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Au cours de ce travail, nous avons développé un modéle non-linéaire électrothermique du
transistor HBT pour la conception des circuits micro-ondes, ainsi que des procédures de
caractérisation associées a ce modele. Le modsle tient compte des propriétés physiques
propres au HBT et de I’auto-échauffement du transistor. Le transistor est décrit par un
modéle électrothermique, constitué d’un modele électrique et d’un modele thermique
avec interaction entre les deux modéles. La température, qui n’est pas constante durant la
simulation comme c¢’est le cas des modeles implantés dans les simulateurs standards. La
température est représentée par une €lectrode de commande du transistor au méme titre
que les électrodes de base, du collecteur et d’émetteur. Une méthodologie de
caractérisation non-linéaire permettant de déterminer I’ensemble des parameétres statiques

et dynamiques du modele électrique a é1€ aussi développée.

Concernant I’élaboration du modgle statique, nous avons présenté un nouveau algorithme
pour la détermination d’une fagon unique et précise des facteurs d’id€alité et des courants
de saturation des différentes diodes utilisées dans le modele. Nous avons également
présenté une nouvelle procédure pour ['extraction systématique des parametres Ry
(résistance thermique) et Cy, (capacité thermique) du circuit thermique. La détermination
de la résistance thermique exploite les mesures de Gummel directes a différentes
températures et puissances. La résistance thermique déterminée n’est pas une constante
mais elle varie linéairement avec la puissance dissipée dans le transistor. Les coefficients
des termes implantant ’effet thermique dans le modele sont également déterminés d’une
facon précise. En outre, I'effet thermique a été inclus dans les différentes sources de
courant du modéle en mode directe et inverse. Concernant !’élaboration du modéle
dynamique, nous avons présenté un ensemble de nouvelles formules empiriques pour la
modélisation précise et convenable des paramétres intrinseques non-linéaires du modele

du transistor HBT.
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D’autre part, nous avons proposé une nouvelle méthode précise et large-bande pour
Pextraction des paramétres intrinséques du modéle petit-signal des transistors HBTs.
Cette méthode différe des méthodes précédentes publiées dans la littérature par
Pextraction des paramétres du circuit équivalent sans avoir recours aux procédures
d’optimisation ni a 1'utilisation des mesures des structures spéciales du masque du
transistor. Le principal avantage de cette méthode est qu’un ensemble unique des
paramétres intrinséques est extrait a partir des paramétres S sur toute la bande des
fréquences de mesure. La procédure d’extraction utilise un ensemble d’équations

dérivées sans approximation.

Concernant I’extraction des paramétres extrinseques du modele, nous avons élaboré une
technique précise pour déflaquer les éléments parasites des mesures sous-pointe des
transistors caractérisés. Cette technique tient compte d’une facon systématique des
éléments parasites entourant le transistor. Ces éléments parasites sont modélis€s par un
réseau & quatre-ports au lieu d’un circuit équivalent d’éléments localisés. Des expressions

d’équations exactes sont dérivées pour déflaquer ce réseau d’éléments parasites.

La validation de la méthode d’extraction des paraméetres du modele petit-signal est
effectuée sur des transistors HBT GaInP/GaAs de différentes dimensions et procédés de
fabrication. Le modele non-linéaire électrothermique élaboré est validé en régime
statique et en régime dynamique. Un bon accord est obtenu entre les mesures et les

simulations.
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During this study we have developed an electro-thermal non-linear HBT model for
microwave applications with corresponding characterization and parameter’s extraction
procedures. The model includes physical properties of the transistor and self-heating
effects which are important for HBT devices. The large-signal electrical model interacts
with a thermal equivalent circuit used to calculate the junction temperature from the
dissipated power inside the HBT. The temperature which is no more constant during the
simulation, as it is the case for the models used in standard simulators. The temperature
constitutes a fourth electrode just as the base, the collector and the emitter electrodes. A
methodology of non-linear characterization used to extract all the static and dynamic

parameters of the non-linear model has been also developed.

For the elaboration of the static model, we presented a new algorithm for determining
with precision, the ideality factors and the saturation currents of the different diodes used
in the model. We presented also a new procedure for the systematic extraction of the
thermal circuit parameters Ry (thermal resistance) and Cy (thermal capacitance). The
determination of the thermal resistance uses direct Gummel measurements at different
temperatures and dissipated powers. The determined thermal resistance is not a constant
but it increases linearly with the dissipated power. The coefficients of expressions that
implement the thermal effects in the model were also determined with precision.
Furthermore, the thermal effect was included in the different current sources in direct and
reverse modes of operation. For the elaboration of the dynamic model, we presented a set
of new empirical formulas for the accurate modeling of the non-linear behavior of the

HBT device’s intrinsic parameters.

In the other hand, we proposed an accurate and broadband method for the direct

extraction of HBT small-signal model parameters. This method differs from previous



ones by extracting the equivalent circuit parameters using neither special test structures
nor global numerical optimization techniques. The main advantage of this method is that
a unique and physical-meaningful set of intrinsic parameters is extracted from the
measured S-parameters for the whole frequency range of operation. The extraction

procedure uses a set of closed-form expressions derived without any approximation.

For the extraction of the extrinsic model parameters, we presented an accurate de-
embedding technique for on-wafer measurements of active device’s S-parameters. This
de-embedding technique accounts in a systematic way for effect of all parasitic elements
surrounding the device. These parasitic elements are modeled as a four-port network
rather than distributed-element model. Closed-form equations are derived for de-

embedding purposes of this four-port network.

An experimental validation of the whole parameter extraction method of the HBT small-
signal model parameters was carried on different GalnP/GaAs HBT devices. Excellent
agreement between measured and model-simulated S-parameters was obtained for the
whole frequency range of operation. The HBT large-signal model was also validated in

the static and dynamic modes.
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CHAPIT
INTRODUCTION GENERALE

1.1 Les transistors bipolaires 2 hétérojonctions

Les applications modernes de télécommunication telles que les communications radio-
mobiles et les transmetteurs satellitaires utilisent des circuits analogiques et numériques
qui nécessitent de plus en plus ’emploi des transistors offrant des performances élevées

en puissance et qui sont capables d’opérer aux fréquences micro-ondes et millimétriques.

Les transistors bipolaires 3 homojonctions (BJTs) ne permettent pas d’obtenir a la fois
une bomne efficacité d’injection et des performances en fréquences élevées. En effet, un
dopage de la base modéré est nécessaire pour une bonne efficacité d’injection, mais ceci
a pour conséquence d’augmenter la résistance de la base qui est I'un des facteurs
limitatifs en hautes fréquences. Cette limitation fondamentale est la raison principale de

la proposition d’un transistor bipolaire 3 hétérojonction base-émetteur [1]-[3].

De nombreux laboratoires de recherche se sont investis fortement dans I’étude des
propriétés des Transistors Bipolaires a Hétérojonctions (HBTs) en raison de leurs
potentialités remarquables [4]-[34]. Celles-ci peuvent en effet €tre exploitées dans une
large gamme d’applications telles que les télécommunications rapides (micro-

électronique rapide, hyperfréquence de puissance et I’optoélectronique intégrée).

Le transistor bipolaire & hétérojonction (HBT) offre une excellente efficacité d’injection
lide 2 la différence des énergies de gap entre les matériaux constituant la base (par
exemple GaAs) et I’émetteur. Ceci permet d’optimiser indépendamment les dopages de la
base et de "émetteur ¢’est-a~dire de doper fortement la base tout en maintenant un gain

en courant raisonnable [5]. La concentration importante au niveau de la base autorise



Putilisation d’une couche de la base trés mince ( < 20 nm) sans &tre inquiété par le
phénoméne de percement dans la base [6]. La résistance de la base ainsi que le temps de
transit des porteurs 2 travers celle-ci se trouvent alors réduits. Par ailleurs, un dopage
faible de 1’émetteur comparé a celui de la base permet de diminuer la capacité de la
jonction émetteur-base. De plus, avec un dopage appropri€ du collecteur, il est possible
d’optimiser le temps de transit  travers la zone déplétée du collecteur tout en ayant une
forte densité de courant du collecteur, une faible capacité de la jonction base-collecteur et
un niveau souhaité de la tension de claquage [4], [7]. Tout cela explique 'apport de
I’hétérojonction non seulement dans I’amélioration du facteur d’injection mais aussi dans
les libertés qui en découlent et qui permettent d’optimiser le composant et de contribuer a

1I’amélioration de ses performances en fréquence.

Le HBT tire bénéfice de la structure verticale du transistor bipolaire. Ses performances
sont contrdlées par la structure épitaxiale et des bonnes performances en fréquence
peuvent étre obtenues avec une lithographie micronique. Gréice a cette structure, les
jonctions du transistor sont isolées de la surface et du substrat permettant ainsi de réduire
le bruit 1/f [5]. Cette propriété est en particulier exploitée pour la réalisation des
oscillateurs des fréquences élevées [8], [9]. La structure épitaxiale permet aussi d’obtenir
une bonne uniformité de la tension de seuil ( < 2 mV) qui est une qualité particuliérement

recherchée pour la réalisation des convertisseurs analogiques numériques rapides.

Enfin le HBT bénéficie des propriétés des matériaux HI-V. En plus de la mobilité
électronique trés supérieure de ces matériaux comparée a celle du silicium, Putilisation
du GaAs par exemple comme matériau semi-isolant simplifie les procédés d’isolation et

réduit les capacités parasites.

Ces potentialités ont été vérifiées expérimentalement grice au développement des
techniques d’épitaxie telles que la MBE (Molecular Beam Epitaxy, la MOCVD (Metal
Organic Chemical Vapor Deposition), les techniques LP-MOCVD (Low Pressure Metal



Organic Chemical Vapor Deposition) et la CBE (Chemical Beam Epitaxy). Ces
techniques ont en effet permis de réaliser des croissances de couches semi-conductrices
de grande qualité et de nombreux laboratoires de recherche les ont exploitées pour
développer des HBTs GaAlAs/GaAs trés performants. Cette filicre offre en effet la
facilité¢ de la croissance cristalline li€ée & un accord de maille excellent (pratiquement
indépendant du taux d’aluminium) entre GaAs et GaAlAs. Des transistors de fréquences
de transition supérieures a 100 GHz ont ét€ alors réalisés et des résultats intéressants
concernant en particulier "amplification hyperfréquence de puissance ont ét€ publiés
[21], [22]. Des performances en fréquences comparables ont été aussi obtenues avec les
HBTs GalnP/GaAs [30], [31]. L’avantage essentiel de I’hétérojonction GalnP/GaAs est

la trés bonne sélectivité de gravure ente le GalnP et le GaAs.

D’autres travaux se sont orientés vers la réalisation des transistors sur substrat InP et des
transistors Si-SiGe [32], [33]. La filicre InP est particulierement adaptée 2 la conception
des circuits optoélectroniques intégrés utilisés en télécommunication sur fibre optique. La
filiere SiGe a ét€ développée pour bénéficier de la technologie standard silicium tout en
tirant profil de I’hétérostructure Si/SiGe. Ces filiéres intéressantes et prometteuses sont en

P s

cours de développement et des résultats encourageants ont déja été obtenus [34].

Le développement de ces filigres vise & accroitre les performances des transistors HBTs
et a élargir leur domaine d’application. Ceci crée des besoins importants au niveau de la
caractérisation et de la modélisation de ces composants pour la conception des circuits.
1.2 Motivations et objectifs du projet de recherche

1.2.1 Motivations

Les méthodes de conception modernes des circuits intégrés micro-ondes utilisent de

maniére intensive les logiciels de CAO des circuits. La précision des résultats obtenus



avec ces simulateurs dépend en grande partie de la justesse des modeles de "ensemble
des éiéments composant le circuit et en particulier de ceux décrivant les composants
actifs. Pour ces derniers, on distingue deux types de modéles : les modéles linéaires qui
sont utilisables pour une seule valeur de polarisation et les modeles non-linéaires dont le
domaine de validité doit étre aussi étendu que les conditions d’utilisation du composant
actif.

La caractérisation et la modélisation petit-signal de ces transistors sont les deux premicres
étapes importantes dans D'élaboration du modéle non-linéaire. Globalement tous les
modeles des HBTs sont constitués de deux parties : une partie intrinséque modélisant les
effets actifs du transistor et une partie extrinséque représentant le masque physique et les
plots de connexion du transistor. La modélisation en régime petit-signal consiste en la
détermination des paramétres extrinséques et intrinséques du modele du transistor et ceci

pour différents points de polarisation.

La modélisation petit-signal des HBTs a suscité beaucoup d’intérét et a fait ’objet de
nombreux travaux de recherche [35]-[47]. La détermination des éléments du schéma
équivalent a partir des mesures de parametres S large-bande peut s’effectuer a I'aide de
deux types de méthodes: les méthodes basées sur les optimisations et les méthodes
analytiques directes. Le premier type de méthodes consiste en la détermination des
parameétres du modeéle moyennant des algorithmes d’optimisation tout en utilisant un
ensemble arbitraire de valeurs initiales des paramétres. L’inconvénient majeur de ces
méthodes est que le résultat final est trés dépendant de la solution initiale vu le nombre
important de variables dans ’optimisation ainsi que la possibilité de converger vers des
valeurs qui n’ont pas de signification physique. Ceci représente un handicap pour le
passage au développement du modele grand-signal. Le deuxieme type de méthodes
permet d’obtenir analytiquement et rapidement, pour chaque point de polarisation, des
valeurs des parameétres du modéle qui sont uniques et qui ont une signification physique.
Cet ensemble de valeurs permet de connaitre I’évolution des parameétres électriques en

fonction des polarisations et d’évaluer les performances du transistor. En conclusion, les



méthodes analytiques paraissent plus intéressantes que les méthodes basées sur les
algorithmes d’optimisation. Afin de déterminer les paramétres extrinséques du modele,
les approches classiques utilisent soit des mesures des structures spéciales représentant le
masque du transistor ou des mesures du transistor dans des conditions spéciales de
polarisation. Ceci permet quelques fois d’aboutir & des valeurs surestimées des capacités
parasites. La plupart des méthodes analytiques proposées dans la littérature pour extraire
les paraméires intrinséques du modgle utilisent des approximations ou des suppositions
en dérivant les équations régissant le circuit équivalent du transistor. Ceci introduit une
incertitude dans les valeurs obtenues des paramétres dépendamment de la validit€ des
approximations et des suppositions employées. En pratique et d & la diversité des
procédes de fabrication et & la géométrie des transistors, ces approximations doivent &tre
ajustées ou modifiées selon le type de transistor et de son procédé de fabrication. En
outre, certaines de ces méthodes nécessitent une pré-connaissance de la géométrie du
transistor pour l’extraction de certains paramétres. II y a donc une nécessite de
développer une procédure précise pour déterminer ou déflaquer les €léments extrinseques
du modéle (capacités, inductances et résistances) ainsi que de développer une méthode
analytique qui permet de déterminer, d’une fagon automatique, les parametres
intrinséques du modele petit-signal du transistor incluant en particulier la nature

distribuée de la jonction base-collecteur.

La modélisation électrique globale des transistors HBTs en régime non-linéaire (grand-
signal) inclue les aspects statiques et dynamiques ainsi que certains phénomenes
physiques régissant le mode d’opération des transistors HBTs et en particulier les effets
liés 2 I'auto-échauffement de ces composants. Les différents types de modeles non-
linéaires (grand-signal) des transistors HBTs sont généralement classés en quatre
catégories, & savoir, les modeles physiques, les modéles semi-physiques, les modeles

empiriques et les modeles tabulaires.



Les modeles physiques, dont tous les paramétres peuvent étre déterminés a partir des
données technologiques du composant, sont généralement trop complexes pour &ire
utilisés dans les logiciels de conception de circuit et servent le plus souvent au concepteur
de dispositifs qui les utilise afin d’optimiser la structure physique du composant. Les
modeles de type tables de données sont encore trés peu utilisés par le concepteur de
circuits pour les simulations non-linéaires dynamiques. Toutefois, ces modeles peuvent se
révéler intéressants si ’on dispose d’un banc de mesures complet et d’ordinateurs
puissants. Les modéles empiriques se rapprochent dans leur élaboration des modéles
développés pour les transistors a effet de champ. Les équations analytiques incluses dans
ces modeéles ont pour but de concorder avec précision et d’une facon empirique les
différentes caractéristiques du transistor. L’élaboration de ce type de modeles fait souvent
appel 2 des procédures complexes d’optimisations numériques. En outre, la majorité des
paramétres des modeles empiriques n’ont aucune signification physique. Les modeles
semi-physiques sont les plus utilisés dans les logiciels de conception des circuits. Ils sont
généralement développés a base des mesures statiques et dynamiques du transistor. La
plupart des paramétres de ces modeles possédent une signification physique. Dans le
cadre de notre projet de recherche, nous nous intéressons plus aux modeles semi-
physiques.

Plusieurs travaux de recherches extensives ont été effectués ces derniéres années [68]-
[69]-[73]-[801, [93]1-[96] afin d’élaborer des nouveaux modeles ou d’améliorer les
capacités de certains modeles semi-physiques existants a simuler les caractéristiques des
transistors HBTs. Les modeles générés par ces travaux ont particulierement étendu la
topologie et les formulations analytiques du modéle Gummel-Poon pour qu’il puisse
simuler des phénomeénes tels que I'effet d’auto-échauffement, I'effet d’avalanche, Peffet
du délai associé au temps de transit et 'effet Kirk. Cependant, il y a encore un besoin
accru d’adopter une topologie standard d’un modele grand-signal capable de simuler les
différentes caractéristiques du transistor HBT, ainsi que le besoin d’adopter une stratégie
d’extraction explicite, analytique et directe des différents parameétres du modéle grand-

signal.
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1.2.2 Objectifs

Ce projet de recherche entre dans le cadre d’une collaboration entre notre laboratoire
Poly-Grames de 'Ecole Polytechnique de Montréal et la fonderie de Nortel Networks.
Les phases de ce projet couvrent la caractérisation et la modélisation des transistors
bipolaires a hétérojonctions fabriqués par la fonderie de Nortel. Ce projet est financé par

le CRSNG. Les objectifs de ce projet de recherche sont cités comme suit :

1) Elaborer une technique pour déterminer d’une fagon précise les éléments parasites

extrinséques du circuit équivalent du transistor HBT.

2) Elaborer une méthode analytique et directe pour la détermination des paramétres
intrinseques du modele petit-signal du transistor HBT. L’extraction de ces paramétres

pour plusieurs points de polarisation servira a I’élaboration du modele grand-signal.

3) Etudier et mettre en évidence les phénomeénes physiques régissant le mode

d’opération des transistors bipolaires & hétérojonctions.

4) Elaborer un modéle grand-signal du transistor HBT incluant les aspects statiques,
dynamiques et les effets liés a I’auto-échauffement de ce composant. Ce modéle doit
&tre accompagné d’une méthode d’extraction systématique, analytique et directe de
ses parametres.

5) Implanter et valider le modéle grand-signal en régimes statique et dynamique.

1.3  Organisation du rappert

Le premier chapitre de ce rapport présente une introduction générale de mise en contexte

du projet de recherche. Le deuxiéme chapitre rappelle le principe de fonctionnement des



transistors HBTs et illustre leurs performances et leurs apports comparés & ceux des
transistors a homojonctions et 2 ceux des transistors a effet de champ et cect en

s’appuyant sur des résultats publiés dans la littérature.

Le troisiéme chapitre traite des procédures d’extraction du circuit équivalent lin€aire du
transistor. Aprés une synthése complete des différentes procédures récentes, il analyse
plus en détail la méthode qui nous a semblé la plus compléte et propose une nouvelle
méthode d’extraction directe que nous avons développée [48]-[51]. Celle-ci permet
d’extraire directement et sans aucune optimisation I'ensemble des éléments du circuit
équivalent complet du transistor bipolaire a hétérojonction. La validation de la méthode
est effectuée sur trois types de transistors HBTs Galnp/GaAs de différentes dimensions et

procédés de fabrication.

La modélisation électrique du comportement non-linéaire du transistor HBT en régime
grand-signal regroupant les aspects statique et dynamique est développée dans le
quatrieme chapitre. I s’agit de faire évoluer le modele classique Gummel-Poon
développé pour les transistors bipolaires 2 homojonctions (BJTs) vers un modele
spécifique au HBT et qui tient compte les phénoménes physiques propres & ce transistor

tel que I’auto-échauffement.

La validation dans les régimes statique et dynamique du modele non-linéaire élaboré fait
I’objet du cinquieéme chapitre. La validation en régime statique est effectuée par
comparaison des caractéristiques statiques mesurées avec celles simulées. La validation
en régime dynamique petit-signal est effectuée en comparant les parametres § calculés a
partir du modéle non-linéaire aux parameétres S mesurés. La convergence du modéle en
régime grand-signal est vérifiée en simulant convenablement la puissance de sortie a la

fréquence fondamentale et aux premiéres harmoniques.



Finalement, les conclusions et les recommandations concernant ce projet de recherche

sont présentées dans le sixiéme chapitre.

1.4

Contributions originales de cette these

Les contributions originales majeures de cette thése sont énumérées comme suit :

1)

2)

Une technique précise a été élaborée pour déflaquer I'effet des éléments parasites des
mesures sous-pointes des transistors caractérisés. Cette technique tient compte d’une
facon systématique de tous les éléments parasites entourant le transistor. Ces €léments
parasites sont modélisés comme un réseau 2 quatre-ports au lieu d’un circuit
équivalent d’éléments localisés. Des expressions d’équations exactes sont dérivées
pour déflaquer ce réseau d’éléments parasites. Cette technique a €t€ utilisée pour
extraire les paramétres du modele petit-signal de trois types de transistors HBTs
GaInP/GaAs en configuration émetteur commun. Une excellente concordance entre

les paramétres S mesurés et les parameétres S simulés est obtenue jusqu’a 30 GHz.

Une méthode précise et large-bande a été élaborée pour ’extraction des parameétres
intrinséques du modele petit-signal des transistors HBTs. Cette méthode différe des
méthodes précédentes publiées dans la littérature par I’extraction des parametres du
circuit équivalent sans avoir recours aux procédures d’optimisation ni a I'utilisation
des mesures des structures spéciales du masque du transistor. Le principal avantage
de cette méthode est qu’un ensemble unique des paramétres intrinséques est extrait a
partir des parameétres S sur toute la bande des fréquences de mesure. La procédure
d’extraction utilise un ensemble d’équations dérivées sans approximation. Une
validation expérimentale est effectuée sur deux types de transistors GalnP/GaAs HBT
de dimensions 2x25 umz et 2x10 pum”. Une excellente concordance est obtenue

entre les paramétres S mesurés et les paramétres S simulés par le modéle petit-signal.
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3} Concernant Pélaboration du modele statique, nous avons présenté un nouvel

algorithme pour la détermination d’une fagon unique et précise des facteurs d’idéalité
et des courants de saturation des différentes diodes utilisées dans le modele. Nous
avons également présenté une nouvelle procédure pour I'extraction syst€matique des
paramétres Ry, (résistance thermique) et Cy, (capacité thermique) du circuit thermique.
Les coefficients des termes implantant Ueffet thermique dansle modele sont
également déterminés d’une fagon unique. En outre, Ieffet thermique a €t€ inclus
dans les différentes sources de courant en mode directe et inverse. Concernant
’élaboration du modéle dynamique, nous avons présenté un ensemble de nouvelles
formules empiriques pour la modélisation précise et convenable des paramétres

intrinséques non-linéaires du modele du transistor HBT.
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CHAPITRE 1T
PHIQUE SUR LES TRANSISTORS BIPOLAIRI
HETEROJONCTIONS

REVUE BIBLIOGRA

2.1 Introduction

Nous nous limitons dans ce chapitre a la présentation du transistor HBT. Nous rappelons
rapidement sa structure, son principe de fonctionnement et ses potentialités intrinséques
et discutons ses performances comparées a celles du transistor bipolaire classique et 2

celles des transistors a effet de champ.

2.2  Le transistor bipolaire a hétérojonction

L’idée originale d’utiliser un émetteur de large bande-gap pour améliorer les
performances du transistor bipolaire a ét€ originalement proposée par Shockly en 1951
[1]. Plus tard, le concept du transistor bipolaire a hétérojonction (HBT) a été développé
en détail par Kroemer [2]-[3]. Cependant, le développement pratique de la technologie
des HBTs n’a commencé qu’aux années 1980s quand les technologies de croissance
épitaxiale (MBE et MOCVD) ont atteint la maturit€. La principale caractéristique des
nouveaux transistors bipolaires a hétérojonctions (HBTs) est I'optimisation des régions
de base et d’émetteur afin de réduire la résistance de base et la capacité base-collecteur ce
qui a pour conséquence d’améliorer la fréquence maximale et la fréquence de transition

(fmax €t ) du disposifif,

2.2.1 Exemple de structure

La figure 2.1 montre une représentation schématique d’un transistor bipolaire a

hétérojonction GaAlAs/GaAs. C’est une structure typique réalis€e sur substrat GaAs



13

semi-isolant et utilise cing couches épitaxiales. Les trois couches GaAlAs (n), GaAs (p+)
et GaAs (n) constituent respectivement 1’émetteur, la base et le collecteur. Le tableau 2.1
présente un ordre de grandeurs des dopages et des épaisseurs des différentes couches

épitaxiales pour un HBT GaAlAs/GaAs.

MMétallizations

Isolation par

/)

Substrat semi isolant GaAs

Figure 2.1: Représentation schématique d’un HBT [4]-[5].

Couches Epaissem Dopage [Cm™]
N+ 500 1el6
Emetteur (N) 2000 5el7
Base (P+) 700 1el9ale20
Collecteur (N-) 7000 3e¢6ell
Sous-collecteur 6000 5el8
GaAs (Substrat S.1) 500 pm -

Tableau 2.1: Dopages et épaisseurs d’une structure simple d’un HBT [4]-[5].

Le tableau 2.1 montre deux autres exemples de HBT sur substrat InP de structures plus
complexes avec les différentes couches épitaxiales, leurs €paisseurs ainsi que leurs
dopages. Par rapport aux transistors classiques a homojonctions (BJTs), on peut

remarquer que la jonction émetteur-base est réalisée avec deux matériaux semi-
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conducteurs différents. L’émetteur est un matériau & largeur de bande-interdite plus
grande. C’est essentiellement la réalisation de I’hétérojonction qui a permis aux HBTs de
se distinguer des transistors classiques et d’atteindre des performances en fréquences
comparables aux meilleurs résultats obtenus pour les transistors 2 effets de champ

(HEMTsS).

Couches Epaisseur [ ] dopage [Cm™]
InGaAs (contact) 1500 ield
InAlAs (émetteur) 1000 lel9
InAlAs (Emetteur) 1500 5el7
InGaAs (spacer) 200 5el7

InGaAs (base) 1500 5el8
InGaAs (collecteur) 6000 -
InGaAs (collecteur) 7000 1el9

InGaAs (spacer) 100 -
InP (substrat S.1) - -
(a)
Couches Epaisseur [ ] dopage [Cm™]
InGaAs 2000 7e19
InP 1000 3e19
InP 2000 1el8

InGaAs 150 -

InGaAs 350 1e20

InGaAs 3000 3el6

InGaAs 2500 2.5e19
InP (Substrat S.I) - -

(b)

Tableau 2.2: HBT sur substrat InP: (a) HBT AllnAs/GalnAs [10], (b) HBT InP/InGaAs
[11].



2.2.2 Principe de fonctionnement

Le fonctionnement du transistor HBT est proche de celui des transistors bipolaires a
homojonctions classiques. La différence entre les deux transistors est li€e essentiellement
a la présence de I'hétérojonction €metieur-base et aux propri€t€s des mat€riaux HI-V
différentes de celles du silicium. Le diagramme de bande d’énergie de I"hétérojonction
émetteur-base abrupte (figure 2.2) construit selon le modéle d’ Anderson [12] permet de
comprendre l'intérét de cette hétérojonction. La figure 2.2 (a) montre les matériaux
constituant 1'émetteur et la base avant la formation de la jonction émetteur-base (en
absence de tout contact). Ces matériaux sont caractérisés par les largeurs des bandes
interdites respectives Ege et Egy, (Ege > Egp) et par les affinités électroniques respectives X.
et Xy (Xe < Xb).

Lorsque les deux matériaux semi-conducteurs sont mis en contact, les porteurs diffusent
de part et d’autre de Ia jonction. On obtient un nouveau systéme caractérisé par un méme
niveau de Fermi. Il en résulte une courbure des bandes de conduction et de valence créant
ainsi une zone de charge d’espace et une barriére de potentiel s’opposant a la diffusion

des porteurs (figure 2.2 (b)).

B SRR e e
Ye émetteur (n) 1 base {p+)
|
Hen y y b
Effi = == = o oo oo oo o o o =4 ZAE@
Y Ecp
i
i Egb
Ege IR U
£ : Ewvp
Ewn J @&Ev
I
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§ VD = potentiel de diffusion
§

émetéeur {n) / ¥b l@‘@
L USRI U

T
) i base {(pt+)
e A Ecp
Ecn e
- Ef
Evp
Ege
i ARv
Evp
(b)

Figure 2.2: Diagramme de bande de I’hétérojonction émetteur-base. (a) avant la

formation de la jonction, (b) apres la formation de la jonction.

Le diagramme de bande (figure 2.3) montre les discontinuités d’énergie AE. et AE,
respectivement au niveau de la bande de conduction (barri¢re de potentiel) et au niveau

de 1a bande de valence :

AE =Xp~Xe=AX et AE,=FEg Eg -AX (2.1)

Les valeurs des discontinuités AE, et AE, dépendent des matériaux utilisés (tableau 2.3).
La discontinuité AE, relativement élevée dans le cas du couple GaAlAs/GaAs par
exemple, freine ’injection des électrons depuis I’émetteur vers la base. L hétérojonction
émetteur-base est dans ce cas souvent réalisée en utilisant une gradualité¢ d’aluminium de
facon a réduire la discontinuité au niveau de la bande de conduction et améliorer le
facteur d’injection. Une autre possibilité qui permet d’avoir un facteur d’injection
raisonnable, sans utiliser une jonction graduelle qui demande une réalisation plus
complexe, consiste & choisir un couple de matériaux présentant une discontinuité AE.
faible et ayant une bonne proportionnalité entre les deux discontinuit€s AE. et AE,. Cest

le cas du couple de matériaux GalnP/GaAs par exemple.



