GHz)

2

-l
Figure 4-22: extraction de la valeur de ‘R{(Z‘e - Z'e) } en BF
1 21
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4.3.2.4. Détermination de la résistance Ryp

La valeur de la résistance Ry, est déterminée en utilisant I’expression de la
publication [4.4], car elle donne de trés bons résultats. La topologie de I’article est
quasiment la méme que la notre, a ceci prés que nous avons ajouté une résistance de
sortie R,. Donc pour étre rigoureux et pour utiliser la formule Y. Suh et al. Nous avons

d’abord déflaqué la valeur numérique de R, :

Zieo (Zieo _ Zieo)+ Zieo (Zieo _ Zieo)
11 22 12 12 12 21 ~ 7.149 ( 4.60)

Rbb = lim % ico ieo
f—>w YAy 4
22 12

[ziw] représente la matrice intrinséque aprés avoir déflaqué la valeur de R,. La

figure 4.23 montre la valeur extraite de Ry au point de polarisation considéré.

Rbb=lim{reall(Z11i(Z221-21 20+ 1 A (Z12-Z210)MZ221-Z1 2i)))

PO Y
QN

Rbb {ohms)

Rbb {ohms)

6 5 i | !
a5~ 36 ay- 38 39 40
fréquence (GHz)

Figure 4-23: extraction de la valeur de Ry,
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4.3.2.5. Détermination de la somme C,+Cc+2g,R:Cpe

Le calcul de cette somme nous permettra de déterminer la valeur de la capacité C,.

On utilise pour cela I’expression de la partie imaginaire de ze.
21

J0ZpeCs (1+ jR . CO) + Ry, Coo®~ 8 Zpe

" JOAC (1+ RppC0) + g (1+ [RppCpew)

Zie _

Apres le développement des calculs et en utilisant les approximations des équations

(4.53) a (4.55), on obtient :

2
—ﬁXw3[X+-Yl\%—)+m{lZ-— BXgm, +BoXZ | 8oVZ —EX—E(—J

M G 3 IM M M
Re
U{_B_ ngBTd _ ngXTd )+_1__[ gogmoz +_g_o_+ gov + 808mold +_g_n_1_o_]
2 go 2 (~2 , p2

1+—§ + (X +B )

X =Ry, C (4.62)

Z=Ry.Cpe (4.64)

E_‘ = (1 + ngRbe) C2 ( 4.65)

B = Recbe —T4 (4.66)
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M=R..C, (4.67)

En ne conservant que les termes prépondérants, on obtient:

(4.68)

21

ms[zie]z RChe (RppChe ~RppC T4 )+ 74 ot 1
Cie +C +28,RChe (Coe +Cc +28,RCpe )

En utilisant le fait que I’extraction de la valeur numérique de la somme

(CpctCet2g0RChe) est effectuée pour les fréquences inférieures & 8 GHz, on peut alors

écrire:

(Cpe +Cc +28,RChe ) » ~38.71fF (4.69)

[o3[2e]),,

La figure 4.24 montre I’extraction de (CpctCe+2g0ReCpe) pour Ve=2v et I =15mA.

HWimag[Z21]) en fF

{03
s
=
N
o
E
35 i i i i
0 5 10 15 20 25
fréquence (GHz)

-1
Figure 4-24: extraction de la valeur de (mS [Z‘e ]) en BF

21
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4.3.2.6. Détermination de la capacité Cy,

Pour déterminer la valeur numérique de Cye, on utilise la partie réelle de 1’expression

Zie _ Zie :

22 12

Zie _Zie = 1
» 2 jowAC, (1 + ijbCUJ) +& (1 + ijbecw)

On met %[Zie —Zie] sous la forme (a+jb):

.g_0_+Zm(1—[3X0)2 + g%Z}

in[zie - zie} - (4.70)
22 12 E_,(D C2 + 2gOK
G,
Avec
K =R,Cy, (4.71)

Nous calculons la pondération apportée par chacun des termes, puis nous éliminons

les termes négligeables pour simplifier I’expression de %[Zie —Zie] et nous utilisons les
22 12

approximations (4.53) a (4.55), nous obtenons I’expression simplifiée suivante :

u)z(ﬁ[Zie _ Zie } - &o -
n 2
N (1+gmoRbe) (Cbc +Cc)(Cbc +Cc +2goRere) (4.72)
ReCoeRonC(ReCre ~Ta) 0" | RCpe 2

w
Cpe +C¢ +28,RCpe Che +Cc +28,RCye
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Les calculs sont faits pour des fréquences inférieures a 10 GHz, et si on trace

cozi}%[zie —Z“’] en fonction de ?, alors la capacité Cp, est égale a:
2 1

2 2

pente (mziﬂ [Zie -z }) -l
2 BOBE @3]z ~1.78 pF (4.73)
21 p

BF

Cn. =
be R

€

On peut voir sur la figure 4.25 que la valeur moyenne de la pente de

coZER[ZIZ ‘Zf] =f(o?) est égale 4 87.46 Q.

) )
N [«H]
5 2
s 5
& F
B
S £
2 .
<102 o W2 (radis)2 <102
16 , ! o
Pl i | R beoeen e oo — data3d H7
o :
12 6
g 5

W

KoY
frequence (GHz)

L%

W2'real[Z2
DN B 8

W2 (rad/s)2 <102

Figure 4-25: extraction de la valeur de la pente de @»’R [Z e_z ie] en BF
22 12
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4.3.27. Détermination de la capacité C.

Connaissant la valeur numérique de Cy., il est désormais possible d’extraire la valeur
de la capacité intrinséque de la jonction base-collecteur, C.. Pour cela, on utilise la partie

réelle de I’expression Z¢ -7,
11 12

e _ e _ RppCe0 A+ go (Rip +Zpe )
ne JOAC (14 jRypCo)+ g, (14 jR ppChe)

En développant cette expression pour obtenir la somme d’une partie imaginaire et

réelle, on obtient la forme suivante :

Zie _ Zie —

-o(X+B +&——j 1-—BXO)2+gOZ 2 Re+'1‘)' _SB(')Z"'j(D SgoRe+choU+S

: (4.74)

o(C, +2g.K)
S = Rbch ( 4.75)
P = RbbC2 ( 4.76)
U = Rbbcbe ( 4.77)

En utilisant ’approximation (4.55) et en éliminant les termes négligeables, on

obtient, en se plagant aux fréquences supérieures 2 30GHz, I’expression suivante:
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m[zie _ Zie:| ~ Rob 2R :Cy.C
oo nl (Cp+Co+ 28,RCpe )| Cpe+Ce

€ +g,RCpe + Cc:| (4.78)

C. peut finalement s’exprimer en fonction des éléments du circuit et de e g‘R[Zie - Zie} :
11 1

2

RC
C, ~ = F g R.Che |¥| 1+ S0 "ebe (4.79)
bb [(ms[zi"}) } ~2¢,RCpe
BF

21

C, ~11.68fF

On peut voir sur la figure 4.26 que la valeur numérique de la partie réelle de

[Zie —Zi"'} pour les hautes fréquences est de 3.79 Q.

