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RESUME

Cette thése présente une nouvelle approche de modélisation des transistors bipolaires a
hétérojonction (HBTs). L’approche proposée inclut un modele grand-signal relativement
avancé, pouvant assurer une description précise du composant, ainsi qu’une technique
d’extraction permettant la détermination des parametres du modele a partir de mesures
électriques DC et RF effectuées sur le transistor. L’objectif principal est de fournir au
concepteur de circuits & bases de HBT, une procédure de modélisation précise et rapide,
couvrant une grande variété de transistors et nécessitant le minimum d’intervention

humaine.

Le modéle adopté est basé sur celui de Gummel-Poon, mais certaines caractéristiques
des modeles avancés HICUM et MEXTRAM, ont été incluses afin de tenir compte de
certains effets tels que P'auto-échauffement, I’accumulation de courant et I'effet de la
jonction externe base-collecteur. L’inclusion de tels effets permet d’étendre le champ

d’application du mode¢le a une large bande de fréquence et de conditions de polarisation.

Une technique systématique et rigourcuse a été développée pour D’extraction des
parameétres intrinséques et extrinseques du modéle petit-signal, a partir de mesures RF.
Cette technique utilise exclusivement les mesures de parametres S. Des expressions
analytiques rigoureuses ont été élaborées, permettant de relier les parameétres du modele

linéaire a des grandeurs directement mesurables.
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Les résultats de 1’extraction petit-signal, combinés avec des mesures DC, ont été utilisés
afin de caractériser le comportement statique du transistor en mode d’opération actif.
Cette procédure assure la consistance entre les simulations RF et DC. Elle montre, par
ailleurs, que I’étude du comportement petit-signal est une importante source

d’information sur le comportement statique du transistor.

Le modele grand-signal a été implanté et simulé a 1’aide du logiciel ADS (Advanced
Design System) d’Agilent Technologies. Un SDD (Symbolically Defined Device) a été

utilisé pour représenter les non-lin€arités les plus dominantes du mod¢le.

La validation de 1’approche a été effectuée sur des transistors provenant de deux

fonderies différentes. Un bon accord est obtenu entre les mesures et les simulations RF

et DC.
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ABSTRACT

A new HBT modelling approach is presented in this thesis. It includes a relatively
advanced equivalent-circuit large-signal model as well as an extraction procedure
allowing for the determination of the model parameters from DC and RF measurements
performed on the component. The proposed approach is intended as an easy and

efficient modelling tool for the designers of HBT-based circuits.

The adopted circuit topology is based on the Gummel-Poon model, but presents certain
features of the advanced models HICUM and MEXTRAM, which allows accounting for
some effects such as self-heating, current crowding and the effects of the external base-

collector junction.

A rigorous procedure was developed for the extraction of small-signal model
parameters, from S-parameter measurements. The results of small-signal extraction are
used in conjunction with DC measurements to characterize the static behaviour of the
transistor. Such a procedure ensures consistency between small-signal and DC

simulations.

The proposed large-signal model is implemented and simulated using ADS software
from Agilent Technologies. An SDD (Symbollically Defined Device) is used to

represent the dominant nonlinearities in the model.
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Three HBTs from different foundries were used to validate the proposed approach. DC
and RF measurements are performed at the ambient temperature 25°C. Excellent
agreement is observed between measured .-V, curves and multi-bias S-parameters up

to 20 GHz.
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INTRODUCTION GENERALE

Les systétmes de communications sans fil et par satellite connaissent depuis les deux
derniéres décennies une importante évolution qui se traduit, entre autres, par un besoin
incessant de mettre au point de nouvelles composantes actives offrant de meilleures
performances en fréquence et en puissance. Les transistors bipolaires & hétérojonction
(HBTs) sont des composantes potentielles, ayant suscité beaucoup d’intérét dans le
domaine des circuits analogiques et numériques opérant aux ondes centimétriques et

millimétriques [1]-[4].

Pour pouvoir concevoir un circuit intégré a base dun HBT, il faut disposer
préalablement d’une description précise du comportement électrique du transistor. Plus
précisément, le concepteur doit disposer d’un modeéle sous forme d’un circuit équivalent
constitué d’éléments électriques localisés et pouvant reproduire le fonctionnement du
transistor dans le régime d’opération d’intérét. La disponibilité d’un tel modele est un
¢lément essentiel pour [’'utilisation des simulateurs, outils indispensables dans la
conception assistée par ordinateur (CAD). Un modéle électrique fiable doit tenir compte
des principaux phénoménes physiques ayant lieu au sein du transistor. Eventuellement,
le modele doit inclure les effets parasites dus aux lignes d’acces et aux interconnexions

utilisées au cours de la caractérisation expérimentale du composant.



Ayant adopté un modéle pour le HBT, il faut disposer d’une technique permettant une
extraction systématique des paramétres du circuit équivalent, & partir des mesures
effectuées sur le transistor. La technique d’extraction est d’autant plus difficile a

¢élaborer que le nombre de paramétres est grand.

Alors qu’une grande variété de modeles existe actuellement, permettant de tenir compte
de tous les aspects de fonctionnement pour les transistors a base de matériaux III-V ainsi
que ceux a base de SiGe, les procédures d’extraction sont souvent complexes,
nécessitant plusieurs itérations. Par ailleurs, plusieurs techniques d’extraction souffrent

de probléme de non-convergence et de multiplicité de solutions.

L’objectif de ce projet est de développer une approche systématique de modélisation des
HBTs. L’approche devrait inclure un modéle non-linéaire, ainsi qu’une technique
d’extraction systématique et donc facilement automatisable. L aspect d’automatisation,
trés peu abordé dans les travaux précédents, sera d’une importance capitale dans ce
projet. L’objectif final est de fournir au concepteur de circuits, un outil de modélisation

fiable et facile a utiliser.

La réalisation de cet objectif est effectuée selon les étapes suivantes :
¢ Un modele non-lin€aire est adopté. Le choix du modéle est un compromis entre
la simplicité requise pour I’élaboration d’une technique d’extraction, et la

complexité nécessaire pour assurer une description précise du HBT.



e Une technique d’extraction est élaborée, permettant la caractérisation du
transistor, dans le cadre du modéle choisi. En une premiére étape, les parametres
du modeéle petit-signal sont déterminés, essentiellement & partir de mesures RF.
Les valeurs des paramétres obtenus, combinés avec des mesures DC, sont
utilisées pour la caractérisation du comportement statique du transistor.

e Finalement, la validation de la technique d’extraction est effectuée sur des

transistors provenant de deux fonderies différentes.

La contribution principale de ce projet consiste en 1’élaboration d’une technique
d’extraction offrant les avantages suivant :

e La procédure d’extraction petit-signal, au meilleur de notre connaissance, semble
étre supérieure a toutes les techniques déja publiées. En effet, cette procédure
traite un modéle relativement avancé d’une manicre rigoureuse. Aucune
approximation n’est utilisée. Ceci permet, d’une part, de garantir sa validité sur
une bande large de fréquences et de conditions de polarisations, et d’autre part,
d’assurer son automatisation et implantation pratique. Ainsi, 1’application de
cette technique nécessite le minimum d’intervention humaine, et permet une
caractérisation rapide et fiable du composant.

e [l est possible de suivre étape par €tape le déroulement de 1'extraction petit-
signal, ce qui permet de vérifier sa consistance interne.

e L’utilisation des paramétres du modéle petit-signal, conjointement avec les

mesures DC, pour I'extraction des paramétres du modele statique assure la



consistance entre les simulations DC et petit-signal. Au meilleur de notre
connaissance, cette approche est la premiere a faire usage du comportement
petit-signal comme source d’information sur le comportement statique du

transistor.

Les travaux réalisés dans cette thése ont €té publi€s en grande partie dans des journaux

avec comité de lecture. D’autres résultats sont soumis pour publication. Les articles sont

énumérés dans liste suivante :

Articles dans des journaux avec comité de lecture :

Louay Degachi, Fadhel M. Ghannouchi, “Systematic and Rigorous Extraction
Method of HBT Small-Signal Model Parameters”, [EEE Transactions on

Microwave Theory and Techniques, vol. 54, no 2, Part 1, pp. 682 — 688, 2006.

Louay Degachi, Fadhel M. Ghannouchi, “Simple Technique for a Quick
Evaluation of HBT Temperature-Dependant DC Model Parameters in Forward
Active Regime”, International Journal of Microwave and Optical Technology,

vol. 2, no 1, pp. 14 — 17, 2007.

Louay Degachi, Fadhel M. Ghannouchi, “Characterization of AC emitter current

crowding and consequences on small-signal extraction”, International Journal of



Microwave and Optical Technology, (soumis le 26 Janvier 2007, no. de référence

IIMOT-2007-1-233).

Article de conférence:

e Louay Degachi, Fadhel M. Ghannouchi, “Novel and simple table-based HBT
large-signal model”, 50th IEEE Midwest Symposium on Circuits and Systems,

(soumis le 13 Février 2007).

Le premier chapitre présente, d’une part, certaines généralités sur les HBTs, telles que la
structure physique, le principe de fonctionnement, les performances des HBTs
comparées a d’autres composantes comme les BJTs et les FETs, etc. Et d’autre part, ce
chapitre aborde le probléme de modélisation et de caractérisation, mettant en place, un

contexte général pour le sujet traité dans cette thése.

Le deuxieme chapitre présente une revue critique des travaux les plus importants,
effectués au cours des deux derniéres décennies, dans le domaine de la modélisation et
caractérisation des HBTs. Un intérét particulier est réservé a la modélisation en régime

petit-signal.

Le troisiéme chapitre est dédi€ a une synthése de I’ensemble des travaux réalisés. D une

part, le cadre général de la recherche est présenté, ainsi que certains aspects n’ayant pas



été traités dans les articles soumis ou publiés. Et d’autre part, ce chapitre présente une
description sommaire des travaux réalisés et dont les détails se trouvent dans les articles

présentés en annexes, conformément aux normes de présentation de thése par article.

Le quatriéme chapitre présente une discussion générale sur I’ensemble de la these, en

particulier sur la portée de certains résultats, et sur certains aspects méthodologiques.

Finalement, une conclusion acheéve la thése, avec quelques recommandations pour des

travaux futures.



1. GENERALITES SUR LES HBTs

1.1 Introduction

Les HBTs différent des transistors bipolaires classiques a homojonction (BJTs) par la
présence d’une hétérojonction, i.e. une interface entre deux semi-conducteurs différents.
La figure 1.1 illustre une coupe transversale typique d’un HBT npn. L’idée d’utiliser une
hétérojonction afin d’améliorer les performances du composant, a €t¢ initialement
proposée par Shockley en 1951 [5], et plus tard, développée par Kroemer [6]-[7].
Cependant, le développement pratique des HBTs a commencé dans les années 80 avec
I’avénement de nouvelles techniques de croissance épitaxiale telles que 1’épitaxie par jet
moléculaire (MBE) et I’épitaxie en phase vapeur (MOCVD), ayant permis de réaliser

des hétérostructures de trés hautes qualités.

La structure de la figure 1.1 comprend essentiellement cinq niveaux :
¢ Un émetteur faiblement dopé (n GaAlAs ou n InGaP)
¢ Une base de faible épaisseur fortement dopée (p+ GaAs).
¢ Un collecteur faiblement dopé (n- GaAs)
¢ Un sous-collecteur fortement dopé (n+ GaAs)

e Un substrat semi-isolant (GaAs)



n AlGaAs ou n inGaP

n+ GaAs

Figure 1-1 : Coupe transversale d’un HBT

Dans la figure 1.1, les lignes en pointillé séparent le transistor en une partie intrinseque
(3 l'intérieur des lignes) et une partie extrinseque (a I'extérieur des lignes). Cette
derniére n’a aucun effet utile sur le fonctionnement du transistor, mais plutot, détériore

le gain en puissance et la fréquence maximale d’oscillations.

1.2 Principaux phénomeénes physiques dans les HBTs

Les phénomeénes physiques dans les HBTs incluent principalement I’injection de
porteurs, les phénoménes de recombinaison, et les phénoménes de capacitance au niveau

des jonctions base-émetteur et base-collecteur.



1.2.1 Injection de porteurs

L’injection d’électrons de 1’émetteur vers le collecteur, a travers la région de base,
constitue I’effet fondamental des transistors bipolaires. En mode d’opération actif, la
jonction base-émetteur est polarisée en direct, alors que la jonction base-collecteur est
polarisée en inverse. Un courant d’électrons est injecté de I’émetteur vers la base. L’effet
transistor est réalisé¢ lorsque la majorité des électrons injectés traversent la base sans
subir de recombinaison, atteignant ainsi la jonction base-collecteur ou régne un champ
électrique assurant leur transit vers la région quasi-neutre du collecteur. L’injection
inverse des trous de la base vers 1’émetteur et le collecteur, est considéré comme un

courant de fuite et constitue un effet indésirable.

1.2.2 Phénomenes de recombinaison

Les phénomenes de recombinaison ont lieu dans les zones de charges d’espace et au
niveau de la surface du transistor. Différents mécanismes de recombinaison existent :
e La recombinaison Shockley-Red-Hall (SRH), étant le mécanisme le plus
important.
e Larecombinaison Auger, étant d’autant plus importante que le niveau de dopage

est élevé.



10

e La recombinaison radiative, ayant lieu principalement dans les semi-conducteurs

a gap direct.

Notons qu’en régime de fonctionnement actif, la recombinaison d’électron est
négligeable dans la région de charge d’espace base-collecteur, vu la présence d’un
champ électrique ¢élevé régnant dans cette région et réduisant le temps de transit a travers

celle-ci.