Matériaux AEg (eV) AEg (eV) | AEv (eV)
Gag7Alg3As/GaAs 0.395 0.263 0.132
Gag 51Inp 40P/GaAs 0.463 0.223 0.24
InP/Gag 47lng s3As 0.6 0.2 04
Al .aging 50As/Gag a7lng 53As 0.706 0.5 0.206

17

Tableau 2.3: Valeurs des discontinuités AE,; et AE, pour quelques couples de matériaux.

Lorsque dans un transistor (n-p-n) ’hétérojonction émetteur-base et la jonction base-

collecteur sont respectivement polarisées en direct et en inverse (figure 2.3), un courant

d’électron I, est injecté depuis I’émetteur dans la base. Pour un bon transistor, une grande

partie de ces porteurs minoritaires échappent aux phénomeénes de recombinaison dans la

base et sont catapultés dans le collecteur grice au champ électrique intense qui régne au

niveau de la jonction base-collecteur.

Ecn

Figure 2.3: Diagramme de bande d’énergie d’un HBT polarisé en régime de

fonctionnement normal.
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1l en résulte un courant d’émetteur f,, un courant de base 7, et un courant du collecteur I,

donnés par les relations suivantes :
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L= L+ L+
Iy = I,+ZP+ZS (2.2}
fc = I, -1

La composante I, représente le courant de recombinaison en surface, dans la région de
charge d’espace de la jonction émetteur-base et & U'interface. Les composantes I, et I,
représentent respectivement le courant de recombinaison dans la base et le courant de

trous injectés de la base vers le collecteur.

Le facteur d’injection ¥ qui est un paramétre important du transistor est défini comme le

rapport du courant I, sur le courant total d’émetteur /7, :

v=UJL)y =L/I(L + I, + I)) (2.3)

Aux fortes densités de courant, le courant [; peut €tre négligé et le facteur d’injection se

réécrit :

y=U(1+ L/ (2.4)
En supposant que la base et I’émetteur sont uniformément dopés et qu’ils ne sont pas
dégénérés et en négligeant la différence des densités d’états dans les deux matériaux, on

peut calculer le rapport I,/1, en appliquant la statistique de Boltzmann. Il suffit d’écrire

les densités de courant d’électron J, et de trous J, de part et d’autre de la jonction [2]-[3] :

Toldn = (Poing) (Voo Vi) exp( -AEJ/KT ) (2.5)

Dans Pexpression (2.5), P et n, sont les dopages respectifs de la base et de I'émetteur,

Vye €tV sont les vitesses moyennes des porteurs liées aux effets de la dérive et de la
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diffusion & la jonction, du c6t€ émetteur pour les trous et du cbté base pour les électrons

et AEgest la différence de hauteurs de barriére.

Le terme en exponentiel est trés faible comparé 4 I'unité (de I'ordre de 1 e-6) et le rapport
JplJ, Vest également. Il en résulte que le facteur d’injection est trés proche de unité et
ceci quelque soit les dopages de la base et de I'émetteur. Ceci démontre I'intérét de
I’hétérojonction. Celle-ci permet en effet de choisir les dopages des deux matériaux pour
avoir un transistor de bonne performance en fréquence tout en ayant un gain en courant

raisonnable.

2.3  Performances intrinséques du

Les performances intrinséques du transistor bipolaire a hétérojonction sont rappelées dans
ce paragraphe. Elle permettent de comprendre I'intérét de ce composant comparé aux
transistors bipolaires 4 homojonctions (BJT) et aux transistors a effet de champ
(MESFETs et HEMTs). Elles servent aussi a dégager les applications potentielles du
HBT (paragraphe 2.5).

2.3.1 Transconductance g,

De par son caractére bipolaire, le HBT présente une transconductance intrinséque gmo
élevée et directement proportionnelle au courant collecteur. La transconductance g, peut
atteindre des valeurs supérieures & 20 Sie/mm de longueur d’émetteur au courant
nominal. Cependant I'effet bénéfique de la transconductance intrinséque peut &tre limité
en particulier par la résistance d’accés a I"émetteur R,. En effet la transconductance g,

d’un transistor bipolaire peut s’écrire [4] :

Vg = AV dl, = 1gmo + R + Rolf (2.6)
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Dans cette expression, Rp et f§ sont respectivement la résistance d’acces a la base et le
gain en courant du transistor. La relation (2.6) montre bien I'intérét de réduire les termes
associés aux éléments parasites R, et R,. Pour le HBT, le rapport Ry/f est faible (de
Iordre de 2 Ohm) grice en particulier au fort dopage de la base qui en plus réduit I'effet
Kirk et Peffet de haute injection non négligeables dans le cas des transistors silicium. Par
ailleurs, P’effet de la résistance R, {5-10 Ohm) est équivalent a celui de la résistance de

source dans le cas des transistors a effet de champ.

2.3.2 Conductance de sortie gy

La conductance de sortie gy d’un transistor bipolaire de largeur de base Wp est
directement proportionnelle au courant collecteur I, et inversement proportionnelie a la

tension d’Early Vy :

go=dl/dVcp = I/Vs 2.7
Va=-Wp dVce/dWp (2.8)

Dans le cas du HBT, le fort dopage de la base permet d’avoir une tension d’Early
relativement élevée comparée a celle du transistor silicium a homojonction. On obtient
ainsi une conductance de sortie trés faible et on réduit 'effet lié 2 1a modulation de la

largeur de base.

2.3.3 Tension de seuil et tensions de claquage

A) Tension de seuil

La tension de seuil est contrblée par la structure épitaxiale du composant. Il est donc

possible d’assurer une bonne uniformité de cette tension. La tension base-émetteur peut

étre approximée par la relation suivante [4] :



21

Ve = (Egn/q) + KT/q log( (Ny Ws 1)/(g Dy N. N, A) ) + R I, (2.9)

Les parametres Eg, N, N,, Na et D, sont respectivement I’énergie du gap du matériau
constituant la base, les densités d’état au niveau de la bande de conduction et de valence,
la concentration de dopage dans la base et le coefficient de diffusion des porteurs
minoritaires.

Les parametres Wy et A sont respectivement la largeur de la base et la surface de la
jonction base-émetteur.

Les parametres I, et R sont respectivement le courant du collecteur et la résistance de

contact de I"émettenr.

On peut remarquer d’aprés I'expression (2.9) que la tension V. est contrOlée par
I’énergie du gap Eg, pour les faibles densités de courant et essentiellement par le contact
d’émetteur pour des densités de courant plus importantes. La tension base-émetteur Vj,
fixée pour obtenir un courant collecteur I, donné varie peu ( < 2 mV) et elle est trés

reproductible.

Cette potentialité du composant est en particulier trés intéressante pour la conception des

convertisseurs analogiques numérigues.
B) Tensions de claguage

Elles représentent les tensions maximums au-deld desquelles le fonctionnement du
transistor est défectueux. Elles sont en particulier responsables de la limitation de la
puissance de sortie et de la linéarité du transistor. Elles concernent la jonction émetteur-
base 2 collecteur ouvert (B Vi), la jonction base-collecteur (BV o) 2 émetteur ouvert et

la structure globale du transistor ¢’est-a-dire émetteur-collecteur (BV ).
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a- la tension BV est la tension aux bomes de la jonction de contrdle. C’est donc un
paramétre tres sensible et souvent responsable de la destruction des transistors. Des
valeurs de 3 a 4 volts peuvent étre obtenues en optimisant le dopage de I'émetteur.

b- la tension BV dépend de la largeur et du dopage du collecteur puisque la base est
fortement dopée. Il est possible d’obtenir des tensions relativement élevées (14-16 V)
en augmentant la largeur du collecteur et en réduisant son dopage. Mais ceci
contribue a augmenter le temps de transit du transistor et donc 2 réduire ses
performances en fréquence.

c- la tension BV e croit avec la tension BV, et diminue avec le gain en courant du
transistor monté en émetteur commun. Il en résulte que pour les applications de
puissance, un compromis doit tre obtenu entre le gain en courant du transistor et la

tension BV .

2.3.4 Linéarité

La conductance de sortie trés faible alliée a une transconductance importante et un gain
en courant constant sur plusieurs décades font du HBT un excellent candidat pour la
réalisation des amplificateurs linéaires pour lesquels une faible distorsion harmonique est
nécessaire. Par ailleurs, le gain important qu’offre le HBT autorise des tensions d’entrée
de faibles amplitudes.

Les résultats rapportés dans la littérature montrent que pour des transistors et des points
de polarisation comparables, les HBT's présentent un rapport IP3/P,,, meilleur (cing a dix
fois plus grand) que celui des FETs (MESFET et HEMT) [13]-[15]. Le parametre IP;

désigne le point d’intersection d’ordre trois et Py, la puissance continue.

En tant que composant bipolaire le HBT présente des caractéristiques de courant de
sortie-tension d’enirée exponentielles. Cette non-linéarité intrinséque est particuliérement
utile pour la réalisation des amplificateurs logarithmiques, les multiplicateurs et des

mélangeurs a structure différentielle.



2.3.5 Performances en fréquence

Les performances en fréquences des HBTs sont caractérisées par :

s la fréquence de transition fr
C’est la fréquence 2 laquelle le gain dynamique en courant du transistor est égal a I'unit€.
La relation (2.10) lie la fréquence fr av temps de transit 7. qui représente le temps global
gue mettent les électrons pour aller de I’émetteur au collecteur :

1

7= pymm T, =T, +T,+T. +7T,, (2.10)

ec

Dans Pexpression (2.10), 7, et 7. sont respectivement les temps de charge de la capacité
d’émetteur et du collecteur et 7, et 7, sont respectivement les temps de transit dans la

base et dans la zone désertée du collecteur.

s la fréquence maximale d’oscillation fra, est reliée a la fréquence de transition fr par la

relation approximée :

_ | fr
fm - SERIICb(,‘ {21 1)

Dans expression (2.11), R, et Cp, représentent respectivement la résistance de base et la
capacité de la jonction base-collecteur du transistor. C’est en particulier celle-ci qui limite

la fréquence maximale du HBT.
2.3.6 Bruiten U/f
La structure verticale des composants bipolaires permet d’isoler les jonctions du substrat

et de la surface, réduisant ainsi I'effet da bruit en 1/f (10 a 100 fois plus faible comparé

aux FETs ). Cette propriété est surtout exploitée pour la réalisation des oscillateurs.
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2.3.7 €(zain en courant

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

donné par I’équation suivante [4] :

ﬁHBT/ /BB T = €Xp(QAEV/ KT) (2 12)

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

par conséquence améliorer la réponse fréquentielle du dispositif.

2.4  Le HBT comparé aux autres composants (BJT, FET)

Dans ce paragraphe, nous comparons les potentialités du HBT a celles des transistors
bipolaires 2 homojonctions SST (Super Self aligned Technology) d’ une part et a celles
des transistors a effet de champ (MESFET, HEMT) d’autre part. Le tableau 2.4 résume
les principales performances intrinséques des différents transistors. Ces données montrent
clairement les points forts du HBT comparés 2 celles des autres composants (SST,
MESFET, HEMT). On peut citer la trés faible conductance de sortie et la densité de
courant importante. Ces potentialités sont alliées & des performances en fréquences
glevées obtenues avec une technologie micornique. Les paragraphes qui suivent
comparent plus en détail le HBT au BJT (SST) et le HBT aux FETs tout en essayant de

rappeler les parametres technologiques responsables de ces performances.
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2.4.1 Le HBT comparé aux transistors silicium performants

Nous résumons dans cette partie 'apport du HBT comparé au transistor silicium de
grande rapidit€é comme par exemple le transistor BJT (SST) (Super Self aligned
Technology). Des travaux menés sur ce type de transistor ont démontré des hautes
performances en fréquence (fr = 20 2 36 GHz) faisant ainsi de ce transistor un bon
candidat pour les applications hyperfréquences [17]. Cependant, ces performances ont été
obtenues au prix d’une technologie relativement complexe et avec 0.5 um de longueur
d’émetteur [17]. Malgré les performances de ce transistor (SST), le HBT présente de
nombreux avantages liés a ['utilisation d’un émetteur a hétérojonction, aux propriétés
électroniques trés favorables des matériaux III-V et a 'utilisation d’un substrat semi-

1solant.

Avec une lithographie micronique, le HBT permet un produit gain bande élevé. Cette
performance est liée a la mobilité trés supérieure des matériaux II-V comparée a celle du
silicium et a I'hétérojonction d’émetteur. Celle-ci permet en effet d’optimiser le dopage
de la base et de I"émetteur diminuant ainsi les éléments parasites (résistance de base,
capacité d’émetteur). II en résulte de trés bonnes performances en fréquence et des
applications intéressantes aussi bien en €lectronique analogique qu’en électroniques
digitale réalisables avec une lithographie optique simple (1 2 3 um). Cependant un effort
technologique est a faire pour réduire en particulier la capacité base-collecteur afin

d’obtenir des fréquences maximales d’oscillation comparables a celles des FETs.

La conductance de sortie trés faible du HBT (tension Early importante) liée au fort
dopage de la base, rendue possible grice a I’hétérojonction, réduit la modulation de la

base et permet d’obtenir une bonne linéarité et une faible distorsion harmonique.
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Le substrat semi-isolant simplifie I’isolation permettant ainsi de réaliser des circuits plus
rapides grace aux faibles capacités du substrat et aux faibles désadaptations d’impédance

qui en résultent.

Une grande résistance aux radiations qui est due a I'isolation de la jonction active du

substrat semi-isolant par la couche n+ du sous-collecteur.

Ces potentialités font du HBT un excellent candidat pour de multiples applications
hyperfréquences. L’une des applications qui constitue le point fort des HBTs est
I’amplification hyperfréquence de puissance. D’autre applications intéressantes ont €té
rapportées comme par exemple, les oscillateurs, les circuits de commutation, les
convertisseurs analogiques numériques, les amplificateurs ( linéaires, larges bandes,

logarithmiques et opérationnels) [18]-[21].
2.4.2 Le HBT comparé aux FETs

Les avantages et les inconvénients des HBTs par rapport aux FETs et vice-versa sont
principalement li€s & la différence de structure des deux types de composants. Les
transistors & effet de champ (MESFET, HEMT) ont une structure latérale et les HBTs ont
une structure verticale. Il s’ensuit que les parametres technologiques et géométriques dont
dépendent les performances des uns et des autres sont aussi différents. A partir de
P’analyse de certains de ces paramétres, il est possible de comprendre les avantages des
HBTs comparés a ceux des FETSs.

De par leur structure, les HBTs ne conviennent pas pour les applications nécessitant un
faible bruit blanc. De plus le besoin d’accéder aux différentes couches verticales
compligue le développement des circuits intégrés sans pour autant empécher I'intégration
monolithigue des HBTs. De par leur fonctionnement, les HBTs ont de multiples

avantages par rapport aux FETs.
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Le temps de transit est le paramétre principal qui caractérise la rapidit€ des HBTs. Ce
temps est défini par 'épaisseur des couches épitaxiales. On obtient ainsi des fréquences
de transition élevées (supérieures & 100 GHz) sans avoir recours a une lithographie
submicronique. Dans le cas des FETs, la rapidité est contrblée par le temps de transit
latéral défini par la longueur de grille. Pour obtenir des performances en f{réquence
comparables a celles des HBTs, des longueurs de grille de 0.2 & 0.5 pm sont nécessaires,
exigeant ainsi I'utilisation d’une lithographie complexe.

Une transconductance g, élevée qui est liée aux caractéristiques exponentielles courant
de sortie-tension d’entrée du transistor bipolaire. Un grand g, offre la possibilit€ de
travailler avec des tensions d’entrée faibles. Par ailleurs, en configuration collecteur
commun, une transconductance g, élevée permet d’obtenir des impédances de sortie
faibles. Ceci est utile dans les circuits intégrés lorsqu’il s’agit de réduire le temps de
réponse des impédances capacitives de charge.

Une conductance de sortie gy trés faible qui est liée au fort dopage de la base permet
d’avoir un rapport g.,/go €levé, une bonne linéarité et un grand gain statique nécessaire
dans de multiples applications hyperfréguences.

La tension de seuil du HBT dépend de la largeur de la bande-interdite du matériau
contrblée par la croissance épitaxiale. La variation de la tension de seuil est dans ce cas
inférieure a 2 mV. Cette potentialité est particuli¢rement intéressante pour la réalisation
des comparateurs et des convertisseurs analogiques.

De par sa structure verticale, les jonctions du HBT sont isolées a Ia fois de la surface et
du substrat permettant ainsi de réduire le bruit basse fréquence (bruit 1/f). Cet avantage
est exploité pour réaliser des oscillateurs.

La surface entiére de "émetteur contribue & I'écoulement du courant. Il en résulte un fort
courant par surface effective d’un transistor unique et donc de fortes densités de
puissance limitées uniquement par les effets de I’auto-échauffement du transistor. De
plus, il est possible d’optimiser les parameétres technologiques et géométriques (dopage et

épaisseur du collecteur) de fagon a obtenir une tension de claquage correcte.



La jonction active est isolée du substrat par un sous-collecteur dop€ permettant ainsi une

bonne isolation aux radiations.

Caractéristigues HBT BJT FETs
Rapidité (fr, fm) | 50-200 GHz, 1-3 pm | 20-40 GHz, < 0.5 pm ~0.2-0.5 um
Emetteur
Densité de courant 50 KA/em® 2-5 fois plus faible 5-10 fois plus faibie
Variation de Ve VBE=1a2mV Comparable 3-5 fois plus mauvaise
Transconductance 5-20 S/ram Comparable 25-100 fois plus faible
Conductance de 0.2 mS/mm 10-20 fois plus grande | 25-100 fois plus faible
sortie
Effet de picges 1/f corner <100 KHz |~ 10-100 fois plus faible 10-100 fois plus
grande
Résistance aux > 500 Mrad 20-50 fois plus faible Comparable
radiations
Consommation Importante Importante Moyenne

Tableau 2.4: Performances intrinséques des HBTs, des transistors 2 homojonctions

performants et des transistors a effet de champ (MESFETSs et HEMTs) [4].

2.5  Les potentialités des HBT's pour la conception des circuits hyperfréquences

La plupart des travaux concernant les circuits 2 HBT sont réalisés a partir des différentes
applications déja existantes en technologie bipolaire silicium. L’objectif est d’obtenir au
moins les mémes performances mais 2 des fréquences plus élevées. Dans ce paragraphe,
nous analysons les potentialités des HBTs pour la conception des circuits
hyperfréquences en s’appuyant sur les résultats publiés dans la littérature. Les

applications de puissance sont un point fort des HBTs. C’est pour cela que nous discutons
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plus en détail des potentialités exigées pour de telles applications et les limitations li€es
en particulier 3 P'auto-échauffement du transistor. La prise en compte de Dauto-
échauffement du transistor constitue en effet un de nos objectifs principaux que nous

traitons au chapitre 4.

2.5.1 Les potentialités du HBT pour Pamplification de puissance

A) Puissance de sortie

La référence [23] rapporte une comparaison entre les potentialités des HBTs et celles des
FETs du point de vue densité de puissance de sortie en fonction de la fréquence. Les
résultats obtenus pour le HBT sont trés intéressants. En particulier, a des fréquences
situées autour de 10 GHz, ce composant permet d’obtenir des densités de puissance de

sortie trés élevées comparées a celles obtenues par les FETSs.

L’obtention d’une puissance de sortie élevée est en effet possible grice a deux
potentialités principales qu’offrent les transistors bipolaires & hét€rojonctions. Ces
composants supportent en effet de fortes densités de courant (10° A/Cm?) et des tensions
de claquage importantes. Des résultats rapportés dans la littérature montrent la possibilité
d’obtenir des densités de puissance de 'ordre de 4 W/mm de longueur de doigt
d’émetteur [18], [20], [22]. Cette potentialité permet d’avoir une puissance de sortie
importante avec uniquement un seul transistor a plusieurs doigts d’émetteur Evitant ainsi
une différence de phase entre les signaux d’entrée et de sortie du fait de la distance
relativement petite entre les différents doigts d’émetteur. La différence de phase dégrade
en effet les performances du composant. Par ailleurs, lorsque Ia puissance de sortie
n'excéde pas 5.3 W 2 la fréquence de 10 GHz, Putilisation d’'un composant unique

permet de s’affranchir des structures de circuits complexes 2 plusieurs transistors [5].



B) Rendement en puissance ajoutée

La référence [23] rapporte une comparaison du rendement en puissance ajoutée en
fonction de la fréquence obtenue en utilisant les deux technologies (HBT et FETs). Ces
résultats montrent que le HBT est plus intéressant a la fréquence 10 GHz. Des
rendements en puissance ajoutée de 67 % a 10 GHz et de 48.5% a 18 GHz sont donc
possibles pour un HBT fonctionnant en classe B [19]-[21]. En effet le courant du
collecteur parasite est nul pendant la période de non conduction. Ceci n’est pas le cas des
FETs, car d’une part le courant de grille n’est pas nul pendant cette période et d’autre part
la tension de claquage dépend de la tension d’entrée. Il en résulte que les composants a

effet de champ sont moins adaptés au fonctionnement en classe B.

La réalisation des transistors complémentaires avec des performances raisonnables
doivent permettre 1’utilisation de la structure push-pull et améliorer les performances en

puissance [25], [26].

2.5.2 Influence du phénomeéne de Pauto-échauffement

Le probléme principal des HBTs dans ce type d’application est li€ a I’auto-échauffement
du transistor. Ce dernier est en particulier responsable de la diminution de leurs
performances en fréquence. Les effets thermiques peuvent en effet réduire de fagon non

négligeable (de P'ordre de 30 %) la fréquence de transition fr du transistor [27].

La figure 2.4 montre le profil de la température de jonction & travers cing doigts
d’émetteur. On peut remarquer des pics de température au niveau des doigts d’émetteur
dépassant 140 °C. Ce résultat monire que le contrble de la température au niveau de
chaque doigt d’émetteur est un parameétre essentiel qui peut limiter la puissance de sortie

[28].
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Figure 2.4: Profil de température au niveau d’une rangée de cing doigts
d’émetteur dans une structure a 10 doigts d’émetteur avec la profondeur dans le substrat
comme parametre. La puissance dissipée est de 4W/mm de longueur de doigt d’émetteur

[18].

L’ utilisation du transistor en mode pulsé permet de réduire la dissipation de puissance par
le transistor et donc réduire la température de jonction. Ceci a permis d’obtenir des
puissances de sortie de 18.7 W/mm avec un gain de 5 dB et un rendement en puissance
ajoutée de 46 % [19], [28], [29]. Par ailleurs, l'utilisation d’un substrat de bonme
conductivité thermique (InP) au hieu du substrat GaAs permet de baisser la température

de jonction et ceci pour une méme dissipation de puissance [21].
2.5.3 Choeix de la tension de claguage
Un autre probléme est le choix de la tension de claquage BV qui peut limiter la

fréquence de transition fr. En effet la tension BV, dépend direciement du dopage et de

la largeur du collecteur. Les résultats de la figure 2.5 montrent que, pour augmenter la



tension BV, il faut réduire de dopage du collecteur et augmenter sa largeur. 1l en

résulte une augmentation du temps de transit 2 travers de la jonction base-collecteur et

une diminution de la fréquence de transition fv du transistor.

Tension de claguage BYore [ V ]

i

H
16 107

Concentration de dopage du collectenr, Cm-3

Figure 2.5: Tension de claquage de la jonction base-collecteur en fonction de la

concentration de dopage du collecteur {4].

2.6 Conclusions

Dans ce chapitre, nous avons rappelé la structure et le principe de fonctionnement du
transistor HBT ainsi que ses potentialité€s intrinséques. Celles-ci nous ont permis de
comprendre I'apport du HBT comparé au transistor bipolaire classique (BJT) et aux
transistors & effet de champ. En s’appuyant sur les résultats publiés dans la littérature,
nous avons essayé de déterminer certaines applications ot le HBT semble étre le
meilleur.

Le HBT est un excellent composant en particulier dans les applications hyperfréquences
de puissance. En effet c’est un composant qui offre de fortes densit€s de puissance de

sortie alliées 2 une bonne linéarité. 11 est le mieux adapté au fonctionnement en classe B.
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La variation trés faible de la tension de seuil (inférieure 2 2 mV) et une bonne linéarité
sont aussi des potentialités intéressantes pour la réalisation des convertisseurs

analogiques numériques.
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CHAPITRE III
MODELISATION LINEAIRE DU TRANSISTOR HBT EN UTILISANT DES
THODES D’EXTRACTIONS ANALYTIQUES DES PARA
CIRCUIT EQUIVALENT

3.1 Introduction

Les méthodes de conception modernes des circuits intégrés micro-ondes utilisent de
maniére intensive les logiciels de CAO des circuits. La précision des résultats obtenus
avec ces simulateurs dépend en grande partie de la justesse des modeles de 'ensemble
des éléments composant le circuit et en particulier de ceux décrivant les composants
actifs. Pour ces derniers, on distingue deux types de modeles : les modeles linéaires qui
sont utilisables pour un seul point de polarisation, et les modeles non-linéaires dont le
domaine de validité doit étre ausst étendu que les conditions d’utilisation du composant
actif. Une méthode possible et fréquemment utilisée pour décrire le comportement non-
linéaire d’un transistor est I’extraction des paramétres du circuit équivalent linéaire de
méme topologie que le modele grand-signal et ceci dans une gamme de polarisation qui
couvre le domaine d’utilisation du transistor. La modélisation petit-signal des HBTs a
suscité beaucoup d’intérét et a fait I’objet de nombreux travaux de recherche. Plusieurs
méthodes d’extraction ont été alors proposées [35]-[47]. Ces méthodes permettent de
déterminer I’ensemble des éléments électriques du circuit équivalent pour chaque point
de polarisation. On obtient ainsi I’évolution des éléments non-linéaires en fonction des
grandeurs de commande du transistor.

Le premier paragraphe de ce chapitre présente une revue bibliographique sur les
différentes catégories de méthodes d’extraction permettant d’obtenir 'ensemble des
éléments du circuit linéaire équivalent du transistor HBT. Les avantages et les
inconvénients possibles de chaque catégoric de méthodes sont ainsi illustrés. Le
deuxiéme paragraphe concerne la présentation, ’analyse détaillée et la validation de la

nouvelle procédure d’extraction directe que nous proposons [48]-[51].



3.2 Revue bibliographique sur les méthodes antérieures d’extraction des parametres

du modéle petit-signal des transistors HBT's

Globalement tous les modeles des transistors HBTs sont constitué€s de deux parties : une
partic intrinséque modélisant les effets actifs du transistor et une partie extrinseque
représentant le masque physique et les plots de connexion du transistor. La modélisation
en régime petit-signal consiste en la détermination des parameétres extrinséques et
intrinséques du modele du transistor et ceci pour différents points de polarisation. II
existe deux topologies adoptées dans la littérature pour le circuit équivalent petit-signal
du transistor HBT. Une topologie en forme de T et une topologie en forme de Il

Cependant, une équivalence existe entre ces deux topologies [35].

Nous présentons dans ce paragraphe les différentes techniques d’extraction du circuit
linéaire du transistor HBT qui ont ét€ publiées dans la littérature. Nous nous intéressons
uniquement 2 celles qui concernent le circuit linéaire complet incluant la nature distribuée

de la jonction base-collecteur.

L’ étude bibliographique que nous avons effectuée a permis de classer ces techniques en
trois catégories principales :

w  les procédures utilisant des algorithmes mathématiques d’optimisation,

s |es procédures utilisant des structures de test spécifiques,

s les procédures purement analytiques (sans aucune optimisation).

Nous présentons par la suite des résumés de chacune de ses catégories de techniques et

nous discutons leurs avantages et inconvénients possibles.

3.2.1 Les procédures utilisant des algorithmes mathématiques d’optimisation

L objectif de ces procédures est d’ajuster les valeurs de I'ensemble des éléments du

circuit électrique équivalent pour minimiser I’écart (Sy-S;») entre les valeurs calculées
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(Syc) et les valeurs mesurées (Sy,) des parametres Sy du tranmsistor. Cette opération
s’effectue sur toute la bande de fréquence utile et pour un point de polarisation donné.
Les n valeurs optimales vérifiant I"objectif cité plus haut (écart Sy.-Sj,» minimum) sont
obtenues en utilisant des procédures mathématiques d’ optimisation [54].

Ces procédures utilisent des valeurs initiales arbitraires pour extraire a la fois les n (n 2
14) éléments du circuit équivalent & partir des paramétres S mesurés c’est-a-dire
connaissant uniquement huit équations. Dans ce cas, le nombre d’inconnues est important
comparé au nombre d’équations et la solution obtenue par les procédures d’optimisation
n’est pas unique. En conséquence, les valeurs des éléments ainsi déterminées peuvent ne
pas avoir une signification physique. Ces valeurs peuvent étre aussi totalement erronées
voir négatives pour certains éléments. Par ailleurs, la fonction erreur 2 optimiser peut
posséder plusieurs minima locaux, ce qui rend la procédure d’optimisation délicate et trés
sensible aux valeurs initiales des parameétres.

Pour remédier 2 ces inconvénients, on peut utiliser des caractérisations complémentaires
et définir des valeurs initiales correctes si possible pour 'ensemble des parametres du
circuit. En effet, les caractérisations complémentaires permettent de réduire le nombre
d’éléments 2 optimiser. A titre d’exemple, les valeurs des résistances d’accés peuvent étre
déterminées & partir des mesures classiques en courant contenu [55]-[56]. Celles des
inductances sont souvent obtenues a .partir d’un circuit simple du transistor polarisé en
mode collecteur ouvert. Le rapport des capacités base-collecteur du transistor peut &tre
estimé 2 partir de la géométrie et de la technologie du transistor [39]. L utilisation des
valeurs initiales préalablement déterminées permet de mieux guider les procédures
d’optimisation pour converger vers des valeurs significatives [54]. Elles permettent aussi

de réduire le temps d’optimisation.