I i ]
384 395 396 397 - 398 399
- fréquence (GHz)

Figure 4-26: extraction de la valeur numérique de ?R[Zie - Zie} en HF
1

12
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4.3.2.8. Détermination de la capacité Cy,

Avec la valeur numérique de C. il est possible de calculer la valeur de Cy en utilisant

la relation 4.69 et les valeurs numériques de Ce, go, Re, et de Cpe. On a ainsi :

Cpe = —(C¢ +28,R Cy ) = 26.16fF (4.80)

(os[z<])

4.3.2.9. Détermination du temps de transit Tq

La prise en compte d’un délai 74 dans la transconductance gp,, permet de modéliser le

temps de transit des électrons dans les régions de la base et du collecteur. Pour cela, on

utilise la relation Z** -z dont on rappelle I’expression :
2

22 1

Zie _ ie —

2 B j(DACZ (1 + JRbbC(D) +8 (1 + ijbeCw)

Dans un premier temps nous développons analytiquement 1’expression puis nous

calculons la pondération apportée par chacun des termes. Ce qui nous permet d’éliminer

les termes négligeables et d’obtenir la forme simplifiée de ’expression de S[Zi;’ -z } :

: : R.C . (R, C+R_.C,. -7
R e : (asn

Cy +2g,RCpe (1 * 8moRbe ) (CZ t28,ReChpe )
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La figure 4.27 présente I’évolution de la courbe -3 [Z _z ie} en fonction de o’. En
2. 1

2 2

appliquant une régression linéaire pour les fréquences inférieures & 6 GHz, on détermine

la valeur moyenne de la pente de -3 [Zie -Z ""} , qui est égale & 189.95¢'%. On a alors :

pente (wZER [Zie -z }) pente(—coS [Zie -~z :i)
22 12 22

14 ~RppC+ : BF 2 Z-BE - 1.27ps (4.82)
(mS [Z‘e ]) pente (m2ER[Z‘e A })
21 BF 22 12 BF
12
%1
T : : 1 , : 40
e R e T 135
R s o T T 130 &
R 2 S T T 1S
R i SR frmenenees LI GEoae o 20 8
) S SO N S R S— {15 8
R T et Mttt 110 §
E i e =
0 | ] 1 I 0
0 1 2 3 4 5 6 7
| 10" W2 [rad/s)2 x 102
4 . 6
& 35 by BUOBE OO 120G T oot s 55
Q3 S T 43
N 5 3
S 25 : 3 %’
E 2 i 23
H B
R < — et S e HeE
' H — regression linéaire
1 I i L ] — T
0 2 4 8 8 10 12 140
W2 (radfs)2 X 1020

Figure 4-27: extraction de la valeur de la pente de —©3J [Zie -z } en BF
12

22
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4.3.3. Résultats de I’extraction pour un point de polarisation

La présentation de la méthode d’extraction est maintenant achevée, le tableau 4-2
permet de visualiser 1’ensemble des valeurs numériques des parametres du schéma

équivalent petit-signal.

Paramétres Valeurs Paramétres Valeurs
intrinséques numériques extrinséques numériques
du modele du modéle
Ry [C2] 383.32 R [Q] 1.53
Emo FMS] 543.26 R I8 3.2
R[] 7537 Rg[Q] 0.95
Rop [Q] 7.136 LfmH] 25
Coe [ PF ] 1.78 L [mH] 35
ClJF] 11.68 Lg[mH] 5.8
Coe LIF] 26.16 Coepl 1 23.3
talpsi 1.27

Tableau 4-2: Valeurs numériques de 1’extraction pour V=2v et I, =74.6uA

Pour évaluer les performances de la méthode d’extraction présentée, nous avons
effectué une simulation des parameétres-S que nous avons comparés aux mesures. La
figure 4.28 présente le schéma de simulation et les figures 4.29 et 4.30 les résultats
obtenus. Un bon accord est obtenu entre les mesures et les simulations, les erreurs
relatives pour les modules et les phases des parametres-S sont données aux figures 4.31 et
4.32. Pour I’ensemble des parameétres énoncés et pour un intervalle de fréquences

compris entre 1 GHz et 20 GHz, nous avons une erreur inférieure a 6%.

I1 est a noter que la dégradation de la qualité des mesures entre 21 GHz et 30 GHz,

explique le 8% d’erreur relative pour la phase du paramétre Ss.
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Figure 4-28: Simulation des paramétres-S pour le point V=2v et 1, =74.6pA

———— Simulation
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freq (639.5MHz to 32.01GHz)

Figure 4-29: Visualisation des Paramétres-S dans ’abaque de Smith
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Figure 4-31: Erreurs relatives pour les modules des paramétres-S
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Figure 4-32: Erreurs relatives pour les phases des paramétres-S

4.3.3.1. Influence de la capacité C.

Aprés avoir appliqué notre méthode d’extraction pour plusieurs autres points de
polarisation, nous avons toujours constaté des erreurs plus importantes sur les phases des
paramétres S;; et Sy,. En effet, ces erreurs pouvaient atteindre 8% dans I’intervalle 1-20
GHZ contrairement aux erreurs sur les modules de S,; et Sy qui ne dépassaient pas les
4%. Fort de cette constatation, nous avons cherché 1’élément qui pouvait avoir une
influence sur la réponse en phase de notre schéma électrique équivalent. L’observation
d’une erreur trés faible pour la phase de S;; (moins de 2%) a laissé supposer que
I’élément manquant devait se situer a la sortie du schéma électrique équivalent.
Deuxiémement, cet élément devait étre capable d’induire un déphasage a partir du milieu
de P’intervalle de fréquence jusqu’aux fréquences plus hautes. Aprés plusieurs essais,
nous avons opté pour I’ajout d’une capacité, dont la valeur serait indépendante du point
de polarisation, placée a la sortie de notre dispositif, comme indiquée sur la figure 4.33.

Sa valeur de 4.5 {F a été déterminée de fagcon empirique, et nous n’avons pas, a ce jour,
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de méthode précise pour 1’extraire. Les figures 4.34 et 4.35 montrent les erreurs relatives,

sur les modules et phases des paramétres-S, avec et sans la capacité C..= 4.5 fF.

Lb Lc
wm&"/& Mm
R,
1 Cee
™ Cobe Crce T~

I, =V, xg,,xe ®%4

Figure 4-33: Schéma équivalent petit-signal en tenant compte de C.
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Figure 4-34: Erreurs sur les modules des paramétres-S avec et sans C,
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Figure 4-35: Erreurs sur les phases des paramétres-S avec et sans C,,

Les résultats montrent que les modules des parametres-S sont peu affectés par
I’ajout de la capacité, on note cependant une légére dégradation du module de Sy, pour
les fréquences supérieures a 13.33 GHz. Les erreurs de phase pour les paramétres Sy et
S12 sont quasiment identiques, mais on remarque (figure 4.36) une nette amélioration pour

les phases des parametres Sy; et Sy).