1.2.3 Capacités

Il existe deux types de capacités au niveau des deux jonctions base-émetteur et base-
collecteur :

e La capacité de transition, localisée au niveau de la zone de charge d’espace et
représentant la partie prépondérante de la capacité totale, lorsque la jonction est
polarisée en inverse.

e La capacité de diffusion, localisée au niveau des régions quasi-neutre. Cette
capacité constitue une contribution significative lorsque la jonction est polarisée

en direct.
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1.3 Autre phénomeénes dans les HBT

1.3.1 Résistance intrinséque et accumulation de courant

La région intrinseque de la base présente une résistance latérale. Cette résistance
entraine la variation de la tension a travers la base. Cette variation entraine une variation
de la densité du courant d’émetteur, puisque cette densité dépend exponentiellement de
la tension locale base-émetteur. Cet effet est minimal au centre de la jonction base-

émetteur, et augmente fortement vers les bords ot le courant s’accumule.

1.3.2 Auto-échauffement

L’auto-échauffement se traduit par une augmentation de la température de la jonction

base-émetteur 7;, donnée par :

Tj:]:)-i_Rth(T,')Pd' (1.1)

188

ou 7y est la température ambiante, P est la puissance dissipés, et Ry, est la résistance

thermique du matériau donnée par :
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R, (T) =———e—_— (1.2)

ou e, S et x représentent respectivement 1’épaisseur, la surface et la conductivité
thermique du matériau. Le tableau 1.1 donne les valeurs des conductivités thermiques de

certains matériaux, a la température 300 K [8].

Matériau x (W/°C.cm)
Germanium (Ge) 0.586
Silicium (Si) 1.465

Arséniure de Gallium (GaAs) 0.44

Phosphure d’indium (InP) 0.65

Tableau 1-1 : Conductivités thermiques de certains matériaux

La variation de 7; est due d’une part & la variation de la température ambiante et d’autre
part 4 la puissance dissipée. A température ambiante constante, le phénomene d’auto-

échauffement peut étre caractérisé par la température de jonction, ou d’une facon

équivalente, par la puissance dissipée.
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1.3.3 Effets distribués

La nature distribuée des jonctions base-émetteur et base-collecteur est illustrée a la

figure 1.2.

Emetteur

Collecteu

Figure 1-2 : [llustration des effets distribués

Les effets distribués de la jonction base-collecteur sont prépondérants et affectent le

comportement du transistor dans le régime des hautes fréquences.

1.4 Performances en fréquence

Les performances en fréquences sont caractérisées par la fréquence de transition et la

fréquence maximale d’oscillation.
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1.4.1 Fréquence de transition fr

La fréquence de transition f7 représente la fréquence a laquelle le gain dynamique en
courant est égal a 1. fr caractérise la rapidité du composant. Elle est reliée au temps de

transit émetteur-collecteur 1., par I’expression suivante :

1
2nT,

Jr (1.3)

1.4.2 Fréquence maximale d’oscillation f,,.x

La fréquence maximale d’oscillation f,. caractérise 1’é¢tendue de la largeur de bande

utile du composant. Elle est reliée a la fréquence de transition par la relation suivante :

fr
= /— 1.4
-f;nax 8 n Rb Chc ( )

ou R; et Cp. représentent respectivement la résistance de base et la capacité de la
jonction base-collecteur. 11 est clair qu’il faut réduire R, et Cj. afin d’élargir la bande

d’utilisation du transistor.
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1.5 Avantage des HBTs par rapport aux BJTs

Les HBTs jouissent de certains avantages par rapport aux transistors bipolaires a
homojonction. En effet, la différence des largeurs de bande entre I’émetteur et la base,
permet de contrdler indépendamment leurs niveaux de dopage, tout en maintenant une
excellente efficacité d’injection. Ainsi, il est possible d’augmenter le niveau de dopage
de la base, et de réduire celui de I’émetteur, cette opération ne pouvant étre réalisée dans
les BJTs sans en altérer I’efficacité d’injection.

Les avantages des HBTs par rapport aux BJTs sont les suivants :

L’augmentation du niveau de dopage de la base entraine la réduction de sa
résistance grace a une forte concentration des porteurs de charge. Cette réduction
se traduit par un gain en puissance éleve.

- Grace au fort niveau de dopage de la base, il est possible de concevoir des
structures avec des couches de base trés minces, réduisant ainsi le temps de
transit a travers celle-ci, cette possibilité étant trés limitée dans les BJTs a cause
de I’effet de percement de base (base-punchthrough).

- Grace au fort niveau de dopage de la base, la conductance de sortie est faible, ce

qui réduit la modulation de base et résulte en une bonne linéarité et une faible

distorsion harmonique.

- La forte mobilité des électrons réduit davantage le temps de transit.
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- la réduction du niveau de dopage de 1’émetteur permet de réduire la capacité de
la jonction base-émetteur, améliorant ainsi les performances en fréquence du
composant (f7 et fyqx €levées).

- L’utilisation d’un substrat semi-isolant permet de réduire les effets parasites des
connexions, facilitant ainsi 1’intégration du composant.

- L’augmentation du niveau de dopage de la base permet d’augmenter la tension

Early et d’atténuer les effets de forte injection.

Cependant, les HBTs souffrent de D'effet d’auto-échauffement, due a la faible
conductivité thermique des matériaux utilisés (tels que les matériaux III-V), un tel effet

étant négligeable dans les BJTs en silicium. Le tableau 1.2 présente une comparaison

entre les BJTs et les HBTs.

Caractéristiques HBTs BJTs

Rapidité (f7) 50-200 GHz 20-40 GHz

Densité de courant 50 KA/cm® 2-5 fois plus faible

Variation de Vel Vege~1a2mV Comparable

Transconductance 5-20 S/mm Comparable

Conductance de sortie 0.2 mS/mm 10-20 fois plus grande

Tableau 1-2 : Comparaison entre les BJTs et les HBTs.
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1.6 Comparaison entre les HBTs et les transistors a effet de

champ

Les avantages des HBTs par rapport aux transistors a effet de champs (FETs) sont les
suivants :

- Les HBTs sont dotés d’une structure verticale. Ainsi, le temps de transit,
paramétre principal caractérisant la rapidité des HBTs, dépend des épaisseurs des
couches épitaxiales, ces épaisseurs étant trés bien contrdlées par les procédés
modernes de croissance épitaxiale. Par contre, les FETs sont dotés d’une
structure latérale. Le temps de transit est alors défini par la longueur de grille.
Ainsi, pour obtenir des performances comparables a celles des HBTs, il est
nécessaire d’utiliser une lithographie submicronique complexe.

- La fréquence de coupure fr du HBT est beaucoup plus €levée, essentiellement
grice a la faible résistance de base et a la faible capacité de la jonction base-
émetteur.

- La transconductance g,, du HBT est trés élevée, comparée a celle du MESFET.
Ceci est du a la variation exponentielle du courant de sortie en fonction de la
tension d’entrée. Une valeur de g, élevée permet d’opérer avec des tensions
d’entrés faibles.

- La conductance de sortie g, est trés faible grace au fort dopage de la base.

- La tension de seuil du HBT (turn-on voltage), étant dépendante de la largeur de

bande interdite du matériau, est facilement contrdlable par les procédés de
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croissance ¢épitaxiale. Une faible tension de seuil permet de réduire le temps de

commutation, ce qui étend le domaine d’utilisation des HBTs aux circuits

intégrés ultra-rapides.

- Les densités de puissances de sortie sont trés élevées comparés a celles obtenues

par les FETs a la méme fréquence [9].

Le tableau 1.3 compare les performances du HBT et celles du MESFET et HEMT [10]-

[11].
Parametres MESFET | HEMT | HBT Conclusion
fr F M G Le HBT est plus rapide
Le HBT a une bande d’utilisation plus

Jmax F M G étendue

Gain x BP M G | Le HEMT est plus efficace en large bande
Le HBT est meilleur pour les

G/ F M G amplificateurs hautement linéaires
Densité de Le HBT est potentiellement meilleur pour
puissance M M G les composantes de puissance

Tableau 1-3 : Comparaison entre le HBT, MESFET et HEMT
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1.7 Technologies des HBTs

Il existe différents types d’hétérostructures, en particulier AlGaAs/GaAs et GalnP/GaAs,
pour les HBTs a base de GaAs, InP/InGaAs, InAlAs/InGaAs, pour les HBTs a base
d’InP, Si/SiGe pour les HBTs a base de Si, et AlIGaN/GaN pour les HBTs a base de
GaN. L'hétérostructure la plus utilisée est AlGaAs/GaAs, du fait que AlGaAs et GaAs
ont des constantes de maille et des coefficients d’expansion thermique trés similaires.
Ceci permet d’éliminer les problémes de désaccord de maille, et de rupture thermique
pendant la fabrication. Les HBTs & base d’InP peuvent opérer a des fréquences plus
élevées que ceux a base de GaAs, grice a une plus grande mobilité des porteurs. La
technologie en silicium est relativement limitée dans les applications en hyperfréquence.
Cependant, afin de tirer profit de sa maturité technologique, des efforts ont été déployés
afin d’élargir son champ d’application. Ainsi, les performances du Si ont €té¢ améliorées
en augmentant le contenu en Germanium. Les HBTs a base de GaN représentent une
nouvelle technologie prometteuse pour des applications a4 hautes puissance, haute

température et hautes fréquences.

1.8 Potentialité des HBTs pour I'amplification en puissance

La plupart des applications des HBTs sont déja réalisées par les BJTs en silicium.

L’objectif est d’obtenir de meilleures performances a des fréquences plus élevées, tirant
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profit de I'hétérostructure du composant. En particulier, les HBTs sont capables de
générer de fortes densités de puissance de sortie, permettant ainsi de s’affranchir des
structures complexes de circuits a plusieurs transistors [12]. L’obtention d’une forte
densité de puissance est possible du fait que les HBTs peuvent supporter de fortes
densités de courant, et des tensions de claquages €levées. Par ailleurs, des résultats
rapportés dans la littérature montrent des RPAs (rendements en puissance ajouté)
intéressants pour un HBT fonctionnant en classe B [13], [14]. En effet, le courant
collecteur parasite est nul pendant la période de non-conduction. Ceci n’est pas le cas
pour les FETs puisque 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.

Le probléme principal des HBTs dans les applications en puissance est le phénomene
d’auto-¢chauffement du a la forte dissipation de puissance dans ces composantes a base
de matériaux de faible conductivité thermique. L’auto-échauffement entraine la
dégradation des performances en fréquence telle que la fréquence de transition du

transistor [15].

1.9 Modélisation et caractérisation des HBTs

Alors que la conception assistée par ordinateur (CAD) est un €lément indispensable a la

réalisation de circuits micro-ondes a base de HBTs, son efficacité dépend, entre autres,
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de la disponibilité d’un modeéle fiable pouvant reproduire le comportement non-linéaire
du transistor. Les modéles non-linéaires des HBTs different de ceux des BJTs
essentiellement par la prise en compte des phénomeénes d’auto-échauffement et des

effets distribués.

La modélisation en régime petit-signal est d’'une importance particuli¢re, étant une
source indispensable d’information sur le comportement dynamique du transistor. Les
modeles linéaires sont groupés en deux configurations : la topologie en T et la topologie
en 7, le choix de I’'une ou I'autre étant dépendant du point de vue physique adopté pour
la modélisation des HBTs. Notons que dans le cas des FETs, une seule configuration

existe [16].

Généralement, 1’extraction des éléments du modele linéaire comporte trois grands
sujets :
- L’extraction des éléments parasites représentant les effets des lignes d’acces et
des interconnexions.
- L’extraction des éléments représentant la partie extrinséque du transistor, et
incluant particuli¢rement les effets résistifs des matériaux et les effets distribués.
- L’extraction des éléments intrinséques représentant les phénoménes intrinséques

au fonctionnement du transistor.
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Différentes techniques d’extraction on été proposées pour les modeles lin€aires. On peut
distinguer essentiellement deux grandes catégories : les techniques par optimisation
numérique [45]-[54], et les techniques analytiques [55]-[60], [64]-[66]. Les techniques
par optimisation numérique consistent a minimiser 1’écart entre les performances
calculées et celles mesurées. Généralement, trois étapes majeures sont requises :

1. Choix de valeurs initiales pour les parametres du modele.

2. Choix de la fonction d’erreur & minimiser.

3. Choix d’un algorithme fiable pour les itérations numériques.
La fonction d’erreur posseéde généralement plusieurs minimums locaux, en plus d’un
minimum global correspondant & la solution du probléme. La convergence de
I’algorithme vers I'un ou I’autre des minimums dépend du choix des valeurs initiales.
Ceci engendre les problémes suivants :

- Multiplicité des solutions

- Convergence vers des solutions non-physiques

- Non-conver Zence

Au cours de la derniere décennie les techniques par optimisations ont commencé a céder
de la place au profit des techniques analytiques. Celles-ci sont plus précises mais plus
difficiles a élaborer. Elles consistent a établir des équations reliant les parametres du
modele a des grandeurs mesurables. Ces équations sont d’autant plus complexes que le
nombre d’éléments est élevé. Ainsi, certains auteurs adoptent des techniques hybrides

combinant I’approche analytique avec I’optimisation numérique [61]-[63].
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Différentes techniques sont utilisées pour I’extraction des éléments parasites. Certains
auteurs utilisent des structures de tests particuliéres [17]. D’autres auteurs utilisent des
mesures des paramétres S, effectués dans des conditions particulieres de polarisation
[18]. Dans plusieurs techniques, les éléments parasites sont déterminés analytiquement

ou par optimisation, conjointement avec les éléments extrinséques et intrinséques.
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2. REVUE CRITIQUE DE LA LITTERATURE

2.1 Modélisation grand-signal

Les BITs et les HBTs partagent les mémes principes fondamentaux d’opération. Ainsi,
les premiers travaux de modélisation des HBTs ont fait usage des modeles
conventionnels des BJTs, particuliécrement le modéle de Gummel-Poon (G-P), et
rarement le modele d’Ebers-Moll (E-M). Ce dernier, introduit en 1954 [19], fut le

premier modéle proposé pour les transistors bipolaires (voir figure 2.1).