En résumé, les valeurs initiales de certains paramétres du circuit éguivalent peuvent &tre
déterminées a partir :
= des caractérisations complémentaires,

= des équations analytiques obtenues pour un circuit simplifi€,
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= des résultats obtenus en optimisant le circuit complet dans des bandes de fréquences
choisies 1a ou influence d’un paramétre ou d’un nombre réduit de parametres est la
plus importante.

L’ optimisation globale est effectuée uniquement sur les éléments dont les valeurs ne sont

pas connues, en utilisant des valeurs initiales correctes. Toutes les valeurs des autres

éléments sont fixées a leurs valeurs déterminées 2 partir des caractérisations

complémentaires. Par ailleurs, certains auteurs utilisent des équations physiques pour

mieux contrOler I’optimisation de certains paramétres [41].

3.2.2 Les procédures d’extraction directe utilisant des structures de test spécifiques

Pour ce type de procédures, nous évoquons ['exemple de la procédure d’extraction
proposée par D. Costa et al. [36]. Cette procédure est simple et rigoureuse mais elle
nécessite la fabrication de circuits de test spécifiques. Le circuit équivalent utilisé par ces
auteurs est représenté sur la figure 3.1, sa topologie est proche de celle du Gummel et
Poon avec en complément la prise en compte d’un contact de base non idéal modélisé par
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Figure 3.1: Circuit équivalent petit-signal du transistor HBT [36].
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La procédure débute par la mesure des structures de test spécifiques :

Les capacités parasites externes Cppe, Cpee, Cppe, sOnt déduites a chaque fréquence de la
mesure d’une structure constituée uniquement des plots de contacts du transistor (1a ou
sont posées les pointes des mesures). Les inductances et les résistances d’acces Ly, Le,
Lyc, Rpp, Rpe €t Ry, sont calculées a chaque fréquence a partir d’une structure de test ot le
transistor est court-circuité. Les €léments parasites de la capacité collecteur-base Cj...i €t
du contact de base Rp.on €t Cpcon sont calculés a chaque fréquence 2 partir de la mesure
d’un transistor o la couche semi-conductrice d’émetteur a été enlevée par attaque
chimique. La résistance série d’émetteur Ry est ensuite mesurée par la procédure
d’extraction en mode statique classique du collecteur ouvert [56]. La résistance série du
collecteur R, est enfin calculée & partir des données technologiques. Une fois les
paramétres extrinséques calculés, on détermine par la suite, par épluchage, la matrice du
transistor intrinséque. Tous les autres parametres sont alors déduits directement a chaque

fréquence moyennant des équations analytiques.

Cette méthode, remarquable par sa simplicit€ et sa rigueur, permet d’obtenir la valeur de
chaque élément du circuit équivalent pour tous les points de fréquence. Une constance
des valeurs des éléments supposés linéaires permet de vérifier, outre le bon déroulement
de la procédure d’extraction, que la topologie choisie pour le circuit équivalent est valide
pour le transistor considéré. En plus de I'utilisation des caractérisations complémentaires
et des données technologiques, cette méthode nécessite des structures de test spécifiques

qui doivent étre réalisées en méme temps que le transistor.
3.2.3 Les procédures purement analytiques
11 existe peu de procédures d’extraction purement analytiques permettant de déterminer

directement les éléments du circuit équivalent du transistor bipolaire tenant compte la

nature distribuée de la jonction collecteur-base [39]-[44].
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Une telle procédure doit :

B agsurer 1’unicité de la solution,

s déterminer analytiquement ’ensemble des éléments avec une précision acceptable,

= @viter si possible I'utilisation des caractérisations complémentaires.

Parmi les publications concernant les transistors HBTs, on peut citer la procédure
proposée par C-J. Wei et J.C. M. Hwang [39]. Nous présentons une vue d’ensemble sur le

principe de cette méthode ainsi que ses limites.

»  Principe de la méthode de Wei

La procédure d’extraction proposée par Wei [39] est basée sur la mesure des parametres
S; du transistor en régime normal et en régime saturé dans les gammes de fréquences
usuelles (0.2-27.2 GHz). Elle utilise la méthode classique du collecteur ouvert (I, = 0), et
elle est basée sur des approximations basses et hautes fréquences.

La topologie du circuit équivalent utilisée par cette méthode est illustrée sur la figure 3.2.
Ce circuit comprend ’effet distribué de la jonction base-collecteur ainsi que la résistance

Rgzy modélisant la conductance de sortie extrinséque.
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Figure 3.2: Circuit équivalent petit-signal du transistor HBT [39].
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L’'impédance extrinseque de la base Zp est constituée d’une inductance et d'une
résistance en série (Lp et Rp;). Une résistance et une capacité en paraliele composent
chacune des deux autres impédances Zpc et Zgy, ainsi que 'impédance de la jonction

base-émetteur Zpg : Rpcl/Cac, Rexl/Crx et Rppf//Crr, respectivement.

Chacune des impédances extrinséques du collecteur et de Pémetteur Zc et Zg,
respectivement se constitue d’une résistance et d’une inductance en série. Le caractere
distribué de la base se présente par une combinaison de I'impédance intérieure base-
collecteur Zpc, de Vimpédance extérieure base-collecteur Zgy et de la résistance

intrinséque Rp.

Le facteur de transport de la base a s’exprime par le gain en courant |a| et le temps de
délai 7: a = | a | exp(-jwr). Les capacités parasites des plots qui ne figurent pas dans le
circuit équivalent ne sont pas prises en compte dans la procédure d’extraction des
paramétres du modgle petit-signal. Les auteurs supposent que leur influence sur les

performances du HBT étudi€ dans la bande des fréquences utiles peut Etre négligé.

Les principales étapes de la méthode de Wei peuvent étre résumées comme suit:

a) Extraction des éléments parasites d’accés (résistances et inductances) en régime

saturé (avec injection de fortes densités de courant I) :

Le transistor est polarisé en régime saturé et a une polarisation telle que le courant du
collecteur soit nul. Ces conditions de fonctionnement permettent de simplifier le circuit
équivalent et d’obtenir des expressions simples des parametres d’impédances. Des
approximations classiques basses et hautes fréquences permettent ensuite de déterminer
les éléments parasites d’acceés Rg;, Lp, Re, Lg, Rc et Le (figure 3.2). On peut remarquer
quune telle facon d’extraire les résistances d’acces suppose que leurs valeurs ne

dépendent pas des polarisations de la base et du collecteur.



b) Extraction du rapport ¥ :E;Q%_ en régime normal. Ce facteur représente le rapport
EX BC

de la capacité extrinséque de la jonction collecteur-base sur la somme des deux

capacités extrinseéque et intrinséque de la méme jonction.

¢) L’extraction de tous les éléments c’est-a-dire les éléments intrinséques du transistor
exige de connaitre en plus des parametres extrinséques, le rapport y. La méthode

Real(Zn—Zn—2Zc) ., .
Real(Zu~Zn—75) déduite des

détermine le rapport y 2 partir de ['expression

parameétres S du transistor polarisé en régime normal. Les parameétres Z¢ et Zp sont
respectivement les impédances d’accés au collecteur et & la base du transistor. La
valeur de v est extraite en hautes fréquences ou la mesure de expression précédente

se stabilise vers une valeur constante.

2 Les limites de la méthode de Wei

1l est important de signaler que pour cette méthode, tous les éléments intrinséques du
transistor sont obtenus connaissant le rapport y. Par conséquent, des erreurs sur ce
parametre entrainent des erreurs importantes (a peu prés de méme ordre) sur certains
parametres tels que : Crx, Cre, Rex, Rpe et Cpg (erreur plus importante sur Cpg). Lorsque
la valeur de v est connue avec une précision acceptable, ¢’est-a-dire déterminée dans la
bande de fréquences 60-80 GHz [39], les valeurs des €léments conduisent 2 des
parametres S comparables 2 ceux des mesures. Dans le cas ot on applique la méthode
dans une bande de fréquence limitée (1-28 GHz), les erreurs obtenues sont importantes a
cause de V'erreur commise sur le rapport v. On peut donc conclure que le défaut principal
de cette méthode est surtout li€ a la difficulté d’extraire avec une précision correcte le
rapport y. En outre, cette méthode ne tient pas compte de effet que peuvent avoir les
capacités parasites sur la précision de 'extraction des parameétres du modele petit-signal

surtout 2 hautes fréquences [52].
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3.3  Une nouvelle méthode d’extraction des parametres du modele petit-signal des

transistors HBTs

3.3.1 Vue d’ensemble sur la méthode

La procédure que nous avons développé [48]-[51] permet de déterminer I'ensemble des
paramétres €lectriques du circuit linéaire équivalent d’une fagcon analytique et sans
aucune optimisation. De plus, elle ne nécessite aucune information géométrique ni
technologique concernant le transistor.

Pour I’extraction des parameétres intrinseques du modele petit-signal, la méthode exploite
les parameétres Y déduits des parametres S mesurés uniquement en configuration émetteur
commun pour différents points de polarisation. Elle est basée sur des équations purement
analytiques qui expriment les parametres ¥ du transistor en fonction des éléments du
circuit équivalent utilisé. Une simulation électromagnétique de la structure métallique
autour de la partie intrinséque du transistor permet de déflaquer analytiquement les
éléments parasites du transistor (inductances et capacités). Les résistances d’acces sont
déterminées moyennant la méthode du collecteur ouvert.

En résumé, la procédure finale de la méthode que nous proposons comporte les étapes

principales suivantes :

a- Mesurer les parametres S du transistor,

b- Simuler les paramétres S de la structure métallique, en forme d’un réseau a quatre
ports, autour de la partie intrinséque du transistor. La simulation peut s’effectuer
moyennant un simulateur électromagnétique tel que IE3D. Le réseau a quatre
ports contient P’effet des capacités et des inductances parasites,

Déflaquer le réseau & quatre ports contenant les éléments parasites,

o
s

d- Déterminer les valeurs des résistances d’accés a partir des mesures du transistor
polarisé en direct (fortes densités de courant ),
e~ Déflaguer les résistances d’acces des parametres S résultants,

f- Calculer analytiquement les paramétres intrinséques.
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La figure 3.3 présente le diagramme de la méthode que nous proposons pour extraire les

parametres du modele petit-signal du transistor HBT.

MMesurer les BMesurer les parameétres Stmulation
parameétres S du 5 du transistor pour un ¢leciromagnétique du
trausistor en mode point de polarisation résean & quatre ports
collecteny suvert donné des eidmnents parasites

Deflaguer les
sléments parasites
{ induciances et
capacités )

Diéterminer les
résistances
&’acces

S Diflaguer les
résistances
d’nceds

Y

Déterminer analytiquement
les paraméires intrinségues
du modéle petit-signal

Figure 3.3: Diagramme de la méthode proposée pour I’extraction des parametres du

modele petit-signal du transistor HBT.

La méthode est testée sur des transistors bipolaires a hétérojonction Galnp/GaAs en
configuration émetteur commun de différentes dimensions et procédés de fabrication
(2x25 ;.imz, 2x10 um% 2x25_B g,amz}. Les transistors sont sur tranche (On wafer). Nous
présentons dans ce chapitre uniquement les résultats concernant les transistors de
dimensions (2x25 pm” et 2x10 um®). Ceux se rapportant au transistor (2x25_B um?) sont

exploités dans le chapitre 4 pour I’élaboration du modéle grand-signal.

3.3.2 Extraction des paramétres du modéle petit-signal

La premiére étape est de déflaquer les capacités parasites extraites des mesures du

transistor polarisé en mode cut-off [47]. Ensuite, il s’agit de déflaquer les résistances
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d’accés et les inductances parasites extraites des mesures du transistor polarisé en mode

collecteur ouvert [49].

3.3.2.1 Extraction des capacités parasites

Les capacités parasites peuvent éire estimées & partir des mesures du transistor HBT
polarisé en mode cut-off [38]. Dans de telles conditions, le collecteur et I’émetteur sont
mis & la masse et les jonctions base-collecteur et base-émetteur sont polarisées en inverse
moyennant des tensions négatives au niveau de la base (Vj < 0, V.. = 0). Dans de telles
conditions d’opération, le circuit équivalent du transistor est réduit a un circuit ne

présentant que des capacités (figure 3.4) [47].

I
[

Chep

RBase Collectenr

8
L)

Chep Che Ceep

Emettonr l

Figure 3.4: Circuit équivalent du transistor polarisé en mode cut-off [47].

A partir des paramétres Y de ce circuit, on obtient :

W'<Cbep+Cbe}:iinag(yll+yaz) (3.1)
w(Cyp +Cpr +C, )= imag(¥y, +7,,) (3.2)
w-(C,, )=-imag(¥,,) (3.3)
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La figure 3.5 illustre ’évolution des parties imaginaires des parameétres ¥ de ce circuit en
fonction de la fréquence et ceci pour une tension base-émetteur négative donnée (Vi = -3
V). Dans les équations (3.1-3.3), les paramétres Cp,p, Cpep €t Cropp ne dépendent pas de la

polarisation au contraire des paramétres Cpe, Cp €t Co.
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Figure 3.5: Evolution des parties imaginaires des parametres Y du circuit (figure 3.4) pour

une tension Vi, =-3 V.

La capacité parasite collecteur-émetteur C,, calculée par la relation (3.3) garde une
valeur constante de 23.3 fF en fonction de la tension Vj. appliquée. Selon la référence
[47], les capacités des jonctions base-collecteur et base-émetteur peuvent &tre décrites par

ia relation suivante :

Ci= Lo (3.4)

L’extraction des capacités parasites Cpep, Chep se fait en concordant les sommes des

capacités (Cpep + Cpe) d'une part et (Cpep + Cpe + C) d’autre part avec 'expression
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Vhe

7 . . . . .
<§ v ) sur toute la gamme des tensions Vj, de polarisation, et ceci en faisant varier
23

itérativement les valeurs des paramétres my et Vi jusqu’a ce que les courbes résultantes
soient des droites. L’extrapolation de ces droites a 'axe des ordonnées permet de
déterminer les valeurs des capacités parasites. Comme illustrées sur la figure 3.6, les

valeurs obtenues des capacités parasites Cpp, Cpep sont 82.9 fF et 14.5 {F respectivement.

1 4E18

Che + Cbhep

128443 4 l’!’§ =035
Chep wi=1a ™ acd

1043 4

o
€3
_—
wn  BOE4 4
g CF * §:c+ Chep
T3 mj = 0.
£ S.0E-14 \oi = 0.9
] Ceep
O 40844 ; /

208414 1

e Chep
0.0E+00 . . . : : : :
0 6.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.8 87 0.8

(1+ Veb/ Vbi ymj

Figure 3.6: Extraction des capacités parasites Cpep, Cpep €t Ceep.

Lors de la validation du modele petit-signal (paragraphe 3.4.1), il s’est avéré que les
valeurs extraites des capacités Cpep, Cpep sont surestimées. En outre, la prise en
considération de ces valeurs peut nuire & ’extraction correcte et précise des parametres
intrinséques du modele petit-signal [52]. Toutefois, en atiribuant des valeurs nulles a ces
capacités parasites (ce qui est équivalent 2 dire que ces capacités parasites sont absorbées
par les capacités des jonctions qui leurs correspondent), des meilleurs résultats sont
obtenus par le modele petit-signal (paragraphe 3.4.1). It y a deux éventuelles explications
possibles des raisons d’obtention des valeurs surestimées des capacités parasite Cp,p, €t
Chrep © 1a premiere est que le circuit équivalent adopté du transistor dans la condition de
polarisation cut-off est assez simplifi€ et doit €tre modifi€ par I’ajout d’autres éléments

(comme la résistance intrinséque Rpp) autre que les capacités des jonctions et les capacités



parasites. La deuxiéme raison et que dans les conditions de polarisation utilisées, les
jonctions base-émetteur et base-collecteur ne sont pas complétement dépletées et par
conséquent Pexpression (3.4) les décrivant n’est pas adéquate [40]. Afin de déflaquer
avec précision les capacités parasites, nous présenterons dans le paragraphe 3.3.2.3 une
procédure alternative plus précise et rigoureuse et qui permet également de déflaquer les

inductances parasites.

3.3.2.2 Extraction des résistances d’acces et des inductances parasites

Les résistances d’acces et les inductances parasites peuvent étre déterminées a partir des
paramétres S du transistor polaris€ en mode collecteur ouvert (I = 0). Dans ces
conditions de polarisation, les jonctions base-collecteur et base-€metteur sont polarisées
en directe et cect sous effet de 'injection de fortes densités de courant [}, [47], [53]. Par
conséquent, a hautes densités de courant de la base, les impédances des capacités des
jonctions sont tres faibles. Ces capacités sont en outre court-circuitées par des résistances
dynamiques R;. et Ry, de faibles valeurs. Dans ce mode d’opération, le circuit équivalent

du transistor (que nous proposons) est présenté dans la figure 3.7.

bTotal
Base prrmmmommsmmees : Rbe Collectenr
. : ) — | — Y N
o B o B ] ] 4
)
b 1 R Rbb | Re Le
| U ORGSR
Vhe Rhbe ()
Gmb.Vhe

Re

Emettenr
Figure 3.7: Circuit équivalent proposé du transistor HBT polarisé en mode collecteur

ouvert,



Les parametres Z de ce circuit sont définis par les équations suivantes :

Z,=R, . +R,+ S T L +L, 3.5)
1 bTotal 4G, R, JWR } (3.5)
Rbe .
Z, =R, +——"—+ jw-L, (3.6)
1-ir(;m()‘zebe
R,
Z,=R,+(1-G R, ) ——t—t jw-L, (3.7
1 Gm() be

}r]w (L +L,) (3.8)

Avec Ry, et R, sont les résistances dynamiques des jonctions base-émetteur et base-

collecteur. Leurs expressions sont données par les équations suivantes :

1 KT

Ry = B (3.9)
KT

R =1l (3.10)

npe € 1y sont les facteurs d’idéalité des jonctions base-émetteur et base-collecteur.
Tp est la température ambiante.
G est la transconductance statique.

Ry7oa 5t 1a résistance fotale de la base.

Les résistances d’acceés peuvent étre déterminées aux basses fréquences (= 1 GHz) a

partir des parties réelles des parametres Z du circuit équivalent comme suit :

real(Z,, —Z,,) = Ry (3.1
real(Z,) =R, +—————-§3‘€————— (3.12)
- 1+G,, R,

real(Zxn—7Z) = R+ Roc (3.13)



A hautes densités de courant [, et comme illusirée dans la figure 3.8, la .résisiance totale
de la base Rprowe tend vers la résistance extrinséque Rp. Egalement a hautes densités de
courant [, les valeurs des résistance Ry, et Ry, deviennent faibles et par conséquent les
parties réelles des expressions Zpp-Zz; €t Zz; augmentent d'une facon linéaire en fonction
du terme 1/1, (figure 3.9). L’extrapolation & I’axe des ordonnées des courbes des parties

réelles de Z;3-Z; et Z,; permet de déterminer les valeurs des résistances R, et R,.

real(Z11-Z12) {Ohm]

1 L \ . . : i L
¢ 8.01 0.02. 003 0.04 003 006 .07 2,08

Ib [A]

Figure 3.8: Détermination de la valeur de la résistance d’acces Ry,

8 v T T T Y

e ra )]
7 e al(Z12) E
—--raai{Zal}

real(Zi) {Ohm]

] 20 %8 B0 B¢ 109 120
1T [1/A]

Figure 3.9: Détermination des valeurs des résistances d’acces R, et R,.
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Pour I’extraction des inductances parasites Ly, L, et L., et en utilisant les équations (3.5)-
(3.8), on peut obtenir leurs valeurs & partir des parties imaginaires des expressions Zy;-

Zi2, Lo et Zos-Zo; (ﬁgure 3.10).

Fatas St G ik v
wolies g 12)
s b T o 2 TR 1Y

i@y {Ohm]

B FETAITE L PV AR S R L TR A
Wiradis]

Figure 3.10: Détermination des valeurs des inductances parasites Ly, L, et L.

3.3.2.3 Une nouvelle technique précise pour déflaquer les éléments parasites du

transistor

La méthode que nous avons investigué pour la détermination des capacit€s parasites
(paragraphe 3.3.2.1) et qui est basée sur les mesures des parametres § du transistor
polarisé en mode cut-off, s’est avérée limitée. En effet, elle ne permet pas de déterminer
des valeurs précises des capacités parasites {52]. Afin de remédier aux limites de cette
méthode, nous proposons dans ce qui suit une nouvelle technique précise pour déflaquer
les capacités et les inductances parasites des mesures sous-pointe du transistor [50]. Cette
technique tient en compte d’une facon systématique de tous les éléments parasites
entourant le transistor (figure 3.11). Ces éléments parasites sont modélisés par un réseau
a quatre ports (figure 3.12) au lieu d’un circuit équivalent d’éléments localisés [34]. En
outre, des expressions d’équations exactes sont dérivées pour déflaquer ce réseau

d’éléments parasites.
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Figure 3.11: Positions des plans de référence pour la simulation électromagnétique et

pour la calibration SOLT.
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Figure 3.12: Schéma de la connexion de la structure passive & quatre ports avec la partie

intrinséque du transistor HBT.
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a) La procédure de déflaquer les éléments parasites

La procédure élaborée se déroule essentiellement sur trois étapes comme illustré sur la

figure 3.13.

1) D’abord une calibration de type SOLT (Short, Open, Load, Through) est effectuée
pour mesurer les parameétres S globaux du transistor. Les plans de référence de

calibration sont illustrés sur la figure 3.11 (Plans 1 et 2).

2) Ensuite, il s’agit de simuler avec un logiciel électromagnétique (en I’occurrence
IE3D) la structure métallique entourant la partie intrinseéque du transistor (plans 3
et 4 sur la figure 3.11). La configuration en quatre ports de la structure métallique

entourant la partie intrinséque du transistor est illustrée sur la figure 3.12.

3) Finalement, les parametres S de la partie intrinséque du transistor sont déterminés

analytiquement moyennant des équations dérivées comme suit :

Les paramétres Z¢ globaux du transistor sont déterminés a partir des parametres S

mesurés aux plans de référence 1 et 2 (figure 3.11). Ces parametres sont définis comme
suit:
(Vi=ZS L+2Z8 I

(3.14)
Vo=ZG h+Z5 12

Les parametres ZP du transistor (partie intrinseque) aux plans de référence 3 et 4 (Figure

3.11) sont définis par les équations suivantes:

(Va=Zp (I +Z8 ()

i (3.15)
Va=ZR (~I)+Z5 (-1s)
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Les parametres Z7 du réseau a quatre ports sont définis par les équations suivantes:

Vi=ZE h+Z5 I+Z25 B+ 2§ 1s

(3.16)
Vo=ZE L+ 725 I+ ZE B+ 25 1a
Vas=Zi h+Z8 L+ ZL B+ 72§ s

G017
Va=ZL h+ZLE L+ 2L +25 1

A partir de relations (3.14) et (3.16), on obtient:

I I
{ }=A-[ J (3.18)
i 14

z8-78 2575 [ 25 Zk
A= . (3.19)

G 7P G _FP P P
Z21 ZZ} 222 Z’.ZZ 23 224

A partir des relations (3.15), (3.17) et (3.18), on obtient:

{%J {13)
=(B-A+C) (3.20)
Va I

[Zﬁ zZh Z5 74,
B= et C= | (3.2
\Zh 7§ Z5 Zh

En enfin, en égalisant les équations (3.20) et (3.15), on peut facilement déterminer la

matrice des parameétres Z du transistor (partie intrinséque) aux plans de référence 3 et 4

(figure 3.11) et ceci comme suit:

rﬁ ZB}
= —(B-A+C) (3.22)



(ZEAZRILMEG I ES-ZRZEVCZSHZDZE 70 (303

ID=_ 7P
1 Al Denom Denom

7S+ IR ZEA (L~ TR T, ZG—78) Zh+(~Z8+ZE)ZE,
( 2 -Z)Di;«noijnl_ l..) 24 )___23]:2(( 21 21) gen(ginil 11) 24)_23}2 (324}

Zf=~2Z4(

(—ZG+ZE)ZE+(ZE-ZH)ZE, V- ZE( (ZA-ZR) 25+ 2O+ 20025 | 75 (3.25)

T TP
Zi=—2i( Denom Denom
pm ez (CEBA RN G | ZSTRIEHZRAZNTE /0 (3 96)

“ Denom Denom

Avec Denom=—ZGZ8+Z8ZL+Z2L7G ~ZEZE + 2878~ 28725 —~ZHZG+ZEZE  (3.27)

Un diagramme, qui résume la technique de déflaquer les éléments parasites du transistor,

est présenté dans la figure 3.13.

Sirmuler 1es paramétres Z7 du Mesurer les pavaméaes £°
réseau & gualre pors des glohawmx du transistor
dléements parasiies

Exfruter Ies énuations
aralylgues

Sortie:

Paramstres Z° de Ia parte
Intrinstgue du wansisior

Figure 3.13: Diagramme de la méthode élaborée pour déflaquer I'effet des éléments

parasites du transistor.



b) Validation de la technique de déflaquer les éléments parasites

La technique de déflaquer les éléments parasites a été programmée dans le logiciel
Matlab et a ét€ testée sur des transistors bipolaires a hétérojonction Galnp/GaAs de
différentes dimensions. Dans ce qui suit, nous présentons les résultats obtenus avec un
transistor de dimensions 2x25 ;Lmz. Les mesures ont €té effectuées avec une station de
mesure sous pointe et un analyseur des réseaux vectoriel sur la bande de fréquence 40
MHz 2 30 GHz. La figure 3.14 présente une comparaison entre les parameétres § initiaux
avec ceux obtenus aprés avoir déflaqué Deffet les éléments parasites (capacités et

inductances).

annsH

813

Figure 3.14: Comparaison entre les parametres S avant (-} et apres (+) avoir déflaqué les

€léments parasites du transistor HBT Galnp/GaAs 2x25 nm?,

3.3.2.4 Extraction des paramétres intrinseéques

a) Transformation du circuit équivalent

Le circuit équivalent petit-signal du transistor HBT est montré dans la figure 3.15. Ce
circuit est divisé en deux parties. La partie externe contient les éléments extrinséques qui

sont indépendants de la polarisation. La partie interne contient les éléments intrinseques
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qui dépendent de la polarisation. Ce circuit est compatible avec le modele Gummel-Poon

modifié du transistor HBT présenté dans le chapitre 4.
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L

Figure 3.15: Circuit linéaire équivalent du transistor bipolaire a hétérojonction

GalnP/GaAs.

Emitter

Afin de faciliter I’extraction des paramétres intrinséques, nous regroupons en blocs les
différentes impédances de la partie intrinséque du circuit équivalent présenté dans la
figure 3.16 et ceci en utilisant les transformations T<«»II (figure 3.17). Le circuit

intrinséque final obtenu est montré dans la figure 3.18.

| S —
Zhe Z,= Rbb
Ly = 1
N ey B JwC,
T ZB
o= ~R§’§ C
+jW be e
Vbe i I:] A CL)Gm.Vbe ’
i
Z be = . ~
JwCy,

Figure 3.16: La partie intrinséque du modéle petit-signal du transistor HBT.
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Figure 3.17: Application des transformations T«>1I 2 la partie intrinseque du circuit

Vi
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équivalent petit-signal.

V2

Figure 3.18: Le circuit équivalent transformé de la partie intrinséque du modgle petit-

signal.

La tension V. au bornes de 'impédance Z¢ (figure 3.17), peut €tre exprimée en fonction

des potentiels externes V; et V; comme suit :
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(zV2:2: (Zv, v } (3.28)

Ve = ) 7
oYz sy 22z Y27, T

Puisque le circuit équivalent de la partie intrinséque du transistor (figure 3.18) prend la

forme de I, il est convenable d’utiliser les parameétres ¥ pour caractériser ses propriétés

électriques. Ces paramétres sont définis comme suit :

Z. +7Z
Y, = ! 4 (3.29)
Z] 'Z4
Y., = *i (3.30)
12 Z4 ”
L, +7Z
Y, = 4 14X 33D
) ZA 'Z3
Y =X-—3——}— (3.32)
21 Zl Z4
Avec
X =BG, -exp(-jwr),
Za=Ru, Zr=gocs LT T akin o
D D D /YA
2 Zs’ Z Zc’ Zs Y Zs Lol ’
(Zl )_ZZZ3 (3.33)

Dh=2sZp+Zslc+7s7¢ et B= 5 5 > .
(Zz )_Z123+<Z3)_Zzzl+(21) 232

Aprés avoir déflagué les paramétres extrinséques, on peut calculer les parametres Y

intrinséques du transistor et ensuite calculer les paramétres Z; (i = 1,3,4) et X en utilisant

les équations suivantes :
1
(3.34)
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1
Yoo=m 3.35
4 le { 3 )
7. = Ty + 1y (3.36)

) (Yn +§712)-(Y22 +Yzz}

X =Y _(Yu +Yiz)'(yzz +Y12)+Y
? Y21+Y11 ”

(3.37)

b) Extraction des parameétres intrinséques

Les paramétres intrinséques peuvent étre déterminés analytiquement pour chaque point

de polarisation comme suit :
La résistance dynamique Ry, est déterminée moyennant la relation suivante :

Rye = e KT
gl

(3.38)

La valeur du parametre Rp,C. est calculée a partir de la pente de I'expression (3.39)
tracée versus la fréquence angulaire @ .

@R, C, = im(z—l—) (3.39)

3

A partir de la partie imaginaire du paramétre Z;, on obtient :
R, (Rbewcbe — @Ry, Cc)
I+ (a)Cbe‘Rbe }2

im(Z,) = — (3.40)

La relation (3.40) représente une équation de second degré en fonction du

parametre wC,, . Elle possede une seule solution utile:

~R;, —|R;, —4(im(z,) - R, C.R, ) im(Z, )R,
Zim(zl )R;e

wC,, = (3.41)
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L’ autre solution n’a pas de signification physigue. La valeur de C,, est alors calculée 2

partir de I’expression (3.41) tracée versus @ .

