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"Don't get set into one form,
adapt it and build your own, and let it grow, be like water"

Bruce Lee 1940-1973
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Glossaire
Glossaire
A
Ag Surface d’émetteur
Az Surface de la région de déplétion a polarisation nulle
ADS Advanced Design System
Apjei Paramétre limitatif de la capacité de jonction base-émetteur
Ajjci Paramétre limitatif de la capacité de jonction base-collecteur
Aiuc Paramétre du temps de transit en forte injection
B
B Gain en courant
BV¢go Tension d’avalanche ou de claquage de la jonction base-collecteur
BVigo Tension d’avalanche ou de claquage de la jonction émetteur-base
BV¢go Tension d’avalanche ou de claquage la jonction base-collecteur
b, Champ ¢électrique d’ionisation
C
G(V) Capacité de jonction ou de transition
Cio Capacité de jonction ou de transition a polarisation nulle
Cpe Capacité de jonction base-collecteur totale
Cpe Capacité de jonction base-émetteur totale
Ciei Capacité de jonction intrinseque base-collecteur
Clei Capacité de jonction intrinseque base-émetteur
Cag Capacités de diffusion base-émetteur
1
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Cac Capacités de diffusion base-collecteur

Cipcx Capacité de jonction base-collecteur extrinseque

Coepar Capacités de jonction parasites base-collecteur

CpEpar Capacités de jonction parasites base-émetteur

Ccepar Capacités de jonction parasites collecteur-substrat

Cis Capacités de jonction intrinseque collecteur-substrat

Cleio Capacité de jonction base-émetteur a Vg = OV

Cicpt Capacité de jonction base-collecteur au dela de la tension de punch-through
Cicict Capacité de jonction base-collecteur a polarisation moyenne

Cicifp Capacité de jonction base-collecteur a fortes polarisations

Co Is - on

Cry Capacité thermique

D

D,z Coefficient de diffusions des porteurs minoritaires (électrons) dans la base
Dy Coefficient de diffusion des porteurs minoritaires (trou) dans I’émetteur
DUT Device Under Test

Ate(I¢, Veg) Augmentation du temps de transit en forte injection

Atoy Parametre du temps de transit modélisant prenant en compte I’effet Early et

le temps de transit a travers la zone de charge d’espace base-collecteur

Atg g Augmentation du temps de transit dans 1’émetteur

Atpp Augmentation du temps de transit dans la base et le collecteur

AQgyo Charge associées a I’augmentation du temps de transit dans 1I’émetteur
AQsp Charge associées a I’augmentation du temps de transit dans la base et le
2
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collecteur
AT Augmentation en température
AT; Elévation de la température de jonction
E
E Champ électrique dans la jonction base-collecteur
E;pemax Champ maximale dans la jonction base-collecteur
€ Permittivité du silicium.
E, Largeur de bande interdite
Ep Erreur de directivité (Directivity Error)
Es Erreur de désadaptation de source (Source Error)
Eg (Reflection Tracking Error)
EVM Module vecteur erreur (Error Vector Magnitude)
F
fr Fréquence de transition
frnax Fréquence d’oscillation
Fay1 Facteur d’avalanche
Fund, fo Fréquence fondamentale
G
Im Transconductance
I} Coefficient de réflexion
Gp Gain en puissance
Gr Gain transductique
3
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9k Paramétre du modele

H

h Constante de Planck

HPR Harmonic Phase reference

HBT Transistor Bipolaire a Hétérojonction (Heterojunction Bipolar Transistor)

HICUM High-CUrrent Model

hjgi, hici Facteurs de pondération.