Figure 2-1 : Mod¢le d’Ebers-Moll
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Figure 2-2 : Modele Gummel-Poon

En 1970, Gﬁmmel et Poon ont introduit leur modéle basé sur le concept de controle de
charge [20]. Ce modeéle, illustré a la figure 2.2, a été considéré comme standard pour les
transistors bipolaires. Le modele G-P, bien que populaire chez les industriels, souffre de
certaines insuffisances. Ainsi, d’autres modé¢les ont €té développés pour palier a ces
difficultés. En particulier, le modele VBIC, introduit en 1995 [21]-[23], a été proposé
comme nouveau standard par un groupe représentatif de I’industrie des circuits intégrés
et des transistors bipolaires. Ce modéle tient compte d’effets non inclus dans le modéle
G-P, tels que I’effet substrat, la quasi-saturation, et I’effet d’avalanche. Cao et al. [24]
ont procédé a une comparaison entre les deux modeles afin de mettre en évidence les

caractéristiques avancées du modéle VBIC. Dans le cas des HBTs de puissance a base
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de GaAs, et plus généralement les transistors a base de matériaux 1II-V, I’effet substrat
est négligeable [25]. D’autre part, la densité maximale du courant d’opération est limitée
par les propriétés thermiques du transistor. Ainsi, le domaine d’opération du composant
se trouve confiné a une région ou certains effets tels que la quasi-saturation sont
négligeables [26]. Par conséquent, le modéle VBIC est souvent réduit a une architecture
proche de celle du modele G-P : C’est 'une des raisons pour lesquelles, le modele G-P
est encore largement utilisé pour les transistors a base de GaAs, bien que le modele

VBIC soit disponible dans plusieurs simulateurs commerciaux.

D’autres modeéles avancés ont été développés par certaines fonderies afin de simuler des
transistors de technologies particulieres. Le modele MEXTRAM a ¢été élaboré par
Phillips en 1985 [27]-[29], et le modéle HICUM a été proposé par le professeur Schroter

en 1987 [30]-[32].

Récemment, le modeéle UCSD a été¢ développé. II est disponible dans certains
simulateurs commerciaux tels qu’ADS. Ce mode¢le est plus complet mais il est d’une

énorme complexité, étant constitué d’un grand nombre d’éléments.

En plus des modé¢les mentionnés ci-haut, la littérature disponible présente une grande
variété de modeles [33]-[43], dont la plupart sont basés sur le modéle G-P, mais
présentant certaines caractéristiques des modéles avancés. Par exemple, Schroter et al.

[33] ont introduit un modele combinant la simplicité du modele G-P avec certaines
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caractéristiques du modéle HICUM. Les modifications apportées permettent de tenir
compte de certains effets comme 1’auto-échauffement, 1’accumulation de courant, les

effets de forte injection de porteurs, etc.

Il existe également certaines versions modifiées du modele Ebers-Moll, bien que rares

[34]-[36].

2.2 Modélisation petit-signal

La modélisation des HBTs en régime petit-signal a suscité beaucoup d’intéréts [44]-[71].
Deux types de topologies sont utilisés pour les mod¢les linéaires : la topologie en T (voir
figure 2.3) et la topologie en 7 (voir figure 2.4). Les modéles en T sont directement
reliés a la physique du transistor, et par conséquent, ils sont préférés par les fabricants
des composantes. Les mode¢les en n sont préférés par les concepteurs de circuits, et les
modeles les plus populaires (G-P, VBIC, MEXTRAM, HICUM) se réduisent a une
architecture en 7, dans le régime petit-signal. Teeter et al. [44] ont démontré la
possibilité d’établir une équivalence entre les paramétres des deux topologies, mais au
prix de considérer les paramétres du modéle en © comme dépendant de la fréquence, une

dépendance d’autant plus prononcée que la fréquence est élevée.
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Une grande variété de techniques d’extraction a été proposée pour les modeles linéaires
[45]-[71]. Les techniques par optimisation sont les plus populaires du fait de leurs
simplicités [45]-[54]. Cependant, elles souffrent de problemes de non-convergence,
multiplicité de solutions et de convergence vers des solutions non-physiques. Ceci est du
a la sensibilité de ces techniques au choix des valeurs initiales [47]. Certains auteurs ont
tenté de remédier a ces problémes. Bilbro et al. [S0] ont introduit une technique appelée
«Tree Annealing» permettant d’éviter la convergence vers les minimums locaux. Trew
et al. [51] ont proposé une technique utilisant une équation du temps de transit émetteur-
collecteur, comme contrainte supplémentaire a la procédure d’optimisation, forgant ainsi
les valeurs des paramétres a évoluer, au cours de 1’optimisation, d’une maniére
consistante avec le fonctionnement physique du transistor. Menozzi et al. [48]-[49] ont
développé un algorithme minimisant la sensibilité de la procédure d’extraction au choix
des valeurs initiales. D’autres auteurs ont tenté de réduire le nombre de parametres
inconnus a travers la détermination expérimentale préalable de certains éléments
parasites, utilisant différentes techniques. Par exemple, Lee et al. ont utilisé des
structures de tests particuliéres, ainsi qu'un modele électrique représentant ces effets
[52]. Dans une autre publication, Lee et al. ont proposé une nouvelle technique utilisant

des mesures sur des transistors, polarisé en mode cut-off [53], [54].

Costa et al. [55]-[56] ont proposé la premiére technique permettant ’extraction
analytique des éléments intrinséques. Les éléments parasites sont déterminés par des

structures de tests particuliéres. Cependant, la résistance intrinseéque est considérée
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comme un élément parasite indépendant du point de polarisation. Et d’autre part, la
détermination des éléments parasites nécessite trois structures pour chaque composant.
Wei et al. [57] ont développé la premiére technique n’utilisant ni optimisation
numérique, ni des structures de tests particulieres. Tous les éléments intrinséques,
extrinséques et parasites ont ¢été¢ déterminés analytiquement a partir de mesures sous
différentes conditions de polarisation. Pehlke et Pavlidis [58] ont proposé une autre
technique analytique permettant I’évaluation directe des parametres. Cependant, certains
¢léments ont ¢té déterminés par optimisation, cet inconvénient ayant été traité
ultérieurement par Sotoodeh et al [60]. Et d’autre part, le caractére distribué de la
résistance de base et de la capacité de jonction base-collecteur, n’a pas ¢té pris en
compte, cet inconvénient ayant été corrigé par Spiegel et al. [61] qui ont proposé une
technique combinant I’approche analytique avec 1’optimisation numérique. Schaper et
al. [62] ont également proposé une technique hybride utilisant certaines hypotheses et
optimisations locales. Rios et al. [63] ont proposé une technique utilisant certaines
contraintes afin de minimiser le nombre de paramétres inconnus qui sont a évaluer par
optimisation numérique. Li. B et al. [64] ont proposé une technique basée sur des
expressions appropriées des parametres Z. Ouslimani et al. ont suivi un principe
similaire a celui de Li et ont proposé une technique plus sophistiquée pour I’extraction
[65]. Kameyama et al. [66] ont adopté une approche similaire pour extraire les éléments
du circuit pour un transistor pnp, tout en affirmant que 1’approche demeure applicable

pour les transistors npn. Ghaddab et al. ont développé une technique utilisant une
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approche statistique [67], cette technique ayant été amélioré par Tseng et al. [68] qui ont

proposé une version purement analytique.

La plupart des techniques analytiques d’extraction proposées dans la littérature utilisent
des approximations pour dériver des expressions analytiques. Ceci limite la possibilité
de leur automatisation et implémentation pratique, et par conséquent, leurs utilités
industrielles. Shienman et al. [69] ont propos€ une technique permettant une extraction
rigoureuse des éléments intrinséques d’un modéle linéaire en T. Bousnina et al [70] ont
aussi proposé une technique rigoureuse pour un modéle en 7. Cependant, cette technique
nécessite la connaissance préalable de certains parameétres du modele statique, tels que le
coefficient d’émission et la température de la jonction base-émetteur. Et d’autre part, la
capacité de la jonction est déterminée comme solution d’une équation du second degré.
Une telle équation posséde généralement deux solutions et nécessite donc des arguments
supplémentaires afin de sélectionner la bonne solution. Dans une autre publication
Bousnina et al. [78] ont proposé une nouvelle technique basée sur une simulation

électromagnétique et permettant 1’élimination des effets parasites des mesures RF.
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3. MODELISATION ET CARACTERISATION DES HBTs

3.1 Modéle grand-signal

Une version modifiée du modéle de Gummel-Poon a été adoptée. Certaines
caractéristiques des modeles avancés HICUM et MEXTRAM ont ét¢é incluses dans le
modéle choisi. Le circuit grand-signal correspondant est illustré a la figure 3.1. Les
principales modifications par rapport a la version originale du modéle G-P représentent :

o Larésistance intrinséque de la base.

¢ Le phénoméne d’accumulation du courant

o Les effets de la jonction externe base-collecteur.

o [’effet d’auto-échauffement.

Le circuit est subdivisé en trois parties :
e Le circuit intrinséque illustré a ’intérieur des lignes en pointillé et représentant
la partie intrinséque du transistor.
o Les éléments représentant la partie extrinséque du transistor.
o Les effets parasites représentés a 1’aide d’un réseau d’inductances et de

capacités.
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Figure 3-1 : Circuit grand signal

3.1.1 Circuit intrinseque

Le circuit intrinseque comprend des sources de courant non-linéaires modélisant 1’effet
fondamental du transistor, des diodes représentant les courants de fuite liés
essentiellement aux phénoménes de recombinaison et d’injection de trous au niveau des
jonctions base-émetteur et base-collecteur, des capacités modélisant les effets
d’accumulation de charge, une résistance intrinséque représentant la résistance latérale

de la base et une capacité modélisant I’effet d’accumulation de courant.
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Iy, représente les phénomeénes de recombinaison au niveau de la jonction base-émetteur,
I’injection inverse des trous de la base vers I’émetteur étant négligeable a cause de

I’hétérojonction. Le courant J;, est donné par :

V
I, =1, |exp|—2%—|-1 3.1
be she [ p (Nhe V;h} J ( )

ou Iy, est le courant de saturation, V. est la tension a travers la jonction interne base-
émetteur, N, est le coefficient d'idéalité de la jonction base-émetteur et Vy, est le voltage

thermique donné par :
Fy= et (3.2)

ou K est la constante de Boltzman, 7; est la température de jonction et g est la charge

élémentaire.

I représente la recombinaison de porteurs au niveau de la jonction base-collecteur, et
I’injection inverse des trous de la base vers le collecteur. Le courant /5. est donné par

I’expression suivante :



I

|4
=1, |exp| —2—|-1 3.3
be she ( p (th I/thJ ] ( )

Lspe €t Ny représentent respectivement le courant de saturation et le coefficient d’idéalité.

Ve est la tension a travers la jonction interne base-collecteur.

I sreprésente le courant de transfert direct. Il est donné par 1’expression suivante :
v,
I,=1,|exp [¢J -1 (3.4)

Iis et Ny représentent respectivement le courant de saturation et le coefficient d’idéalité.

1., représente le courant de transfert inverse. Il est donné par I’expression suivante :

v
I =1_|exp| —&—|-1 3.5
cr ‘\Lr[ p(Ncr V;}]J J ( )

L. €t N, représentent respectivement le courant de saturation et le coefficient d’idéalité.
Les courants Is et I, sont contrlés par la tension interne V.. La somme des deux

courants représente le courant de transfert total donné par :

Ly=1,+1, (3.6)



Les courants de saturation et les coefficients d’émission sont considérés comme
fonctions de la puissance dissipée ou de la température de jonction. Ceci permet de tenir
compte de I’effet d’auto-échauffement. En mode d’opération actif, qui est le mode le
plus intéressant dans les applications micro-ondes, les courants I, et Iy représentent les

non-linéarités les plus dominantes.

Cpe représente la capacité de la jonction interne base-émetteur, tandis que Cp. représente

la capacité de la jonction interne base-collecteur.

Ry représente la résistance de base intrinséque. La capacité Cp modélise 1’effet

d’accumulation de courant (current crowding).

3.1.2 Eléments extrinséques

L., représente les courants de fuite au niveau de la jonction externe base-collecteur. Le

courant /., est donné par I’expression suivante :

]L't = Ivcx eXp I/L'x -1 (3 7)
' ‘ N ox I/th
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L. et N, représentent respectivement le courant de saturation et le coefficient d’idéalité.
C.. représente la capacité de la jonction externe base-collecteur. Elle permet,
conjointement avec la diode I, de tenir compte de la nature distribuée de la jonction

base-collecteur.

Ry, R. et R, représentent les résistances extrinséques des régions quasi-neutres de la base,

du collecteur et de I'émetteur, respectivement.

3.1.3 Eléments parasites

Le modéle proposé tient compte des effets parasites des lignes d’accés et des
interconnexions. Les capacités Cpee, Cppe €t Cppe représentent les effets capacitifs inter-
électrodes, tandis que les inductances L., L; et L. représentent les effets inductifs dus aux

longueurs des lignes d’acces.