La signification physique de cette capacité C,. est donnée dans un article publiée en
décembre 2002 [4.5]. Sa valeur est, selon les auteurs, évaluée a partir de la géométrie du
transistor et d’autre part, ils ajoutent que pour certains transistors, et plus particuli¢rement
ceux avec un contact avec un pont a air vers I’émetteur, la valeur de la capacité C.. peut

étre négligeable.
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4.3.4. Détermination des équations non linéaires des éléments passifs

L’étape finale et la raison d’étre de I’extraction, pour un nombre suffisamment
important de points de polarisation, est de pouvoir déterminer les évolutions non linéaires
des éléments capacitifs Cpe, Cp €t C,, de la résistance Ry, et du temps de transit tq
lorsqu’un signal RF est injecté sur la base. En effet, en régime dynamique, le
fonctionnement du transistor consiste a superposer aux grandeurs de polarisation
continue, un signal RF. On parle alors de fonctionnement en régime fort signal si la
composante RF est de forte amplitude. Le modéle dynamique grand signal est obtenu en
ajoutant au modele statique, les éléments passifs ayant un comportement non linéaire,
c’est-a-dire les capacités, la résistance et le temps de transit. Pour déterminer les
équations non linéaires de ces éléments passifs, nous avons appliqué notre méthode
d’extraction pour vingt points de polarisation, comme illustré sur la figure 4.37, pour un
TBH en GaAs a deux doigts d’émetteur et de surface totale égale a 2x20um’. Les
comparaisons entre les mesures et les simulations des paramétres-S, pour I’ensemble de

ces points d’extraction, sont données en annexe A.

35
30 —| 1 6 I =400pA
25 W y=320pA1
20— -@— -—— P 1,=240uA
Ic(mA) 15— o - L=160uA
10 —
I,=801A
5 o 15
0
-5 ‘inl(lll!llll’||ll||IIII|I[1[||III||||
0.0 0.5 1.0 15 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0
Vee(v)

Figure 4-37: positionnement des points d’extraction sur la courbe Ic-Vce
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Les valeurs des parameétres du schéma équivalent petit signal (figure 4.33) sont
données dans le tableau 4.3. Les valeurs des éléments parasites, qui sont indépendantes
du point de polarisation, restent inchangés et sont : Cpee=33.22 {F, Cppe=1.3 {F, Cypc=6
fF, L=8.7 pH, Ly=17 pH, L.=22.39 pH et C.=3 fF. De plus, les résistances d’acces ont
pour valeurs Ri=1.44 Q, Ry=1.6 Q et Rg=1.25 Q.

Parametres
intrinseques L,=80pA I,=160pA L,=240pA | §,=320pA | I, =400pA | V()
du modéle
2.678 2.014 1.683 1.626 1.775 1
Ry (Q) 2.867 2.282 1.977 1.924 2.057 2
3.059 2.554 2.273 2.226 2.338 3
3.257 2.821 2.571 2.529 2.621 4
1.130 1.780 2.315 3.005 4.100 1
Che (PF) 1.320 2.140 2.664 3.247 4.230 2
® 1.450 2.340 2.941 3.550 4.460 3
1.520 2.490 3.118 3.700 4.600 4
75.04 75.37 75.63 76.04 75.51 1
Gy () 50.85 50.99 50.88 50.32 48.75 2
¢ 42.56 42.71 42.69 42.06 40.62 3
37.96 38.07 37.95 37.41 36.10 4
18.45 13.04 9.190 7.410 9.510 1
C. (F) 13.91 9.480 6.560 5.120 6.690 2
11.81 8.030 5.540 4.310 5.760 3
10.49 7.190 4.950 3.840 5.180 4
1.801 1.662 1.516 1.374 1.200 1
W B9 2.361 2.138 1.927 1.704 1.486 2
2.701 2.446 2.100 1.980 1.733 3
2918 2.694 2.465 2.244 2.008 4

Tableau 4-3: Valeurs d’extraction des parametres Ry, Cye, Che, Ce €t Ty

Pour une meilleure visualisation des évolutions de ces cing parameétres, nous les
avons tracés en fonction des points de polarisations. Les figures 4.38 ct 4.39 représentent
Ches Coer Ce, Rpp €t Td en fonction de V. pour un courant de base I, constant. Et les
courbes des figures 4.40 et 4.41 sont exprimées en fonction de I, pour une tension

collecteur-émetteur V.. constante.
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Figure 4-39: Paramétres Ry, (a) et td (b) en fonction de V,,

Nous verrons dans la section suivante, qui explicite les équations non-linéaires des
paramétres, les raisons pour lesquelles nous avons représenté ces derniers en fonction, a

la fois, de la tension V. et du courant Iy,



—¢—Vcee=1
—a—VYce=2

—o—Vce=3
—a—Vee=4
80 160 240 320 400
th {uA)
(@)
19
17 4
15 4
13 4 —x—Vee=1

E ] —a—Vee=2

g 117 —s—Vee=3

© 9] T e

—a—Veoe=4
?’ .
5
3 . T T 1
80 160 240 320 400
Ib {uf)
(b)
78
74 ¥ 7
70
66 4

B2 ——Vee=1

& 58 - —a—Vee=2

[ 2]

3 54 4 . —e—Vee=3
50 —a—Vree=4
45 1
42 ¢ ¢
38 4— A Ar
34 : r T i

80 160 240 320 400
Ib (uA)
(©

Figure 4-40: Paramétres Gy, (a), C, (b) et Cy. (c) en fonction de I,
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Figure 4-41: Paramétres Ry, (a) et 74 (b) en fonction de I,

Une étude analytique du transistor bipolaire a hétérojonction permet de déterminer la
dépendance des capacités des jonctions base-collecteur et base-émetteur en fonction des

tensions appliquées a leurs bornes (figure 4.42).



140

E P VCbc E
! | E
2 Cbcl\ c :
B Ibi€«— p| <«— p ,? e C
—p\\\N——"\ N\ NN——e
N ! Rb Rbb PRI Rc ! A
i VCc '
E A E
i A ]
; “be lc ;
Ve | i Vg
v ee ;
it ' E’ ;
n B TBH! E ;
1i
i : T RE 5
o N E 1 P9
E

Figure 4-42: Représentation des tensions aux bornes des capacités

Cette étude, qui peut €tre menée dans le cas d’une jonction graduelle linéaire ou

d’une jonction abrupte, conduit a la formulation :

C. S
J mj,
1- Vy

Vix

Ou C; est la capacité de transition, Cj, est la valeur de la capacité de transition a

(4.83)

polarisation nulle, Vy est la tension aux bornes de la capacité, Vix est le potentiel de

diffusion de la jonction et mj qui est le coefficient de gradualité de la jonction, vaut %

dans le cas d’une jonction abrupte et % dans le cas d’une jonction graduelle linéaire. De
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facon empirique, il est admis que tout type de jonction intermédiaire entre la jonction

abrupte et la jonction linéaire peut étre décrit par I’équation (4.83) en utilisant une valeur

< . 1 1
adéquate pour mjx comprise entre > et 3

Les effets bidimensionnels du TBH sont pris en compte en considérant la nature
distribuée de la capacité base-collecteur le long de la résistance de base. Ce qui se traduit
dans le modéle au premier ordre par une capacité séparée en deux (Cy et Cc) et connectée
de part et d’autre de la résistance Ryp. En effet, la répartition des capacités en deux parties
distinctes, intrinséques et extrinséques, correspond respectivement a la partie du transistor
placée sous I’émetteur (appelée transistor intrinscque) et la partie du transistor qui se
trouve en dehors de cette zone (appelée transistor extrinseque). Ces deux zones
comportent des profils de dopage différents, il convient alors de modéliser les capacités

qui leur sont associées a I’aide de paramétres Cjo, Vjx et mjx différents.