I

Ing Courant d’¢électrons

Ly Courant de trous

J Courant de recombinaison dans la ZCE

Ig Courant de recombinaison dans la base

Inc Courant collecteur

I; Courant collecteur total

Ig Courant de base total

I Courant de saturation

Icgo Courant de fuite de la jonction base-collecteur

Icko Courant circulant entre I’émetteur et le collecteur, en émetteur commun et
base ouverte

LyyL Courant d’avalanche

IF Intermediate frequency

IFBW IF BandWidth

lipE Diode de jonction base-émetteur

lipc Diode de jonction base-collecteur

4
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lisc Diode de jonction collecteur-substrat
It (Vgg, Vae) Courant de transfert
Iey (Vgg) Courant collecteur normalisé par rapport a exp (V‘f;f) aVge =0V
Ieny (Vsg) Courant de base total normalisé par rapport a exp (M::;‘?VT),d Vge = 0V

Iggirec VsEg) Courant de recombinaisons dans la zone de charge d’espace émetteur-base,
a Vgc =0V

Iggipisr (Vge)  Courants de diffusions émetteur-base a Vg = OV

Iggrs Courant de saturation base-émetteur de la diode de diffusion

Irgrs Courant de saturation base-émetteur de la diode de recombinaison

Igcitorar(Vsc) ~ Courant de jonction base-collecteur total

Iggitotat(Vgc) ~ Courant de jonction base-émetteur total

Ipcirec (Vac) Courant de jonction de recombinaison base-collecteur

Igcipisr (Vgc) ~ Courant de jonction de diffusion base-collecteur

Ircis Courant de saturation base-collecteur de la diode de recombinaison
Igcrs Courant de saturation base-collecteur de la diode de diffusion

Ick Courant critique

Irr(Vgg) Courant direct

IR(Vge) Courant inverse

J

Je Densité de courant collecteur

K

3 Coefficients en température

k Constante de Boltzmann

5
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L

Lyg Longueur de diffusion des trous dans 1I’émetteur

LSNA Large Signal Network Analyzer

Ls Inductance de base

Lc Inductance collecteur

Le Inductance d’émetteur

M

m Coefficient de non idéalité

M Facteur d’avalanche

m, Masse effective de 1’électron

my, Masse effective du trou

M, Nombre minimum de 1’énergie équivalente dans la bande de conduction

5 (T) Mobilité effective des porteurs minoritaires dans la base

Moy (T Mobilité effective des porteurs minoritaires dans I’émetteur

MMIC Monolithic Microwave Integrated Circuit

Mgg; Coefficients de non-idéalité de la diode base-émetteur (les courants de
recombinaison)

Mgg, Coefficients de non-idéalité de la diode base-émetteur (courants de
diffusion)

Mg Coefficients de non-idéalité de la diode base-collecteur (courants de
recombinaison)

Mg, Coefficients de non-idéalité de la diode base-collecteur (courants de
diffusion

6
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N
Nig Concentration intrinséques de porteurs dans la base
Nig Concentration intrinséques de porteurs dans I’émetteur
Nk Concentration en dopant dans I’émetteur
Ngg Concentration en dopant dans la base
Ngc Concentration en dopant dans le collecteur
O
oL Oscillateur Local
Ny Densité d’états dans la bande de valence.
N¢ Densité d’états dans la bande de conduction
N Densité moyenne de charge.
NVNA Nonlinear Vector Network Analyzer
NIST National Institute of Standards and Technology
P
P, Taux d’ionisation
PRF Pulse Repetitive Frequency
P Puissance dissipée par le transistor
@ Coefficient thermoélectrique
PAE Rendement en puissance ajoutée.
Pout Puissance en sortie
Pinj Puissance injectée en entrée
Pabs_entrée Puissance absorbée en entrée du dispositif sous test
Pabs_sortie Puissance absorbée par la charge a la sortie du dispositif sous test
=
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Q

q Charge ¢élémentaire de 1’électron

Qr Charge totale due aux porteurs minoritaire dans le transistor

Qg Charge créée par les porteurs minoritaires en excés dans 1’émetteur

Qzg Charge créée par les porteurs minoritaires en exces dans la ZCE émetteur-
base

Qp Charge créée par les porteurs minoritaires en exces dans la base neutre

Qzc Charge créée par les porteurs minoritaires en exces dans la ZCE base-
collecteur

Qe QjEi Charge de dépléetion base-émetteur

Qe Qjci Charge de deplétion base-collecteur

Quve Coefficient d’avalanche

Qjcir Charge de deplétion associée au dela de la tension de punch-through

Qjcim Charge de deplétion associée a polarisation moyenne

Qjcic Charge de deplétion associee a fortes polarisations

Qpo Charge associée aux trous dans le transistor a polarisation nulle

Qrr(Vgg" Charge de diffusion des porteurs minoritaires en polarisations directe.