3.2 Modéle petit-signal

Le modé¢le petit-signal représente le comportement dynamique du transistor lorsque le
signal d’excitation est de tres faible amplitude, comparé au signal DC de polarisation.

Dans ce régime linéaire, le modéle grand signal se réduit au circuit illustré a la figure
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3.2. Les sources de courant et les diodes sont remplacées par des éléments représentant

la linéarisation de leurs caractéristiques courant-tension, autour du point de polarisation.

bR VY W~ Re Lo
bi bc
(D) GnVee

Che ___:Tvbe Rbe

T Cpbe Cpce T

Le szGmo.eXp('l W T)

Figure 3-2 : Modele petit-signal
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3.2.1 Résistances dynamiques Ry, R, et R,

En régime petit-signal, la diode 7;, est remplacée par la résistance dynamique Rp.

donnée par I’expression:

L (3.8)
Rb SV;IB

De méme, la résistance dynamique Rp. remplace la diode /.. Elle est donnée

par ’expression:

1 8L,
— = b 39
A (3.9)

Finalement, la résistance dynamique R, remplace la diode /.. Elle est donnée

par ’expression:

1 (3.10)
RC.X 61/;108)([

Ve €t Vp représentent les tensions a travers les jonctions internes base-émetteur et base

collecteur, respectivement. V., représente la tension a travers la jonction externe base-
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collecteur. Notons que les résistances Rp. et R.. sont généralement trés élevées. Et par

conséquent, leurs effets peuvent étre négligés.

3.2.2 Transconductance

La source du courant de transfert est remplacée par G,, Vi, o Vj, est la tension a travers

la jonction interne base-émetteur, et Gy, est la transconductance petit-signal donnée par :

G =G e™ (3.11)

ou Gy, est la transconductance DC et 1 est le temps de transit.

La transconductance G, est donnée par 1’expression :

o/
=—= 3.12
mo SI/I,L ( )

3.2.3 Le temps de transit

L’approximation quasi-statique est valable pour /' << fr. Ainsi, pour tenir compte des
effets de propagation, il est nécessaire d’adopter un point de vue non-quasi-statique [72].

L’approche choisie consiste a ajouter un terme de phase a la transconductance,
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permettant de modéliser le retard du au temps de transit des électrons a travers les

régions quasi-neutres.

3.3 Corrélation entre le modeéle petit-signal et le modéle statique

En régime statique, le modele grand signal est réduit a celui de la figure 3.3.

xlcx Al

Dls (D Lo

:
f

!Ibe

Figure 3-3 : Modg¢le statique

Les modé¢les petit-signal et statique représentent deux aspects d’'un méme probléme. Et
par conséquent, une corrélation doit exister entre les parametres des deux modeles. En
particulier, la résistance Ry, et la source G, Vp. représentent les linéarisations des
caractéristiques courant-tension de la diode 7;, et de la source du courant de transfert,

respectivement. On peut établir les relations suivantes [73] :
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d (3.13)

V=R, 1, (3.14)

3.4 Extraction des éléements parasites

I1 est nécessaire de déterminer les paramétres représentant les effets parasites afin de les
éliminer des mesures des paramétres S, avant de procéder a I’extraction des ¢léments

intrinséques et extrinséques du circuit.

3.4.1 Extraction des capacités parasites

La technique d’extraction des capacités parasites a €té propos€e initialement par
Dambrine et al. [74] dans le cas des FETs, puis appliquée aux HBTs par Belquin et al.

[75]. Cette technique est constituée des €tapes suivantes :

1. Le transistor est polarisé en mode cut-off. Une tension négative est appliquée a la
base (V3 < 0), tandis que le collecteur est court-circuité (V. = 0). Les jonctions
base-émetteur et base-collecteur sont bloquées, et les courants sont nuls. Ainsi,

les effets résistifs deviennent négligeables.
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2. Les paramétres S sont mesurés a basses fréquences, ou les effets inductifs sont

négligeables. Dans ces conditions, le circuit petit-signal se réduit a celui de la

figure 3.4.
Cpbc
ch
Cbc
Cpbe Cbe Cpce I

Figure 3-4 : Mod¢le petit-signal en mode cut-off.

3. Les paramétres S sont transformés en parametres Y selon les équations

suivantes :

Y”:%_(I_Sn)'(l"'}:gzz)‘*"glz'Szl (3'15)
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Yy =—— 22 3.16
=5y (3.16)
1 2.5,
=—— 3.17
=5y (3.17)
1+S8),)(1-S8,)+S,, S,
}/22=i'( 1) (1=8,)+8, - Sy (3.18)
50 Y
oit ¥, =(1+8,)-(1+5y,) =S, - Sy (3.19)

4. Les paramétres Y sont exprimés en fonction des éléments constituant le circuit

de la figure 3.4. On trouve ainsi les relations suivantes :

Im[Y, ]=(C,, +C

phe

+ ch + Cbc + Cbe ) (320)

pbe

Im[Yn] = Im[Yzl] = —(O(C

phe

+C,+C,,) (3.21)

Im[Y,]=w(C,,+C

pee phe

+C,+C,) (3.22)

ou "Im" dénote la partie imaginaire. En combinant les équations précédentes, on

obtient :
Im|Y, +7,
Cpbe+ Cbe:M (323)
0]
Im[Y,, +1,]
— C e = T 3.24)

®
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Im[le]
Cphc+ ch+ Cbc:- (325)
()
Im[Y,-Y,]
Cpt Cp — C,,w:—lc‘o—i%— (3.26)

L’équation (3.24) permet de trouver directement la capacité C.. Pour trouver les deux
autres capacités parasites Cppe €t Cppe, il faut procéder a une étude de la variation de
(Cppet Chre) €t (Cppet Coxt Ce) en fonction du point de polarisation, permettant ainsi de
séparer les capacités parasites indépendantes de la polarisation, des capacités de
jonctions (Cp,., Cex €t Cye) qui dépendent des tensions appliquées a leurs bornes, selon les

équations suivantes :

oY - ™ (3.27)
(phe

Cbc = ——L’"}m (328)
(phc

€, = G (3.29)

ol Qpe, Ppe €t @, représentent les potentiels des jonctions, mp., mp. €t m., sont des

coefficients rendant compte de la nature de la jonction (m = 1/2 pour une jonction
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abrupte, m = 1/3 pour une jonction graduelle). L’équation (17) semble redondante.

Cependant, elle permet de vérifier les résultats des équations précédentes.

3.4.2 Extraction des inductances parasites

Les inductances parasites sont déterminées a 1’aide des parametres S mesurés lorsque le
transistor est polarisé en mode de collecteur ouvert, i.e. I, = 0 A. Dans cette condition
de polarisation, les jonctions base-collecteur et base-émetteur sont polarisées en direct a
cause des fortes densités de courant de base [16], [57], [76]. Ainsi, les capacités des
jonctions sont court—circuitées par les résistances dynamiques Ry, Ry et R, de faibles

valeurs. Dans ces conditions le circuit de la figure 3.1 est réduit a celui de la figure 3.5.

— O AAA—AN A ANV
Le R, Roi Roc Re Lo

Ve Tg Rpe <> Gm-Vbe

Re

Figure 3-5 : Modéle petit-signal en mode collecteur ouvert
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Les inductances sont alors déterminées a 1’aide des expressions suivantes :

oL, =imag(Zy, - Z,) (3.30)
oL, =imag(Z,,) (3.31)
oL, =imag(Z, - Z,) (3.32)

3.5 Extraction des résistances extrinséques

La technique du fly-back a été utilisée pour extraire les résistances extrinséques R,, R; et

R [77].

3.5.1 Résistance d’émetteur R,

La résistance R, est déterminée en mesurant la tension V. en fonction du courant [
Cette mesure est appelée R.-Flyback. Le transistor est monté en émetteur commun et a

collecteur ouvert tel qu’illustré a la figure 3.6.



48

Figure 3-6 : Flyback pour la mesure de R,

R, représente la dérivée de V,, par rapport a I, évaluée a haute valeur de courant de base

(voir figure 3.7), i.e.

g = (3.33)

¢ al

b I} =300

3.5.2 Résistance de base R,

La résistance R; est déterminée en mesurant V. en fonction du courant I. Le transistor

est toujours monté en émetteur commun et a collecteur ouvert tel qu’illustré a la figure

3.8.
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Figure 3-7 : Détermination de R,
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.y Figure 3-8 : Flyback pour la mesure de R,
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La somme R, + R, représente la dérivée de ¥, par rapport a I, évaluée 4 haute valeur de

courant de base (voir figure 3.9), i.e. :

R =Pl _p (3.34)

b 1, —>

Vio =) I,=0A
1.65 T T T ¥ T T T T T

1.6

1.55

1.5

1.45

Ve V)

1.4

1.35

1.3+ =

1.25¢ 4

! ! i I !

I | J ]
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02
1, (A)
b

Figu_re 3-9 : Détermination de R, + R,
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3.5.3 Résistance de collecteur R,

La résistance R, est déterminée lorsque le courant de base /; est constant, tel qu’illustré a

la figure 3.10.

l, = cst

Figure 3-10 : Flyback pour la mesure de R,

Dans ce cas, la somme R.+ R, représente la dérivée de V. par rapport a I, évaluée a

haute valeur de courant de collecteur (voir figure 3.11), D’ou :

R=%el g (3.35)

€ A =cst
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VCe = f(lc), Ib = const
0.5 T T T T T T T T T

0.45} i

0.4

0.35

ce(v)

\

0.3

0.25

0.2

{ 1 1 | I i L { t
0 0.001 0.002 0.003 0.004 0.005 0.006 0.007 0.008 0.009 0.01
1 (A)
c

Figure 3-11 : Détermination de R.+ R,

3.6 Extraction petit-signal

L’extraction des éléments du modele linéaire se fait en deux étapes :
1- Les valeurs des éléments parasites et des résistances extrinséques sont
¢liminées des mesures de paramétres S. Une telle procédure est appelée

de-embedding.
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2- Les valeurs des éléments intrinséques et extrinséques (autres que les

résistances R;, R, et R,) sont déterminées analytiquement.

3.6.1 De-embedding

Deux techniques peuvent étre utilisées pour effectuer le de-embedding. La premicre
technique consiste a soustraire les valeurs trouvées des éléments parasites et des
résistances extrinseques, a partir des mesures des paramétres S, selon les étapes
suivantes :

1. Les parameétres S sont transformés en parametres Y selon les équations (3.15)-

(3.19)

2. Les capacités parasites sont éliminées des parametres Y selon les équations

suivantes :
YIII :Kl—i.a)'(cpbc-i_cpce) (336)
Y, =l +i-0-C,, (3.37)
1, =l ti-w-C,, (3.38)

Y, =Y, —i-w(C

phe

+C,.) (3.39)
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3. Les nouveaux paramétres Y sont transformés en parametres Z selon les

équations suivantes :

4. Les résistances extrinséques et les inductances parasites sont ¢liminées des

(3.40)

(3.41)

(3.42)

(3.43)

(3.44)

parametres Z selon les équations suivantes :

ZIII =211_Re-Rh—i'w'(Le+Lb)

Z,=Z,—-R —-i-wL,

Z,=Z,-R-i-wL

e

Z,=2, ——Re—Rc—i-a)~(Le+Lc)

(3.45)
(3.46)
(3.47)

(3.48)
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5. Finalement, les nouveaux parameétres Z sont transformés en paramétres Y selon

les équations suivantes :

Y =22 3.49
1 D7 (3 )
. Z,

Y, =—-=2L 3.50
= (3.50)
] Z',

Yy=-22 (3.51)
. Z

Y, ==L 3.52
= (3.52)

ou

D7 = Z,'l ~Z;2 —Z,'2 -Z;l (3.53)

Le de-embedding est illustré schématiquement a la figure 3.12.

Figure 3-12 : Etapes de de-embedding

Le circuit final se réduit a celui de la figure 3.13.
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Rbi Rbc
——| Vee CD
Cee Rye Gm.Vbe

Gn=Gmo.exp(-i W 1)

Figure 3-13 : Circuit final apres de-embedding

La deuxiéme technique de de-embedding est basée sur une simulation électromagnétique

qui nécessite la connaissance préalable du layout du transistor [78].

3.6.2 Extraction des éléments intrinseéques et extrinseques

Les éléments intrinséques et extrinséques (autre que les résistances Rp, R et R,) sont
déterminés analytiquement a partir des parametres Y du circuit de la figure 3.13. La
procédure d’extraction est décrite en détail dans les annexes I et III. On se contente de

présenter une bréve description des principales étapes de la procédure.



Au départ, on applique la transformation T-IT tel qu’illustré a la figure 3.14.

Cb‘ CbC
|| ||
| I
L vy
Z
Rb| RbC
Cbe_— gRbe - Z1

Figure 3-14 : Transformation T-I1

Les parametres Z), Z; et Z; sont donnés par [79]:

z -2 (3.54)
Zbc'
D

Z == 355

: Zbe ( )
D

Z =2 5.56

=7 (5.56)

ou

p— (3.57)

R 1+iwR, C,
-




Rbc

Z =—}1"° 3.58
* 1+ioR, C, (3:58)
Z, = K (3.59)
1 +10 Rbe Cbe
D=2,2,+2, 2, +2, 2, (3.60)

Le circuit final est montré a la figure 3.15, ou

7, =2 3.61
YZ,+7, (3.61)
R (3.62)

“ 1+ioR, C,

Gm-VbeC

_/

Figure 3-15 : Circuit final apres la transformation T-11

TN
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On peut montrer que les paramétres Z;, Z3, et Z, sont reliés aux paramétres Y selon les

équations suivantes [80]

Z = ! (3.63)
Y, +Y,

Zy= Ehaif (3.64)
(Yu"'le)'(Yzz"'le)

Z =L (3.65)

Yoy, '

On définit par ailleurs, le parameétre suivant :

X=B-G,, -exp(—i 0)1:) (3.66)
=# (3.67)
Z+Z,+2,

Le paramétre X est relié aux parametres Y selon I’équation suivante [81]:

Y, -¥,
X =(Y,+V,) 22L& (3.68)
22 12 Ile‘l")/”

A ce point, I’extraction se déroule selon la procédure suivante :



1. Extraction de la constante de temps 7;
On définit la fonction Fy; et la constante 73, selon les équations suivantes :

F, O S -
imag(Z,/Z,)

(3.69)
I, =R, C, (3.70)
On montre que Fj; est fonction linéaire de w* [79], i.e.