La capacité Cp, peut étre également déterminée en minimisant 'expression (3.42) sur

toute la bande de fréguence moyennant I"algorithme du moindre carré non-linéaire [51]:

N
(Z lzm(‘zl )n (1 + (wﬁ CbeRbe )2) + Rbe (Rbewn Cb@ - wn‘Rbb Cc ) ) (342)

n=1

Avec N est le nombre total de points de fréquences.

A partir de la partie réelle du paramétre Z, , on obtient:

Ros(1+{CreRoetw )+ Roc+ RuC{ R, f Cre

real(Zl) - (1+(CbeRJ1ea))2)

(3.43)

A basses fréquences, 'expression (3.43) tend asymptotiquement vers la valeur du
paramétre Ruyy+Rpe et & hautes fréquences elle tend asymptotiquement vers la valeur du

paramétre Ry, (figure 3.19).

a0 1
4
Rl = Rbe
50
e
§ & jesADmA, Mo s RY
£ w0 B A, Ve 3 Y
e - s § 5 ] 172, VG ® 3 Y
W
B
="
@®
£

o 98 118" 15 10" 257
Wiradis?

Figure 3.19: Evolution de la partie réelle de Z; en fonction de @ .
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La résistance Ry peut &tre déterminée en premicre facon par la formule suivante :

o - @lrealz) L+ (0C, R, J )~ R, ~R,C.RLC,0%)

. [+ CiRL) G449

La valeur de R, est ensuite calculée a partir de la pente de 'expression (3.44) tracée

VETSUsS .

La résistance Ry, peut étre €galement déterminée en minimisant expression (3.45) sur

toute la bande de fréquence moyennant I’algorithme du moindre carré non-linéaire [51]:

real(Z,), 0+ (C, Ry, ') = (R, 1+ (C, Ry, ) + R, + R, C o, R, [ C,)

be™n be“n

) (3.45)

a=1

Avec N est le nombre total de points de fréquences.

Sachant les valeurs des parameétres déterminées précédemment (R, , C., C,, et R, ), on
peut calculer les parameétres Z, et B et ensuite calculer les valeurs des paramétres C,_, 7

et G, a partir des pentes de leurs expressions correspondantes tracées versus @

0-C, = im(le— - —5—) (3.46)
4 2

3)
i £
———-——-——7 (3.47)

oo ) (F) ow
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3.4 Validations et Résultats

Afin de valider et d’estimer la précision de la méthode proposée, nous avons investigué
des transistors HBTs GalnP/GaAs en émetteur commun de différentes dimensions (2x25
pm’ et 2x10 um?). Les mesures ont été effectuées sur la bande de fréquence 1 2 40 GHz
avec une station de mesures sous pointe et un analyseur des réseaux vectoriel. La
méthode d’extraction des parameétres du modéle petit-signal a été programmée dans le

logiciel Matlab.

3.4.1 Validation avec un transistor HBT GaInP/GaAs 2x25 pm®

Dans les paragraphes précédents (3.3.2.1 et 3.3.2.3), nous avons illustré des méthodes qui
permettent de déterminer les valeurs des capacités parasites du transistor. Dans ce
paragraphe, nous allons investiguer I’effet de ces valeurs sur I’extraction des parameétres
intrinséques ainsi que sur la précision du modele petit-signal a simuler les paramétres §

mesurés du transistor.

Cas 1: La capacité parasite C,, est déterminée moyennant les mesures du
transistor en mode cut-off et les capacités Cp,, et Cpy sont supposées de valeurs

nulles (Csep =0 , Cpep = 0)

Les figures 3.20 — 3.25 illustrent Iextraction des différents parametres intrinséques du

circuit équivalent du transistor.
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Figure 3.20: Détermination de la valeur de RppC. , (Ve =2V, I = 10 mA, I, = 50 pA).
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Figure 3.21: Détermination de la valeur de Cpe, (Ve =2 V, o = 10 mA, I, = 50 pA).
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Figure 3.22: Détermination de la valeur de Ry , (Vee =2V, I = 10 mA, I, = 50 pA).
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Figure 3.23: Détermination de la valeur de Cp, (Vee =2V, I = 10 mA, I, = 50 pA).
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Figure 3.24: Détermination de la valeur de Gy, (Ve =2V, I, = 10 mA, I, = 50 pA).
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Figure 3.25: Détermination de la valeur de 7, (Vee = 2 V, I, = 10 mA, I, = 50 pA).

Les figures 3.26, 3.27 et 3.28 montrent une comparaison entre les parameétres S simulés et
les parameétres .S mesurés pour trois points de polarisation (Ve =2V, I, = 10 mA, I, = 50
BA), (Ve=3V, I.=5mA, =265 pA)et (Ve =3V, . =1 mA, I, =6 pA). Une bonne

concordance est alors obtenue pour toute la bande de fréquence des mesures.
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Figure 3.26: Comparaison entre les paramétres S mesurés (-) et ceux calculés par le
modele (-x-) pour le transistor HBT 2x25 g.xmz (1-30 GHz, Ve =2V, I. = 10 mA, [, =50
uA).

=

811

Figure 3.27: Comparaison entre les paramétres S mesurés (-) et ceux calculés par le
modele (-x-) pour le transistor HBT 2x25 umz (1-30GHz, V,e=3V,I.=5
mA, I, = 26.5 pA).
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Figure 3.28: Comparaison entre les parametres S mesurés (-) et ceux calculés par le
modeéle (-x-) pour le transistor HBT 2x25 pmz (1-30GHz, Ve =3V, I.=1mA, =6
HA).



Le tableau 3.1 présente les valeurs des parametres du modele petit-signal pour les trois

points de polarisation considérés.

Vee =2V, Vee=3V, Vee=3V,
I.= 10 mA, f.=35mA, I.=1mA,
I =50 pA. I, =265 pA. I, = 6 pA.
Ly [pH] 25 25 25
L. [pH] 35 35 35
Le [pH] 5.8 5.8 5.8
Ceep [fF] 233 23.3 233
Ry [€2] 1.53 1.53 1.53
R, [€] 32 32 3.2
R, [€Q] 1.1 1.1 1.1
Rpp [Q2] 7.25 7.8 7.41
Ry [€2] 565 1079 4766
C. [fF] 18.5 17.05 20
Che [TF] 26 234 22.1
Cpe [TF] 1.45 0.932 0.38
1 [ps] 1.3 2.1 3.2
Gmo [S] 0.38 0.178 0.035

Tableau 3.1: Les valeurs des parametres du modele petit-signal pour les trois points de

polarisation considérés.
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Le tableau 3.2 présente les valeurs de Uerreur résiduelle quantifiant la précision de la

méthode proposée. La fonction erreur est définie comme suit :

(3.49)

N est le nombre de points de fréquences de mesures, S (f,) sont les paramétres §

mesurés a la fréquence f, et §; (f.) sont les paramétres § calculés par le modéle petit-

signal a la fréquence f;.

Point de Vee=2V, Vee=3V, Vee=3V,
polarisation I, =10 mA, I.=5mA, I.=1mA,
I, =50 pA. I, = 26.5 pA. I =6 pA.
Erreur 1.7 % 1.8% 18%
résiduelie

Tableau 3.2: L’erreur résiduelle résultant de la comparaison entre parametres S mesurés

et ceux calculés pour les trois points de polarisation considérés.

Cas 2: Les éléments parasites (inductances et capacités) sont déflaqués par
simulation électromagnétique de la structure métallique autour de la partie

intrinséque du transistor

Les figures 3.29, 3.30 et 3.31 montrent une comparaison entre les parameétres S simulés et
les parameétres S mesurés pour trois points de polarisation (Ve =2 V, I. = 10 mA, I, = 50
BA), (Vee=3V, L=5mA, L =265 pA)et (Vee =3V, L =1 mA, I, =6 pA). Une bonne

concordance est alors obtenue pour toute la bande des fréquences des mesures.



70

Figure 3.29: Comparaison entre les paramétres S mesurés (-) et ceux calculés par le
modele (-x-) pour le transistor HBT 2x25 pmz (1-30GHz, V.. =2 V,I. = 10 mA, I, = 50
pA).

812/ 1\5\\

s aﬂa S0 Seariat

Figure 3.30: Comparaison entre les paramétres S mesurés (-) et ceux calculés par le
modele (-x-) pour le transistor HBT 2x25 ;&mz (1-30GHz, V. =3V, I.=5mA, I, =265
RA).



71

Figure 3.31: Comparaison entre les parameétres S mesurés (-) et ceux calculés par le
modeéle (-x-) pour le transistor HBT 2x25 umz (1-30GHz, Ve =3V, I.=1mA, =6
pA).

Cas 3 : Les capacités parasites sont déterminées par les mesures du transistor en

mode cut-off

Dans ce cas, les capacités parasites sont déterminées moyennant les mesures des
paramétres S du transistor en mode cut-off (paragraphe 2.3.2.1) : Cpp = 82.9 {F, Cip =
145fF et Copp =233 {F.

La figure 3.32 présente une comparaison entre ’extraction du paramétre Gno dans deux
situations : (1) les capacités parasites du modele sont déterminées moyennant les mesures
du transistor en mode cut-off et (2) les éléments parasites sont déflagués moyennant la
simulation électromagnétique de la structure métallique autour de la partie intrinséque du

fransistor.
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Figure 3.32: Détermination de la valeur du parametre G, (Ve =23V, I, =5 mA, I, =
26.4 pA).

Les figures 3.33 et 3.34 montrent une comparaison entre les parametres S simulés et les
paramétres S mesurés pour un point de polarisation (V. = 2.5V, I, =S mA, I, = 26.4 pA)
dans deux situations : (1) les capacités parasites sont déterminées moyennant les mesures
du transistor en mode cut-off (figure 3.33) et (2) les capacités parasites sont déflaguées
moyennant la simulation électromagnétique de la structure métallique autour du transistor
(figure 3.34). D’apres les résultats présentés dans les figures 3.33 et 3.34, on constate que
I’utilisation de valeurs surestimées des capacités parasites nuit 2 la précision du modéle
petit-signal 2 simuler les parametres S mesurés sur toute la bande de fréquence et ceci a
travers D'extraction de valeurs surestimées des paramétres intrinseques du circuit
équivalent du transistor. Toutefois la précision du modele petit-signal a simuler les
parametres S du transistor est améliorée dans le cas ou les capacités parasites sont
déflaguées moyennant la simulation électromagnétique de la structure métallique autour

de la partie intrinséque du transistor [52].



Figure 3.33: Comparaison entre les parameétres S mesurés (+) et ceux calculés par le
modele (-) (1-40 GHz Vce =25V, Ic =5 mA, Ib =26.4 pA). (Utilisation des mesures

du transistor polarisé en mode cut-off pour déterminer les capacités parasites).

N 821718

Figure 3.34 Comparaison entre les paramétres S mesurés (+) et ceux calculés par le
modele (-) (140 GHz, V=25V, I, =5 mA, I, = 26.4 pA). (Utilisation de la simulation

électromagnétique pour déflaquer les capacités parasites).



3.4.2 Validation avec un transiste

T GalnP/GaAs 2x10 pm®

La méthode que nous avons élaborée pour 'extraction des parameétres du modele petit-
signal du transistor HBT a été également validée avec un transistor de dimensions 2x10
nm’. Les résistances d’accés sont déterminées moyennant des mesures ‘fly-back’ [55].
Les éléments parasites sont déflaqués par simulation électromagnétique de la structure
métallique autour de la partie intrinséque du transistor. Les figures 3.35 - 3.40 illustrent
Pextraction des différents paramétres intrinséques pour le point de polarisation (Ve = 2
V, I. = 2 mA, [, = 13.3 pA). Une comparaison entre les paramétres S simulés par le
modele petit-signal et ceux mesurés est présentée dans la figure 3.41. On remarque
qu’une bonne concordance est ainsi obtenue sur toute la bande de fréquence des mesures.
Pour cette validation, les ¢€léments parasites sont déflaqués par simulation
électromagnétique de la structure métallique autour du transistor. Le tableau 3.3 présente

les valeurs des parametres du modgle petit-signal pour le point de polarisation considéré.
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Figure 3.35: Détermination de la valeur de RypC, , (1-30 GHz, Ve =2V, I =2 mA, I =

13.3 pA).
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Figure 3.36: Détermination de la valeur de Cp,, (1-30 GHz, Ve =2V, I. =2 mA, I =
13.3 pA).
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Figure 3.37: Détermination de la valeur de Ry, (1-30 GHz, V. =2V, I. = 2 mA, I =
13.3 uA).
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Figure 3.39: Détermination de la valeur de G, (1-30 GHz, Ve =2 V, L. =2mA, I, =
13.3 pA).
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Figure 3.40: Détermination de la valeur de 7, (1-30 GHz, Ve =2V, . =2 mA, I, = 13.3
HA).

Figure 3.41: Comparaison entre les parametres S mesurés (-) et ceux calculés par le
modeéle (o) pour le transistor HBT 2x10 pmz (1-30GHz, V. =2V, I.=2mA, [, =133
pA).



Parametres Valeurs
Ry [Q] 1.245
R, [£2] 2.39
R, [Q] 124
Ry [£2] 2340.1

C. [F] 9.6285e-015
Ry [€2] 17.17
Cre [F] 2.48e-13
Coe [F] 7.13e-15
G [S] 6.26%¢-2
z[s] 6.52¢-13

Tableau 3.3: Les valeurs des paramétres du modele petit-signal pour le point de

polarisation (Ve =2 V, I =2 mA, I, = 13.3 puA).

3.5. Conclusions

Dans ce chapitre, nous avons d’abord présenté une revue bibliographique sur les
méthodes antérieures d’extraction du modele petit-signal des transistors HBTs. Ensuite,
nous avons présenté une nouvelle méthode précise et large bande pour I'extraction des
paramétres du modele petit-signal des transistors HBTs GalnP/GaAs. Cette méthode
différe des méthodes précédentes par 'extraction des paramétres du circuit équivalent
sans avoir recours aux procédures d’optimisation ni a D'utilisation des mesures des
structures spéciales du masque du transistor. Le principal avantage de cette méthode est
qu’un ensemble unique de paramétres est extrait a partir des parameétres § sur toute la
bande des fréquences des mesures. La procédure d’extraction utilise un ensemble
d’éguations analytiques décrivant les parameétres intrinséques du modele petit-signal du
transistor. Puisque la détermination des éléments intrinséques du modele petit-signal

exige la détermination préalable des éléments extrinséques, nous avons élaboré une



technique précise pour déflaquer D'effet des €léments parasites des mesures sous pointe
des transistors HBTs. Cette technique tient compte d’une fagcon systématique les £léments
parasites entourant le transistor. Ces parasites sont modélis€s comme un réseau a quatre
ports au lieu d’un circuit équivalent d’éléments localisés. Des expressions d’équations
exactes sont dérivées pour déflaquer ce réseau d’éléments parasites. En conséquence,
cette technique représente une alternative rigoureuse pour déflaquer les capacités
parasites du transistor. En outre, elle peut étre également appliquée pour déflaquer les
éléments parasites d’autres types de transistors (BJTs et FETs). Elle peut étre également
utilisée pour la modélisation des transistors HBTs multi-cellules. Une validation
expérimentale de toute la méthode d’extraction des paramétres du modgle petit-signal est
effectuée sur deux transistors HBT GalnP/GaAs 2x25 um® et 2x10 pum®. Une excellente
concordance est ainsi obtenue entre les parameétres S mesurés et ceux simulés par le
modele petit-signal et ceci sur toute la bande des fréquences des mesures. Dans la partie
validation de la méthode d’extraction, nous avons également investiguer I'effet des
capacités parasites sur 1’extraction des parametres du modele petit-signal ainsi gue sur la

précision de ce dernier a simuler les parameétres S mesurés du transistor.
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CHAPITRE 1V
MODELISATION NON-LINEAIRE ELECTROTHER
HBT EN UTILISANT DES METHODES D’EXTRACTIONS DIRF
PARAM S DU CIRCUIT EQUIVALENT

QUE DU TRANSISTOR
CTES DES

4.1 Introduction

Les progrés technologiques concernant les transistors bipolaires 2 hétérojonctions [57]
ont suscité, ces derniéres années, de nombreux travaux de modélisation de ce composant
en vue d’obtenir un modele précis utilisable pour la conception de circuits. Les modeles
linéaires en régime petit-signal sont utilisables pour une seule valeur de polarisation alors
que pour les modeles non-linéaires (grand-signal), leur domaine de validité doit €tre aussi
étendu que les conditions d’utilisation du composant actif. Le modele grand-signal est
important pour la prédiction des performances des circuits micro-ondes non-lin€aires
comme les amplificateurs de puissance. Ce chapitre débute par une revue des principales
catégories des modeles utilisés pour simuler les différentes caractéristiques des transistors
bipolaires & hétérojonctions HBTs. Ensuite, nous présentons une description du modele
Gummel-Poon [73] servant de modéle de base a la plupart des récents modeles
électriques des transistors HBTs. Ensuite nous passerons en revue les meécanismes
déterminants qui ne sont pas pris en compte par ce modele. La topologie et la description
du modéle Gummel-Poon modifié adopté sont présentées dans le paragraphe 4.3.1. Enfin,
nous consacrerons la plus grande partie de ce chapitre & une description de la procédure
systématique et directe que nous avons élaborée pour Dextraction des différents

parametres de ce modéle.
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4.2  Les modéles grand-signal des transistors HBT's

Les modéles non-linéaires (grand-signal) des transistors HBT peuvent étre classés en
quatre catégories principales: les modeles physiques, les modéles empiriques, les modeles

tabulaires et les modeles compacts semi-physiques [57]-[82].
=  Modeéles physiques

La dérivation des équations analytiques dans un modele physique est habituellement
basée sur la théorie de la physique du semi-conducteur du composant. Les modeles
physiques impliquent souvent la solution d’un ensemble d’équations, comme 1’équation
de poisson, I’équation de continuité et I’équation de diffusion reliée aux densités de

courants.

L’ objectif principal des modeles physiques est de simuler les relations entre la géométrie
du transistor, les propri€tés des matériaux le constituant et ses caractéristiques de sortie.
Dans un modele physique, les variations des propriétés des matériaux ainsi que la
variation du procédé de fabrication du transistor peuvent &€tre prises en considération par

le simple changement des valeurs des parameétres y correspondant dans le modéle.

Les avantages du modele physique incluent : (a) les parameétres du modele ont souvent
des significations physiques, (b) le mod¢le a la capacité de prédire les caractéristiques du
composant sans méme le fabriquer et ceci uniquement sachant son profil de dopage et ses
dimensions géométriques, (c) les régles d’interpolation (scaling) selon les dimensions
géométriques peuvent &tre appliquées facilement, (d) les caractéristiques petit et grand-
signal du transistor ont un rapport direct avec ses parameétres géométriques et physiques,
(e) le modéle peut étre utilisé pour évaluer Ueffet de variation du procédé sur les

caractéristiques du transistor et (f) le modele peut fournir une vue profonde sur les
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mécanismes physiques régissant le mode d’opération du transistor ainsi qu’une meilleure

compréhension de ses performances.

Toutefois, les discontinuités existantes dans les expressions analytiques peuvent des fois
causer des problémes d’instabilités numériques lors de la simulation du modele. Par
ailleurs, certaines expressions analytiques dérivées de la physique du semi-conducteur du
composant sont uniquement valides dans certaines conditions d’opération. En addition,
développer un modéle physique nécessite souvent des calculs complexes comme les
calculs des dérivées et des intégrales des expressions analytiques qui sont souvent assez
compliquées. Ceci a des conséquences sur 1’élévation du temps nécessaire pour élaborer

le modéle du transistor [58].

Dans la littérature, plusieurs travaux [59]-[65] ont rapporté des analyses des mécanismes
physiques relatifs aux transistors HBTs et ceci afin de développer des modeles appropriés
3 ce type de transistors. La plupart des paramétres de ces modeles peuvent Etre
déterminés 2 partir de la géométrie du transistor, des propriétés des matériaux et du profil
de dopage. Certains de ces modeles incluent des effets relatifs au mode d’opération aux
courants élevés et a 'effet thermique. L’implantation de ces modéles dans des logiciels
de CAO comme SPICE a permis de simuler et de prédire les caractéristiques principales

du transistor HBT tels que le gain en courant, la fréquence de coupure et la fréquence

maximale d’oscillation.

=  Les modeles empiriques

Ces modgles se rapprochent dans leur élaboration des modeles développés pour les
transistors 2 effet de champ. Les équations analytiques incluses dans ces modeles ont
pour but de concorder avec précision et d’une fagcon empirique les différentes

caractéristiques du transistor. Ainsi, un modéle empirique est généralement développe a

base des mesures statiques (CC) et dynamiques (RF) du transistor. Parmi les avantages
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d’un modele empirique, on distingue : (a) il est flexible car il permet d’effectuer des
opérations d’optimisations numériques explicites sur les parameétres du circuit équivalent,
(b) il est compact et peut étre facilement adopté pour la conception des circuits, (c) son
élaboration nécessite moins de temps comparé a celle des modeles physiques et nécessite
moins d’espace de stockage comparée a [’élaboration des modeles tabulaires [58].
Cependant, ce type de modele ne permet pas une comrélation directe entre les
caractéristiques du transistor et les parameétres de sa constitution physique. Par
conséquent, le modele ne peut pas étre utilisé pour évaluer I’effet de variation du procédé
de fabrication sur les caractéristiques du transistor. En outre, ce type de modéle ne peut
pas extrapoler les caractéristiques du transistor jusqu’aux régions d’opération non
caractérisées. Puisque la majorité des parameétres du modele n’ont pas de signification
physique, ce dernier ne peut pas fournir une vue profonde sur les mécanismes physiques
régissant le mode d’opération du transistor ainsi qu’une meilleure compréhension de ses
performances. Par ailleurs, plusieurs travaux de recherches [66]-[99] ont proposé des
variétés des modeles empiriques incluant les mécanismes relatifs aux transistors HBTs

tels que I'effet d’auto-échauffement, 1’effet Kirk et le phénomeéne d’avalanche.

e Les modéles tabulaires

Les modéeles tabulaires sont encore peu utilisés par les concepteurs des circuits [70]. Ils
sont basés sur le stockage des données des mesures CC et RF du transistor et/ou le
stockage des résultats numériques des simulations de ses caractéristiques de sortie. Dans
ce type de modéle, des opérations d’interpolation sont souvent nécessaires pour assurer
une continuité dans la variation en fonction des parametres de polarisation des données
stockées. En étant incapables d’effectuer des opérations d’extrapolation, ces modéles sont
uniquement valides dans les régions caractéris€es du transistor. L’utilisation de ces
modeles nécessite une large mémoire de stockage dans les stations de travail ce qui a des
répercutions négatives sur le temps que peuvent consommer les simulations lors de la

conception des circuits. En outre, les simulations des circuits moyennant ces modeles
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présentent souvent des problémes de convergence comme par exemple lors du calcul des
produits d’intérmodulation d’un amplificatenr. Ils sont aussi incapables de prédire
certaines des nouvelles performances du transistor si on change les valeurs des
paramétres de sa géométrie et certaines valeurs des paramétres de son procédé de
fabrication. Toutefois, ces modéles présentent I’avantage de générer des résultats précis
lors des simulations des circuits. En outre, leur élaboration prend moins de temps et
moins de procédures d’extraction comparée a I’élaboration des modéles empiriques par
exemple. Récemment plusieurs chercheurs se sont intéressés a I’utilisation des réseaux de
neurones [71]-[72] dans I’élaboration des modeles tabulaires et ceci dans le but de
remplacer les procédures de modélisation conventionnelles employant les tables des

données et les polyndmes de régression pour le stockage et I'interpolation des mesures.

= Les modéles semi-physiques compacts

Les caractéristiques des modéles compacts semi-physiques sont : (a) le circuit équivalent
du transistor est composé d’éléments localisés et des sources de courants, (b) la
dépendance en fonction de la polarisation de certains de ces €léments ainsi que les
comportements des sources des courants peuvent étre décrits par des équations
analytiques pouvant étre totalement empiriques ou dérivées a partir de la physique du
semi-conducteur du composant, (c) la plupart des paramétres du modeéle peuvent Etre
déterminés & partir des mesures CC et RF du transistor [73]-[74]. Par conséquent, la
précision de ce type de modéle dépend non seulement des équations analytiques adoptées
mais aussi des valeurs extraites des parameétres du circuit équivalent. Le développement
d’un modele semi-physique se fait sur deux étapes principales : (1) définir les équations
analytiques du modéle et (2) extraire les parameétres du modele moyennant une procédure
rigoureuse et judicieusement choisie [58]. En outre, le modéle doit inclure les plus
importants phénomenes physiques régissant le mode d’opération du transistor tel que

I’ auto-échauffement.
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Dans la bibliothéque des modeles des simulateurs commerciaux des circuits, on trouve
quelques modeles semi-physiques compacts utilisés pour simuler les caractéristiques des
transistors bipolaires a homojonctions (BJTs). Le modéle d’Ebers-Moll a ét€ introduit en
1954 [56]-[81], le modele Gummet-Poon (GP) a été développé en 1970 [73], le modele
MEXTRAM a été élaboré en 1985 [56], [82], le modele HICUM a été proposé en 1987
[83] et le modele VBIC a été développé en 1995 [84]-[85]. Originalement, le modéele
industrie] standard du transistor bipolaire a homojonction (BJT) est basé sur le modele
Gummel-Poon. Malgré certaines limites de ce modéle, jusqu’a maintenant, aucune
alternative n’a €€ adoptée d’une facon standard pour le remplacer. Cependant et afin de
palier a certaines des limites du modéle Gummel-Poon, le modele VBIC a été proposé
comme une alternative par un groupe de personnes représentatives de 'industrie de
fabrication des transistors bipolaires. Ce modele qui est une extension directe du modele
Gummel-Poon présente I’'inconvénient du nombre élevé de parametres 2 extraire. Les
autres modeles (MEXTRAM et HICUM) ont été€ développés dans le cadre d’initiatives

individuelles de certaines fonderies afin de simuler les transistors bipolaires fabriqués par

leurs propres procédés [86].

Malgré I’utilisation des modéles compacts semi-physiques commerciaux pour simuler les
performances des transistors HBTs, les résultats des simulations ne sont pas
suffisamment satisfaisants. Bt ceci faute de ne pas modéliser convenablement les
phénomenes physiques complexes régissant le mode d’opération de ce type de transistors.
Plusieurs travaux de recherches extensives ont été alors effectués ces derniéres années
[58]-[80], [871-[90] et ceci afin d’améliorer les capacités des modéeles semi-physiques de
simuler les caractéristiques des transistors HBTs. Les modeles générés par ces travaux
ont particuliérement étendu la topologie et les formulations analytiques du modele
Gummel-Poon pour qu’il puisse simuler des phénomenes tels que 'effet d auto-
échauffement, effet avalanche, Veffet du délai associ€ au temps de transit, effet
d’ionisation, I'effet Kirk et les effets des courants de fuite non idéals et les courants de

recombinaison a la surface du transistor.
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Les caractéristiques des modeles Gummel-Poon modifi€s pour modéliser les transistors
HBTs semblent étre avantageuses comparées a celles du modele VBIC [91] surtout au
niveau de la facilité d’extraction des parameétres du modele ainsi que implantation du
modéle en soi-méme dans les simulateurs de circuits. Par conséquent et dans les
paragraphes suivants de ce chapitre, nous nous intéressons aux modéles Gummel-Poon

standard et Gummel-Poon modifiés.

4.2.1 Description du modéle Gummel-Poon standard

Ce modele a été proposé par Gummel et Poon pour simuler les caractéristiques

dynamiques et statiques des transistors bipolaires 2 homojonctions BJTs [73].
4.2.1.1 Modélisation statique
Le modéle Gummel-Poon montré dans la figure 4.1 est capable de décrire le

comportement statique du transistor bipolaire & homojonction BJT dans ses quatre

régimes de fonctionnement, direct, inverse, saturé et bloqué [73].
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Figure 4.1: Circuit équivalent du modele Gummel-Poon [73].
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Sur la figure 4.1, Ry, R, et R, représentent les résistances d’acces du transistor. Le
courant total de la source de courant du collecteur Iy est modélisé par la formulation

suivante :

ICT:IQ"""IU (@ui)
I est la composante du courant du collecteur en mode direct. I, est la composante du

courant du collecteur en mode inverse.

Vi

I,=1, (exp( X7 / -1 (4.2)
v,

I,=1I, (eXP(——E‘/—‘) -b (4.3)

Tiep, Mers Lscpy Iser sOM les facteurs d’id€alité et les courants de saturation du collecteur en
mode direct et inverse.

Le courant total de la base I, est modélisé par la formulation suivante :

I = Inn + Iip — Ion — Ien 4.4)

Iy et Ipp sont les composantes du courant de la base en mode direct. Iy, et I sont les

composantes du courant de la base en mode inverse.

Loy =1y (exp(‘;?m} -1 (4.5)
In=4- (4.6)
1y, =1, (eXp(;;%%o—/—;) -1 4.7
I ‘""ZBT (4.8)
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Tnf, T, Lo Lsor sOD les facteurs d’idéalit€ et les courants de saturation de la base en mode
direct et inverse. fyet §, sont les gains en courant en mode direct et inverse. Gummel et
Poon [73] ont conclu que I'utilisation d’un ensemble de deux diodes en parallele pour
simuler chaque jonction permet de tenir compte de la dépendance du gain f avec la
polarisation. Plus précisément, une diode dans chaque ensemble correspond au courant
df 2 la recombinaison électrons-trous qui se produit dans la région de charge d’espace de
chaque jonction. Cette composante de courant est représentée par le facteur d’idéalité rnyy
en opération directe. L’autre diode dans chaque ensemble est directement proportionnelle

2 une des composantes de la source de courant entre le collecteur et I émetteur.
4.2.1.2 Modélisation dynamique

Les courants réactifs sont modélisés par quatre capacités : deux capacités de jonction
liées au courant de déplacement dans les régions désertes des deux jonctions base-
collecteur et base-émetteur et deux capacités de diffusion liées aux variations des charges

stockées dans le composant.
s Capacités de jonction

Les expressions des capacités de jonction découlent des modélisations physiques
conventionnelles. Les capacités de jonction d’émetteur et de collecteur sont données par

les formules suivantes :

- e

N
lﬁ— Yée-} (4.9)

Cbej = Cje
N fo

Cow = Ci (3— ?{};) (4.10)
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s Capacités de diffusion

Les capacités de diffusion d’émetteur et du collecteur sont données par les formules

suivantes :

Cin=17 ;g;%t (4.11)

Avec Iy = Im + Iip  est le courant total de la base en mode direct.