Nous exprimons les variations de la résistance Ry, et du temps de transit T4 en fonction

de V. et de Iy,

En résumé, le comportement non-linaire des éléments passifs sera exprimé en

fonction des variables suivantes:
»  Cpe =1 (Vewe)
> Co=f(Ve)
¥ Cpe=f(VeesTy)

> Rbbzf(VCC’Ib)



> 19 =f(V,Ip)
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Les variations des tensions aux bornes des capacités en fonction du point de

polarisation sont données dans le tableau ci-dessous :

Ip (ud) I (mA) Vipe (V) Ve (V) Vipe (V) Vg (V)
80 6.36063 0.37660 0.3764 1.3598
160 13.132 0.41397 0.41368 1.3795
240 19.940 0.44308 0.44268 1.3508 1
320 26.719 0.46872 0.46820 1.3987
400 33.441 0.49244 0.49171 1.4047
80 6.3724 -0.62351 -0.62374 1.3592
180 12.958 -0.58667 -0.58704 1.3782
240 19.408 -0.55856 -0.55904 1.3880 2
320 25.667 -0.53430 -0.53493 1.3963
400 31726 -0.51235 -0.51317 1.4018
80 6.3513 -1.6239 -1.6241 1.3585
160 12.741 -1.5878 -1.5882 1.3770
240 18.845 -1.5608 -1.5613 1.3872 3
320 24.641 -1.5379 -1.5386 1.3941
400 30.142 -1.5175 -1.5185 1.3992
20 6.3201 -2.6243 -2.6246 1.3579
180 12.516 -2.5890 -2.5895 1.3759
240 18.305 -2.5631 -2.5637 1.3356 4
320 23.693 -2.5415 -2.5423 1.3521
400 28.736 -2.5225 -2.5236 1.3968

Tableau 4-4: Evolutions des tensions aux bornes des capacités Cye, Cyc €t C,

A partir des tensions aux bornes des capacités, nous pouvons déterminer les

équations non linéaires de ces dernieéres en commencant par la capacité Cy.

43.4.1. Equation non-linaire pour Cy.

La capacité Cy. sera modélisée par une équation de la forme 4.83 en fonction de la

tension a ses bornes Vi, :
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Cpe=—— b0 (4.84)

m
{1_ VCbc ] Cbc
Viche

Tout d’abord, a partir du tableau 4.4, nous tragons (figure 4.43) les évolutions des
capacités Cp, cq qui sont obtenues par extraction directe. Elles sont exprimées en fonction
de la tension Vcpe et pour les cing valeurs du courant de base. Puis nous calculons par
optimisation les valeurs numériques des parameétres Cpco, Vjcve €t mcpe permettant de
retrouver les valeurs de Cy, ca avec ’équation (4.84). Les résultats de I’optimisation sont

présentés dans le tableau 4.5.

80 I T
A Ib=80uA
75l o Ib=160uA
x  Ib=240uA
oll ¢ 1b=320uA
O Ib=400uA
e S

[2>]

évolution de Cbe(fF) pour 80uA<lb<400u A

1
-15 -1 05 0 05
tension VCbc(v)

Figure 4-43: Evolution de Che_ea =f(Vcpe) pour 30pA<Ib<400uA
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paramétres | Ib=80uA | Ih=160uA | Ib=240uA | [b=320uA | Th=400uA n‘::;l:::;s
80uA<TIb<400uA
Cheo 61.37 60.66 59.98 58.99 56.97 59.59
Vicse 0.8435 0.8750 0.8910 0.8841 0.8636 0.87144
Meoe 0.3402 0.3388 0.3372 0.3361 0.3337 0.3372

Tableau 4-5: Détermination des paramétres Cyoo, Vicne sIcne €n fonction de I

La figure 4.44 présente, d’une part les évolutions des paramétres Cpco, Vicbe €t Mcbe
en fonction du courant de base, et d’autre part leur valeur moyenne ainsi que leur

approximation avec un polyndme du premier degré fonction de Iy.

o] 0.342
S | — - i
=] — fitfct affine 6.341 — fitfct affine
% s ViCbc moyen — é — - - mCbc moyen
o g 0.34
¥ 0.88 s v
= <
8 g7 pomanimans f‘/‘, e et IR 3o
5
2 50338
Zog6 //7L a8
E 50,337 """"" e B e N SRR S
0085 2 L
= © 0336 -
o4 = N
5 20335 - d e
a El
[=]
§ 083 )
<
X 0333
0 8250 100 160 200 250 300 350 400 50 100 150 200 250 300 350 400
couram [b(uA) ecovirant thindd
62
< -— %bco
1 = 3 — fitfet affine
Vicse = 61.5¢-6 1, +0.8567 g, (R — jame |
g \
=
2 60
% ~~~~~ —_—— e e — - A - Ai S U
— a
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b b @
5 NS
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O 58
<
&
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K
56
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courant Ib(uA)

Figure 4-44: Evolution de Cyc,, Vicoe €t Mcpe pour 8ORA<I,<400pA
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Deux expressions sont alors possibles pour modéliser le comportement non linéaire
de la capacité Cp.. La premicre est de considérer uniquement la valeur moyenne des

parametres Cpco, Vjcbe €t Mepe, d O

Che1 (fF) = 2939 (4.85)

0.3372
[1_ VCbC )

0.87144

La deuxiéme expression est constituée des approximations par un polynéme du
premier ordre de Cpe, et de mgy, €t d’autre part de la valeur moyenne de Vjcye. On a

finalement pour Cy, la forme suivante :

~13.088¢ 7> I, (MA) +62.735

v (-20.45¢ 1,(nA ) +0.34204) (4.86)
( _ Cbe ]

Cpe2 (fF) =

0.87144

Enfin, nous avons tracé (figure 4.45) les erreurs relatives de Cy; et de Cpep par
rapport a Cyc_ed, €t Ce, pour un courant I, variant de 80 pA a 400pA. Ainsi, nous avons pu
comparer les performances des expressions (4.85) et (4.86) et nous avons vérifié si le fait
de définir la capacité Cy, avec 5 parametres, comme c’est le cas pour 1’équation (4.85),
apporte une amélioration notable du fit par rapport a I’équation (4.86) qui se limite a 3

parametres.