F, =4+’ B, (3.71)

La constante de temps T; est alors donnée par

(3.72)

om |ow

La constante de temps T3, permet de caractériser le phénoméne d’accumulation de

courant, étant directement reliée a la capacité Cy,.



P

2. Détermination de Ry; /Ry et Ry x Cpe

On peut déterminer Ry, /Rp. et Rp; X Cp a I’aide des relations suivantes :

real é(1+1'0)T,,,) _ By (3.73)
Z3 Rhc
- (z.
imag 7(l+za)7}”) =oR, C, (3.74)
3

3. Détermination de T,

On définit la fonction F) et la constante 7, selon les équations suivantes :

(O]
EU 3.75
' imag(Z (1+i07T,)) 3.75)

T,,=R, C, (3.76)
he he ~he

On montre que F; est fonction linéaire de ®° [79]. i.e.

FE=A4+w' B (3.77)

La constante de temps T}, est alors donnée par

61
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T, = \E (3.78)

4. Déterminationde RetRx T

On définit la fonction F; par la relation :

F1Z(0+ioT,)(1+ioT,) (3.79)

On définit, par ailleurs, les constantes R et 7 comme :

R=R, R, [LJ,L;} 350
b be Rbi
Chc + Chc + C/n
T e
Rbc Rbe Rbi

On montre alors que :

real(F,)=R (3.82)

imag(F,)=@RT (3.83)
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5. Détermination de R;,. et R;;

A partir des relations (3.80) et (3.81), les résistances Ry, et Ry; sont déterminées a I’aide

du systeme linéaire suivant :

R

R, 1+ 1 R
"= R, (3.84)
Rbi R T
T,+R,C, T,

he he

6. Détermination de R;., Cy., Cp. et Cy;

Connaissant Ry, et Ry;, on détermine Ry, Cye, Ci €t Cp; directement a partir de Rpi/Rp.,

Rpi X Cie, Rpe X Cpe (= Tie) and Ry; X Cpi (= Ty).
7. Détermination de C,, R, G, €t T

On détermine C,,, R.y, G, €t 1T, a I’aide des équations suivantes :

oC, = imag(%——————] (3.85)

—1—=real 1.1 (3.86)
R Z, Z
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X
G, == 3.87
mo ’B’ ( )
(ot=—phase( XB] (3.88)

3.7 Extraction des parameétres du modéle statique en mode actif

L’extraction des parameétres caractérisant le mode de fonctionnement direct est décrit en
détail dans I’annexe II. Dans cette section, on se contente de présenter les principaux
résultats. En mode d’opération direct, le circuit statique se réduit a celui de la figure

3.16.

, Sor

® E

Figure 3-16 : Circuit statique en mode actif

Le courant /. s’identifie au courant de base I, et le courant /s s’identifie au courant de

collecteur /.. Ainsi, les relations (3.1), (3.4), (3.13) et (3.14) deviennent
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v,
I,=1,,|exp ke -1 (3.89)
’ l Nbe I/Ih
I.=1_|exp Vo -1 (3.90)
sef
qu' th
1
N_ V =—=£ 3.91
g Gmo ( )
Nhe I/Ih = Rbc II) (392)

Ry et G ont été déterminés au cours de D’extraction petit-signal. Ainsi, a 1’aide des

équations (3.91) et (3.92), on peut déterminer NV, et Ny Vy en fonction du point de

polarisation.

Lorsque la température ambiante est constante, N Vy, et Ny, Vy, dépendent uniquement

de la puissance dissipée P s, définie comme

Rii.s;v = ]u I/'ce + [h I/lw (3‘93)

Ainsi, on peut définir deux fonctions fet 4 telles que :

f(Pdfss) = ch Vth (3.94)
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h(By ) =N, V, (3.95)

En utilisant les équations (3.1) et (3.4), on peut déterminer les courants de saturation Jyr

et I, comme fonctions de la puissance dissipée, selon les équations suivantes :

I, = L = L. (3.96)

sef
| y v,
exp| —2— |-1 exp| - -1
p[NL/ I/,},] (f(Pdms)J

Ishe = Ib = [h (3 . 97)

exp e -1 exp e -1
Nbe V;h h(Pu'sz')

Ainsi, le fonctionnement du HBT en mode actif est complétement caractéris€ par quatre

fonctions de la puissance dissipée.

3.8 Validation de la technique

3.8.1 Banc de mesures

Des transistors a un doigt d’émetteur, provenant de deux fonderies différentes ont été

utilisés pour valider le modéle et la technique d’extraction. Le premier transistor est un
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HBT AlGaAs/GaAs sur tranche (on wafer), 4 une surface d’émetteur 2 x 20 um2. Les
autres transistors sont des HBTs GalnP/GaAs, fabriqués par Nortel et dont les surfaces

d’émetteurs sont 1 x 10 umz et1x100 umz.

Les mesures DC ont été effectuées a 1’aide d’un mesureur de précision programmable
HP 4142. Les mesures de parametres S ont €té effectuées a ’aide d’un analyseur de
réseaux vectoriel HP 8510, associ¢ a une station de mesures sous pointes, équipée d’un
support thermique permettant de contréler la température ambiante. Les conditions de

polarisation sont assurées par le mesureur HP 4142,

3.8.2 Extraction des résistances

Les valeurs des résistances, déterminées a 'aide de la technique du Fly-back, sont

résumées au tableau suivant :

Transistor R. (Ohm) R, (Ohm) R; (Ohm)
1x10 3.68 11.92 1.71
2x20 1.275 1.439 1.6

1x 100 0.52 1.46 0.93

Tableau 3-1 : Valeurs des résistances extrinséques
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3.8.3 Extraction des capacités et inductances parasites

Dans le cas des transistors 1 x 10 et 1 x 100, le de-embedding a été effectué en utilisant

la technique de la simulation électromagnétique.

Dans le cas du transistor 1 x 20, les valeurs des capacités et inductances parasites ont €té
déterminées a 1’aide des techniques décrites dans les paragraphes 3.4.1 et 3.4.2. Les
capacités parasites sont données au tableau 3.2. Les inductances parasites sont données

au tableau 3.3.

Cpee (IF) 33.22
Cppe (F) 1.3
Cpbc (ﬂ:) 6

Tableau 3-2 : Valeurs des capacités parasites

L. (pH) 22.39
L. (pH) 8.7
L, (pH) 17

Tableau 3-3 : Valeurs des inductances parasites
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3.8.4 Implantation du modele petit-signal

Le logiciel de simulation ADS a été utilisé pour I’implantation du circuit petit-signal, tel

que montré a la figure 3.17.

Cpbe
C=Cpbc fF
| L
LY
Cex
C=Ccx fF
|
|
—AM—
Rbex
R=Rcx Ohm
Chi Rbe
C=Cbi fF R=Rbc Ohm
— = WA
- YV A ANA —AAA A=YV Aied
Lb Rb —WWAN— —) Rc Le
L=lbpH  R=Rb Ohm Rbit Coc R=Rc Ohm  L=LcpH
R=Rbi Ohm C=Coc fF
SRC2
Cbe Rt R2 G=gms
C=Cboe fF T=td psec
_I_ Ri=Rbe Ohm
: R2=(1/go} Ohm
4
Cpce N
Cpbe C=Cpce fFer—
L C=Cpbe F Re
T R=Re Ohm
Le
L=te pH
==

Figure 3-17 : Schéma ADS du mode¢le petit-signal
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On présente des exemples de simulation pour les transistors 2x20 et 1x100. Les
paramétres S sont illustrés sur I’abaque de Smith, sur une bande de fréquences de 1 4 20

GHz.

1" exemple : HBT 2 x 20, polarisé au point V., =2V, I, =240 pA, 1. =19.3 mA

Les résultats de 1’extraction sont donnés au tableau 3.4. La simulation est montrée sur

I’abaque de Smith a la figure 3.18.

élément Valeur
Ry; [ohm] 1.97
Ry [ohm] 115.87
Ry [ohm] 3.39x 10°

R, [ohm] Trés élevée

Cy; [1F] 0
Cee [TF] 2849
Cc [{F] 6.33
Cex [F] 52.28
Gumo [S] 0.76
T [ps] 1.71

Tableau 3-4 : Résultats de I’extraction pour le transistor 2 x 20



P

Vi /e\«,
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Figure 3-18 : Comparaison entre les parametres S mesurés (0) et simulés (-) pour HBT

2%20, (Vee =2V, I, =240 pA, I = 19.3 mA)

2¢ exemple : HBT 1x100, polarisé au point V,, =5V, I, =326.97 puA, I. =45 mA

Les résultats de 1’extraction sont donnés au tableau 3.5. La simulation est montrée sur

I’abaque de Smith a la figure 3.19.



¢lément Valeur
Ry [ohm] 13.2
Ry [ohm] 1562.4
Re [ohm] 2.94x 10°
R, [ohm)] 2248 x 10°

Cy; [fF] 0

Cee [TF] 428.6

Che [1F] 2.97

Cex [fF] 6.7

Gmo [S] 0.14

T [ps] 1.11

Tableau 3-5 : Résultats de I’extraction pour le transistor 1 x 100
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Figure 3-19 : Comparaison entre les paramétres S mesurés (0) et simulés (-) pour HBT

1x 100, (Vee =5V, I, =45mA, I, = 326.97 pA)

3° exemple : HBT 1x100, polarisé au point V,, =2V, I, =215.74 pA, I.= 30 mA

Les résultats de ’extraction sont donnés au tableau 3.6. La simulation est montrée sur

I’abaque de Smith a la figure 3.20.



¢lément Valeur
Ry [ohm] 2.05
Ry, [ohm] 149.31
Rpc [ohm] 2x 10°
Ry [ohm] Treés élevée
Cy; [{F] 0
Cee [fF] 3559
Cae [fF] 63.34
Cex [1F] 40.03
Gro [S] 1.05
T [ps] 1.03

Tableau 3-6 : Résultats de I’extraction pour le transistor 1 x 100
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S(2,1)/40 8

. S(12)x25

Figure 3-20 : Comparaison entre 1es parametres S mesurés (o) et simulés (-) pour HBT

1x100, (Vee=2V,1,=215.74 pA, I. = 30 mA)

3.8.5 Implantation du modeéle grand-signal

Le modéle grand-signal a été implanté a I’aide du logiciel ADS, tel qu’illustré 4 la figure
3.21. Un SDD (symbolically defined device) a été utilisé pour modéliser la partie
fortement non-linéaire du transistor 1x10. Une comparaison de parameétres S simulés et
mesures est montrée a la figure 3.22. Faute de ne pas avoir de mesures de puissance, on

s’est contenté d’effectuer des simulations d’équilibrage harmonique (Harmonic balance),
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afin de montrer la convergence et la cohérence du modele. Le figure 3.23 montre
I’évolution de la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée, a la fréquence
fondamentale 10 GHz, ainsi qu’a la deuxiéme et la troisiéme harmonique, au point de
polarisation V., = 3V et I, = 29.55 pA. La figure 3.24 montre 1’évolution du gain en
fonction de la puissance d’entrée. La figure 3.25 montre le spectre de la puissance de
sortie, pour un test & deux tones aux fréquences 9.995 GHz et 10.005 GHz, et a une

puissance d’entrée de 5 dBm.

-——-4—) }
i
o C
Cex Cbe
C=Ccx fF C=Cbc fF
DC._Block & f DC_Block
DC_Block? RAbi Re (D DC_Blockl
R=Rbi Ohm R=Rc Ohm r
— AAA AA 1} A
_| '_ v Y A T I_ Vout
H -~ = i Probe
Rb lcc k4
R=Rb Chm > [N
Cbe ——
} 1.0¢ C=Cbe fF DG Feed -
- SRC28 DC_Feed1
=  lde~Ib A e
VB =
L e 41 SRC2
- Re = Vde=Vce V
R=Re Ohm _]'_
| VAF =
AR = apoRe
VARZ : SDD2P1
Re=11.92 VAH
Ab=1.71 VAR3 I[1,0]=Ist*exp((_v1¥NVth1) - 1)
Re=3.68 Vee=3 12,0}=1s2*(exp((_v1)/NVth2) - 1)
Rbi=file{Vce_File, "Roi) 1b=2.954972-05 H[2l=exp(y2"pi'freq Taud)
Rbe=file{Vce_File, "Rbe"} Vbe=file{Vce_Fils, "Vbe'}
Che=file{Vce_File, 'Cbe"} ie=file{Vce_File, "Ic"}
Chbce=file{Vce_File, "Cbc"}
Coex=file{Vce_Fite, "Ccx"} - VAR
Gmo=file{Vce_File, "Gmo"} =] 3;2;‘4 VAR1
Taud=filefvce_File, *Taud"} Pineos Ist=Ib/{exp({Ve - Re*(Ib+Ic) - Rb*b)/NVih1) - 1)

I1s2=lc/(exp((Vbe - Re*(ib+ic) - Rb*IbY/NVth2) - 1)
NVith1=Rbe*lb
NVth2=lc/Gmo

Figure 3-21 : Implantation ADS du mod¢le grand-signal
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g 'I:S(-»1.2)_-'_x200' ’

NN y / “_-_.5;362\,'2)\)&10

Figure 3-22 : Comparaison entre les parametres S mesurés (0) et simulés (-) pour HBT

1x10, (Vee =2V, I, =5SmA, I, =24.5 uA)
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Figure 3-23 : Evolution de la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée a

la fondamentale, 2° et 3° harmonique (V.. = 3V et [, = 29.55 pA)
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Figure 3-24 : Evolution du gain en fonction de la puissance d’entrée
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Figure 3-25 : Spectre de la puissance de sortie
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4. DISCUSSION GENERALE

La technique d’extraction proposée est une technique séquentielle, ou les résultats de
chaque étape sont utilisés pour 1’étape suivante. Ceci engendre le risque de propagation
d’erreur. Eventuellement, il serait nécessaire, au cours de I’implantation pratique,
d’inclure des étapes d’optimisations locales. L’optimisation requise est de nature
différente de celle discutée dans le chapitre 1. Cette derniére représente une étape
essentielle et prépondérante de D'extraction. Dans notre cas, il s’agit d’une étape
complémentaire dont le but est d’optimiser une solution déja trouvée par la technique

analytique.