Ca=17 g%: (4.12)

Avec I = I + Iz est le courant total de la base en mode inverse. 7y et 7, sont

respectivement les temps de diffusion dans les jonctions base-émetteur et base-collecteur.
4.2.2 Les modéles Gummel-Poon modifiés

Ce paragraphe dresse les principales différences entre les caractéristiques des transistors
BIT et HBT ainsi que les motivations des travaux effectués dans la litt€rature pour
modifier et améliorer le modéle Gummel-Poon présenté dans le paragraphe précédent et

ceci afin de simuler les caractéristiques des transistors HBTs.

La figure 4.2 présente les tracés de Gummel directs d’un transistor bipolaire a
hétérojonction de type Galnp/GaAs. On peut constater sur cette figure que le courant de
hase de ces transistors est dominé par le courant de base non idéal qui présente un
coefficient &’ idéalité différent de celui du courant collecteur, contrairement au transistor
bipolaire 3 homojonction et pour lequel un gain en courant peut &tre défini dans la
gamme de polarisation habituelle. Ce gain en courant noté fiy dans le modele du BIT,

devient un paramétre inutile pour la modélisation du courant de base du transistor HBT.
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Ce dernier doit étre modélisé dans le cas général par une ou plusieurs diodes non idéales.
En conséquence, la formulation du courant de la base dans le modéle Gummel-Poon ne

convient pas pour la modélisation du courant de la base du transistor HBT.

——ic[A]
Sr ~s=b[A]

Courants [ A7

18

25
05 1 14 12 13 14 16
Wbe[V]

Figure 4.2: Tracés de Gummel directs du transistor HBT GalnP/GaAs (échelle

logarithmique pour les courants).

Le mode d’opération des transistors bipolaires 2 hétérojonctions est caractérisé par des
mécanismes de réduction du gain en courant, comme effet Kirk [92]. Ces mécanismes,
qui ne sont pas pris en compte dans le modéle électrique du BJT, doivent €tre inclus dans
le modele du HBT et ceci si P'on souhaite disposer d’un modele capable de prédire le
comportement du composant pour des régimes de fonctionnement fortement non-
linéaires.

La prise en compte de I"auto-échauffement est un aspect fondamental pour rendre compte
de maniére précise des caractéristiques électriques des transistors HBTs. Ce composant
qui est généralement destiné 2 des applications de puissance est souvent réalis€ sur des
substrats a faible conductivité thermique. La prise en compte de 1’auto-échauffement du
transistor est I’aspect majeur qui fait la différence entre la modélisation des HBTs et des

BJTs. Le modele Gummel-Poon ne tient pas compte des variations de température lides a
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’auto-échauffement dans le composant méme, et la température est figée & la méme
valeur le long de la simulation. Vu la forte dépendance thermique des performances du
HBT et son utilisation dans des circuits d’amplification de puissance ot sa température
sera fortement modulée par son excitation dynamique et non figée par les conditions
statiques, il est fondamental d’introduire la prise en compte de I’auto-échauffement dans

son modele électrique.

L effet distribué de la jonction base-collecteur est un aspect important a prendre en
considération dans le circuit équivalent du transistor HBT afin de représenter la
constitution physique de ce composant. En outre, le sous-circuit modélisant P’effet
distribué de la jonction base-collecteur est essentiel pour que le modéle puisse prédire

convenablement les caractéristiques RF du transistor.

Plusicurs travaux de recherche [74]-[80], [84]-[89], [91]-[96] ont été menés afin
d’élaborer des modéles ayant comme noyau le modele Gummel-Poon mais incluant
d’autres éléments afin de tenir compte des différents aspects mentionnés ci-haut et qui
sont relatifs aux transistors HBTs. Tous ces modéeles sont regroupés sous le nom de

modeles Gummel-Poon modifiés.

Dans le cadre des travaux de notre projet de recherche, nous avons opté pour
I’élaboration d’un modele Gummel-Poon modifié dont la topologie, les formulations et la

procédure d’extraction seront présentées dans le reste de ce chapitre.

4.3  Une stratégie systématique d’extraction du modéle Gummel-Poon modifié¢ du

tramsistor HBT

Un aspect aussi important que la topologie et les formulations du modeéle grand-signal du
transistor HBT est la procédure & adopter pour 'extraction des différents parametres du

modgle. Plusieurs travaux de recherches ont rapporté des procédures d’extraction des
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différents parametres des modéles Gummel-Poon modifiés [74]-[80]. D’une fagon

générale, certaines de ces procédures ne sont pas explicites, d’autres utilisent des routines

d’optimisation ou des informations additionnelles relatives a la composition physique du

transistor. En résumé, les procédures déja publiées dans la litt€rature présentent les

limites suivanies :

Certaines procédures utilisent des ajustements manuels a plusieurs itérations pour
déterminer avec précision les courants de saturation et les facteurs d’idéalité des
différentes diodes du modeéle [55]. D’autres méthodes déterminent ces parametres
moyennant une procédure qui se base sur des algorithmes de décompositions
matricielles complexes et qui supposent la pré-connaissance avec précision des

résistances d’acces du transistor [74].

La majorité des procédures antérieures tiennent compte de I'effet thermique dans la
variation du courant de saturation et du facteur d’idéalité en fonction de la
température. Ceci nécessite plusieurs procédures d’optimisations assez complexes. En
outre, cette maniére de tenir compte de [Peffet thermique ne permet pas
nécessairement de bien concorder simultanément les caractéristiques de sortie du

transistor 1.-V.. a I constant et I.-V., a V3, constante [74]-[95].

L’implantation du délai 7 dans les capacités de diffusions ne permet pas une
consistance entre le modéle grand-signal et le modéle petit-signal. En outre et afin de
tenir compte de ce paramétre, certaines procédures antérieures nécessitent des
mesures supplémentaires de la variation de la capacité base-émetteur Cp, en fonction

de la tension de polarisation V, [97].

Certaines procédures antérieures ne tiennent pas compte de la dépendance de la
résistance intrinséque Ry, en fonction de la polarisation ce qui ne permet pas une

consistance entre le modeéle grand-signal et le modéle petit-signal.
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»  Certaines procédures antérieures ne tiennent pas compte de la variation de la
résistance thermique en fonction de la puissance dissipée ce qui sous-estime la
sensibilité de certains paramétres du modeéle a la variation dynamique de la
température de jonction. En outre, certaines procédures négligent la présence de la
capacité thermique dans le modéle ce qui peut aveir pour inconvénient de ne pas bien

concorder les caractéristiques RF du transistor surtout a basses fréquences [98]-[99].

= Les formulations mathématiques proposées dans certaines procédures ne permettent
pas de décrire avec précision la dépendance en fonction de la polarisation (surtout de
la dépendance du courant du collecteur) de certains paramétres intrinseques du

modéle grand-signal [55], [100].

Afin de faciliter ’élaboration d’un modele grand-signal fiable et précis du transistor
HBT, il y a donc un besoin accru d’élaborer une stratégie systématique et explicite
d’extraction des paramétres du circuit équivalent du modele. Dans le chapitre 3, nous
avons présenté une méthode analytique et directe pour extraire les paramétres du modcle
petit-signal pour plusieurs points de polarisation. Dans le reste de ce chapitre, nous
présentons la topologie adoptée du modéle grand-signal ainsi qu’une stratégie
systématique, directe et détaillée pour Dextraction des différents parametres de ce
modele. En outre, cette stratégie assure une consistance entre le modéle grand-signal et le
modele petit-signal du transistor HBT. La procédure d’extraction des parameétres du
modele grand-signal a été appliquée 2 un transistor HBT GalnP/GaAs 2x25_B um’® en

configuration émetteur commun.
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4.3.1 La topologie adoptée du modéle Gummel-Poon modifié
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Figure 4.3: Circuit équivalent du modele grand-signal adopté du HBT.

La figure 4.3 présente la topologie adoptée du modéle grand-signal du transistor HBT.
Cette topologie est proche de celle utilisée par d’autres groupes de recherche [95]-[96].
Dans cette topologie, quatre diodes sont utilisées afin de tenir compte des courants des
jonctions base-émetteur (I + Inp + Iys) et base-collecteur I, Le courant total direct et
inverse du courant collecteur-émetteur est représenté par la source Iy = Iy - I Ipest e
courant collecteur-émetteur direct, I, est le courant collecteur-émetteur inverse. La
formulation de cette source de courant englobe le délai 7. Cp, et C, + Cp représentent les
capacités totales de jonction et de diffusion base-€metteur et base-collecteur. Ry, R, et R,
sont les résistances d’acces du transistor. L’effet distribué de la jonction base-collecteur
est représenté par la résistance de base intrinséque Rpp et la capacité externe base-
collecteur Cp.. La température est modélisée en utilisant un circuit thermique équivalent
montré dans la figure 4.3. Les deux branches de ce circuit contiennent la résistance

thermique Ry, et la capacité thermique Cy. Le courant qui passe dans ces branches est
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déterminé par la puissance dissipée dans le transistor (Pyy,). Le circuit thermique établi
ainsi une relation simplifiée entre la température de la jonction émetteur et la puissance
dissipée dans le transistor. La température est donc transformée en une grandeur

électrique fictive dont le simulateur ajuste la valeur a chaque instant.

Les paramétres du modele grand-signal du HBT dans ce travail sont déterminés en
utilisant les différentes caractéristiques statiques (courant continu CC) et les parametres S
4 différents points de polarisation dansla bande de fréquence utile. Durant le
développement du modele non-linéaire, I’effet de chaque paramétre du circuit équivalent

intrinséque est étudié et identifi€.

4.3.2 Modélisation de P’effet thermique

La modélisation de I’effet thermique dans les transistors HBTs GalnP/GaAs est important
dans la détermination de leurs performances surtout en mode grand-signal. L’effet
thermique résulte du fait que lorsque le transistor dissipe de la puissance, la chaleur
produite va s’accumuler sur la jonction du transistor causant ainsi I’augmentation de sa
température et ceci dit & la résistivité élevée du matériau GaAs. Par ailleurs, il y a deux
conséquences majeures a I’augmentation de la température : (1) la réduction de la tension
de barriére de la jonction base-émetteur et (2) I’augmentation de 'injection des trous de

la base vers I’émetteur [95].

La premiére conséquence est responsable de ’augmentation du courant du collecteur
dans les conditions de polarisation & V;, constante et la deuxiéme est responsable de la

réduction du courant du collecteur dans les conditions de polarisation a I, constant [95].

La prise en compte de I'effet thermique dans le modéle €lectrique du HBT a suscité de
nombreux travaux de recherche [94]-[96], [101]-[107]. Cet effet est le plus souvent

modélisé par la variation du courant de saturation et du facteur d’id€alit€ des différentes
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diodes en fonction de la température. Cependant, une facon alternative plus simple est de
tenir compte de cet effet dans [’augmentation par un incrément Vry des tensions Vp, et Vi,
en fonction de la puissance dissipée [95] (relations 4.13 et 4.15). Ces tensions servent a

calculer les courants directs et inverses de 1a base et du collecteur :

Voe (Pisp ) = Viery + Vi (4.13)
i = o | QYo
Vi = o4 3T | ro.rasp l 4.14)
Vie ( Pasp ) = Vioero +Vigy (4.15)
Vo = enf Q| AT| (4.16)
AT = (T; ~10) = Ru Pow (4.17)

Viero €t Viperp sont respectivement les tensions base-émetteur et base-collecteur 2 la
température ambiante Tp. Py, est la puissance dissipée dans le transistor. ¢; et ¢ sont des
coefficients d’ajustement. L’avantage de 1'utilisation des coefficients ¢; est d’éviter
Vemploi d’un terme supplémentaire modélisant la variation du gain en courant en

fonction de la température comme ¢a €t€ le cas des modéles grand-signal développés

dans [95]-[96].

s 4 3 &V‘)Z
L’évolution du terme Fri

. dans la relation (4.14) en fonction de la puissance
, Pdsp

dissipée Py, est déterminée 2 partir des caractéristiques du Gummel directes 2
différentes températures (figures 4.4, 4.5). Cette évolution est linéaire et peut €tre

facilement simulée moyennant la formule suivante :

F___E/be = .XIEJF + (4}8)
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Les coefficients de la fonction F_V;, sont donnés dans le tableau 4.1.

Paramétres, Valeurs
X3 54.12e-5
X7 -10.83e-4

Tableau 4.1: Valeurs des coefficients de la formule F_Vp,.

extraites 2

La figure 4.6 illustre une comparaison entre les valeurs du terme ————%‘éﬁe

10,Pdsp

partir des mesures et celles simulées par la fonction F_V,.

08.12
T = 25 °C,Vee = 1.5V
0.1 4 T=580°C,Vce=158V
T =75°C,Vece=15V
0.08 - T=100°C,Vce=18V
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Figure 4.4: Caractéristiques de Gummel directes

pour différentes températures.
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= [évolution du terme 4%—%’1‘— o dans la relation (4.16) en fonction de la puissance

dissipée P, est déterminée & partir des caractéristiques du Gummel inverses a
différentes températures (figures 4.7, 4.8). Cette évolution peut €tre simulée

moyennant la formule suggérée suivante :

y’} Rlsp + y4

F Ve = - e
=" P2+ vy Bup+ y2

(4.19)

Une routine d’optimisation a été implantée dans le logiciel Matlab afin de déterminer les
coefficients de la fonction F_V,.. Ces coefficients sont donnés dans le tableau 4.2. La

OVee

3T b 3 différentes

figure 4.9 illustre une comparaison enire les valeurs du terme

5

puissances dissipées extraites a partir des mesures et celles simulées par la fonction

F_Ve.

Parametres | Valeurs
Vi 3.643
V2 0.1107
V3 29.98 e-4
V4 1.57 e-4

Tableau 4.2: Valeurs des coefficients de la formule Vi,
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Figure 4.9: Variation du terme 37

en fonction de la puissance dissipée dans le transistor.

4.3.3 Une nouvelle procédure systématique pour Pextraction des parametres du

circuit thermique

La prise en compte de I’effet thermique dans le modele du transistor HBT est un aspect
fondamental pour rendre compte de maniére précise des caractéristiques €lectriques du
dispositif. Deux éléments essentiels constituent le circuit thermique (figure 4.3) : ce sont
la résistance et la capacité thermiques (Ry, et Cy). Dans ce qui suit, nous présentons une

nouvelle procédure que nous avons élaborée pour la détermination de ces deux éléments.

4.3.3.1 Extraction de la résistance thermique

Plusieurs différentes méthodes d’extraction de la résistance thermique des transistors
HBTSs ont été proposées dans la littérature. Certaines de ces méthodes [103] utilisent des

données technologiques spécifiques relatives aux dimensions géométriques et a la
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constitution physique des transistors. D’autres techniques utilisent des mesures
électriques qui exploitent les variations du gain du transistor et de la tension base-
émetteur Vp, en fonction de la température et de la puissance dissipée [104]-[107]. La
résistance thermique déterminée par ces techniques est fixe et ne dépend pas de la
puissance dissipée dans le transistor. Ceci a pour effet de surestimer la sensibilité de la
tension base-émetteur et du gain vis-a-vis la température de jonction. Ces techniques
nécessitent également des mesures spécifiques qui ne sont pas souvent facilement
disponibles. Des récentes techniques ont été élaborées pour déterminer la résistance
thermique 2 partir des caractéristiques I-V., a différentes températures [105]-[107].
Cependant, il a été démontré que la résistance thermique déterminée a partir du gain du

transistor est moins précise que si elle était déterminée a partir de la tension Vj, [104].

La technique de détermination de la résistance thermique que nous proposons exploite les
mesures de Gummel en mode direct (I, et I, en fonction de V,,) relevées pour différentes
températures ambiantes et pour différentes tensions de polarisation V.. Ces mesures sont
souvent aisément disponibles car elles sont indispensables pour 'extraction des

paramétres du modele statique grand-signal du transistor HBT.

Dans la référence [104], il a été démontré qu’a courant d’émetteur constant (Iz), la
tension base-€émetteur Vj, varie avec la température de jonction d’émetteur 7). Cette
variation pouvant &tre considérée linéaire si lintervalle de température exploré est
suffisamment petit. On peut alors mesurer la sensibilité¢ de la tension V, vis-a-vis la
température en faisant varier la température du support du transistor a puissance dissipée

constante.

Ainsi, autour d’une température quelconque T, ( T; =2 Tp ), 'expression de la tension Vp,

(a la température T; ) peut s”écrire :

Vie(T)) = Vir + Lol

\
N (T;-T7) (4.20)

71
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Vses st 1a tension base-émetteur a la température 7.

Sachant que T;=To+RuFip , 0l Tp est 1a température ambiante, I’équation (4.20) devient
Vie(To, Par) = Vies +éth—e{ (T-T)+ AVl R, B, @.21)
AT i AT iy

D’une part si on considere le paramétre Pre_V,, T comme la pente de la variation linéaire
de la tension V, en fonction de la température et ceci & puissance dissipée constante

P (courant émetteur Ig fixe, figure 4.5), on obtient :

Pte Vi T = AA‘% ) (4.22)

0.12

—$—\ee =18V, T=25°C
~F—Vee= 47V, T=225°C
—~4—Vee=2V,T=25°C
~g-Vee =3V, T=25°C

0.9 1

.08 4

E[A]

0.04 -

1.3 1.34 1.3 1.42 1.46 1.5

Vhe [V]

Figure 4.10: Caractéristiques de Gummel directes Ig-Vp,

pour différentes tensions V..
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Figure 4.11: Variation de la tension base-émetteur V.,

en fonction de la puissance pour différents courants d’émetteur /.

D’autre part, si on considére le parametre Pte_Vp, Ps, comme la pente de la variation
linéaire de la tension Vj, en fonction de la puissance dissipée Py, (correspondant 2 un
courant [r donné) et ceci en maintenant la température 7; constante (figure 4.11), on

obtient:

Pte Vie Py = AA‘% R (4.23)

En conséquence, le rapport des deux parametres Pre_Vi,_Pgy, et Pie_Vy, T permet de

déterminer la résistance thermique 2 une puissance dissipée Py, €t 2 un courant /g fixe.

. Pze__%e _B’w

R = Pte Vo T b

(4.24)
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1l est & noter que pour une puissance dissipée constante Py, 1a variation de la tension Vj,

en fonction de la température est lindaire comme illustrée par la figure 4.5.

En répétant cette procédure de détermination de la résistance thermique Ry pour
différentes valeurs du courant d’émetteur [z, on peut déterminer la variation de la
résistance thermique en fonction de la puissance dissipée (figure 4.12). Cette variation est

linéaire et peut &tre représentée par I’équation suivante :

Rh (Rim) = 31 1.613&;1) + 64’6.3 (4.25)

6:8410° ~ E
§:8210° - B
68 10° — i
6.78 10° — E

67610° ~

RiR["CIW]

87410° |- E
672407 i

8710° + -

558102 bws
0.07 o8 2.00 0.1 8.4 012
Pdsp [ W]

Figure 4.12: Evolution de la résistance thermique

en fonction de la puissance dissipée.

Les avantages de la technique élaborée de détermination de la résistance thermique sont

les suivants :

= Elle exploite uniquement les mesures de Gummel directes sans avoir besoin des

mesures supplémentaires des caractéristiques /,-V,, a différentes températures.
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= Cette technique est systématique et rapide.

s Elle permet de déterminer 1’ évolution de Ia résistance thermique en fonction de la

puissance dissipée.

s Cette technique utilise les mesures de la tension Vj, a différentes températures
ambiantes et puissances dissipées. Elle est donc plus précise que les méthodes qui
utilisent les mesures du gain & différentes températures ambiantes et puissances

dissipées [104].

4.3.3.2 Extraction de la capacité thermique

Les méthodes déja publiées pour la détermination de la capacité thermique (Cy,) se basent
sur 1a mesure de la constante de temps thermique du courant du collecteur et ceci en
réponse 2 une impulsion du courant injectée 2 la base [108]. En I’absence de telles
mesures spécifiques, nous avons élaboré une procédure alternative pour déterminer la
capacité thermique. L’idée originale de cette procédure est basée sur la remarque que
I’effet thermique n’affecte les caractéristiques RF du transistor qu’a basses fréquences
[98], [99]. En d’autres termes, la capacité thermique a pour impact de réduire I'effet de la
variation de la température sur les caractéristiques du transistor & hautes fréquences.
Ainsi, la capacité thermique peut étre déterminée par optimisation sur sa valeur afin que
le modgle grand-signal puisse reproduire les paramétres S mesurés du transistor pour tous
les points de polarisation et ceci sur toute la bande de fréquence utile. Une illustration sur
la détermination de la capacité thermique est présentée dans le chapitre 5 aprés avoir
implanté le modele grand-signal dans le logiciel ADS. Nous rappelons que la capacité
thermique intervient dans le calcul de la variation de la température dans le transistor de

la maniére sutvante :
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O = T; — Ty = OZp Pagy ] (4.26)
th ~

avec Za = m {42/)
Fol AT =~ Ll (4.28)

\/I-i-(a)Rm Crh)z

4.3.4 Extraction des parametres du modéle statigue

Les résistances d’acces sont déterminées par la méthode de ‘fly-back’ illustrée dans la

référence [55]. Les valeurs de ces parametres sont données dans le tableau 4.3.

Paramétres | Valeurs
Ry (] 1.3
R[] 1.205
R [0] 4.9

Tableau 4.3: Valeurs des résistances d’acces du transistor.

4.3.4.1 Détermination des paraméfres gouvernant les courants du collecteur et de la

base en régime direct

La détermination des parameétres gouvernant le régime direct se fait 2 partir des tracés de
Gummel directs. Ces tracés représentent les variations des courants de la base et du
collecteur en échelle logarithmique en fonction de la tension appliquée 2 la jonction base-
émetteur et ceci lorsque la tension appliquée 2 1a jonction base-collecteur est nulle ou de

faible valeur.
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s Courant collecteur

Le courant du collecteur direct est représent€ par le terme Iir:

14
14 +ag;a be ATZ

be int

or

)-D 4.29
KT, / q ( )

I g = I scf (exp( -
of

Viens €8t 1a tension aux bornes base et émetteur internes :

Vieint = Ve — Re (Ips +lep) — Ry Iy (4.30)

Ve est la tension aux bornes base et émetteur externes.

Le coefficient a; dans I’expression du courant du collecteur permet d’ajuster le terme
modélisant 'effet thermique dans le courant du collecteur direct et ceci afin de mieux

concorder les mesures de Gumimel directes.
Les paramétres facteur d’idéalité et courant de saturation ainsi que le coefficient o, sont
déterminés en exploitant le tracé de Gummel (en échelle logarithmique) et ceci en

utilisant deux algorithmes que nous avons élaborés pour cette finalité.

s Détermination du facteur d’idéalité et du coefficient a;

av,
L’équation du courant du collecteur [, =17 . (ex —-1} peut étre
q o =1 (exp( w KT,/q )= p
écrite sous 1a forme :
av,
Vbeini + 0!1 e AT;
log(Z ) =log(l,, ) + log(exp( y—-b (4.31)

KT, /q

o
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En prenant un point initial (Iomi, Vieeo) du tracé de Gummel et en utilisant I’équation

(4.31), on peut éliminer le terme log(/,.) comme suit :

Vbeim + al a;;lié AT %eim()i + al %AT
log(I .y ~log( ) =log(ex ~1)~log(ex -1y (4.32)
(1, ) —logl 4, ) = log(exp( o KT, )} —1)—log(exp( AL -1

Avec Iy > Iopi et Ve > Vieoi.

Ainsi pour chaque point (I, Vi) du tracé de Gummel, on peut définir une fonction FCTj

comme suit :

‘/be‘mlj +a1 %%AT% ‘/beim()i +al %AT‘ 4 33)
FCT, ={log({ .} —log(l ..} —log{ex - +log(ex ~1 ’
i gl ;) —log(l ;o) —loglexp( n KT, /g )= 1) + log(exp( n KTo/q )1

L

Avec Icf] > [ et Vbej > Vieoi.

Le facteur d’idéalité n s et le coefficient a; peuvent donc étre déterminés en minimisant la
fonction erreur matricielle [FCT};] pour tous les points {I.g, Viej) €t (Zemi, Vieor) possibles

du tracé de Gummel.

L’ avantage de cet algorithme est qu’il ne néglige pas I'effet du courant de saturation dans
Péquation (4.31) ainsi il détermine le facteur d’idéalité d’une fagon précise, unique et
rapide. La figure 4.13 illustre la distribution de la fonction erreur [FCT}] pour Iextraction

du facteur d’idéalité du courant du collecteur.
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Nombre de points {Icfj, Viej) et (fefol, Vbedi}
Figure 4.13: Distribution de la fonction erreur pour le calcul des parametres nget o7 du

courant /.5
= Détermination du courant de saturation

Apres avoir déterminé le facteur d’idéalité et le coefficient a; et sachant I’équation (4.31),

le courant de saturation peut étre déterminé a partir de "intercepte de la courbe de log(1,)

v,
+ e AT
Yor

tracée en fonction de la variable log(exp( H-1).
ny KT, /q

V,

beint

Deux programmes basés sur les algorithmes présentés ci-haut ont €té implantés dans le
logiciel Matlab afin de déterminer le facteur d’idéalité, le coefficient a; et le courant de

saturation du courant direct du collecteur (tableau 4.4).

s Courant de base

Le courant direct total de la base est représenté par la somme des courants Iy, lyp et Iy

Ty = Lyg + Ipp + Ipp (4.34)

V..
I, =1, (exp(—22—)-1) (4.35)
i i oy KTO/Q
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Vbeim + sz %%AT
Iy, =1, (exp( o KT,/q )—D (4.36)
o a4y

vaeim +a3 %%AT
I..=1,  .(ex -1 (4.37
b3 sbjg{ p( n, KT, /q -1 )

Par rapport au courant de la base direct total, 'effet de chacune des courants Ipy, Iy et
I3 se manifeste le plus dans respectivement les régions I, II et III de la figure 4.15. Les
coefficients a; et a3z dans les expressions (4.36) et (4.37) permettent d’ajuster les termes
modélisant I'effet thermique dans les composantes I et Iz et ceci afin de bien
concorder les caractéristiques de Gummel directes du courant de la base. Les facteurs
d’idéalités et les courants de saturation des composantes Ipy et Ip ainsi que le coefficient
a; sont déterminés (tableau 4.4) en utilisant les algorithmes que nous avons présentés
dans le paragraphe précédent (en utilisant les régions I et II sur la figure 4.15). Le courant
de saturation de la composante Iz ainsi que le coefficient a3 sont déterminés par
optimisation afin de bien concorder les caractéristiques de Gummel directes du courant

de la base dans la région III de la figure 4.15.

Paramétres Valeurs
Ngr 1.0627
Lir [Al 3.4180e-024
oyfr 4.6323
Rapz 1.2078
Ly [A] 1.5275e-013
Lnp [A] 9.3189%¢-24
L [A] 2.848e-27
01 0.69
03 0.75
a3 1.37

Tableau 4.4: Parametres des courants directs du collecteur et de la base.
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Les figures 4.14 et 4.15 présentent une comparaison entre les caractéristiques de Gummel

directes des courants du collecteur et de 1a base simulées et mesurées.

T e e

lc{mesuresj{Al

O Jo{simuiation JLA]

£10°

EXLY
]
o
[
2
4.510" g
210" i
1 i s 1 i il
09 1 1.4 1.2 13 14 15
Vbe V]

Figure 4.14: Tracé du Gummel direct du courant Iz

B 407 gt T T
\
AN
= ip { RESUTES }[A]
, O b { simuiation J[A]
1107 & _
-
=
o
2 régien i r
4510 b R
240" - -
L J I3 I3 L

809 4 1.4 1.2 13 14 15
Vbe [V]

Figure 4.15: Tracé du Gummel direct du courant Iy
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4.3.4.2 Détermination des paramétres gouvernant les courants du collecteur et de la

base en régime inverse

La détermination des parameétres gouvernant les courants en régime inverse se fait a partir
des tracés de Gummel inverses. Ces tracés représentent les variations des courants de la
base et du collecteur en échelle logarithmiqgue en fonction de la tension appliquée 2 la

jonction base-collecteur lorsque le potentiel au collecteur est mis & des valeurs négatives.

Le courant du collecteur en régime inverse est défini par la formule suivante :

+a, %;ﬁ—”'AT

n, KT, /q

V,

beint

}> -1) (4.38)

Icr = Zsz'r (exp(

Le courant de la base en régime inverse est défini par la formule suivante :

Vbcim +0(5 a;/;m AT
I, =1, (exp( =1 (4.39)
’ ’ nbr Kzz)/q

Vieins €5t 1a tension aux bornes base et collecteur internes :

Vieint = Ve — Re (pr o) — Ry Ly (4.40)

Vi st 1a tension aux bornes base et collecteur externes.

Les différents paramétres des courants inverses du collecteur et de la base sont
déterminés d’une facon similaire 2 celle utilisée dans le cas des courants directs du
collecteur et de la base. La liste des valeurs obtenues de ces paramétres est donnée dans

le tableau 4.5.
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Parameétres Valeurs
Aer 1.1405
Lier [A] 1.0469¢-27
pr 0.5471
Ly [A] 4.3675e-14
0y » 2.64
as 2.79

Tableau 4.5: Parameétres des courants inverses.

Les figures 4.16 et 4.17 présentent une comparaison entre les caractéristiques de Gummel

inverses des courants du collecteur et de 1a base simulées et mesurées.