Comme on peut le constater sur la figure 4.45, I’erreur relative reste inférieure a
4.6% pour I’ensemble des courants de base si on considere I’équation avec 3 parameétres.
C’est donc cette dernicre qui sera implantée dans le modele non linéaire du transistor.
Pour une meilleure visualisation des résultats nous donnons a la figure 4.46 et 4.47 les

comparaisons entre les équations (4.85) et (4.86) et les valeurs de Cy_eg.
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Figure 4-45: Erreurs de Cy, et Cy.z par rapport & Cy. g (80uA<I,<400uA)
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Figure 4-47: Comparaison entre I’équation de Cy;, et Cy oq (80pA<I,<400pA)
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43.42. Equation non-linaire pour C,

De la méme fagon que pour Cy, nous considérons la capacité C. comme étant une

capacité de transition. Son expression sera alors de la forme :

c - o (4.87)

La figure 4.48 montre I’évolution de la capacité, notée C; cq, en fonction de V¢, pour
80pnA<I,<400pA et obtenue a partir de I’extraction directe. On peut remarquer, d’aprés le
tableau 4.4, que la tension aux bornes de la capacité C. est sensiblement la méme que la
tension aux bornes de Cp.. En effet, la différence entre les deux tensions est égale a la
chute de tension aux bornes de la résistance Ryp. De plus, les valeurs optimisées des

paramétres Cq,, Vice €t mc sont présentées dans le tableau 4.6.
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Figure 4-48: Evolution de C. et =f(V¢.) pour 80uA<Ib<400pA
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paramétres | Ib=80uA | Ib=160uA | Ib=240uA | Ib=320us | Th=dl0ud | aloar MOYSns
Ceo 16.12 11.03 7.61 5.94 7.53 9.646
Vice 1.198 1.094 1.059 0.9812 11730 110104
me 0.3574 0.3527 0.3496 0.3412 0.3253 0.34524

Tableau 4-6: Détermination des paramétres C,,, Vjc, €t mc, en fonction de Iy

On retrouve a la figure 4.49 les évolutions des parametres Ceo, Vjce €t mce en

fonction de I, leur valeur moyenne ainsi que leur approximation avec un polynéme du

premier degré.
125 T 0.36
— VjCe ~—~ mCc
- fit fct affine ™~ — fit fet affina
9 g2k — - ViCc moyen < 0.355 — - mCc moyen
i g S
% 115) / 5 0% 1
8 \«\\? / 3
5 S 8 0.345 ~-ren ~
J=3R R R VA g
§ Ny s # § ou |
2105 3
s £ 0335 !
3 H NS e
S W @ W ® M Ry w @ % W
courant (b{uA) courant Ib(uA}
© : : -— Cco
H 1| — fit fct affine
g { — - Cco moyen
=]
Vjco =-0.2035¢-3 I, +1.1499 1
RN
g 12
oL — SIS S~ oSO SN SRR S
me, = -94.625e-6 I, +0.36795 3 ™
s
=] .
2 ~
£ &
Coo=-27.838¢-3 I, +16.327 . ; i j

200 (0 30

courant tb(uA)

Figure 4-49: Evolution de C,,, Vjc. et mc, pour 80pA<I,<400uA
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Pour la détermination de 1’équation non linéaire de la capacité Cpc nous avons
envisagé trois possibilités. Les deux premieres solutions sont identiques a la technique
employée avec Cp.. En effet, nous utilisons d’abord la valeur moyenne des paramétres

Ccos Vjce €t mce, ce qui nous permet d’écrire :

9.65

0.34524
1- VCC
1.10104

La deuxiéme expression se compose de la valeur moyenne de Vjcc et des

C,, (fF) = (4.88)

approximations, sous la forme de polyndmes du premier degré, de C,, et de mcc. On a:

o ()= ~27.838¢ I, (pA ) +16.327 489
o2 (fF)= v (-94.625¢°1, (1A )+0.36795) (459
i

T 1.10104

La derniére équation est exprimée en partant de [’hypothese que seuls les courants
allant de 80pA a 320uA sont considérés. Cette hypothese peut étre valable pour les

classes d’opération de A, AB, B et C comme indiqué sur la figure 4.50.

20
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_Z \Ci \B \AB A .y

|5l!l’l«ile[i$ll fl\‘!ii!lfitiilil(!

00 05 10 15 20 25 30 35 40 Ve(V)

Figure 4-50: Courbes I, =f(V..) et les droites de charges idéales
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Les nouveaux fits linéaires des paramétres Cg, Vjcc €t mc., sont donnés a la
figure 4.51. Et I’expression de la capacité résultante de I’optimisation sur I’intervalle de

courant [80uA;320uA] est la suivante:

~42.45¢ 71 (uA) +18.665
Ce3 (F) = [ (~64.625¢°1,(1A)+0.36315) (4.50)

1- VCC
-0.85675¢ > I (nA) + 1.2544

1.25 T T 0.3865
| |
é 2 N : < 0% i
2 S g
£ 115 g
2 0.355
s 3 <
2 g \
S 2 03 eSS SRR 4
> ®
- e o £ .
= N S R
s S 3 N
§ . 203
\
03550 100 156 200 250 300 350 03450 ‘H;I)D 150 Z;IJ 250 300 350
courant (h(uA) courant ib(uA)
® ; —— Ceo l
. 1% ' ~ fit fct affne
Vjco = -0.85675e-3 1, +1.2544 g A
v 14
% N
=1 12
2y
mc, = -64.625e-6 1, +0.36315 € N
s 8
£ L
§ 4
Coo= -42.45¢-3 1, +18.665
ZSU 100 150 200 250 30 350
courant th(uA}

Figure 4-51: Evolution de C,, Vjc. et mg pour 80puA<I,<320pA

La figure 4.51 présentent les erreurs relatives de C; (définie avec 3 paraméetres), Ce,
(définie avec 5 paramétres) et de C (définie avec 6 parametres) par rapport aux valeurs

obtenues par extraction directe (valeurs de C; ¢q).
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On peut voir que ’amélioration du fit, avec I’expression constituée de 6 parametres,
est trés significative pour 80puA<I,<320pA avec une erreur toujours inférieure a 17%.
Bien siir, cette amélioration se fait au détriment du fit pour [,=400pA, valeur pour
laquelle I’erreur atteint les 78.56%. Les figures 4.53 a 4.55 permettent de visualiser,
d’une part, les évolutions des capacités exprimées avec les équations (4.88) a (4.90) et

d’autre part les valeurs de C; eq.
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Figure 4-53: Comparaison entre C,; et C; ¢ pour 80uA<i,<400pA
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Figure 4-54: Comparaison entre C.; et C; ¢4 pour 80pA<Ib<400pA
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Figure 4-55: Comparaison entre C; et C; ¢ pour 80uA<I, <400pA

Le choix de I’expression a implanter dans le modéle non linéaire peut €tre plus
problématique dans le cas de la capacité C.. En effet, I’équation de Cc3 (4.90) est trés
proche des valeurs extraites (si on fait abstraction des valeurs pour I,=400pA), mais le
fait d’avoir 6 paramétres pour sa caractérisation peut présenter un inconvénient en termes
de temps calculs et de convergence au niveau du SDD (Symbolically Defined Device) ou

du mode¢le compilé.