Dans le modéele adopté, on aurait pu inclure plus d’une diode par jonction, 1’une
représentant la recombinaison et I’autre I’injection inverse. Ceci n’aurait aucune
répercussion sur 1’extraction petit-signal qui demeure valide, tout en interprétant chaque
résistance de jonction (Rp, Rpc €t R.) comme I’équivalent de deux résistances

dynamiques en parall¢les, tel qu’illustré sur la figure 4.1 :

Résistance
Linéarisation équivalente
Ipe1 Ibe2 —»> Rpe2 > Rpe

Figure 4-1 : Lin€arisation
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L’extraction DC demeure également inaffectée puisque d’une part, I’injection inverse est
négligeable au niveau de la jonction base-émetteur, et d’autre part, en régime direct, la

recombinaison est négligeable au niveau de la jonction base-collecteur.

I1 est possible aussi d’associer une diode (i.e. un coefficient d’émission) pour chaque
mécanisme de recombinaison. Ceci n’affecte toujours pas la validité de P’extraction
petit-signal, ou chaque jonction est représentée par une seule résistance représentant
I’association en paralléle, de plusieurs résistances dynamiques. Cependant, au niveau de
I’extraction DC, il faut tenir compte de la contribution de chaque diode a la résistance

Rpe. Dans ce dernier cas la relation (68) se généralise a la forme suivante :

1 I,
—_—=y —2 4.1)
R z Nbei V;h
ol Iy.; représente le courant traversant la i° diode, et Np,; est son coefficient d’émission.

Cette relation est trés importante. Dans notre modele, elle a permis une extraction directe
des paramétres de la diode base-émetteur. Dans le cas d’un modéle plus complexe, a
plusieurs diodes, cette relation peut servir de contrainte supplémentaire qu’on peut

appliquer a technique par optimisation.

Notons que les relations (67) et (68), ont déja été utilisées par d’autres auteurs afin de

calculer la résistance dynamique Ry, et la transconductance G,, [73], [76], [82]-[83].
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Une telle procédure requiert la connaissance préalable des paramétres du modéle
statique. Cette stratégie de modélisation n’est pas efficace : En effet, la modélisation en
régime statique est plus difficile qu’en régime petit-signal. Ceci est du a la présence de
composantes fortement linéaires dans le modéle statique, alors que le modele petit-signal
est composé uniquement d’éléments linéaires. Une bonne stratégie de modélisation
consisterait a commencer par l’extraction petit-signal, puis de s’en servir dans la
résolution du probleme plus complexe de I’extraction en régime statique. Dans notre
approche, ’extraction en régime linéaire n’a fait usage d’aucun paramétre du modéle
statique. Rp, et Gy, ont été déterminés exclusivement a 1’aide des mesures RF de
parametres S. Ainsi, il a été possible d’utiliser les relations (67) et (68) comme source

d’information supplémentaire sur le comportement statique du transistor.

En régime petit-signal, chaque jonction a été représentée par une seule capacité
représentant la somme des capacités de diffusion et de jonction. Pour séparer les deux
composantes, il est nécessaire de procéder a une étude de la capacité totale en fonction

du point de polarisation.

L’extraction petit-signal a fait usage de quatre types de mesures :
e Mesures DC pour I’extraction des résistances Ry, R, et R,.
e Mesures RF en mode cut-off pour 1’extraction des capacités parasites.
e Mesures RF en mode collecteur-ouvert pour I’extraction des inductances

parasites.
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¢ Mesures RF en régime normale pour I’extraction des €léments intrinséques et

certains éléments extrinséques.

La validation de I’extraction petit-signal donne une preuve de la consistance interne de

la procédure et de la validité du modéle.

Il est possible d’inclure I’effet Kirk dans le modele DC, en considérant que Iy est
fonction de deux paramétres (au lieu d’un seul paramétre P ;). Dans le cas de ce projet,

il n’était pas nécessaire d’inclure cet effet.

Les erreurs de mesures peuvent affecter considérablement la précision de la technique
d’extraction petit-signal. En effet, elles introduisent, a leurs tours, des erreurs sur les
parameétres du modele. De telles erreurs peuvent se propager et s’amplifier. Ainsi, il est
important d’effectuer I’extraction sur I’intervalle de fréquences le plus grand possible.
Ceci permet d’atténuer I’erreur introduite par les mesures au cours de I’application de la

technique de la droite des moindres carrés.
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CONCLUSION ET RECOMMANDATIONS

Vue P'amélioration des performances, en fréquence et en puissance, des transistors
bipolaires a hétérojonction, ils sont de plus en plus utilisées dans les applications des
circuits opérant aux ondes millimétriques et centimétriques. La disponibilité d’un
modele fiable, pour ces composantes, est un élément essentiel pour la conception

assistée par ordinateur (CAD).

L’objectif principal de cette theése était de développer une approche facile et fiable pour
la modélisation des HBTs. Le mod¢le adopté est relativement avancé, pouvant couvrir
une bonne catégorie de transistors opérant a des conditions variées de fréquence et de
polarisation. Une procédure entiérement analytique a été développée, pour la
détermination des paramétres du modele a partir de mesures RF et DC. Cette procédure
d’extraction est systématique et donc facilement automatisable. II permet une

caractérisation rapide et fiable du comportement statique et petit-signal du transistor.

La détermination des €léments parasites et des résistances extrinséques a fait usage de
techniques standards. La procédure d’extraction des éléments intrinséques et extrinséque
du modele petit-signal, a été effectuée a 1’aide d’une nouvelle technique rigoureuse,
utilisant exclusivement les mesures des parameétres S. Les résultats de cette étape

d’extraction ont €té utilisés conjointement avec les mesures DC, afin de caractériser le
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comportement statique du transistor. Un bon accord a été observé entre les simulations

et les mesures des paramétres S et des courbes I.-V..

A la lumiére de ce qui a été présenté, il s’avere que la caractérisation en régime petit-
signal est un élément déterminant pour une modélisation systématique et fiable du
composant. Cette €tape est une source d’information sur le comportement dynamique,
mais aussi le comportement statique du composant. Ainsi, il est indispensable de
disposer d’une technique d’extraction rigoureuse pour le modéle linéaire, quelque soit
son degré de complexité. La faisabilité d’une telle technique a été démontrée dans cette

theése, sur un modéle relativement avancé.

Le mode¢le présenté peut étre utilisé dans le régime des hautes puissances, puisque 1’effet
d’auto-échauffement a été pris en considération. Cependant, pour modéliser les HBTs
dans le régime des trés hautes fréquences (au-dela de 40 GHz), il faut modifier le
modele. En particulier, il est nécessaire d’inclure une meilleure description des effets
distribués, non seulement au niveau de la jonction base-collecteur, mais aussi, au niveau

de la jonction base-émetteur.
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Systematic and Rigorous Extraction Method
of HBT Small-Signal Model Parameters

Louay Degachi and Fadhel M. Ghannouchi, Senior Member, IEEE

Abstract—This paper presents a systematic and rigorous ana-
Iytical parameter-extraction method for a heterojunction bipolar
transistor (HBT) small-signal equivalent-circuit model. The pro-
posed method relies exclusively on S-par 1 ements.
Exact closed-form equations are used for the direct extraction of
circuit elements. The method is characterized by its simplicity and
ease of implementation. 1t is applied to predict the small-signal
characteristics of transistors from different foundries. Excellent
agreement between modeled and measured S-parameters is ob-
served up to 20 GHz.

Index Terms—Heterojunction bipolar transistor (HBT), param-
cter extraction, small-signal equivalent-circuit model.

L. INTRODUCTION

KEY issue in heterojunction bipolar transistor (HBT)

modeling is the availability of an accurate and systematic
model-parameter extraction procedure. Over the last decade,
several analytical methods were proposed for the parameter
extraction of HBT smail-signal models [11-[8]. Most of these
methods make use of approximations when deriving appro-
priate equations allowing for the direct determination of model
parameters.

Of particular interest is the method developed by Bousnina
et al. [5], where small-signal hybrid-m= model parameters are
extracted rigorously and no approximations are used. However,
certain shortcomings are noticed. On the one hand, the deriva-
tion of the intrinsic base-emitter resistance makes use of the
formula Rye = nKT/ql. involving parameters such as the
junction temperature and junction emission coefficient. thus re-
quiring a prior dc-parameter extraction. On the other hand, the
base-emitter capacitance is derived as the solution of a second-
degree equation. Such an equation generally has two roots, and
additional arguments are necessary to eliminate one of them.

This paper presents an improved analytical extraction method
compared to [5]. The proposed method is rigorous, simple, and
relies exclusively on S-parameter measurements. Therefore, it
is very suited for automation. In Section 11, a brief description of
the adopted model is given. In Section 111, the extraction method
is described in detail. Section IV presents the extraction results.
Section V concludes this paper.
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Fig. 1. Adopted HBT small-signal equivalent-circuit model.
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Fig. 2. HBT small-signal equivalent-civeuit model after deembedding.

[I. MODEL DESCRIPTION

The adopted HBT small-signal equivalent-circuit model is
shown in Fig. . Parasitic capacitances (Cppe, Cpee and Cpne)
and inductances (L., Ly, and L) are extracted from S-param-
eter measurements when the transistor is biased. respectively,
in the cutotf and open-collector conditions (5], Ry, R.. and R,
are the series resistances and they are determined from fly-back
measurements. All these parasitic elements are deembedded
from S-parameter measurements following the procedure de-
scribed by Dambrine er al. [9]. After deembedding, the circuit
is reduced 1o the one shown in Fig. 2. (. is the intrinsic

0018-9480/$20.00 © 2006 IEEE



104
DEGACHI AND GHANNOUCHI: SYSTEMATIC AND RIGOROUS EXTRACTION METHOD OF HBT SMALL-SIGNAL MODEL PARAMETERS 683
Cec
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Rec ?
Coe Ree - Z Zs
Fig. 3. T-II transtformation.
base—emitter capacitance. C, and C, are the intrinsic and ex-  Fig- 4. Final circuit after T-IT transformation.
trinsic base—collector capacitances, respectively. Ry, and Ry,
are the intrinsic base-emitter and base—collector resistances,
respectively. Generally Ry, has a high value and, therefore, where
its effect might be neglected. Nevertheless, we include it in
our model for the sake of completeness. G, and G,,,, are the X =B Gyo - exp(—iwr) (10
small-signal and dc transconductances, respectively. Ry,; is the B= Zy an
intrinsic base resistance. 7 is the delay time. T 21+ 2o+ Z3
MI. PARAMETER-EXTRACTION PROCEDURE It follows that
First. the well-known T-II transformation is applied as de- Z = ___1_, (12)
scribed in Fig, 3. The parameters Z1, Z», and Z3 are given by Y+ )1?
Zy = Yor +¥1 13)
7 = D 0 (Y1 + Y12) - (Yoo + Yi2)
= Zie ' 1
ZI}; Zy = -y (14
Z2= Z @ . Yo — Y10
15 X = Yoz + Yia) - —22, (15)
Ty = — 3) 21 + Y11
3= 5 R
b At this point, the circuit parameters are determined analyti-
where cally as follows.
Zi = Rui 4 A Determination of Ryif Rye and Ry; X Che
Zie = e (5) From (1) and (3), it can be written that
" 14w Ry Coe 7
Ry, Zy _ Ry .
The = ———fe e 6 = = = (1 4 iwh, Che) (16)
e T T iwReChe ©) Zy Ry e
D = ZyiZye + ZyeZve + Z1i 2. 7 ;
bidbe + ZueZue + Ziidi 7 or, equivalently,
The final circuit is shown in Fig. 4 where Z Ry
real | = | = (17)
707 Zs) " T
L=y o ® -z |
Zo+ Zex imag | = | = whRyiChe. (18)
- ) Z
o IwCL.L ’

The parameters Z1, Z3, and Z4 are related to Y-parameters as
follows [5]:

.+ 24
n=
.1
Yio = Z

s+ Zy
V29 = —ems
Yas 7 Za + X
. Z: 1
Ya=X-22

77

Ryi/ Rie and Ry,; X O, are determined from the least squares
lines fitting 10 real(Zy/Z3) and imag(Zy/Zs). respectively.
considered as functions of the angular frequency w. Equations
(17) and (18) are illustrated in Figs. 5 and 6.