LSRN S GEaE Ea e

I
40 .
Q 3 fer. mesures [A] ]
s <12 O lor_simulation [Al T
s | "
44 + 7
" T
-8 - .
18 ¢ .
20 . . ; ;
4 1.2 1.4 1.8 1.8 2
Vhe [V ]

Figure 4.16: Tracé du Gummel inverse du courant /.



115

sy fresures [A]
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Figure 4.17: Tracé du Gummel inverse du courant .

4.3.5 Extraction des parametres du modele dynamique

Les parametres gouvernant le régime statique (CC) étant fixés, il reste & déterminer les
parametres gouvernant le régime dynamique (RF). Pour ceci, nous avons utilisé la
méthode d’extraction directe du schéma équivalent linéaire du transistor HBT développée
au chapitre précédent. A partir des mesures des paramétres S du transistor, en régime
direct et pour différentes valeurs des tensions de polarisation V. et des courants
d’excitation f,, nous avons extrait les parameétres intrinseéques du modele petit-signal. On
obtient de cette maniere ’évolution de ces paramétres en fonction des parametres de
polarisation. Les paramétres intrinséques considérés sont les capacités base-collecteur
externe et interne Gy, et C,, la capacité base-émetteur Cp,, la résistance intrinseque Ry, et
le délai 7 associé 2 la transconductance G,,. Nous rappelons que les résistances d’acces
sont déterminées moyennant les mesures ‘fly-back’ et les capacités et inductances
parasites ont été déflaquées moyennant la simulation électromagnétique de la structure

métallique autour de la partie intrinseque du transistor.
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= Détermination des parametres gouvernant la capacité base-émetteur :

La figure 4.18 illustre ’évolution de la capacité totale base-émetteur en fonction du
courant du collecteur I, et de la tension V. Nous avons proposé une nouvelle formule
empirigue qui décrit avec précision I’évolution de cette capacité. Les coefficients de cette
formule sont déterminés en utilisant une routine d’optimisation que nous avons implantée
dans le logiciel Matlab. Ces coefficients sont donnés dans le tableau 4.6. L’erreur de
différence entre les valeurs de la capacité C,, extraites des mesures et celles obtenues par

simulation en utilisant la formule proposée est de 3.31 %.

Cher = bitanh(Ves ) (4.41)

Crer = exp(bo+(Bs+bsVio )l +(Bs +bsVar)IZ) (4.42)
Cbel Cbez

Cbe - m (443)

®IC=25mA
AIC=5mA o
2.2 4 siC=10mA
BIC = 15 mA

1.7 7

12 /

0.7 4

Che [ pF ]

0.2 1 1 y . : ; :
0 0.5 1 1.5 2 25 3 3.5 s
Veb [V]

Figure 4.18: Evolution de la capacité Cp, en fonction

des parametres de polarisation I, et V.



117

Paramétres | Valeurs
b; 73.6
by -1.2
b3 163.7
by 27.7
bs -2895.6
bs -1450.7

Tableau 4.6: Valeurs des coefficients de la capacité Cp,.

s Détermination des parametres gouvernant la capacité base-collecteur

intrinséque :

La figure 4.19 illustre ’évolution de la capacité base-collecteur intrinséque C. en
fonction du courant /. et de la tension V., Nous avons proposé une nouvelle formule
empirique qui décrit avec précision I’évolution de cette capacité. Les coetficients de cette
formule sont déterminés en utilisant une routine d’optimisation que nous avons implantée
dans le logiciel Matlab. Ces coefficients sont donnés dans le tableau 4.7. L’erreur de
différence entre les valeurs de la capacité C, extraites des mesures et celles obtenues par

simulation en utilisant la formule proposée est de 1.55 %.

_ataVe
Co= Vite (4.44)
Co =exp(at{c+csVa ) Ic+Ho + V) i) {4.45)
C = Cei Ca (4.46)

" Ca+Ca



11+

¢ o= 2.5 mA
sfe=EmA
# ke =10 mA
Hlo=1 mA

4 1.5

2
Veb [V]

2.5 3

Tableau 4.7: Valeurs des coefficients de la capacité C..

Figure 4.19: Evolution de la capacité C, en fonction

des parametres de polarisation I, et V.

Parameétres| Valeurs
1 -71.5588
(5 -6.3892
3 173.6295
cy -1.0317
Cs -7.1683
Cs -3.6129
c7 99.5658
Cs 178.0086
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=  Détermination des paramétres gouvernant la capacité base-collecteur

extrinseque :

La figure 4.20 illustre I’évolution de la capacité base-collecteur extrinseque G en
fonction du courant 7, et de la tension V. Nous avons proposé une nouvelle formule
empirique qui décrit avec précision I’évolution de cette capacité. Les coefficients de cette
formule sont déterminés en utilisant une routine d’optimisation que nous avons implantée
dans le logiciel Matlab. Ces coefficients sont donnés dans le tableau 4.8. L’erreur de
différence entre les valeurs de la capacité C,. extraites des mesures et celles obtenues par

simulation en utilisant la formule proposée est de 0.81 %.

_amtaVe
Coa = Vit 4.47)
Cor =exp(ast+{(as+asVe ) Ic+{ar+asV ) 12) (4.48)
_ Cbcl Cbcz
Cor= Coar+Ce (4.49)
8
7 ¢IC=25mA

AC=EmA

6o \
81t = 10 mA
181, #{C = 15 mA

14

Che [ 7]

13 4

12 4

114

10 1 : + 5 1 . :
& LR 4 18 2 25 3 35 4
Veb [ V]

Figure 4.20: Evolution de la capacité C. en fonction

des parametres de polarisation I et V.
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Paramétres| Valeurs
a; -105.3804
a -36.1329
az 79.1813
ay -0.2290
as -6.3783
as 0.8450
ay -66.1451
as 18.5630

Tableau 4.8: Valeurs des coefficients de la capacité Cy,.

= Détermination des paramétres gouvernant le délai associé au générateur de

courant en régime direct :

L’extraction du schéma équivalent petit-signal des transistors HBTs nécessite, pour
rendre compte des mesures aux hautes fréquences, 1a prise en compte d’un délai 7associé
a la transconductance G,. Nous avons élaboré une formule empirique (tableau 4.9)
décrivant I’évolution de ce parametre en fonction des parametres de polarisation. L’erreur
de différence entre les valeurs du délai t extraites des mesures et celles obtenues par

simulation en utilisant la formule proposée est de 3.79 % (figure 4.21).

7i=(fi+ iVt fiV3) (4.50)

(fo+ f1ven )
rz.—.ﬁ[i—%) (4.51)
- hn {4.52}

Tt



Paramétres| Valeurs
fi 3.0313
bz 2.5644
bE 0.2334
Ja 1.1102
£ 1.1959
fs 83.7728
Iz -15.6718

Tableau 4.9: Valeurs des coefficients du délai 7.

Tau [ pS 1]

2.6

2.4 A

2.2 5

1.8 1

1.8 -

1.4 1

1.2 -

+ lc=2.5mA

6.5 1 1.8

2 25
Veb [V]

Figure 4.21: Evolution du paramétre 7 en fonction

des paramétres de polarisation I, et V.
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= Détermination des paramétres gouvernant la résistance intrinséque de la base :

L’extraction du schéma équivalent petit-signal des transistors HBTs nécessite, pour
rendre compte de I'effet distribué de la jonction base-collecteur, la prise en compte de la
résistance de la base intrinséque Rp,. Nous avons élaboré une formule empirique (tableau
4.10) décrivant ’évolution de ce paramétre en fonction des parametres de polarisation.
L’erreur de différence entre les valeurs de la résistance Ry, extraites des mesures et celles

obtenues par simulation en utilisant la formule proposée est de 4.2% (figure 4.22).

R ={dh +daVia) (4.53)

Rbb?. = SXP( dS + ( dd, + ds V(-b ) Zc ) (454)
R, R,

i — Db THb2 (455)
Rbbl + Rbb2

Parametres| Valeurs
dy 10.0266
d> 1.2016
dz 3.0568
dy -21.7035
ds -3.7564

Tableau 4.10: Valeurs des coefficients de Ry,
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7.8 -
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Figure 4.22: Evolution de la résistance de base intrinséque Ry, en fonction

des parametres de polarisation I, et V.

4.4 Conclusions

La premiére partie de ce chapitre a été consacrée a la revue des différents modeles
électriques des transistors bipolaires rapportés dans la littérature. Ensuite, nous avons
présenté les avantages et les potentialités que présentent les modeles Gummel-Poon
modifiés pour simuler les caractéristiques des transistors bipolaires & hétérojonctions
HBTs. Suite 2 ceci et en continuité avec l'objectif du chapitre précédent, nous avons
présenté une procédure directe et explicite pour la détermination des parametres statiques
(CC) et dynamiques (RF) du modele grand-signal. Concernant les parametres CC, nous
avons présenté un nouvel algorithme pour la détermination des facteurs d’idéalit€ et des
courants de saturation des différentes diodes utilisées dans le modéle. Nous avons
également présenté une nouvelle procédure pour I'extraction des parametres Ry et Cy, du
circuit thermique. Un bon accord est obtenu ainsi entre les mesures et les simulations des
différentes composantes du modele CC. Concernant les parametres RF, nous avons

présenté un ensemble de nouvelles formules empiriques pour la modélisation des
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paramétres intrinséques non-linéaires du modéle du transistor HBT. Les coeflicients de
ces formules ont été déterminés moyennant des routines d’optimisation gue nous avons
programmées dans le logiciel Matlab. Un bon accord est obtenu entre les mesures et les
simulations des différentes composantes du modéle RF. A I'issue de ce chapitre nous
disposons donc d’un modele non-linéaire complet du transistor HBT incluant I’auto-

échauffement du composant. Ce modele est prét a étre implanté dans le logiciel ADS.
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CHAPITRE

Vv

5.1 Introduction

Les différentes composantes statiques (CC) et dynamiques (RF) du modéle non-linéaire
du transistor HBT ont été validées de facons indépendantes dans le chapitre précédent.
Dans ce chapitre, nous présentons 1’implantation globale et la validation du modéle non-
linéaire du transistor bipolaire & hétérojonction HBT GalnP/GaAs 2x25_B pm’ que nous
avons décrit et extrait les différents parameétres au cours du chapitre précédent. Nous
illustrons également la procédure de détermination de la capacité thermique Cy. Les
validations en régime statique et dynamique du modele grand-signal ont été effectuées en
comparant les différentes caractéristiques mesurées du transistor avec celles simulées par
le modele. Afin de vérifier la convergence et le bon fonctionnement du modele, des

simulations en mode RF grand-signal ont été également effectués.

5.2 Banc de mesure

Le transistor utilis€ pour cette validation est un HBT GalnP/GaAs sur tranche (On Wafer)
possédant un doigt et fabriqué par la fonderie de Nortel. La surface d’émetteur est de
2x25 pm?, la tension collecteur-émetteur maximale est de 5 Volts et le courant du
collecteur nominal est de 45 mA. La fréquence de transition (f1) et la fréquence maximale
(frax) déduites des mesures des parametres S 2 [, = 19.08 pA et V, = 5V sont
respectivement 21.61 GHz et 61.93 GHz.

Le banc de mesure statique est constitué d’un mesureur de précision HP4142. Les

parameétres S du méme transistor sont mesurés dans la bande de fréquence 0.5-30 GHz a
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’aide de 1’analyseur de réseaux vectoriel HP8510 associé 2 une station de mesure sous-
pointe (Calibration SOLT : Short, Open, Load, Through). La station sous poinie est
équipée d’un support thermique (thermal chuck) pour changer au besoin la température
ambiante des mesures. Les polarisations du composant sont assurées par des
alimentations programmables HP4142 et des circuits de polarisation sont intégrés dans
I’analyseur de réseaux. Les mesures CC et RF sont effectuées d’une fagon automatique
moyennant un programme de pilotage implant€ dans le logiciel HP-Vee. Le simulateur

électromagnétique IE3D est utilisé pour simuler les éléments parasites du transistor.
53 Implantation et ajustement du modéle non-linéaire

Le modele grand-signal du transistor HBT a ét¢ implanté moyennant un SDD
(Symbolicaly Defined Device) a 14 ports dans le logiciel ADS. A chaque nceud du circuit
équivalent du modele est associé un port dans le SDD (Figure 5.1). Six ports de plus ont
été utilisés pour I'implantation des capacités non-linéaires Cp., C. et Cp.. Les différentes
branches et équations du modele ont été implantées d’une facon graduelle. D’abord, nous
avons implanté les sources de courant du module statique (CC), ensuite nous avons
implanté les différentes composantes du module dynamique (RF). Le modele grand-
signal fait apparaitre quatre électrodes: Emetteur (E), Base (B), Collecteur (C) et
Température (7;) dont les potentiels sont ajustés par le simulateur pour atteindre le point
de convergence satisfaisant 'ensemble des équations régissant le modele. En outre, le
circuit thermique permet de calculer la température de jonction d’une facon instantanée

durant la simulation du modele. Le délai 7 est implanté par une fonction non-linéaire

comme indiqué dans le chapitre précédent, ensuite cetie fonction est incluse dans une

fonction de poids qui se multiplie a la source de courant I,r. Une telle implantation du
paramétre 7 assure une consistance entre le modele non-lin€aire (grand-signal) et le

modele linéaire (petit-signal) [97].
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Figure 5.1: Les différents nceuds repérés dans le modéle non-linéaire.

La procédure d’extraction des paramétres du modéle a été décrite dans le chapitre
précédent. Nous rappelons que la résistance thermique a ét€ déterminée a partir des
mesures de Gummel du transistor 2 différentes températures ambiantes et a différentes
tensions V.. Les capacités et les inductances parasites ont été déflaquées moyennant les
simulations électromagnétiques de la structure métallique entourant la partie intrinseque
du transistor. Les résistances d’accés ont été déterminées moyennant les mesures ‘fly-
back’ du transistor [55]. Durant les phases de validation du modele, il s’est avéré
indispensable d’ajuster certains de ses paramétres et notamment ceux du module CC et
ceci afin que le modéle implanté puisse mieux prédire les différentes caractéristiques du
transistor, ainsi que de tenir compte de certains phénomeénes physiques intrinséques au
mode d’opération du transistor comme 'effet Kirk. L’ajustement des parameétres est
effectué d’une facon manuelle et ceci afin de concorder simultanément les
caractéristiques (I-V,, & I, constant), (I.-V,, a V,,, constante), Gummel directe et Gummel

inverse. L effet Kirk a ét€ modélisé par la formule suivante [55], [91]:
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{ 1 sily <(L=L+6|pe—Voc| + €)

Fr =1 — 5.1
1+5ﬁ(icf—§z)gj(1~‘fi" LJ sily 2 I
j(,f“]]

Nous avons tenu compte de 'effet Kirk dans le modele en divisant le courant total I.r par

le terme F). défini ci-haut.

La procédure d’extraction des parameétres du terme F; est décrite dans la référence [55].
Le tableau 5.1 présente les valeurs finales des paramétres du modele statique apres

ajustement.



Parametres Valeurs
Ry [C1] 1.3
R, [U] 1.205
R.[U] 4.9
Pt 1.0633
Leer [A] 3.4180e-024
Hpfi 4.6323
Hpp 1.2078
L [A] 1.5275e-013
Iap [A] 9.3189¢-24
Leps [Al 1.3672e-27
aj 0.88
az 0.888
03 1.369
Dpe [V] 0.95
O, 0.0019
& 6.9
s 1.11
€ le-5
I; [A] 0.0178
ey 1.1405
Ly [A] 1.0469e-27
Bpr 0.5471
Ly [A] 4.3675e-14
Oy 1.6
as 1.6

Tableau: 5.1: Valeurs finales des parametres du modéle statigue du HBT.
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54  Validation du modéle en régime statique

54.1 Comparaison des caractéristiques de Gummel directes

La figure 5.2 présente une comparaison entre les caractéristiques de Gummel directes
mesurées et simulées en utilisant le modéle non-linéaire élaboré. Cette figure montre un

bon accord entre les mesures et les simulations illustrant ainsi la validité du modéle non-

linéaire élaboré.

(simulation) I~

1E-6 1.

%
%
%
%

1E-7

-1 o {snmuiaﬁmn}

B e

Courants [ A

1E8 e

0.8 08 1.0 1.1 1.2 1.3
Vbe [V]

Figure 5.2: Comparaison entre les tracés de Gummel directs des courants du collecteur et

de la base mesurés (o) et simulés {-).
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54.2 Comparaison des caractéristiques de Gummel inverses

Les figures 5.3 et 5.4 présentent une comparaison entre les caractéristiques de Gummel
inverses mesurées et simulées en utilisant le modele élaboré. Ces figures montrent un bon
accord entre les mesures et les simulations illustrant ainsi la validité du modéle non-

linéaire éiaboré.

e s
G HIESHTES

@
4

B4

Ier+Tbr [A]

=8

IS VL IR I

[T -

05 06 07 08 0g 10 14 12 13 14 1‘5 18 17 18

Vbe [V ]

Figure 5.3: Comparaison entre les tracés de Gummel inverses du courant total I, + I,

mesurés (o) et simulés (-).
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- simulation |

Vbe [V]

Figure 5.4: Comparaison entre les tracés de Gummel inverses du courant I, mesurés (0)

et simulés (-).

Il est & noter qu’'un tel bon accord entre les mesures et les simulation des tracés de
Gummel inverses n’a été possible qu’en tenant compte de leffet thermique dans les

sources de courant base-collecteur en régime inverse (Chapitre 4, paragraphe 4.3.2).

54.3 Comparaison des caractéristiques I,-V,, a I; constant

La figure 5.5 présente les caractéristiques de sortie du transistor (Z-V,. a [, constant). On
note un trés bon accord entre les mesures et le simulations hormis la région ( 0.6 < V,,
<1.5 ) ob la modélisation de Veffet Kirk doit étre encore améliorée. Sur ces
caractéristiques et dans les régions ol la puissance dissipée dans le transistor est €levée,
on remarque que le modéle reproduit convenablement les caractéristiques du transistor ce
qui valide la modélisation de 1’effet thermique qui nous avons adoptée dans le modele
non-linéaire. D’aprés ces caractéristiques, on remarque que I’élévation de la température

du transistor prévue par le modele atteint une valeur maximale de 160 "C (figure 5.6).
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Figure 5.5: Comparaison entre les caractéristiques I.-V,, (a {, constant) mesurées (o) et

simulées (-).
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Figure 5.6: Evolution de la température de jonction (7}) versus la puissance dissipée.



5.4.4 Comparaison des caractéristiques .-V, a V. constante

La figure 5.7 présente les caractéristiques de sortie du transistor I-Ve, (2 Vi, constante).
On note un tres bon accord entre les mesures et les simulations. Sur ces caractéristiques et
dans les régions ol la puissance dissipée dans transistor est élevée (ce qui correspond 2
une tension de polarisation V), é€levée), on remarque que le modgle reproduit
convenablement les caractéristiques du transistor et particuliérement le phénomene
d’avalanche thermique qui se produit dans le transistor. Ceci valide la modélisation de

I’effet thermique qui nous avons adoptée dans le modele non-linéaire.
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Figure 5.7: Comparaison entre les caractéristiques I-V,, (a V. constante) mesurées (0) et

simulées (-).



5.5  Validation du modéle en régime dynamique

5,5.1 Extraction de la capacité thermique

Afin de valider le modele non-linéaire développé en régime dynamique (RF), il est
indispensable de déterminer la valeur de la capacité thermique Cy. Tel qu’a €t€ proposé
dans le chapitre précédent, la valeur de cetie capacité peut étre déterminée moyennant
une procédure d’optimisation mono-variable afin que le modele non-lin€aire implanté
puisse reproduire convenablement les parameétres S mesurés du transistor a différents
points de polarisations. La valeur déterminée de cette capacité est de 0.95 e-11 sW/°C.
Afin d’étudier le comportement fréquentiel de la variation de la température de jonction
du transistor, nous avons calculé cette variation pour trois valeurs de la capacité

thermique et pour deux cas la de puissance dissipée.

0T = T; - Tp= 0Zy, Pyl (5.2)
Rrh
Avec Ly = m (53)
R (Fip) = 311.6 Pop + 646.3 (5.4)
doi AT = it Do (5.5)
J1+ (C()Rm Con )2
Cmi =0.95e-11 sW/°C (5.6)
Ciz = Cwi/5 5.7

Cﬂﬁ = Cthllli@ (58)



Les variations de température de jonction [T}, (17 et U173 sont calculées respectivement
en utilisant les valeurs des capacités thermiques Cuy, Cumn et Cis. En premier cas, la
puissance dissipée est de Py, = 0.1 W (Figure 5.8-a). En deuxieme cas, la puissance
dissipée est de Py = 0.185 W (Figure 5.8-b). Les figures 5.8 (a) et (b) montrent que
Veffet thermique peut affecter les caractéristiques RF du transistor dépendamment de la
valeur utilisée de la capacité thermique. Ces figures montrent également que pour la
valeur déterminée de la capacité thermique (Cyy = 0.95 e-11 sW/°C), Deffet thermique
n’a quasiment aucun effet sur les caractéristiques RF du transistor au-dela de fréquence 1

GHz.
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Figure 5.8: Comportement fréquentiel de trois variations de la température de jonction :
0iT;, 0T et OT; pour deux cas de puissance dissipée, (a) Py = 0.1 W, (b) Pyyp = 0.185
W.

Afin de relever I'effet de la capacité thermique sur les paramétres S simulés du transistor,
nous avons effectué des simulations du modele non-linéaire avec et sans la capacité
thermique déterminée (Cy; = 0.95 e-11 sW/°C) et ceci pour un peint de polarisation (V,
=2V, I.=25mA, I, = 20.57 pA, 0.5 - 30 GHz). La figure 5.9 illustre I"importance de
tenir compte de la capacité thermique dans le modele non-linéaire afin qu’il puisse

reproduire convenablement les parametres § mesurés du transistor.
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Figure 5.9: Paramétres S mesurés (o) et calculés par le modéle (-) pour le transistor HBT

2x25_B umz (0.5-30 GHz, Ve =2 V, I, = 20.57 pA). (a) sans Cy, (b) avec Cy,.

5.5.2 Validation du modéle en régime dynamique RF petit-signal

La figure 5.10 montre une comparaison entre les fréquences de transitions mesurées et
celles simulées par le modele pour différentes tensions collecteur-émetteur V. La
comparaison des parameétres S mesurés et ceux simulés avec le modele non-linéaire a été
effectuée pour plusieurs points de polarisation. A titre d’exemple, nous présentons dans
ce paragraphe les résultats obtenus pour 12 points de polarisation en régime direct
(figures 5.11 — 5.16). Ces résultats montrent un bon accord en amplitude et en phase entre
les mesures et les simulations pour ’ensemble des paramétres S du transistor et sur toute
la bande de fréquence utile. Des faibles différences mais remarquables ont été apercues
dans le cas du parametres S;; au-dela de la fréquence 20 GHz et pour des courants /.
élevés. Ceci est dii au fait que les mesures pour ces points de polarisation ne sont pas

assez correctes et précises (particuliérement pour le paramétre S;2).
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Figure 5.10: Comparaison entre les fréquences de transitions mesurées et simulées pour I,

= 2.5 mA.

Figure 5.11: Parametres S mesurés (o) et calculés par le modele (-) pour le transistor HBT
2x25_8B wfnz, (freq:0.5-30 GHz), () (Vee =3V, I, = 2041 vA), b) (Ve =3V, Iy =
39.04 uA).
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(@) (b)
Figure 5.12: Paramétres S mesurés (o) et calculés par le modele (-) pour le transistor HBT
2x25_B pm?, (freq : 0.5-30 GHz), (2) ( Vee =3 V, L= 7427 uA), (0) (Ve =3 V, I =
108.27 uA).

(a) (b)
Figure 5.13: Paramétres S mesurés (o) et calculés par le modéle (-) pour le transistor HBT
2x25_B um?, (freq : 0.5-30 GHz), () ( Vee =4 V, I, = 19.63 0A), (b) ( Ve =4 V, [ =
37.75 uA).
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(@) (b
Figure 5.14: Parametres S mesurés (o) et calculés par le modele (-) pour le transistor HBT
2x25_B um?, (freq : 0.5-30 GHz), (2) (Vee =4 V, I, = 72.51 vA), (0) (Ve =4 V, | =
106.69 uA).

Figure 5.15: Paramétres S mesurés (o) et calculés par le modele (-} pour le transistor HBT
2x25_B um?, (freq : 0.5-30 GHz), (@) ( Ve = 5V, |, = 19.07), (b) ( Vee = 5V, I, = 36.94
uA).
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Sﬁjﬁs

(a) (b)
Figure 5.16: Parameétres S mesurés (o) et calculés par le modele (-) pour le transistor HBT
2x25_B umZ, (freq : 0.5-30 GHz), (a) ( Ve =5V, I, = 71.89), (b) ( Vee =5V, I, = 107.15
uA).

5.5.3 Simulations du modéle en régime dynamique RF grand-signal

Faute de ne pas avoir a notre disposition des mesures dynamiques RF grand-signal du
transistor modélisé, nous n’avons pas pu valider le modéle pour tel type de mesures.
Cependant, nous avons effectué des simulations avec P'algorithme d’équilibrage-
harmonique (Harmonic-Balance) du logiciel ADS et ceci afin de montrer que le modele
non-lindaire élaboré converge et permet des résultats assez cohérents. Les figures 5.17-
5.18 présentent les évolutions simulées du gain, de la puissance a la fréquence
fondamentale (2 GHz) ainsi que la deuxiéme (4 GHz) et troisiéme harmonique (6 GHz) et
ceci pour le point de polarisation (V,, = 3 V, I, = 48 pA). La figure 5.19 présente

Iefficacité énergétique en puissance ajoutée simulée.
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Figure 5.17: Evolution du gain simulé du transistor en fonction de la puissance d’entrée

et ceci pour le point de polarisation (V. =3 V, I = 48 pA), (freq = 2GHz).
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troisiéme harmonique du transistor en fonction de la puissance d’entrée et ceci pour le

point de polarisation (V.. =3 V, I, = 48 pA)), ( freq = 2 GHz).
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Figure 5.19: Evolution simulée de I'efficacité énergétique en puissance ajoutée du
transistor en fonction de la puissance d’entrée et ceci pour le point de polarisation (Ve =

3V, I, =48 pA), ( freq = 2GHz).

5.6 Conelusions

L’implantation et la validation du modéle grand-signal électrothermique développé pour
le transistor HBT GalnP/GaAs ont été rapportées dans ce chapitre. L’ajustement de
certains des paramétres du modele ainsi que ’ajout de Ueffet Kirk ont ét€ indispensable
afin que le modele puisse reproduire convenablement les caractéristiques statiques (CC)
du transistor.

Un excellent accord est obtenu entre les différentes caract€ristiques statiques mesurées et
simulées par le modéle. La maniére de tenir compte de I’effet thermique dans le modéle a
permis de bien prédire le phénoméne d’auto-échauffement du transistor d’une fagon
simultanée pour les caractéristiques I-V,, 2 [, constant et les caractéristiques I~V 8 Vp,
constante.

Les résultats obtenus en régime de faibles signaux pour plusieurs conditions de
polarisation montrent un bon accord, sur toute la plage de fréquence étudiée, entre les

parameétres mesurés et ceux calculés par le modele grand-signal. L’ensemble de ces
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validations en régime petit-signal montre que le modele décrit correctement le
comportement du transistor en régime de fonctionnement linéaire. L’effet de la capacité
thermique C, sur les paramétres S simulés du transistor a été également illustré. Enfin, il
a été montré que le modele élaboré converge et permet de bien simuler les
caractéristiques RF grand-signal du transistor HBT, 2 savoir, Pefficacité énergétigue en
puissance ajoutée, la puissance de sortie 2 la fréquence fondamentale ainsi que les

harmoniques de second et de troisiéme ordre.



CHAPITRE VI
CONCLUSIONS ET

6.1 Conclusions

Un modéle non-linéaire électrothermique du transistor bipolaire & hétérojonction (HBT)
pour la CAO des circuits, ainsi que des méthodes d’extractions analytiques et directes des
différents parametres de ce modele, ont été développés. Ce modele, validé en régime
linéaire et non-linéaire, tient compte de I’auto-échauffement du composant ainsi que des
mécanismes de variation thermique des parametres €lectriques adaptés au transistor HBT.
Ces mécanismes sont les principales carences des modeles électriques standard

développés pour le transistor bipolaire classique (BJT).

Dans le deuxiéme chapitre, nous avons rappelé les principaux avantages du transistor

HBT par rapport aux autres transistors hyperfréquences.

Dans le troisiéme chapitre, nous avons effectué une synthese des travaux récents
consacrés & D'extraction des schémas équivalents linéaires du HBT. Cette synthése a
permis le choix de la topologie en Il qui découle de la lin€arisation du modéle non-
linéaire Gummel-Poon modifié. Pour déterminer les paraméires électriques extrinséques
du modéle du transistor HBT, nous avons développé une nouvelle technique précise pour
déflaquer D'effet des éléments parasites des mesures sous-pointe des transistors
caractérisés. Cette technique tient compte d’une fagon systématique des éléments
parasites entourant le transistor. Ces éléments parasites sont mod€lisés par un réseau 2a
quatre ports au lieu d’un circuit équivalent d’éiéments localisés. Nous avons dérivé des
expressions d’équations exactes pour déflaquer ce réseau d’éléments parasites. Pour

déterminer les parametres électriques intrinséques du modeéle du transistor HBT, nous

avons élaboré une nouvelle méthode originale, précise et large bande. Cette méthode
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différe des méthodes précédentes par I'extraction des parametres du circuit équivalent
sans avoir recours aux procédures d’optimisation ni a utilisation des mesures des
structures spéciales du masgue du transistor. Le principal avantage de cette méthode est
qu’un ensemble unique de paramétres intrinséques est extrait a partir des parametres S sur
toute 1a bande des fréquences des mesures. La procédure d’extraction utilise un ensemble
d’équations dérivées sans approximations. Une validation expérimentale de la méthode
proposée est effectuée sur deux types de transistors GalnP/GaAs HBT de dimensions
2x25 um’ et 2x10 pm?. Une excellente concordance est obtenue entre les paramétres S
mesurés et ceux simulés par le modele petit-signal et ceci sur toute la bande des

fréquences 1-30 GHz.