43.4.3. Equation non-linaire pour Ryp

Les courbes d’évolution de la résistance Ry, en fonction de V. (figure 4.39a) pour

80pA<Iy<400pA peuvent étre modélisés sous la forme :

Ry, (Q)=aV, +b (4.91)

Pour chaque valeur de I;, on détermine par optimisation les valeurs des parametres a

et b qui permettent de retrouver les tracés de la figure 4.39a. On retrouve 1’ensemble des
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couples (a;b) ainsi obtenus dans le tableau 4.7. La figure 4.56 présente les €volutions de

ces deux paramétres ainsi que leur approximation par une fonction affine et leur valeur

moyenne.
Valeurs
paramétres | Ib=80uA Ib=160uA | Ib=240uA Ib=320uA Ih=400uA moyennes
S80uA<Ib<d00uA
a 0.1929 0.2693 0.296 0.3011 0.2819 0.26824
b 2.483 1.7445 1.386 1.3235 1.493 1.686

Tableau 4-7: Détermination des paramétres a et b en fonction de I,
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courant 1b{uA) courant Ib{uA)

Figure 4-56: Evolution de a et b pour 80pA<I,<400pA

La variation de Ry, peut étre exprimée seulement en fonction de la tension V., et ce,

en ne considérant que les valeurs moyennes des parametres a et b. On a alors:

Ryp; () = 0.26824V,, +1.686 (4.92)

Pour une meilleure précision, on peut également exprimer cette variation en fonction

du courant I, en utilisant les approximations polynomiales du premier ordre. On a alors:
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Ry (@)= (262.25e‘6 I (uA)+0.2053)Vce ~3.0013¢ I, (nA)+2.4063 (4.93)

On retrouve sur la figure 4.57 les erreurs relatives des expressions de Ryp (définie
avec 2 paramétres) et de Rppy (définie avec 4 paramétres) par rapport aux valeurs

obtenues par extraction directe (valeurs de Ryp cd)-
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Figure 4-57: Erreurs de Ry, et Ryp, par rapport & Ry, eq pour 80pA<I;<400uA
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Le calcul des erreurs montre que pour Ry ’erreur est inférieure a 16.2% sur toute la
plage du courant I, contre 27.1% pour I’expression de Rpp. Les figures ci-dessous
permettent de visualiser les performances de chacune des équations modélisant la

résistance Ryp ed.

g ! ; ; ' A 16=B0uA
H H ! ! Al © Ib=160uA
32 - brorenaseees i fomooonnes droseooooee Yosmonseens 1 x b=240uA} Pb_ed
; ; i A ; ¢ 1=320uA
] S, bommenmneoas R [ — RS [ <1 O 1b=400uA

: : —- fit pour ib=B0uA
1 1 i b [ — fit pour Ib=160uA,
—— fit pour Ib=240uA 2 Rypy
~—— fit pour Ib=320uA
— fit pour Ib=400uA

o
)

évolution de Rbs{phms) vals moys et BOuA<Ib<400uA

tension Vce(y)

Figure 4-58: Comparaison entre Ryp; €t Ry _ca pour 80pA<I;<400pA
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Figure 4-59: Comparaison entre Rgp; et Ry, cq pour 80puA<1,<400pA
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43.4.4. Equation non-linaire pour 14

A partir de la figure 4.40a, on peut voir que 1’évolution du temps de transit en
fonction du courant Iy, peut étre modélisé avec une fonction affine, et ce, pour chacune

des valeurs de V.. Son expression est de la forme :

tq(ps)=al, +b (4.99

Les valeurs numériques de a et b sont déterminées par optimisation, en utilisant la
méthodes des moindres carrés, pour chaque valeur de V.. Les résultats et les allures des

fonctions sont respectivement donnés dans le tableau 4.8 et sur la figure 4.60.

N _ _ Valeurs moyennes
parametres Vee=ly Vee=2v Vee=3v Vee=4v lv<Vee<dv
a -176375e-3 -2.7350e-3 -3.0025e-3 -2.83125e-3 -2.583125e-3
b 1.9425 2.5796 2.9344 3.1447 2.6632375

Tableau 4-8: Détermination des paramétres a et b en fonction de V.

1 -3
15222 38 r T ; r
—— a —Y H H
e fit fet affine — fit fct affine ; ; I i
-1.8 ! — - amoyen 34 — - bmoyen ‘ :
3 2 : - . : 3 32 . ni ---------- 9' /
H H H 3 i i
PN\ a=-0.347e3 Vi -17156e-3 | 3 527 039014 Vetl.659)
T 22fenn ] % : : :
2 \ = : ; ;
5 5 2Bf----- R S il st ELbth
g 24 ; g P P /// P P
b : \ Y- R N e L LT L T T I ]
B = . i
g 2B o e D s e faom e 5 /// :
5 . S R S 1
% 28l - H ? §
‘\\/ /” """""" | prommmeees | AR | . 1
IS - \
E i 1 | i 1 i t 1 i
3'21 16 2 25 3 35 4 “31 15 2 25 3 35 4
tension Vee(y) tension Vce(y)

— Figure 4-60: Evolution de a et b pour 1v<V<4v
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La prise en compte des valeurs moyennes de a et b nous permet d’écrire la premicre

relation 14; & deux parametres :

141 (ps) = ~2.583125¢ 1, (pA) +2.6632375 (4.95)

Et pour obtenir une meilleure précision, on peut une fois encore utiliser des

approximations polynomiales du premier ordre pour les parametres a et b.D’ou:

T4z (ps) = —1e7 (0347 V, +1.7156) Ty, (nA) +0.39614 Ve, +1.66 (4.96)

La figure 4.61 présente les erreurs générées par les expressions de 741 (2 parametres)

et de 142 (4 parametres) par rapport a Tq_ed-
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Figure 4-61: Erreurs de t4; et de T4, par rapport & 1q oq pour 1v<V<4v
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Avec une erreur inférieure 4 5% avec la relation de tg, on a une trés bonne
concordance avec les valeurs issues de I’extraction directe (T4 .s) sur tout I’intervalle de
courant, pour une valeur de tension fixée. Les figures 4.62 et 4.63 illustrent ce résultat

final.
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> Vee=3v Td_ed
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Figure 4-62: Comparaison entre Ty et Tq oq pour 1v<V <dv
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Figure 4-63: Comparaison entre T4, et Tg e pour 1v<V<4v
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4.3.4.5. Equation non-linaire pour Cp.