B. Determination of Rpe X Cpe
Using (1) and (4)(7). Z; can be written as
Ry Ry,
71 = Ry, - Ry -
e S e WL ST e
1+ 2w Ry Cle
Ry
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or, equivalently.
R(1+iwT)
Ly = ———r
1+ dwThe
where
1 1 1
R =Ry Rye | — + — +
P | Rie © Rue | Rug
Cbe + Chc
T= 1 1 N 1
Ry~ Rpe  Ru;
The = I{becbev
From (19), it can be deduced that
. (4775
imag(Z,) = ——=
8l2) = 1 arE
or, equivalently,
= A+w'B

a
F= imag(Z)

where

S =

19)

20y
@2n

(22)

(23)

@4

O Measurements
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-4
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Fig. 7. Plotof F| versus frequency.
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Fig. 8. Plot of real{ F) versus frequency.
T2,
B be 25)

[
a = R(T - Tpe). (26)

A and B are determined from the least squares line fitting to

Fy, considered as function of w?. Equation (23) is illustrated in
Fig. 7. From (24) and (25), Ty, is then determined as

. /B
L = ;1"

C. Determination of R and R x T

From (19), it can be written that
Fy £ Z1(1 + wThe) = R(L + w1
or, equivalently,

real(Fb) = R
imag(Fy) = wRT.

Qn
(28)
R and R x T are determined from the least squares lines fitting

to real( F») and imag(Fy). respectively, considered as functions
of w. Equations (27) and (28) are illustrated in Figs. 8 and 9.
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D. Determination of IRy, and Ity,;
From (20) and (21). the following linear system can be

written;

Ry
R= 1+H¢ Rpe + Ry
ihe
RT = RyiCheflpe + Toe R

or in 4 matrix form

2, . -1
(Rbe)_(1+;—§‘1‘- 1) (H)
. - e .
B RuiCow  The RT
This directly gives Ry, and Ry;.

E. Determination of Ry, Cpe, and Ce

Once Ry, and Ry, are determined. it becomes straight-
forward to calculate Ry, Che, and Cye, respectively, from
Ry Ryye, Rii % Coe, and Ry X Cpe(= The).

Fig, 11,

Fig. 12.
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Plot of [- phase (X/B + G,.0)] versus frequency.
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Measured (0) and simulaied {—) S-parameters for a 2 X 20 pyrm?
emitter-area HBT (V. = 3 V. I, = 18.728 mA, I, = 240 p:A).
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Fig. 14. Measured (0) and simulated (=) S-parameters for a 2 X 20 pm?
emitter-area HBT (V.. = 2 V. I; = 19.302 mA, [, = 240 uA).

TABLE 1
EXTRACTED SMALL-SIGNAL PARAMETERS FOR A 2 X 20 yrm?
EMITTER-AREA HBT

Circuit Vee= 2V, ;=240 pA, V=3V, ;=240 pA,

element I.= 19,302 mA 1. = 18728 mA
Ry, fohm}] 1.97 2.49
Ry, fohm] 115.87 129.32
Ry [ohm] 3.39x 10° 45x10°
Cre [TF] 2849 3058
Cy [F] 6.333 5514
Coy I fF] 52.28 44.47
G, [S] 0.755 0.701
T [ps] 1.71 1.62

F. Determination of Cy, Goo, and

Once the values of the intrinsic elements are calculated. pa-
rameters Z» and B are determined from (2) and (11). respec-
tively. From (8) and (9). it can be written that

. 1 1
wWCeyp = Imag (Z - Z) . 29)
From (10), it can be written that
X
G = 5 (30)
X
wt = —phase (m) . 31)

Cozy Gino, and 7 are then determined from the least squares
lines fitting. respectively, to imag(1/Z, — 1/Z,),|X/B|, and
[—phase(X /(G,..B))]. Equations (29)—(31) are illustrated in
Figs. 10-12. respectively.

IV. RESULTS AND DISCUSSION

In order to validate and assess the accuracy of the extrac-
tion procedure, three transistors from two different foundries

Fig. 15. Measured (o) and simulated (—) S-parameters for a I x 10 pm?
emitter-area HBT (Ve = 2 V, I, = 5 mA, I, = 24.5 pA).

Fig. 16. Measured (0) and simulated (~) S-parameters for a | x 10 pm?
emitier-area HBT (V. = 3 V, I = b mA, [p = 24.72 1 A).

were investigated. Measurements were performed with a mi-
crowiave probing system and a vector network analyzer (VNA)
over the frequency range of 1-20 GHz. The extraction proce-
dure was implemented as a MATLAB program. The first tran-
sistor was an AlGaAs/GaAs HBT with a 2 x 20 um? emitter
area. Figs. 13 and 14 show comparisons between measured and
simulated S-parameters at the bias point Voo = 3V, I, =
18.728 mA, and I = 240 pA, and at the bias point V. = 2V,
I. = 19302 mA, and I, = 240 pA. respectively. Table I
shows the extracted values of the different circuit elements. The
second transistor was a GalnP/GaAs HBT with a 1 x 10 pm?
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TABLE 1T
EXTRACTED SMALL-SIGNAL PARAMETERS FOR A | X 10 im?
EMITTER-AREA HBT

Circuit V=2V, [.=5mA,  Ve=3V.I.=5mA,
element l.= 2450 pA 1, =24.72 pA
R, [ohm] 135 132
Ry, [ohm] 1509.8 15624
Ry [ohm] 3.67 x 10° 294 x 10°
Cy [fF] 358 428.6
Ch. [fF] 3.368 2,969
C.. [fF] 6.724 6.705
G [S1 0.1393 0.1383
7 [ps] 141 1.11

Fig. 17. Measured (o) and simulated (=) S-parometers for a 1 x 100 pm®
emitter-arca HBT (Voo = 2V, [ = 30 mA, I, = 215.742 u A).

Fig. 18. Measured (o) and simulated (—) S-parameters for a T x 100 pm®
emiuer-area HBT (V.. = 3 V. [, = H0 mA, I, = 355.760 uA).

emitter area. Figs. 15 and 16 show comparisons between mea-
sured and simulated S-parameters at the bias point Voo = 2V,

TABLE 1
EXTRACTED SMALL-SIGNAL PARAMETERS FOR A | X 100 jum?
EMITTER-AREA HBT

Circuit V=2V, 1.=30mA, V.=3V.L=50mA,
clement 1= 215742 pA 1, = 355.760 pA
Ry [ohm) 205 188
Ry, [ohm] 149.31 78.209
Ry [ohm] 2x10° 8.04 x 10*
Cpe |TF) 3559 5926
e LF] 63.34 51.21
C.. [iF] 40.03 28.51
G IS 1.0465 1.8396
1 {ps] 1.03 (1.555
14000 T
5
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+ Vece=3v
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E 8000
e
£ 6000
o
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O @8
100 180
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Fig. 19. Plot of Ry, versus I, for the T x 10 transistor.
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Fig. 20. Plot of G, versus I, for the 1 X 10 transistor.

I, =5mA, and I, = 24.5 1A and at the bias points V. = 3V,
I. =5 mA, and I, = 24.72 pA, respectively. Table I depicts
the extracted values of the different elements. The third tran-
sistor was a GaInP/GaAs HBT with a 1 x 100 jzm? emitter area.
Figs. 17 and 18 show comparisons between measured and simu-
lated S-parameters at the bias point Ve = 2V, I, = 30 mA, and
Iy, = 215.742 A and at the bias points Vee = 3V, I, = 50 mA,
and I, = 355.760 pA, respectively. Table III depicts the ex-
tracted values of the different elements. Excellent agreement
was obtained over the selected range of frequencies. The de-
viations occurring in Sy at high frequencies (Figs. 15-18) are
attributable to measurement problems. As expected. the value of
Ry, is very high. The evolutions with bias of Ry, and G,,, for
the 1 x 10 transistor are given in Figs. 19 and 20, respectively.
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Both parameters show smooth behaviors, which further vatidate
the proposed extraction technique.

V. CONCLUSION

In this paper, a simple and systematic parameter-extraction
method has been presented. The main features of this method
are as follows.

* The method relies exclusively on S-parameter measure-
ments. No de parameter is required.

* The extraction of all elements is rigorously achieved by
skillfully deriving a number of relations without em-
ploying any approximation.

These features make the method very suited for antomation.
Excellent agreement is obtained between modeled and mea-
sured S-parameters for three transistors from two different
foundries. The results indicate the accuracy and consistency of
this method.

REFERENCES

[1] B. Li and S. Parsad. “Basic expressions and approximations in small-
signal parameter extraction for HBTs,” JEEE Trans. Microw. Theory
Tech.. vol. 47, no. 3. pp. 534-53Y. May 1999,

2] A. Ouslimani, J. Gaubert, H, Hafdallah. A, Birafane. P. Pouvil, and H.
Leier. “Direct extiaction of lincur HBT-mode) parameters using nine
analytical expression blocks,” IEEE Trans. Microw. Theory Tech., vol.
50, no. L, pp. 218-221. Jan. 2002,

[3] H. C. Tseng and J, H. Chou, “An efficient analytical approach for ex-
tracting the emitter inductance of collector-up HBTs,” IEEE Trans. Elec-
trene Devices. vol. 51, no. 7. pp. 1200-1202, Jul. 2004,

. “A pure analytic method for direct extraction of collector-up

HBTs small-signal parameters,” JEEE Trans. Electron Devices, vol. 51,

no. 12, pp. 1972-1977, Dec. 2004.

S. Bousnina, P. Mandevilie. A. B. Kouki, R. Surridge. and F. M. Ghan-

nouchi, “Direct parameter-extraction method for HBT small-signal

model,” JEEE Trans, Microw. Theory Tech.. vol. 50, no. 2. pp. 529-536,

Feb. 2002.

M. Rudolph, R. Doerner, and P. Heymann, "Direct extraction of HBT

equivatent-circuit elements.” JEEE Trans. Microw. Theory Tech., vol. 47,

no. 1, pp. 82-84. Jan. 1999,

B. Sheinman, E. Wasige, M. Rudolph, R. Doerner, V. Sidorov. S. Cohen.

and D. Ritter. “A peeling algorithm for extraction of the HBT small-

signal equivalent circvit,” 7EEE Trans. Microw. Theory Tech., vol. 50,

no. 12, pp. 2804-2810, Dec. 2002.

T
2

6

[7

=

{81 D. Costa, W. U. Liu, and 1. S. Harris, “Direct extraction of the Al-
GaAs/GaAs heterojunction bipolar transistor small-signal eguivalent
circuit,” JEEE Trans. Electron Devices, vol. 38, no. 9, pp. 2018-2024,
Sep. 1991.

9] G. Dambrine, A, Cappy, F. Heliodore. and E. Playez, “A new method
for determining the FET small-signal equivalent circuit,” JEEE Trans.
Microw. Theary Tech.. vol. 36, no. 7, pp. 1151-1159, Jul. 1988,

Louay Degachi received the B.Eng. degree in en-
gineering physics from the Ecole Polytechnique de
Montréal, Montréal, QC, Canada. in 1999, and is cot-
rently working toward the Ph.D. degree at the Ecole
Polytechnique de Montréal,

His research interest is the modeling of HBTs.

Fadhel M. Ghannouchi (S$'84-M'8§8-SM'93)
received the B.Eng. degree in enginecring physics
and the M.S. and Ph.D. degrees in electrical engi-
neering from the Ecole Polytechnigue de Montréal,
Montréal, QC. Canada, in 1983, 1984, and 1987.
respectively.

He is currentdy an iCORE Professor with the Intel-
ligent RF Radio Laboratory, Electrical and Computer
Engineering Department, University of Calgary, Cal-
gary. AB, Canada, and Tier-J Canada Rescarch Chair
in Intelligent RF Radio Technology, From 1984 to
2005, he was a Professor with the Department of Electrical Engineering, Ecole
Potytechnique de Montréal. He has taught microwave theory and techniques
and RF communications systems. He held several invited positions at several
academic and research institutions in Europe, North America, Japan. and North
Africa. He has provided consulting services to numerous microwave and wire-

CSs communications companies. He is also the founder of AmpliX Inc.. Mon-

dal, QC, Cunada. a company that offers linearization products and services
to wireless and satellite communication equipment manufacturers. His research
interests are in the areas of microwave instrumentation and measurements, nog-
linear modeling of microwave devices and communications systems. design of
power- and spectrum-efficient microwave amplification systems, and desiga of
intelligent RF transceivers for wireless communications. He has authored or
coauthored approximately 300 publications. He holds seven patents.

Dr. Ghannouchi is a Regisiered Professional Engineer in the Province of
Quebec, Canada. He has served on the Technical Committees of several inter-
national conferences and symposiums.




ARTICLE II: Simple Technique for a Quick Evaluation of HBT
Temperature-Dependant DC Model Parameters in Forward

Active Regime

110



Py
P

.
[ %

IMOT

111

INTERNATIONAL JOURNAL OF MICROWAVE AND OPTICAL TECHNOLOGY,

VOL. 2, NO. 1, JANUARY 2007

Simple Technique for a Quick Evaluation of HBT
Temperature-Dependent DC Model Parameters in Forward
Active Regime
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Abstract- This paper presents a simple parameter-
extraction technique for an HBT temperature-
dependant equivalent-cirenit DC model, in the
forward active regime. The proposed approach is
characterized by its ease of implementation. It was
applied to predict the DC characteristics of a 1x10
pm’ emitter-area InGaP/GaAs HBT device.

Index Terms- Heterojunction bipolar transistor,
DC equivalent-circuit model, parameter extraction.

1. INTRODUCTION

A key issue for a successful heterojunction
bipolar transistor (HBT) modeling is the
availability of a systematic parameter extraction
technique. Of particular interest is the problem of
DC extraction, where, due to self-heating effects,
certain  parameters  are  junction-temperaturc
dependant.