Dans le quatriéme chapitre, nous avons présenté une revue bibliographique des différents
types de modeles grand-signal des transistors HBTs. Cette revue nous a permis de dresser
les avantages que présentent les modeles semi-physiques issus du modele Gummel-Poon
standard comparés aux autres types de modeles. Ainsi, nous avons propos€ une topologie
du modele électrique non-linéaire du HBT issue de plusieurs modifications du modéle
Gumme-Poon. Ce nouveau modele tient compte de I’auto-échauffement du transistor en
associant au modele électrique un modele thermique simple qui calcule la température de
jonction de ce composant a partir de la puissance dissipée et d’une impédance thermique

non-linéaire.

Concernant ’élaboration du modele statique, nous avons présenté un nouvel algorithme
pour la détermination, d’une fagon unmique et précise, des facteurs d’idéalité et des
courants de saturation des différentes diodes utilisées dans le modele. Nous avons
également présenté une nouvelle procédure pour I’extraction systématique des paraméires
Ry, (résistance thermique) et Cy, (capacité thermique) du circuit thermique. La résistance
thermique exfraite Ry, n’est pas une constante mais plut6t elle varie d’une facon linéaire
avec la puissance dissipée dans le transistor. Les coefficients des termes implantant

Ieffet thermique dans le modele sont également déterminés d’une fagon précise. En
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outre, "effet thermique a été€ inclus dans les différentes sources de courant du modéle
grand-signal en modes directe et inverse. Nous avons validé de facons indépendantes les
différentes composantes du modele statique €laboré pour un transistor HBT GalnP/GaAs
2x25_B g,a,mz en configuration émetteur commun. Un bon accord est ainsi obtenu entre les

mesures et les simulations.

La procédure d’extraction directe des parametres du modele petit-signal du transistor
HBT que nous avons développée dans le troisi¢me chapitre, nous a permis de valider les
relations que nous avons proposée pour décrire les évolutions non-lin€aires des

parametres intrinséques du modele du HBT en fonction des parametres de polarisation.

Dans le cinquieme chapitre, nous avons présenté 'implantation et la validation du
modgle non-linéaire développé. L’interaction entre les modeles électrique et thermique a
pu étre implantée dans le logiciel ADS en transformant la température en une quatriéme
électrode de commande du transistor au méme titre que les électrodes de base, du
collecteur et d’émetteur. Le simulateur ajuste ’ensemble des entrées pour converger vers
une solution qui satisfait D'ensemble des équations électriques décrivant le
fonctionnement du transistor HBT. Par ailleurs, un ajustement de certains parametres de
ce modele a été nécessaire afin que ce dernier puisse bien concorder les différentes
caractéristiques statiques mesurées du transistor. En outre, la détermination précise de la
capacité thermique Cy a €€ nécessaire afin que le modele puisse bien concorder les
parametres S mesurés du transistor pour différents points de polarisation et sur toute de

bande de fréquence utile.

Afin de vérifier la convergence et le bon fonctionnent du modele développé, nous avons
effectué des simulations des performances de ce dernier en terme de puissance de sortie &
la fréguence fondamentale et aux deuxiéme et troisiéme harmoniques ainsi que le

rendement en puissance ajoutée.
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Recommandations pour les travaux futurs

Bien que des progrés appréciables dans la modélisation des transistors HBTs sont

effectués dans ce travail, il reste encore des aspects dans ce projet de recherche qui

demandent des études supplémentaires. Dans ce qui suit, nous présentons des exemples

de ces aspects :

L]

[ ]

Afin que le modéle non-linéaire puisse bien reproduire les performances du transistor
dans les régions de saturation, il sera intéressant d’étudier et d’implanter D'effet
d’avalanche dans le modele élaboré. Afin d’étudier séparément les phénomenes
d’avalanche et d’auto-échauffement, des mesures des caractéristiques du transistor en

mode pulsé sont ainsi indispensables.

Utilisation des différentes méthodes d’extractions développées pour la modélisation
des transistors HBTs multi-cellules. Ainsi, la méthode de déflaguer la structure
métallique du transistor sera d’une grande utilité vu le nombre élevé

d’interconnexions que présente tel type de transistors.

La validation en régime statique du modele non-linéaire que nous avons €élaboré a
nécessité 1’ajustement manuel de certains parametres. L’ajustement de ces parameétres
sera plus rigoureux s’il est effectué moyennant une procédure automatique
programmeée. L’implantation d’une telle procédure nécessitera I’étude d’éventuelles

corrélations entre les différents parameétres du modele.

L’implantation du modgle non-linéaire dans les logiciels de CAO sous forme d’un
SDD (Symbolically Defined Device) n’est pas adéquate pour simuler des transistors
multi-cellules. Une alternative rigoureuse sera d’implanter le modéle sous forme

compilée.
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e I’ajout des composantes modélisant 'effet du bruit dans le transistor rendra le

modele non-linéaire plus complet.
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An Accurate On-Wafer Deembedding Technique
With Application to HBT Devices
Characterization

Sami Bousnina, Siudent Member, IEEE, Chris Falt, Pierre Mandeville, Member, IEEE,
Ammar B. Kouki, Member, IEEE, and Fadhel M. Ghannouchi, Senior Member, IEEE

Abstract—An accurate deernbedding technique for on-wafer
measurements of an active device’s S-parameter is presented in
this paper. This deembedding technigue accounts in 2 systematic
way for effect of all parasitic clements surrounding the device.
These parasitic elements are modeled as a four-port petwork.
Closed-form equations are derived for deembedding purposes of
this four-pert network. The proposed deembedding techoique was
used ‘to extract small-signal model parameters of a 2 X 25 pm
emitter GaIlnP/GaAs hetergjunction bipolar transistor device,
and excellent agr between ed and model-simnlated
S-parameter was obtained up to 30 GHs.

Index Terms—Device characterization, four-port network, mi-
crowave on-wafer measurements, 5-parameter deembedding.

1. INTRODUCTION

OR THE development of microwave circuit applications

using heterojunction bipolar transistor (HBT)  devices,
it#is essential to use an .accurate HBT’s equivalett-circuit
model: to simulate circuit performances at microwave and
millimeter-wave frequencies. The first stage of the modeling
process is to deembed intrinsic device response from parasitic
network associated with the on-wafer measurement environ-
ment. The normal approach is by means of a short, an open,
a load, and a through test structures to characterize the device
interconnects. This means that each device with a specific ge-
ometry and size will require an appropriate test structure to be
fabricated [1]. which is not usually possible in practice because
of wafer area consumption. In addition, each device has to be
measured with an appropriate calibration of the network ana-
Tyzer. This further complicates the measurements for antomated
parameter extraction and affects speed of menitoring process.
In practice, it is impossible to measure the S-parameter by
putting the probes directly on the terminals of the intrinsic part
of the device (see reference planes 3 and 4 in Fig. 1). This is
due to smaller surface of these terminals compared to the probe
size and to the fact that these terminals are not aligned with the
probe tips. Furthermore, measuring the device with the probe
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tips so close can result in an extra coupling and leakage effects
that influence accuracy of the measurements and extraction of
the device’s model parameters. It is well known that a more
complete equivalent circuit for parasitics is necessary for acca-
rate HBT device modeling at high frequencies. In addition, the
parasitics of the equivalent-circuit model should also be easy
to extract, which is not usually the case, and, in many cases,
supplementary measurements have to be performed at specific
bias conditions: reverse/forward-bias measurements [2}, [3].

This paper presents an accurate deembedding technique suit-
able for quick evaluation of the device properties. In this tech-
nique, the parasitic elements swrrounding the device are taken
to be a generic four-port network without any need to model
them with an equivalent circuit, as usually done in the previous
techniques. These parasitic elements are then deembedded ana-
Iytically using a derived closed-form equations.

This paper is organmized as follows. In Section i, the pro-
cedure of deembedding the parasitic four-port network is pre-
sented. Section III then reports an experimental validation on
HBT devices of the deembedding technique. Conclusions are
given in Section IV.

II. DEEMBEDDING METHOD

The proposed deembedding method is outhined in the fol-

lowing three steps.

Step 1} Firstly, the measurement system has to be calibrated,
defining reference planes for the S-parameter mea-
surements at the end of the open pads (reference
planes 1 and 2 in Fig. 1) using a standard calibration
technique {i.e., short-open-load-through (SOLT)L

Step 2) Secondly, the measured data needs to be deem-
bedded to bring the reference planes at the intrinsic
device terminals (reference planes 3 and 4 in Fig. 1).
The network to be deembedded from the measured
data is provided in the form of a four-port 5-param-
eter network modeled with an electromagnetic (EM)
simulator where deteils about the device layount are
supplied by the user. This four-port network in
relation with the device model is represented in
Fig. 2.

Step 3) Finally, the simulated four-port network is
then deembedded analytically using a derived
closed-form equations since the topology of the
metalwork connected with the intrinsic device is

0018-5480/02517.00 © 2002 1EEE
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Fig. 1. Layoutof a2 x 25 pm?® HBT device and the reference planes of EM simulation and SOLT calibration.
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Fig. 2. k ic of the four-port passive bedded with the HBT device.

not a standard topology (cascade, series, parallel). The Z%-parameters of the active device at reference planes 3
These equations are determined as follows. and 4 (see Fig. 1) are defined by the following equations:

The Z€-parameters of the active device at reference planes 1

and 2 (see Fig. 1) are determined from the corresponding mea-

sured S-parameters. These Z& parameters are defined as fol-

lows:

M @

Vo= 281 + 280,

{va =Z8hL + 251,
Vi = ZE(— L) + ZB(~1.).

{ Vi = ZR(—h) + ZB(~1s)




166

IEEE TRANSACTIONS ON MICROWAVE THEORY AND TECHMQUES, VGL. 50, NO. 2, FEBRUARY 2002

The ZF-paraneters of the four-pert network are defined by the

; Arions: Siandiote the pazasitic four-post Mensurs the device overall
following equations: nerwesk and gererate i two-pert impadancs matrix Z°
impacance ZF

Vi = Zhh + 251 + 251 + 2L

f . , ) &)}

= Zh I+ 250 + ZE T, 4+ ZE 1
Vs fl - a7 slst * @) Bxecue the de-ombedding
Vi = Z0 0+ 251, + 251+ ZL 1. sicns

From (1) and (3), we get

Ly _ 4 (15 <
(5)=2(2) © .

. De-cmbodded data of the
with triic devics &

. -1
zf -2l 2h-2h zhy 2
Z5 -7 25 - Zh zh Z4 |

Fig. 3. Schematic diagram of the deembedding procedure.

From (4) and (5), we get

Ve _ (B-A+C)- I3 © s
v, 1 .
with
z§  Z5
5= ol
LZ-u Zy
and

zf Zi
o= { 73 ﬂ .
Ziz Zia
By equalizing (6) to (2), one can determine the Z-parameter ma- 3
trix of the active device at reference planes 3 and 4 (see Fig. 1) 11
as follows:
[Z{i Z5

=—(B-A+0)

Fg. 4. M d (—) and deembedded (+) S-p of a2 x 25 pm?
HBT from 40 MHz to 30 GHz.

o0 =zl (2§ +2L) 2+ (25 - 25) 24
17 et Denom

(28 - 2fyz2h + (28 + 2L) 24

25 + 25y 2l + (28 - 2h) 2L
Denom

28 -2t (<

—zk o (28 2528 +(—z8 + zh) 24 s
( Do 33 __4{2(( 21 1) 41e ( 11 n) 2 “Ziz
Denom
20 - 7P( ~ 28, + Z5) 20 +(25 - Zh) 224) with
12 = 43 Deno > PRS
Hom Denom = - 28 28, + 28 25, + 28,28, - 27,25,

(2§ ~ 25V 2T, +(-28 + Z])) 12”4 .
Denom.

+2528 — 2525 - z2178 + 2524,

A

-z5 s

\.

( A schematic diagram resnming the deembedding procedure is
o0 ( -Z5 + 222}213 T(Zlcz Z{;}Zﬁ;) presented in Fig. 3

Zh =-7Z§
Denom Til. EXPERIMENTAL V ALIDATION

el
(Z21 B+ (-20 +2() 25 ‘) zr Several 2 x 25 pm® GalnP/GaAs HBT devices were mea-
J sured, and deembedding results are presented. The measure-

Denom
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Collestor

Fig. 5. Small-signal equivalent circuit of the GalnP/GaAs HBT.

@soysz 304512

Si1

Fig. 6. M d (—) and model lated (4-) S-p of a2 % 25 pm?

HBT from 40 MHz to 30 GHz.

ments were performed with a microwave probing system and
a vector network analyzer (VNA) over the frequency range of
40 MHz to 30 GHz. Fig. 4 displays the measured S-parameters
of the common-emitter HBT for the bias condition (7, = 10 mA,
Voo = 2V, Iy = 50 pA) and the corresponding deembedded
S-parameters. The measurements show that the parasitics have
both capacitive and inductive effects on S;; and Szs. 51 shows
a capacitive behavior up to 30 GHz due to the refatively high
value of base—emitter capacitance (Ci..), and the inductive par-
asitic is responsible for the extra rotation in the raw data as the
frequency increases. 539 also shows a smaller collector capaci-
tance. Syy is smaller in magnitude and Syq has 2 smaller phase
rotation. The significance of being able to deembed a four-port
network is being able to account for the comon ferms between
the base and collector interconnects, i.¢., the emitter inductances
or elements that contribute to S and S43. The simulation of &
2 x 25 pm emitter HBT transistor interconnects had |So| and
|543] equal to 26 dB at 30 GHz.

.
3
X}

TABLE 1
EXTRACTED PARAMETER VALUES OF THE SMALL-SIGNAL HBT MODEL
J. =10mA V.. =2V, I, =350 uA)

P Esxtracted vadues
B ¢ 15
R (@) 3
R £ i1
B B 7.5
C, () 27
G, () 215
G o5 149
Ry, €D 363
T(ps) 048
G (§ie) 839

This deembedding method was also used in the extraction of
the tested small-signal HBT devices where the infrinsic parame-
ters of the model (Fig. 5) were determined by optimization using
the HP Microwave Design System (HP MDS). Several trials
were carried out in order to apply the same optimization rou-
tine to the measured data by vsing the same equivalent circuit
and without deembedding the parasitic structure, but it was not
possible to fit the measured S-parameters fully up to 30 GHz.
This shows the necessity of taking into account the parasitic pa-
rameters when extracting the device small-signal model.

Fig. 6 presents the calculated and measured S-parameters
after deembedding the passive structure surrounding the device.
The extracted parameter values are listed in Table 1. The ex-
cellent agreement of the fitted S-parameters from 40 MHz up
to 30 GHz without taking into account any parasitic elements
proves the validity and the accuracy of the new deembedding
procedure. The residual error quantifying the accuracy of the
data fitting was less then 1%. This residual error is defined ac-
cording to the following function:

o 2 X spU) - SEU)]
lEl=25 2 X T (S

where N is the number of considered frequency points, S7(fx.)
is the measured 5-parameter at the frequency fx, and S5 (fx)
is the calculated corresponding S-parameter coefficient derived

from extracted values of the model parameters.

IV. CONCLUSIONS

An accurate deembedding procedure for on-wafer high-fre-
quency measurements has been developed and implemented.
This procedure provides a systematic way to analytically
deembed the parasitic elements surrounding the device in-
cluding common elements between its input and output ports.
This procedure uses a standard SOLT calibration technique to
bring the measurement reference planes to the intrinsic device
terminals, an EM sinmulation that allows the determination of
the S-parameters of the. parasitic four-port structure, and 2
closed-form equations to deembed the metalwork between the
external and internal reference planes are used. The excellent
agreement between deembedded-measured and model-fitted
S-parameter up to 30 GHz of 2 2 % 25 ym emitter GalnP/GaAs
HBT device proves the validity and accuracy of the proposed
technigue.
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Direct Parameter-Extraction Method for HBT
Small-Signal Model

Sami Bousnina, Student Member, IEEE, Pierre Mandeville, Member, IEEE, Amwmar B. Kouki, Member, IEEE,
Robert Surridge, and Fadhel M. Ghannouchi, Senior Member, IEEE

Abstract—An accurate and broad-band method for the direct
extraction of beterajunction bipolar transistor (B T) small-signal
mode! parameters is presented in this paper. This method differs
from previous ones by extracting the eguivalent-cireuit parameters
without using special test structures or global numerical optinsiza-
tion techniq Themain ad ge of this methed is thata
and physically meaningful set of intrinsic parameters is extracted
from the measured S-parameters for the whole frequency range
of operation. The extraction procedure uses a set of closed-form
expressions derived without any approximation. An equivalent ¢ir-
cuit for the HB T uader a forward-bias cendition is proposed for ex-
traction of access resistances and parasitic inductances. Ap experi-
mental validation on a GalnP/GaAs HBT deviee witha 2 % 25 um
emitter was carried out, and excellent results were obtained up fo
30 GHz. The calculated data-fitting residual error for three dif-
ferent bias points over 1-30 GHz was less then 2%.

Index Terms-——Bredd-band perameter-extraction = methed,
closedl-forin expressions, heterojunction bipolar transistors.

1. INTRODUCTION

OR THE development of microwave circuits using hetero-

junction bipolar transistors (HBTSs), it is essential to use
an accurate HBT equivalent-circuit model for simulating cir-
cuit performances. The properties of this model should satisfy
the following criteria: 1) the topology of the equivalent cir-
cuit model has to be selected by considering the device elec-
trical response and 2) the model parameters-extraction proce-
dure should be efficient and systematic.

Several papers have reported HBT small-signal equiva-
leat-circuit parameter-extraction methods. Most of them are
based on numerical optimization routines aiming the best fit of
the model-calculated S-parameters to the measured ones. How-
ever, the resulting parameter values might be nonphysical and
most of the time depend on the of initial-guess values. In order
to ovoid this problem, several authors have proposed some ana-
Iytical or semianalytical parameter extraction techniques. Costa
et al. described in {1] a direct parameter-extraction technique,
where special test structures were designed and measured
for the caiculation of the parasitic parameters. The frequency
dependency of the equivalent-circuit model parametess was dis-
cussed in 2], allowing a direct extraction of certain parameters.
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de M

The remaining parameters (Rye, Che, Re, and L.) are extracted
using numerical optimization, An alternative approach for
small-signal modeling of HBTs was alsc proposed in {31,
where certain assumptions and optimization steps were used.
Another direct extraction procedure for HBTs was developed
in [4], where the effect of pad capacitances was neglected and
the measured S-parameter under open-collector bias conditions
were utilized to determine the extrinsic parameters. Recently,
an approach combining analytical and optimization routines
for parameter-extraction purposes was reported in [5], in which
dc and multiblas RF measurements are used in conjunction
with a conditioned impedance-block optimization approach.
Finally, Li et al.have proposed in [6] a parameter-extraction
approach that combines. analytical and empirical-optimization
procedures. In this approach, the derived circuit equations
are simplified by neglecting some terms depending on the
frequency range (low-middle-high frequencies) where the
model parameters are extracted.

Most of these techniques were based on the use of device’s
frequency behavior, but some assumptions and approximations
are made in order to derive the equivalent-circuit equations. This
introduces an uncertainty in the obtained parameter values de-
pending on the accuracy and validity of the assumptions. In
practice, and due to the diversity of the process technology and
device geometry, these assumptions and approximations need
to be modified and adjusted for different processes and devices.
n order to design both analog and digital applications, an accu-
rate and systematic extraction technique is essential to precisely
model the device performarnice from de to millimeter-wave fre-
quencies [7}.

Based on [8], this paper presents the essence with details of
the HBT small-signal model extraction technique. This paper
is organized as follows. In Section II, the methodology of de-
riving closed-form equations describing the intrinsic part of the
device equivalent circoit is presented. Section IH then discusses
the basic procedure for extracting the small-signal element pa-
rameters. Section IV gives the extraction results and discussion.
Conclusions are presented in Section V.

II. THEORETICAL ANALYSIS

The HBT small-signal equivalent circuit is shown in Fig. 1.
This circuit is divided into two parts, i.¢., the outer part contains
the extrinsic elerents, considered as bias-independent, and the
inmer part {in the dashed box) contains the intrinsic clements,
which are supposed to be bias dependent.

In order to facilitate the exntraction of the intrinsic parameters,
we compact the intrinsic part of the device equivalent circuit

0018-9480/02$17.00 © 2002 IEER
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Collector

= Cbep

Fig. 1. ‘Small-signal equivalent circait of the GalnP/GaAs HBT.

shown in Fig. 2 using the well-known T" « I transformations
shown in detail in Fig. 3. The final circuit is shown in Fig. 4.
Since the intrinsic device exhibits a IT topology, it is conve-
nient to use the admittance (Y7 parameters to characterize its
electrical proprieties. These parameters are defined as follows:

Zy + 2y
7 —
n= e (¢}
1
N o
12 7 &)
N Zs+ Z3
YQQ—Z4.Z3 +X {3
Zy 1
=X = e e, 4
Yo=X %7 4
With X = B - G, - exp(—jwr),
Zy = Ry
g 1
5= JwC,
P Ry
& T4 TRy G
1
Zéc JLJC-W
Do
Zl ——Z—B
Dy
Zy Zo
Dy
Zy = Z.
.Z')Zbc
7, L2
‘T Tt

Dy =Z Zp+Zplie+ Zadc

Fig. 2. Intrinsic part of the HBT small-sigaal model.

o
Bz

B=gs
Ih=Zet Tt 2e DyaZiZerlo 2ot ZaZe

Fig.3. Application of the T" ++ II trapsformations to the HBT device inttinsic
equivalent circuit.

and
(2122,

B= .
(Zg)2Z1 Zy + (Zg)ZZQZ1 + (Zl)ZZ;g,ZQ

HI. SMALL-SIGNAL MODEL PARAMETER EXTRACTION
A. Extraction of Parasitic Elements

The first step in determining the equivalent-circuit elements
is the accurate extraction of extrinsic element values. Some of
the pad capacitances, pad inductances, and contact resistances
are relatively small, but have significant influence on the ex-
traction of the intrinsic elements. Thus, their values have to be
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Fig. 4. Compacied equivalent circuit of the intrinsic HBT small-signai model.

Emitter

Fig. 5. Equivalent circuit of the HBT device at open-collector bias condition.
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Fig. 6. Evolution of the total base resistance from real{Zy; — Zig) 25 2
function of the curreat [, freq = 1.6 GHz.
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Fig. 7. Plot of real(Z,2), real{Zy.), and real{Zzz ~ Zz:) versus 1/1,,
freq = 1.6 GHz.
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Fig. 8. Evolution of the imaginary part of the Z-parameters versus w when
the device is forward biased (I, = 60 ma).

determined with great accuracy. As veported in {9], the extrac-
tion of parasitic elements is made by biasing the device first in
forward operation (high current 7)) in order to extract the par-
asitic resistances (R., R., R;) and inductances (D¢, L., Lp).
The device is then biased in the cutoff operation mode a second
time, thus permitting the extraction of the parasitic capacitances
(Creps Coeps Coep)-

E. Extraction of Parasitic Inductances and Access Resistances

These parameters are determined from open-collector bias
condition {4], where the base—collector and base-emitter junc-
tions are in such forward condition that the collector current is
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Fig. 9. Equivalent circuit of the biased HBT device.
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Fig. 10. Evolution of the imaginary past of the Y -parameters versus w when
the device is raverse biased (Vi,e = —3 V).

cancelled out. At high base current densities, the base—emitter
and base—collector junctions capacitances have low impedances
and low junction dynamic resistances short them. That is why
the imaginary parts of Z-parameters of the equivalent circnit are
dominated by the parasitic inductances of the device. In such an
operation mode, the HBT equivalent circuit is shown in Fig. 5.
This circuit is more valid than that used in [9] since it is not per-
fectly symmetric, more physical, and illustrates how to calculate
with detail the different parameter values.

The Z-parameters of this circuit are defined by the following
equations:

Fie ]
= R bRy e - L, {5
Zyy = Rypotat+ +1+Gmo R (Ly+L,) (5)
Fye .
7o = P ks SRR HP TP ¢
A R‘+1+G,,,0 R +jw Le 6y

i

§

i

§

Cavacitances {F]
z

i

Fig- 11, ion of the d capaci (Co 4+ Cue 4 Chrop) (Che +
Chep), and (C.. ) versus the expression (1 — (Vie/V21)) ™75,
8.83 T T T
*
8.025 k

0.82

0815

(Z17Z3)

.01

0.005

5 3 . i
] 5 10" 110" 1519 240"
W frad]

Fig. 12. Plot of irn(Z1/Zy) versus w for the caleulation of Ry C. (Vee =
2V, I, = 10 mA, I, = 50 pA).

Ry .
Zyy = Re+ (1~ Gno - R - m-FJW'Ls 14
Hoe L By,
oy o= Byt Rt e {1 o-(LotLe
Z22 m+R‘+l+Gmo-R¢,€ ( +R¢5/+JU (Lot Le)

@
where iy, and By, are dynamic resistances of the base~emitter
and base—~collector junctions, respectively, and their expressions
are given as follows:

_ KT
Bye = o &)
Ny T
By = 2222 (10)
lbe

Gmo is the de transconductance and fypop 18 the total base
resistance, which depends on the injected forward base current
Iy.

The exirinsic resistances are determined at low frequency
from the real parts of the calculated Z-parameter as follows:

real(Z11 — Z12) = Rovotal (11
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At high base curent densities I, the total base resistance
Ryrort tends asymptotically to the access base resistance Ry,
as shown in Fig. 6. Also at these high current densities, Ry,
and Ry, became very small (Hy. ~ 0, By, = 1) and the real
part of Zyz, Zn1, and Z32 — £y increase linearly as a2 function
of 1/I;, as shown in Fig. 7. The extrapolated intercepts at the
ordinate (J = oo} of these lines give the value of B, and R..

8008 T T 7

LR

2.801

2 5 1" (RT3 4.5 18" 216"
W {rad]
Fig. 15. Plot of wC,,. versus w (Ve =2V, 1. = 10 mA, L = 50 pA).
8 10® . T T
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7 16®
& 1% 1
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2
& 810" E
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214%
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3 . L .
] 510" 145" 1.5 0" 21"
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Fig. 16. Plot of wG 0 versus w (V,, = 2V, [, = 10 mA, [y = 50 pA).

Fig. 7 shows also that the values of . extracted from the
expressions of real(Z12) and real{ Zs ) are roughly the same,
and the existent discrepancy between the evolution of these two
expressions versus 1/7, is explained by the fact the device at
the considered bias condition is not perfectly symmetric as pre-
dicted by (6) and {7). For the parasitic inductances Ly, L., and
L., using (5)—(8)., one can easily get their values from the imag-
inary parts of Zy; — Zya, Zyo, and Zyp — Zyy, respectively
(Fig. 8).

C. Extraction of Parasitic Capacitances

The pad capacitances can be extracted or estimated from the
HBT under cutoff operation [9]. Under such conditions, the
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Fig. 17. Plotof wr versusw (Ve = 2V, [, = 10 mA, [, = 50 pA).

Fig. 18. M d (=) and del g (—x—) S-p of a
2 %25 um® HBT device (1-30GHz, V., =2 V, I, = T0mA, I} == 50 pA).

HBT equivalent circunit of Fig. 1 is reduced to capacitance el-
ements only, and can be represented by the circuit shown in
Fig. 0.
From the Y-parameters of this circuit, we get
W {Chep + Cre) =imag(¥iy + Y1) (14
1w (Coep + Coe + C,) = inag(¥Yor + Yi2) 15
w - {Crep) = —imag(¥1q). (16)
Fig. 10 shows the evolution of the ¥ -parameters of this cir-
cuit as a function of the frequency. In the above equations, the
parameters Chep, Coop, and Coep are considered to be bias in-
dependent, while Gy, and Gy, + C;; (total base~collector junc-
tion capacitance) are bias-dependent elements. The ouiput ca-
pacitance ., calculated from (16) keeps a constant value of
23.3 {F with varying the applied base voltage.
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Fig. 19. Measured {~) and model-calculated (—z—) S-parameter of a
2 X 25 pum® HBT device (1-30 GHz, V., = 3V, I, = 5 mA, I, = 50 pA).

Fig. 20. Measured (—) and modsl-calculated (~x—) S-parameter of a
2 % 25 pm® HBT device (1-30 GHz, V.. =3V, I, = 1 mA, I, = 6 pA).

Both the base—emitter and base—coflector junction capaci-
tances can be described by the following well-known expres-
sion:

Cio

(%)
Vis

The extraction of the parasitic capacitances Chep avd Cyo, are
carried out by fitting {Che + Chep) and (Ce + Che + Chep)
to the expression {1 — {Vj./V4:)~™, and this can be done by
varying iteratively the parameters vakues of m; and V}; until the
sesulting curve is a straight line. Thus, the extrapolated inter-
cepts at the ordinate of these lines give the values of parasitic
capacitance.

As shown in Fig. 11, the obtained vatues of Cygp and Gy
are 82.9 and 14.5 {F, respectively. However, in the reality, and
as mentioned in [ 3], it is difficult to distinguish between these

;= an
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TABLE 1
HBT SMALL-SIGNAL MODEL PARAMETER VALUES FOR THE EXTRACTED
Bias POINTS

Vo=2¥, Ve =3V, Vee=3¥,
1= 10maA, L=5mé, L=1md,
L=50uA 5265 uh L=6pn
Ll 25 2 25
L lpHl 35 35 35
L 1pH] 58 58 58
Coo IF) 233 233 33
B0 15 153 153
Rl 32 32 32
&I 11 13 11
Rol] 7.25 78 741
Recld 565 1078 4766
G 185 1765 0
Co I 26 734 2.1
Cae (PP 145 0.9%2 038
¥ ps] 13 21 32
Guy 51} 038 o1 0035
TABLE H
RESIDUAL DATA-FITTING ERROR FOR THE EXTRACTED BIAS POINTS
VST e, V=,
4=10ma, L=5mh L5 1mA
Bias point L=sapa 1, =265 pA. f=dpA
Residus error 17% 13% 18%

parasitic capecitances and their corresponding junction capac-
itdnces. That is why, in this extraction procedure, their values
were fixed to be zero, and if their presence exists, it will be sup-
posed to be absorbed by the junction capacitances.