La détermination de 1’équation non linéaire de la capacité Cy. constitue la dernicre
étape de notre travail de modélisation des éléments du schéma électrique équivalent. En
considérant le modele de Gummel-Poon, la capacité de Cy. s’écrit comme la somme
d’une capacité de transition et de diffusion. Lorsque la tension aux bornes de Cy. est
inférieure a la demi-barriére interne de potentiel de la jonction base-émetteur, alors la

capacité de transition est décrite par la relation conventionnelle suivante :

C Vi
Cpe = 22— pour Vg, <—3cbe

m e
1- Yebe *
Vicbe

Lorsque Ve est supérieure a la demi-barriere interne de potentiel de la jonction

(4.97)

base-émetteur, la capacité de transition s’écrit:

2mey, Ve

C,, =27 (1 ~mg,, + Vngc (4.98)

'Cbe
pour Vg, >
Jebe

La capacité de diffusion, qui est considérée lorsque 1’hétérojonction émetteur-base

est en mode direct, s’exprime par :

aVcbe

C,, =1, s ™ 1 (4.99)

Cependant, pour pouvoir dissocier Cpe en une somme de capacité de transition et de
diffusion, il est nécessaire de disposer d’une mesure supplémentaire. Cela consiste 2a

mesurer les parametres-S pour des fréquences inférieures @ 5 GHz et pour une
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polarisation spécifique: Vee=0v, Viye=+1v @ —5v. Dans le cadre de notre travail nous ne
disposions pas de ce type de mesures, il n’a donc pas été possible d’obtenir I’évolution de
Cpe en fonction de la tension a ses bornes Vepe. Nous avons donc considéré une capacité
globale Cp. et nous avons exprimé sa variation en fonction du point de polarisation,
autrement dit en fonction de V. et de I,,. Nous avons choisi de partir de I’évolution de Cye

en fonction du courant I, pour un V. fixé (figure 4.40a).

Le premier critére, qui s’est naturellement imposée dans notre recherche d’une
formulation de I’expression de Cye, fut de trouver une fonction permettant d’une part,
d’avoir une bonne concordance avec les valeurs d’extraction directe, et d’autre part
d’éviter les problémes d’instabilité numérique, notre formulation se devait d’étre
continlment dérivable. Nous avons finalement opté pour une fonction en sinus

hyperbolique et d’un polyndme du deuxi¢me degré:

Cpe (PF) {sinh{a[z—lb—'-l—b%-lﬂﬂb (b +ch)+d} (4.100)

bmax ~ “bmin
Ibmin (I.LA) =80 > Ibmax (MA) =400

Les résultats d’optimisation pour des paramétres a, b, ¢ et d sont donnés dans le
tableau 4.9, leur évolution en fonction de V. ainsi que leurs approximations avec des

polynémes du premier degré sont présentés sur la figure 4.64.

Valeurs
paramétres Vee=lv Vee=2v Vee=3v Vee=dv moyennes
1v=<Vce<4v
1.23683 1.35459 1.2867 1.36298 1.310275

-6.17437e-3 -4.2722e-3 -1.30284e-3 -1.66131e-3 -3.35268e-3
11.6629e-6 4.296%¢-6 0.535714e-6 0.714286¢-6 4.30245e-6
3.12678 3.4430 3.22317 3.47403 3.316745

ooz e

Tableau 4-9: Détermination des parametres a, b,c et d en fonction de V.,
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Figure 4-64: Evolution de a, b, c et d pour 1v<V<4v

Nous avons envisagé trois cas de figure, chacun avec un nombre de parametres
adapté a un certain niveau de précision. Le premier cas est celui ou le nombre de

paramétres est minimal (4) et il est obtenu en prenant les valeurs moyennes de a, b, c et d:

. I, - Ty 3 }
Cper (PF) = 51nh{1.31(2—bm—~—1ﬂ+1b(—3.35e 3 143 61,,)+3.317 (4.101)

bmax ~ “bmin

La deuxiéme expression est constituée des valeurs moyennes des parameétres a et d

ainsi que des approximations de b et ¢ sous la forme d’un polynéme du premier degré:
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Cpez (PF)= sinh[l.31(2i'—l—bi"—i"——-1ﬂ+lb(b+c1b)+3.317

bmax ~ tbmin (4.102)
-3 T 2 4506
b=1.65¢""V,, —7.48¢"; c¢=-3.66¢ "V, +13.45
Et la derniére formulation, qui a 8 parametres, est de la forme suivante :
.
Cpe3 (PF)= sm{a(2w- 1] +Ip (b+clp)+d
Tymax = Ibmin
a=31.0667V,, +1.2326 ; b=1.65¢"V,, —7.48¢™ (4.103)

c=-3.66e0V,, +13.45¢°; d=82.19e7V,, +3.1113

Les erreurs relatives pour chacune de ces expressions par rapport aux valeurs
obtenues par extraction directe Cpe 4, ainsi que leur évolution sont respectivement

présentées sur les figures 4.65 et 4.66.
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Comme on peut le voir a travers ces résultats, le niveau de précision dépend du
nombre de paramétres utilisés. Des simulations dans les modes petit et grand signal
permettront d’orienter les choix des expressions non linéaires. Le choix de la fonction en
sinus hyperbolique pour I’expression de la capacité Cy peut ne pas étre applicable a
d’autres transistors, mais il est toujours possible de trouver un autre type de fonction ou

bien d’utiliser les équations conventionnelles (4.97 4 4.99).

4.4. Conclusion

Nous avons tout d’abord présenté, dans ce chapitre, les deux topologies
envisageables pour le schéma électrique petit signal. Nous avons adopté la structure dite

en «T » car elle est issue de 1a linéarisation du modeéle DC de Gummel-Poon.

Puis nous avons présenté notre méthode d’extraction des éléments intrinséque du
TBH. Les techniques d’extraction des éléments parasites (Cpep, Coeps Ceeps Le, L €t L) Ont
été explicitées et nous avons vu comment elles pouvaient étre applicables a notre schéma
électrique équivalent petit signal. La procédure d’extraction des paramétres dynamiques a
été appliquée pour trois transistors ayant des surfaces d’émetteur différentes:
AlGaAs/GaAs 2x10um?, AlGaAs/GaAs 2x25um” et GaAs 2x20um’. Les deux premiers
transistors sont des transistors de Nortel Networks et le dernier est un transistor de la
compagnie WIN (Taiwan). Les comparaisons entre les mesures et les simulations
paramétres-S des transistors, que 1’on retrouve en annexe A pour le 2x20um’ et en
annexe B pour le 2x10um? et 2x25um>, montrent que la méthode développée peut étre

applicable sur des transistors de dimensions et de procédés de fabrications différents.

Enfin ce chapitre s’achéve avec la détermination des équations non-linéaires des
capacités Cpe, Cc et Cype, du temps de transit Tq et de la résistance Ryp, qui permettent

d’avoir un bon accord avec leurs valeurs extraites.
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CONCLUSION GENERALE

Nous nous sommes efforcés, tout au long de ce travail, d’élaborer une méthode
d’extraction des éléments constitutifs du modele petit signal. Notre technique est basée
d’une part, sur des mesures DC (pour la détermination des résistances d’acces, de gmo €t
de Ry) et d’autre part sur des mesures paramétres-S pour plusieurs points de polarisation.
L’avantage d’associer le DC a P'extraction permettra d’obtenir un modele grand signal
qui soit cohérent avec le modele petit signal, c’est a dire que les simulations en
paramétres-S pour les deux modeles devraient étre identiques ou trés proches. Nous
avons développé, a partir de ces mesures, des équations analytiques qui nous ont permis
de déterminer les valeurs des éléments du modele petit-signal. Les résultats montrent que
notre approche systématique et analytique permet de décrire fidélement le comportement
petit signal (linéaire) pour plusieurs transistors et pour l’ensemble des points de
polarisation considérés. Ce qui, d’une part, valide le modéle et d’autre part laisse présager

de bonnes performances lors de simulations en mode d’opération grand-signal.