Despite the wealth of publications in this area,
the aspect of practical implementation was rarely
addressed. On the other hand, most of the
published techniques presuppose particular forms
for the temperature-dependent parameters, before
proceeding to extraction [1]-]3].

In the present technique, no particular functions
are presupposed. Instead, the emission
cocfficients and saturation currents are directly
determined as vector functions of the dissipated

power (or the junction temperature). This
technique requires small-signal extraction as a
prerequisite. In fact, small-signal parameters
constitute a valuable source of information about
DC  operation. Such procedure  ensures
consistency between DC and RF simulations.

II. MODEL DESCRIPTION

The adopted HBT intrinsic large-signal
equivalent-circuit model is shown in fig. 1. Its
small-signal counterpart is shown in fig. 2. A
rigorous technique was developed, allowing for
the extraction of small-signal parameters solely
from S-parameter measurements [4]. Of
particular interest are the small-signal intrinsic
base-emitter resistance Ry, and the DC gain G,

*C

D lcf ( ler

®E

Fig.1.  Adopted HBT large-signal equivalent-circuit
model.

IIMOT-20006-8-208 © 2007 ISRAMT
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III. PARAMETER EXTRACTION
PROCEDURE

4. DC Circuit in Forward Active Regime

In forward active regime, the DC equivalent
circuit is reduced to the one shown in fig. 3.

B. Extraction of the Current Source Paramelers

The collector current 7. is given by:

y
I =1_]e be -1 ]
‘ ! [ Kp[qu V”* } ] @

where I, is the thermal voltage (= £79).

At each bias point, the product N V7 is given by

[5]:

*Vbe - Cbe C
E

D Grn-Voe

Gr=Go.exp(-i W)

Fig2.  Smali-signal model

Fig.3. DC model in forward active regime

VOL. 2, NO. 1, JANUARY 2007

and the dissipated power is given by:

P.=LV +1LV, 3

dizs = v
At a fixed ambient temperature, N, V3, depends

only on Py, Then, a one-to-one vector function
can be defined such that:

S(B)= ‘ch Va 4
The saturation current is determined from (1) as:

. S ()

sef ¥ V.
L i
( ‘ch I/Ik ) / ([:lisn.\‘) 4

Then, a second vector function g can be defined
such that:

g ( R]rﬁw ) = I.szjf (6)

C. Extraction of the base-emitter current
parameters

The extraction is performed in an analogous
manner to the last paragraph, where in this case,
the current /7, is given by:

I/'
I,=1,,|ex b 1-1 7
’ “ ( P ( N, be I/;/: ) ] ( )

and the product Ny, ¥, is given by [5]:

Ny V=R, 1, (3

ITMOT-2006-8-208 € 2007 ISRAMT
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Using (8) and (9), two vector functions can be
defined, as in the last paragraph.

D. Determination of the Different Parameters as
Functions of the Junction Temperature

The thermal resistance R; can be determined
using the simple technique of Dawson et al. [6].
Then, using equation (4), together with the
variable change Py = (T - T,M/Ry, whete T, 1s
the ambient temperature, a function F can be
determined such as F(7) = f((T - T,)/R;). The
emission coefficient is then given by

v Fd) _q FT)
v kT

h

®)

In a similar manner, all other parameters can be
determined as functions of the junction
temperature.

Note that if Py is the chosen variable, the
emission coefficient cannot be dissociated from
the thermal voltage. This is not a limitation as it
is the product N, V), that is involved in the
current equation.

IV.IMPLEMENTATION AND VALIDATION
OF THE EXTRACTION PROCEDURE

The extraction procedure was applied to an on-
waler InGaP/GaAs HBT with an emitter area of
Ix10 pym’ in the common emitter configuration.
Excellent agreement was obtained between
modeled and measured -V, curves, as
illustrated in fig. 4.

VOL. 2, NO. 1. JANUARY 2007
V. CONCLUSION

A simple technique was developed, where four
veclor functions completely characterized the
forward active regime of operation. This feature
makes it very suited for practical implementation.
The fact of using small-signal extracted
parameters for DC extraction ensures consistency
between DC and RF simulations. The proposed
approach could be extended to cover more
complex models, in which casc more gencral
relations have to be proposed in place of relations
(2) and (8).

x10°
.

5h OO CRUC OGSO OGEHES e
o0 o PSOBBES05S

le {mA)

Fig4. Comparison between measured (o) and
simulated (-) L-V,, characteristics at I, = 10, 15, 20
and 25 pA.
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4bstract- This paper presents a simple and
systematic test that allows assessing the importance
of AC emitter current crowding effect in
heterojunction bipolar transistors (HBTs). The
conseguences of this effect on small-signal
extraction are accounted for through the
peneralization of a previously published technique,
to an advanced small-signal model.

Index Terms- Heterojunction bipolar transistor,
parameter extraction, AC emitter current
crowding, small-signal equivalent-circuit model.

1 INTRODUCTION

In the last decade, many HBT small-signal
models were proposed [1]-{10]. However, only
few of them accounted for AC emitler current
crowding [9]-[10], even though, this effect
becomes significant for HBTs with low base
resistance, particularly in the high frequency
range [10]. In most models, AC current crowding
is assumed to be negligible without any prior test
for validating this assumption.

The present paper proposes a simple and
systematic test allowing to confirm (or
disconfirm) this hypothesis. A time constant
parameter will be defined and used io assess the
importance of AC current crowding. It will be
shown that the consequences of this effect (if
any) on small-signal extraction can be accounted
for through the generalization of a previously
published technique, to an advanced small-signal

model which accounts for the external base-
collector junction in addition to the
aforementioned AC current crowding.

II. MODEL DESCRIPTION AND
TRANSFORMATION

The adopted HBT small-signal equivalent-circuit
model is shown in figure 1. AC current crowding
is accounted for through the capacitance Cj; in
shunt with the spreading resistance Ry [9]-[10].
The external base-collector junction is accounted
for through the dynamic resistance R, in shunt
with the capacitance C,,.

Cx
1|
|
Cui VVy Coec
Il Rex I
i" ||
—WW— 1 L
Rbi A Rbc

Cre Vie Roe Gy Voo Q')

Gr=Gmo-eXp{-i W 1)

Fig.1. Adopted HBT small-signal equivalent-circuit
model.

IIMOT-2006-00-000 © 2006 ISRAMT
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Compared to the model presented in [8], the new
circuit model has two additional elements, related
to second order effects.

First, the well-known T-II transformation 1is
applied as described in figure 2. The parameters
Zy, Z> and Z; are given by:

D :
Z =— 1
=7 6y
D
Z,=— 2)
i Zbe' (
D ‘
Z,=— 3
=7 3
where
o R )
l+ioR, C,,
Z, o R (5)
* l+ioR, C,
R,
= e 6
¥ l+ioR,C, ©)
D=2,2,+2,2,+2, 7, (7
Cb; Cbc
Rbi Rbc 22
Coé Ree - Z Zs

Fig.2. T-II transformation

VOL. , NO. , MONTH 2006

The final circuit is shown in figure 3 where

Z,Z

L, =—= (8)
Y Z+Z.,
R

= ex 9

“ 1+ieR, C, ©)

The parameters Z;, 7 and Z, are related to Y-
parameters as follows [8]:

y,=hth oy o Ly L%l g
Z, -7, Z, 7. Z,
Ta=X -2
i Z4
where
X=B-G, -exp(—ioT) (10)
4 (1)
Z+Z,+Z,
Z4
Z1 Z3 Gm-Vbe GD

Fig.3. Final circuit after T-II transformation.

IIMOT-2006-00-000 € 2006 ISRAMT
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1t follows that:
1 .
= 12
l H+¥, 1
Zy=— I””'.‘ — (13)
(Y11+Y;2)'(Y22+}12)
1
L, =— 14
T o
X=(Y1.,+)§,)-%—1i (15)
N Y+

II. CHARACTERIZATION OF AC EMITTER
CURRENT CROWDING

From (1) and (3), it can be written that

Z _R,1+i0R, C,. (16)
Z, R 1+ioR C,

A time constant 13; can be defined as Tj; = Rp; Cy,.
This parameter, involving both R;; and (i, can be
used to assess the importance of AC current
crowding. The determination of 7}, is performed
as follows:

From (16), it can be shown that:

EA—S  _4+a’B 17
" ez Z) Rt b (17
where
1
A =— (18)
(10
B, =1 , (19)
a(i
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R,
R

be

oy === (8, G = 1,) (20)

F;; is calculated from the device intrinsic Y-
parameters, according to (17). Ay and B, are
determined from the least-squares line fitting to
Fy;, considered as function of . Equation (17) is
illustrated in figure 4. Then, from (18) and (19),
T 1s determined as

5,

V4

B

In the absence of AC current crowding, 7 = 0
(Cy; = 1), and the small-signal elements can be
extracted using the procedure described in [8]. If
current crowding is appreciable, then the same
technique can still be applied providing 1t is
appropriately generalized as it will be explained
in the next section.

x 10
3 —
25
G Measurements
2l Fitting
e}
o o]
»
? 3 0
~ o < o)
B R -
<
&p
0.5+
-1 L L )
0 2 4 8 8 10 12 14 16
w (rad?) X 10

Fig4. Plot of Fy, vs. 0.
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IV. EXTRACTION OF SMALL-SIGNAL
PARAMETERS IN THE PRESENCE OF AC
CURRENT CROWDING
A. Determination of Ry; /Ry and Rp; X Che
From (106), it can be deduccd that

Z R,
| L(l+inl )= 21
rea(z (1+io ,,,)) I (21

3

imag(%(l +ial, )J =oR,C, (22)

3

B. Determination of Ryex Cp,

Using relations (1) and (4)-(7), Z; can be written
as:

— Rbi + Rbe
[ o - -
1+iof, l+ioR, C,
R, R, l1+iel,

l+iol, 1+iol,, R,

or equivalently

R(l+ioT)
Z(l+imT, }\=———= 23
1( ! b’) I+ioT, @3)
where
R= sz‘ Rbe L_;__l__;_ L (24)
Rb(‘ Rb.z Rbi
_C +C +C, ;
T 2
‘Rbc Rbc Rbt‘
I.=R, Cbg (26)
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From (19), it can be deduced that

. , oo
mag(Z (1+iol V| =———
melA (o R T
or equivalently
e = =A+o' B 27
' imag(Z,(1+i0T,)) '
where
A= i 2%
o
p=lx (29)
o
0=R(T-T,) (30)

A and B are determuned from the least-squares
line fitting to F), considered as function of ®".
Then, from (24) and (25), T}, is determined as

C. Determination of Rand Rx T

From (19), it can be written that
E2Z(1+iol)(l+iol,)=R(1+ioT)
or equivalently

real(F,)=R 3h
imag(F,)=wRT 32)
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D. Determination of Ry, and Ry,

From equations (20) and (21), the foliowing
linear system can be written:

R=[1+%”-)Rbe+Rb,

be

RT=(T,, +R, C, )R

be be

+ T;BE Rbi

or in a matrix form
-1

[ R,
R R 1 R
"= Rbc (33)
Ri)i al R T
sz + Rbi ( be 7;

e

This gives directly Ry, and Ry,
E. Determination of Ry, Cpe, Cpe annd Chy

Once Ry, and Rj are determined, it becomes
straightforward to calculate Ry, Ci., Che and Cy;
respectively from Ry/Rp., Ry X Cho, Rpo X Che (=
T[w) and Rm X ('bi (= Th,)

F. Determination of G, T, Coy and Ry

Once the values of the intrinsic elements are
calculated, the parameters Z, and B are
determined from equations (2) and (11),

respectively.

From (10}, it can be written that

X
7 == 34
mao ‘Bl ( )
X
w7 = —pl 35
Ot plase(Gmo BJ (35
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From (8) and (9), it can be written that

o C_ =imag 1 1 (30)
4 . Z4 Zz
( \
L=rcal 1.1 | (37)
Rc.\‘ 24 23 /

It should be noted that all relations (21)-(36) have
their counterparts in [8], to which they reduce
when 7, = 0. The last relation (37) has no
counterpart in {8}, as it is related to an additional
element.

V. RESULTS AND DISCUSSION

A 1x100 pm” emitter area GalnP/GaAs HBT was
investigated. Figs. 5 shows comparisons between
measured and simulated S-parameters at the bias
point V. =5V, I.= 45 mA and [, = 32697 pA.
Table 1 depicts the extracted values of the
different clements.

Table 1: Extracted small-signal parameters

Element Vee=5V,
.= 45 mA,
I, = 326.97pA

Ryi [ohm] 2.01
Ry [ohm] 99.463
Ry, [ohm] 7.07 x 10°
ch [ohm] 2.248 x 10b

Cy,: [fF] 0

Che [fF] 6655

Che [fF] 52.54

C,, [fF] 20.52

Gmo [S] 1.5165

Tlps] 1.03
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Excellent agreement was obtained over the
selected range of frequencies. The deviations
occurring m S, at high frequencies are
attributable to measurement problems. AC
emitter current crowding was found to be
negligible in this transistor.

VI. CONCLUSION

A simple and systematic test was developed
allowing assessing the importance of AC emitter
current crowding in HBT’s. The consequences of
this effect on small-signal extraction were
accounted for through the generalization of a
previously published technique, to an advanced
model. The proposed test was applied to an HBT
sample, and AC current crowding was found to
be negligible.

8(2,1)7 40

Fig5. Measured (0) and simulated (-) S-parameters
(Vee=5V,I.=45mA, I, =326.97 pA).

(4]

(6}

{7

[81

[91

{10]
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