D. Extraction of Intrinsic Elements

The calculated extrinsic parameters are then used to deembed
the measured S-parameter of the device and deduce the intrinsic
Y -parameters defined by (1)-(4). We then calculate the param-
eters Z; (¢ = 1,3, 4) and X using the following equations:

i

P — i
Z; Vv (18)
1
Zg = —E {19
¥; Y
Zs 2+ Y 0)

T (¥ 4+ Y12) - (Yar + Yi2)

- (V11 + Yi2) - (Yoo + Y12) |

X =Yn- Yo +¥Yu -r?":z-
At this stage, the inirinsic parameters can be determined analyt-
ically for each bias point as follows.

2n

o Ry, = {(m KT/qly), where my, is the ideality factor of
the base—emitier junction.

e wByC, = im(Z1/Z3). The value of By, C. is then calcu-
Iated from the slope of this expression when plotted versus
the angular frequency w, as shown in Fig. 12.

°

Ay (RyewCie — wFBiuCe)
14 (wCszﬁ,g)z '
This relation represents a second-degree equation as a

function of w(, and it has one meaningful solution as
follows:

m{Z) = —

we
_ ~RL — /Ry —4(im(Z4) —~wRuC: Ry, ) - im(Z1 )Ry,
= Bhn{ Z2) 7, ‘
The other solution is usually nonphysical or negative. The
value of Oy, is then calculated from the slope of this ex-
pression when plotted versus w, as shown in Fig. 13.
= From the real part of Z;, we get

whly,
w (reaJ(Zl)- (1 ‘}—(waERbe)z) — Ry —R[,z,CcRg‘ECang)
= (FCLIE) ‘
The value of Ry is calculated from the slope of this ex-
pression when plotted versus w, as shown in Fig. 14.
Kuowing the previonsly calculated values of Ry, C:, Che,
and Ry, one can calculate the parameters Z, and B, and then
calculate the value of G, 7, and Gy from the slopes of their
corresponding expressions

—im (£>
- B
X

real (—§>

-y oy (e (2)) + (n(3))

Figs. 1517 show the calculated value of C.., 7, and Go,p-

w-T =ty

IV: RESULTS AND DISCUSSION

In order to validate and to assess the accuracy of the pro-
posed extraction technique, we investigated several 2 x 23 um?
GaInP/GaAs common emitter HBT devices. The measurements
were performed with a microwave probing system and a vector
network analyzer (VNA) over the frequency range 1-30 GHz.
Figs. 18-20 show a comparison between the measured and cal-
culated S-parameters for the bias points (V. = 2V, I, =
10 mA, and I, = 50 pA), (Vee = 3V, I, = 5 mA, and
Iy = 50 pA), and (Voo = 3V, I, = 1 mA, and I = 6 pA)
corresponding, respectively, to the operation classes A, AB, and
B. Table 1 gives the small-signal model parameter’s values for
the extracted bias points. An excellent agreement over the whole
frequency range was obtained. Table II gives the values of the
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residual error guantifying the accuracy of the proposed extrac-
tion method accordingly to the fnllowing defined error function:

L1 & & Ispis) - spt)]
= 2 s (S )

i, j=1 k=1

where /¥ is the number of considered frequency points, .SI;‘( fa)
is the measured S-parameter at the frequency fi, and S5{fi)
is the calculated corresponding S-parameter coefficient derived

from extracted values of the model parameters.

V. CONCLUSIONS

A new analytical and accurate method for extracting the HBT
small-signal model parameters has been presented. The extrac-
tion procedure allows for direct and fast calculation of a unique
physically meaningful set of intrinsic parameters for the whole
frequency range of operation. The presented extraction proce-
dure can be easily implemented for automatic device charac-
terization and process monitoring. The excellent agreement be-
tween the measured and the model-calculated S-parameter of a
2 x 25 um emitter HBT device has proven the accuracy of the
proposed extraction method.
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Abstrace—This paper presemts an efficient and systematic
parameters extraction method of HBY temperature-dependent dc
medel, suitable for monitoring of device/process development. ARl
the parameters of the ‘model current-sources, including self-
heating ‘parameters, are extracted using 2 developed simple
algorithm based on a set of algebraic nonlinear equations, New
expression for accurate modeling of bias depend of model
intrinsic base resistance has been derived. A reliable procedure
was developed for determining HBT thermal resistance, which
requires only forward Gummel data at differemt ambient
temperatures and different collector-emitter bias voltages. The
determined thermal resistance has shown a linear dependence on
the dissipated pewer. The medeling methodology was successfully
applied to predict accurately the dec characteristics of an 2x25
e’ InGaP/GaAs HBT device.

Index Terms—Heterojunction bipelar transistor, equivalent
circuit, parameter extraction, dc model, seli-heating effect,
icend device modeling

1. INTRODUCTION

eterojunction  bipolar gansistors  (HBT’s)  have

demonstrated high-power output densities ai microwave
frequencies and are increasingly being utilized for design of
RF circuits such as power amplifiers, oscillators, and mixers
[1}. Thus, an accurate large-signal model for HBT devices is
of great importance in design of such circuit especially when
the transistor is operated in nonlinear regimes. Existing bipolar
transistor models used in most commercial circuit simulators,
which are based on the Gummel-Poon model, do not take
account for several effects important for the prediction of de
performance of HBTs. For example, the self-heating effect is
omitted, which has been recognized as an important factor in
determining HBT operations at high power dissipation.
Although the temperature sensitivity of transistor parameters is
significant for all types of power transistors, it is particularly
important for the HBT with its relatively poor thermal
conductivity. Efforts have been made to include this effect in
HBT dc equivalent circuit models {2]-[7], and close
agreements with measured data have been obtained for -V,
characteristics under constant I, bias conditions. However, this

does not ensure that the thermal models are correct under all
operation conditions, for example, modeled I-V characteristics
under constani ¥}, bias conditions are ofien not been in
agreement with measured values. Besides the self-heating
effect, several other effects have not been included in HBT
equivalent circuit models - such as bias-dependence of the
intrinsic base resistance, Kirk effect, and dependence of the
thermal resistance on dissipated power. Omitting these effects
form HBT models can result in large discrepancies between
modeled and measured de data. Thus, for accurate CAD-based
microwave circuit design, there is a need for a unified HBT dc
circuit model with incorporated appropriate formulations
accounting for the mentioned effects. Furthermore, the dc
model extraction process is as important as the dc model
topology and formulations. This is because the end-user of a2
model must know how to extract the parameters of that model.
Several researchers have worked extensively in the dc
modeling of HBT devices, and different model topologies with
corresponding parameters extraction methodologies were
proposed in the literature [2}-[12]. However, there is still some
difficulties in extracting accurately and directly some dc model
parameters as is explained in the following:

1) As reported in the literature [3], one of the difficuities
encountered in extracting the diodes saturation currents
and ideality factors from measured data is the sensitivity
to the choice of the line used to approximate the device
Gummel characteristic if 2 manual estimation is made by
simple inspection. A superior method of determining these
values is to use Singular Values Decomposition (SVD)
[5]. Although SVD is a very reliable and effective in
solving this kind of problem, the singular values are very
sensitive to measurement errors. In practice, there is
always some amount of noise on the measured data, and
this noise becomes more important at Jow bias voltages,
which causes the iteration to diverge, or converge to
unphysical values, such as negative base resistance. To
avoid this problem, an improved SVD method was
proposed in {6], but it has the disadvantage of negleciing
the device self-heating effect at high bias voltages. This
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has the consequence of over-estimating the extracted
model parameters and mainly the access resisiances.

2) Another important issue in the process of extracting the de
model parameters is the determination of the terms
implementing the self-heating effect in the ‘device's
model. As it is known, this effect manifests its presence in
the behavior of the current-voltage (I-V,,) characteristics
when the dissipated power increases, and this regarding
two cases of bias conditions. In the first case, the self-
beating effect appears in the decrease of the collector
current under constant base current [, bias conditions. In
the second case, this effect appears in the increase of the
collector current under constant base-emitter voltage Vi,
bias conditions. In order to accurately and simultancously
fits the different current-voltage (/~V,) characteristics,
several authors have incorporated in the device model two
terms that reflect the variation versus temperaiure of base-
emitter built-in voltage (¥;,) and current gain (8 ) [8}-
[9]. However, a difficulty appears in extracting separately
the parameters of these two terms due to the corrglation
that exists between the variation versus temperature of
base-emitter built-in voitage and current-gain,

3) The determination of variation of the device junction
temperature versus dissipated power necessitates  the
determination of thermal resistance. As reported in the
literature, the extraction of the thermal resistance
necessitates  special measurement-setups, which are not
easily available for model end-users. Beside this and as
reported in many references [8}-{12], the determined
thermal resistance do not depend on the device dissipated
power, which ~can have the -consequence . of
underestimating the influence of the self-heating effect on
the dc characteristics of the HBT when they are predicted
by the device model.

In this paper, we present an efficient, systematic, and detailed
method for the extraction of the HBT dc¢ model parameters.
All diodes parameters, including saturation currents, ideality
factors, and self-heating parameters, are directly extracted
from measured forward and reverse current-voltage (I-V) data.
These ‘parameters are extracted using a reliable algorithm
based on a set of nonlinear algebraic equations. Beside this, a
simple and reliable procedure was developed for the
determination of the thermal resistance Ry, which requires
only forward Gummel data at different ambient temperatures
and different collector-emitter bias voltages. The determined
thermal resistance increases linearly versus dissipated power.
In the developed HBT dc model, the self heating effect is
included through the variation versus terperature of the base-
emitter apd bhase-collector built-in  voltages. Therefore,
considering the variation versus temperature of the base-
emitter built-in voltage with different proportions in the base
and collector currents was sufficient to fit accurately the
different current-voltage (I-V) characteristics of the device.
This has the advantage of avoiding use of supplementary
formulation representing variation of the current gain versus

semaperature as usually done in previous works [8}-[9]. In
addition, bias dependence of the inirinsic base resistance Ry is
fitted using a set of new derived cmpirical formulation. The
developed HBT dc model was implemented in ADS as an
SDD (Symbolically Defined Device) and validated using
measured I-V characteristics.

This paper is organized as follows: Section I presents the
adopted HBT dc model and illustrates the proposed method to
incorporate seif-heating effect in this model. Section Kl
introduces the developed systematic extraction procedure of
the dc model parameters. Section IV gives an experimental
validation and discussion. Conclusions are presented in section
V.

II. MODEL DESCRIPTION

A, Model Parameters

The present HBT large-signal model is based on the
equivalent electric circuit shown in figure 1. Also included in
this figure is the thermal equivalent circuit, which is used to
calculate temperature rise at the emitter junction. Parameters
shown in the thermal equivalent circuit are R, (thermal
resistance) and €, (thermal capacitance). The configuration of
the large-signal model equivalent electric circuit is similar to
that used for small-signal model [14].

Fig. 1. Equivalent circuit of the adopted HBT large signal model.

The extrinsic elements describing parasitic capacitances and
inductances of the device are not shown in figure 1, and they
are de-embedded form device measurements using the
technique published in [15). R,, R, and R, are the access
resistances and they are bias-independent parameters. Ry, is
the mtrinsic base resistance and it is bias-dependent parameter.
Cye is the base-emitter capacitance. C, and C, are respectively
the extrinsic and intrinsic base-collector capacitance. Al} these
capacitances are bias-dependent parameters, and they
represent the junction and diffusion capacitances together. In
this paper, we are interested only in the extraction and
validation of the dc part of the presented HBT Jarge-signal
model
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Four diodes are used in the model to account for the currents
flowing through the base-emitter and base-collector p-n
junctions and those caused by leakage effects. In the cireuit,
Dbf3, and Dbr represent the base-emitter, and base-collector
junctions, respectively, while Dbfl, and DbiZ model
respectively the base-to-emitter leakage and the recombination
at the device surface and in the emitter space-charge region. It
is assumed here that all the currents represented by the diodes
obey the Boltzman relation:

Li=1 (explsi) 1) M

Where [, and NV; are respectively the saturation current and
ideality factor of diode current, and ¥y is the thermal voltage at
junction temperature 7' and defined as ¥, = K7/g.

The collector-emitter cwrent source I in the model is
calculated from:

IL‘T =Ic[ -1, @)

1ris the forward collector-emitter current component and 7, is
the reverse collector-emitter current component.

The total forward base current is calculated from the sum of
the current components Jyy, Iy and Jys. Current component fyyy
corresponds to the diode Dbfl, current component I
corresponds to the diode Dbf2, and current component s
corresponds to the diode Dbf3. The reverse base-collector
current component 7, corresponds to the diode Dbr.

B, Thermal effects

Due to the large thermal resistivity of GaAs material,
thermal effects including self-heating are very important in
GaAs-based HBT s and must be considered when determining
the large signal performance of the device, With the thermal
equivalent cireuit shown in figurel, the temperature rise at the
emitter junction can be calculated. The emitter junction
temperature instead of the device temperature is used because
the temperature distribution is non-uniform across the device
and the significant impacts of temperature rise on device
performance occur at the emitter junction. Two major
consequences are deduced from the temperature rise in
InGaP/GaAs HBT s: the first consequence is the decrease in
the emitter junction built-in voltage and the second
consequence is the increase in the reverse whole injection from
the base to the emitier. The former is responsible for the
increase in the collector current under constant ¥, bias
conditions, and the latter causes the decrease in the collector
current under consiant 7, bias conditions as ¥, increases [8]. It
is well known that the saturation currents and ideality factors
of model diodes change with ambient temperature. This
change is fitted to an exponential and to a polynomial
functions in existing medels [2], [6], [11], {12}. However, if
we assume that the satwration currents and ideality factors

remain fixed at their ambient temperatiwe values, their
asseciated temperature dependence can be attributed to the
increase of buiit-in voltage by an incremental thermal voltage
Vg In order to take account for self-heating effects in the
mode! under both forward and reverse operation regimes, we
considered the increase by incremental thermal voltages Vigy
and Vypy of respectively the base-emitter built-in voltage ¥,
and base-collector built-in voltage ¥, as following:

Ve i) = Vo + Ve 3
av,
Voo = 0, + =2 AT 4
m =% 4)
Ve (B&p) =Vt VTH/‘ 5)
av,,
=0 a;j-ATl ®
AT:T/'-YZ):RI}!'PILYP U]

Vi and V,y are respectively the base-emitter and base-
collector built-in voltages at ambient temperature 7p.

o and ¢ are adjustment coefficients.

P is the dissipated power in the device.

The use of the adjustment coefficients ¢ in the expression of
the forward collector and base currents allows for modeling at
high dissipated powers of the decrease of the collector current
under constant [, bias conditions and the increase of the
collector current under constant ¥, bias conditions. Thus, the
use of the adjustment coefficients o has the advantage of
avoiding the need of an extra term that model the decrease of
the collector-current gain at high dissipated powers as usually
done in previous works [8]-{9].

I, PARAMETER EXTRACTION PROCEDURE

In order to extract the different parameters of the HBT dc
model, we developed an efficient, systematic, and detailed
procedure that can be easily applied by model developers as
well as model end-users, This procedure was carried on an on-
wafer 2x25 um® GalnP/GaAs HBT in common-emitter
configuration. DC measurements have been done using a
probe station monitored by program elaborated using HP-Vee
software. A Vector Network Analyzer {(VNA) was used to
measure multi-bias S-parameters of the device in the frequency
range 1-30 GHz. The access resistances are determined using
measured S-parameters of the device biased for open-cotlector
condition {14]. The rest of the model parameters are extracted
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using the developed procedure described in the following
paragraphs (MATLAB software is used for programming
purposes of this procedure). A flowchart of the extraction
procedure of the HBT dc model parameters is presented in
figure 2.
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Fig. 2. Flowchart of the extraction procedure of the HBT dc model parameters.
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A. Extraction of Parameters aa?:‘ and %KTM‘

Firstly, from forward Gummel data (figure 3), variation of
base-emitter voltage ¥, versus temperature T is determined
for different emitter currents 7z (figure 4). Then, variation of

the term a?f (in equation 4) versus the dissipated power Py,

d
is deduced. This variation is linear (figure 5) and can be
modeled using the following formula:

F_Vie = 54.12¢~5 Py — 10.83¢—4 ®

e

(e = 860, Upe = 15V
as | EeTEEG Yee = 16V |
e TR C, Yo R LAY |
0w 4 TS 10096, ¥er S 18

1.2%% 428 1339 185 1458 1,488
Vpe [V1

Fig. 3. Forward Gummel characteristics Jp-Vee at different ambient
temperatures.
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Fig. 4. Basc-emitter voltage V3, versus ambient temperature for different
emitter currents g
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From the reverse Gummel data (figure 6), variation of base-
collector voltage ¥}, versus temperature T is determined for
different emitter currents /z (figure 7). Then, variation of the

W

term a T

¥ig. 5. Variation of ternr versus dissipated power.

(in equation 6) versus the dissipated power Py, is

deduced. This variation can be simulated using the following
empirical formula that we propose:

29.98¢~4 P +1.57e—4

E V= = B3 6a3P +0.1107

®

An optimization routine was implemented in MATLAB
software for the determination of the coefficients of the
formula F_V;,. Figure § illustrates a comparison between the

9 V%

values of the term 3T

at different dissipated power

extracted from measurements and those simulated using the
formula F_V,.

GRS
el ¥y

ELSII S, £ )

Fig. 6. Reverse Gummel characteristics .- ¥y, at different tomperatures.
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Fig. 7. Base-collector voltage ¥ versus ambient temperature for different
collector currents /.
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B. Extraction of thermal resistance

The procedure of determining the thermal resistance that we
propose uses the forward Gummel measurements for different
amnbient temperatures and different collector-emitter bias
voltages V. (figure 9). These measurements are easily
available since they are commonly used for the extraction of
the HBT dc large-signal model parameters. The proposed
procedure extends the method developed by Dawson et al. in
{13]. Indeed, as proven in [13] at constant emitter current I,
the base-emitter voltage Vj, varies linearly with the junction
temperature 7;. Thus, around an arbitrary temperature Ty (T
>= Ty), the voltage Vj. at temperature T; can be written as
follows:

A I/be

BT =V, + (T -1 (10)

4

V. is the base-emitter voltage at temperatiwe 7.

Known thatTj =7, + R, F,,the cquation (8) became:

dsp 3

A%, |

VieTyy By = Vi + " .p_ (1D

dgp

AV,
Tyt R

g
5 7

1f we consider parameter P, as the slope of the linear variation
of the voliage V,, versus the temperatare 7; while the
dissipated power Py, is maintained constaut (figure 3), we can
write:

P = _A___Kb_e.] 12)

<ol Yon s REY T B G

,:wmw,:w::ﬁ’c; ?
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BWiaY

12 w38 (51 EE: Bk
Woe iy

Fig. 9. Forward Gunimel characteristics Ig-V;, for different voltages Ve
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Fig. 10. Base-emitter voliage Vi, versus dissipated power Py, for different
emitter curents /r.
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In an other hand, if we consider parameter P; as the slope of
the linear variation of the base-emitter voltage ¥}, versus the
dissipated power Py, (corresponding 1o.a constant emitter
current  I) while maintaining the temperature 7 constant
(figure 10}, we can write:

Ry )

Consequently, the ratio of the two parameters P, and P, allows
for the determination of the thermal resistance at a fixed
dissipated power Py, and an emitter current .

Ry = %m (14

Then, if we repeat this procedure of the determination of the
thermal resistance Ry, for different values of the emitter current
I, we can calculate the variation of the thermal resistance
versus the dissipated power (figwre 11}. Experimental
validation has shown that this variation is linear and can be
represented using the following formula:

Ri (P} = 311.6 8 + 646.3 (i5)

T T T T (Racay)

6.84 10° N

T

66210° | R

6810° B

87810 I E

6.76 10% 4

T

R [ °C FW]

8.7410% | E
87210° - -

&7 10° | 4

5.68 10%
097 0.08 0.08 0.4 8.1 012
Pdsp [ W]

Fig. 11. Thermal resistance versus dissipated powet Puy,.

C Determination of parameters of forward base and
collector currents

= Collector current

The forward collector current is defined by:

?/;winl + a! ) &a?e ) AT]
I,=1,(ex -1 16
ef _uj’\ p( i’lcf KYB/q ) ) ( )

Viyesis the internal base-emitter voltage and defined as
follows:

Vieis = Ve = Re Ty oy — Ro Iy (4%

V. is the external base-emitter voltage.

Coefficient o in the collector current expression allows for
adjustment of the term that implements the thermal effect in
order to fit accurately the forward Gummel measurements of
the collector current. Parameters oy, m, and I can be
determined using the algorithin that we describe in the
following.

®  Determination of parameters a; and ny

The expression of the forward collector current can be
arranged as following:

P 01 75 -AT|

-7 (18
5y KTy/g AR

log(Z,) = log(Z, ;) + log(exp(

Taking an initial bias-point (I, Vieo) from the forward
Gummel measurements and using relation (16), one can
eliminate the term including the saturation current (log(/,)) as
following :

Vieiae TG %% ) ATI
log(l )~ log({_,,,) = log{exp(——————} =~ 1
84y}~ log(l, o, ) = Tog(exp( o KTi)g }=-1 (19
peimer T O %ATI
~ log(exp( o h-p
Ry KT /q

With ;> Iy and Vi > Voegs

Thus for each bias-point (I3, Vi) from the forward Gummel
measurements, one can define the following error function
FCT;; as follows:

[

log(l,;) — log({, 4, ) — Joglenp(

3V, 1
amim/"al"”a‘;—r'A } i

n, KT, /q
Fer, = o KTo/g

Vpuipos + Oy + P2 AT]

+ log{expf.

[

With Ly > Ly and Vg > Voegs
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The ideality factor and the parameter ; can be determined by
minimizing the function error FCT;; for all the possible points
g Vi) and {(Lgw Viw) of the forward Gummel
measurements.

The featare of this algorithm is that it do not neglect the effect
of the saturation current in the detenmination of the parameters
o and ny Thus, these parameters are accurately and rapidly
calculated. Figure 12 illustrates the resultant distribution of the
error function FCTj.

e Taniin FOTY | 56 ]

Y P G G
Sk of podata o, Vb wid Dot Toend

Fig. 12. Disiribution of the error function FCT; versus the possible bias-

points (I3, Vay) and (Las, Vren) for the calculation of the parameters n and

oy of current Jyy.

s Determination of the saturation current J,r

After the determination of the parameters 7.,and o, and using
equation (18), the saturation current can be determined form
the intercept at the ordinate of the curve of log(l, plotted

Vet + 04 - % AT
versus Jog(exp( 3 —1).
n, KT, /q

s Base current

The forward base current is considered as the sum of three
current components: Jy, £, and Iz defined as follows:

Ll +hpt I (21
V. .
1, =1, (exp(—&&8—y -1 22
b1 .;b/!( P(nbﬂ KT, /(1) ) (22)
beim T Oy %%'ATI

Ly =L (exp( }-D (23)

Pyra KT, /q

i

Vi 03 * 5;;%. 'AT'
Lys =1Ls (x5 L e VL)
/2 ¥3 ncj' KI;;/‘-?’

Three regions characterize the behavior of the forward base
current Jy, as shown in figure 14. The contribution of the
component T, in the current J is more significant in the
region (1), while the contribution of the component Zp, in the
current [, is more significant in the region (II), and the
contribution of the component f; in the current 7 is more
significant in the region (IT1). The coefficients ¢ and o in the
expressions (23) and (24) allow for adjustment of the terms
implementing the self-heating effect in the components Jp» and
Iy in order to fit accurately the forward base current. Ideality
factors nyy and nyp, saturation currents Ly, Lap, and Lyp, and
coefficients @, and o can be extracted using the developed
algorithm presented in the previous paragraph. The determined
values of parameters of forward base current are given in table
L

TABLE [
VALUES OF PARAMETERS OF THE FORWARD BASE AND COLLECTOR CURRENTS

Parameters Values

Aoy 1.0627
I [A] 3.4180e-024

Tt 4.6323

My 1.2078
Ly [A] 1.5275e-013
Lup [A] 9.318%9¢-24
Tap [A] 2.848e-27

a; (.69

a; 0.75

as 1.37

Figures 13 and 14 present a comparison between measured
and calculated forward Gumunel characteristics of the collector
and base currents.
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Fig. 13. Forward Gummel characteristics of the collector current.
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Fig. 14. Forward Gummel characteristics of the base current.

D. Determination of parameters of the reverse base and
collector currents
The reverse collector current is given by:

v,
T

n, KT, /q

7,

beint

+a, -

)=D (25}

1, =1, (exp(

The reverse base current is given by

“~ 3 H
d¥,
Vo + 00 | 25 ~AT!
T aT
Iy, =1, (exp{ - =B (26)
m, KT, /g
Frei 16 the internal base-collector current:
Vicint = Ve~ Re (e Hhor) = Ry Iy 27

Vi 1s the external base-collector current.

From this formulation, we can conclude that taking account for
seif-heating in the base-collector built-in voltage allows for
avoiding use of an extra secondary diode in the reverse base
current as usually done in previously developed HBT de
models [2]-{12].

The different parameters of the reverse base and coilector
currents are determined in a similar way as in the case of the
forward currents. Values of these parameters are given in table
1.

TABLET!
VALUES OF PARAMETERS OF THE REVERSE BASE AND COLLECTOR CURRENTS
Parameters Values
Her 1.1405
Lo [A] 1.0469¢-27
[ 0.5471
I [A] 4.3675¢-14
a 264
as 2.79

Figures 15 and 16 present a comparison between measured
and calculated reverse Gummel characteristics of the collector
and base currents.
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E. Bias-dependence of the intrinsic base resistance

As reported in the literature {2]-[12], parameter Ry, is usually
neglected in the HBT equivalent circuit, or considered as bias-
independent element. This has a consequence of causing 2
problem of consistency between HBT small and large-signal
models. In this work, bias dependence of the intrinsic base
resistance (figure 17) is determined from measured multi-bias
S-parameters and using method reported in [14]. In order to
describe this bias dependence, we derived a new formulation
described as follows:

R ={ch + -V} (28)
Rm:exP( d+{d, +ds V) Lc ) (29}

- Ram . E&bz

= (30)
Ry + Rona

bb

The coefficients of this formulation are determined {table IIT)
using a least-square fitting routine implemented in MATLAB
software,

TABLE I
VALUES OF COEFFICIENTS OF PARAMETER RBB

Coefficients Values

dy 16.0266

> 1.2016

d; 3.0568

ey -21.7035

ds -3.7564

@

B3 - . - - . ; 3
8 3 15 ] 25 3 38 &1
Yebivi !

Fig. 17. Comparison between measured and modeled parameier Ryp.

IV. IMPLEMENTATION AND VALIDATION OF THE HBT DC
MODEL

4. Impl tation and nt of the HBT de model

The HBT dc model was implemented in the commercial
simulator ADS as Symbolically Defined Device (SDD). In
order to include the Kirk effect in the dec mode!, the forward
collector current is divided by a factor Fy [4] defined as
follows:

1 i Iy<l, with L=1+6-|0, ~V, |+e o
N N
F = . -
“Taee, U, - L) 1- }L_ILJ o1,z

Lo 1

As will be shown in the next paragraph, modeling the Kirk
effect helps improving the mode! accuracy in predicting
current-voltage {J-V.) characteristics at lower collector-
emitter voltages and high base current densities.

During the validation of the HBT dc model, an adjusiment of
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the model parameters and particularly the thermal coefficients
@y, G, O, Oy a0d 05 was necessary in order to improve the
accuracy of the model in simulating the different de
characteristics of the device. The determination of parameters
of function F; and thermal coefficients was done using 2
multivariable optimization procedure implemented in. ADS.
Table IV gives the final values of the HBT dc model
parameters.

TABLEIV
FINAL VALUES OF HBT DC MODEL PARAMETERS
Parameters Values
R, [Ohm] 1.3
R, [Ohm] 1.2
R, [Ohm] 49
e 1.0633
Ly[A] 3.4180e-024
Byt 4.6323
Tz 1.2078
Lop [A] 1.5275¢-013
Iap [A] 9.3189¢-24
Ty {A] 1.3672e-27
ar 0.88
az 0.888
as 1.369
Fp[V] 0.95
T, 0.0019
T, 6.9
T; 1.11
e le-5
1, 1Al 0.0178
Bor 1.1405
I [A] 1.0469¢-27
iy 0.5471
Ly, {A] 4.3675¢-14
a4y 1.6
as 1.6

B. Experimental validation of the HBT de model

Figures 18-22 show a good agreement between measured and
model-simulated HBT dc characteristics.
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Fig. 18. Comparison between measured and model-caleulated forward
Gumme! characteristics.
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Fig. 19. Comparison between measured and modsl-calculated reverse
Gumumel characteristics.
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Fig. 20. Comparison between measured and model-caloulated reverse
Gummel characteristics.
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characteristics with constant ¥, bias.

V. CONCLUSION

A temperature-dependent HBT dc model, implemented in
ADS, has been developed. With inclusion of Kirk effect
important for InGaP/GaAs HBT operation, an excellent
agreement between measured and modeled dc data has been
achieved. Considering the variation versus temperature of the
base-emitter built-in voitage with different proportions in the
base and collector currents was sufficient to fit accurately the
different current-voltage (I-V) characteristics of the device at
high dissipated powers. This has the advantage of avoiding the
use of supplementary formulation representing the variation of
the current gain versus temperature as usually done in previcus
works. New expression for accurate modeling of bias
dependence of the intripsic base resistance of HBT equivalent
circuit has been derived. An efficient; systematic, and detailed
extraction method for accurate determination of the dc model
parameters has been developed. Consequently, this method can
be easily adopted by model developers as well as model end-
users.
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