L’avantage de notre méthode d’extraction directe, en plus de son caractere universel,
vient du fait que la détermination des valeurs des éléments ne se ramene pas a un
probléme de résolution d’un systéme d’équations non linéaire, pour lequel il peut exister
une infinit€ de solutions. Ce qui assure une grande robustesse et 1’unicité de la solution
puisqu’elle n’est pas dépendante d’une fonction erreur qui pourrait comporter des minima
locaux, comme c’est généralement le cas pour les méthodes d’extraction par
optimisation. De plus, nous avons 1’avantage de retrouver les valeurs physiques et non

mathématiques des éléments du modele.

La linéarité de notre procédure d’extraction permet d’atteindre trés rapidement la
solution. En effet, la conversion des paramétres-S mesurés en parameétres-Z et la

décomposition du schéma équivalent petit-signal en sous-blocs, dont les fonctions de
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transfert sont aisément calculables, permettent d’identifier rapidement les éléments
extrinséques (résistances d’accés, capacités et inductances parasites), puis, par des
déflaquages successifs, de remonter jusqu’aux valeurs des éléments intrinséques (temps
de transit, capacités de jonctions, résistance distribuée et conductance de sortie). Les
valeurs de la transconductance et de la résistance de la jonction base-émetteur se faisant a
partir des mesures DC. La procédure d’extraction peut se résumer avec le diagramme ci-

dessous :

Détermination des éléments

Ftermination des résistance Parasites Ceepy ChepsChep

S
] {Détermination de g, et R.,,]

d’accds Ry, Ry et R, L, LyetLg
le
Y
r— ‘ ~N ~— I
Détermination de la , R
\ Conductance g, Ces 3 étapes peuvent s’effectuer en
J
parallele
Y
s ~
Détermination de la
L résistance Ry, )
Y
4 N
Détermination de la
L capacité Cy, )
4 N\

Détermination de la

capacité C,

Détermination de la

capacité C,,

Détermination du temps

De transit 14

figure C. 1: Diagramme de la procédure d’extraction
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On peut voir qu’il n’y aucune boucle de retour dans la procédure d’extraction, il est
alors possible de trouver les valeurs numériques de tous les éléments et pour un grand

nombre de points de polarisation en tres peu de temps.

Dans le but de rendre notre méthode d’extraction perfectible, il serait né€cessaire
d’extraire de fagon rigoureuse la valeur de la capacité C... En effet, dans notre cas, nous
avons déterminé sa valeur par titonnement, en nous appuyant sur la visualisation des

parametres-S mesurés et simulés.

Une étude devra étre menée, en termes de convergence, de temps de calculs et de
performances, dans le cadre de simulations en mode grand-signal. Cela permettra de

choisir les expressions les plus adéquates pour les éléments Cpe, Cpe, Cc, Rop €t Ta.

Enfin, une modélisation en bruit des TBHs pourrait &tre intéressante pour compléter
le travail effectué en petit signal, car le fait de disposer d’'un modele DC, petit signal et en
bruit permettrait d’élargir le domaine d’application. Ainsi 1’utilisation du modele pourrait
tout aussi bien s’appliquer a la conception d’amplificateurs de puissance qu’a la

conception d’oscillateurs.
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ANNEXE A : EXTRACTION POUR LE TBH 2X20pm’

freq (1.000GHz to 20.00GHz) freq {1.000GHT o 20.00GHz)

Vee=1v, [=80pA, [;=6.25mA Vee=1v, [7=160pA, 1,=12.97mA
— Mesures
1GHz<f<20GHz — - Simulations

faFaalic

frea ( 000GHZ to 20.00GHZY fr8q (1.000GHZ t 20.000Hz)

Vee=1v, [1=240pA, 1:=19.85mA Vee=1v, [,=320uA, [=26.78mA

Figure 5-1: Simulations paramétres-S pour V.=1v et 80pA<I;<320pA
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freq (1.000GHZ to 20 00GHz) 1roq (1 000GHz to 20 00GHZ)

Vee=1v, 1=400pA, 1=33.72mA Vee=2v, I=80uA, [=6.21mA
— Mesures
1GHz<f<20GHz — Simulations

BTRIG

freq (1 DDOGHE. to 20.00GHz) fraq ( D00GHZ to 20.00GHT)

Vee=2v, 1=160pA, I.=12.77TmA Vee=2v, [,=240pA, 1=19.3mA

Figure 5-2: Simulations paramétres-S pour (V=1v, [;=400pA) et (V=2v et 80pA<[;<240pA)
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Vee=2v, [;=320pA, [=25.71mA V=2V, [=400uA, I;=3 1.97mA
—— Mesures
1GHz<f<20GHz ] ]
— Simulations

freq (1.0006HE lo 20.00GHz) freq(1.0000Hz to 20.000Hz)

Vee=3v, [1=80pA, 1:=6.16mA Vee=3v, L=160pA, I.=12.53mA

Figure 5-3: Simulations paramétres-S (Vo=2v, I[,=320pA 1,;=400pA) et (V=3v, [,=80pA,L,= 160pA)
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Vee=3v, [,1=240pA, I;=18.73mA Vee=3v, [1=320pA, 1.=24.64mA
— Mesures
1GHz<f<20GHz — Simulations

[ T N
aSEanERT

G

7

2s

2.1 g7

g
Sin

8

6q (1 Q00UHE to 20.00GHE) Ire (1.0000Hz to 20 000HE)

Vee=3v, [,=400pA, 1=30.24mA Vee=4v, [,1=80pA, I=6.1mA

Figure 5-4: Simulations paramétres-S pour (V=4v, [,=80pA) et (V=3v et 240uA<[;<400pA)
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V=4v, [,=160uA, I;=12.27mA V.=4v, [=240uA, [.=18.116mA
— Mesures
1GHz<f<20GHz — Simulations

fraq (1.000GHE to 20.006Hz) froq (1 000GHz t 20.00GHz)

Vee=4v, [;=320uA, 1,~23.54mA Vee=4v, [;=400uA, 1,~28.5mA

Figure 5-5: Simulations paramétres-S pour V,.=4v et 160pA<I,<400pA
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ANNEXE B : EXTRACTION POUR LE 2X10um* ET LE

2x25um’

s21/21 /«»-s-@
Si2*2

oo Mesures
—— Simulations

V=1V, [=2.5mA, 1,=20.63pA V=2V, [=10mA, I,=74pA

1 GHz <f<40 GHz

S21/27 SA/33

$12424 1245

V=3V, [=15mA, 1,=108.27pA V=4V, [=20mA, [1=141.44pA

Figure 6-1: Simulations parameétres-S pour le 2x25pm? et 1GHz<f<40GHz
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swoe  Mesures

—— Simulations

V=2V, [=2mA, I,=13.33pA Vee=2.5V, [=5mA, I,=31.34pA

1GHz < f <40GHz

Vee=3V, [=10mA, [,=61.43pA Vee=3.5V, I.=13mA, ,=82.53pA

Figure 6-2: Simulations parameétres-S pour le 2x10 um? et 1GHz<f<40GHz