Qrr(Vge) Charge de diffusion des porteurs minoritaires en polarisations inverse

Qpr(VBE, Vae)

Charge de diffusion totale des porteurs

R

Rg Résistance d’émetteur
R, Résistance collecteur

Ry Résistance de base totale
8
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Rpoxt Résistance de base extrinseque
Rpint Résistance de base intrinseque
Rero Resistance interne du collecteur (variation de la ZCE B-C avec le champ
électrique
Rry Résistance thermique
S
SOLT Short, Open, Load, Thru
SGPM SPICE Gummel-Poon
SDD Symbolically Defined Devices box
T
To Température ambiante
T Température
T Temps de transit total des porteurs
Tg Temps de transit des porteurs minoritaires en exces dans 1’émetteur
Tgp Temps de transit dans la jonction émetteur-base
Tg Temps de transit des électrons dans la base
Tge Temps de transit dans la jonction base-collecteur
TRM Thru, Reflect, Match
TRRM Thru, Reflect, Reflect, Match
Tr0(Vae) Temps de transit en régime de faible injection
() Temps de transit en faible injectiona Vg, =0V
TgvL Paramétre du temps de transit (saturation de la vitesse des porteurs au
niveau de la zone de transition base-collecteur
9
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T Temps de transit direct

TR Temps de transit inverse

THCs Parametres du temps de transit en forte injection

TEfo Temps de transit dans 1I’émetteur a bas courant

T; Température de jonction base-émetteur

V

Vr Tension thermodynamique

Veat Vitesse de saturation des électrons

Vy Potentiel de diffusion de la jonction

Vac Tension base-collecteur intrinseque

Ve Tension base-émetteur intrinseque

VAF Tension d’Early direct

VAR Tension d’Early inverse

Ve (T) Tension de bandgap

v, (T) Potentiel de jonction

Viei Potentiel de jonction base-émetteur

Vici Tension de diffusion interne

VBIC Vertical Bipolar Inter-Company Model

Vptci Tension effective de punch-through

Veers Tension effective collecteur-émetteur

Viim Tension critique modélisant le début de I’effet Kirk.

Vpr Tension de punch-through pour laquelle la ZCE base-collecteur s’étend
jusqu’a la couche enterrée

Vegs Tension de saturation collecteur-émetteur

10
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Vegi
Ves

Ve

Tension collecteur interne
Tension de bandgap de base

Tension de bandgap émetteur

Largeur de base

Largeur d’émetteur

Profondeur de la zone de déplétion

Largeur de la zone de charge d’espace base-collecteur

Largeur normalisée d’injection dans le collecteur lorsque I, < I-x

Facteur de partage de la capacité de déplétion base-collecteur

ZETACT

ZETABET

Zone de charge d’espace

Coefficient de jonction

Impédance de charge

Impédance de charge adapté 50 Ohms

Coefficient de jonction base-émetteur

Coefficient de jonction base-collecteur

Impédance thermique totale

Coefficient en température du courant de saturation collecteur

Coefficient en température du courant de saturation de

base
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Introduction générale

A Taube de ce nouveau millénaire, le silicium est au coeur dune révolution
technologique qui dure depuis prés d’un demi-siécle. Cet abondant élément de la croute
terrestre a autorisé une avancée considérable de dispositifs toujours de plus en plus
complexes, performants et compétitifs en termes de montée en fréquence, puissance
hyperfréquence, rendement, mais aussi en codt de fabrication. Les avancées de la recherche
vis-a-vis de ce matériau ont permis entre autre 1’intégration de nombreux dispositifs radio-
fréquence destinés a des applications satellites et radars, dont nous citerons les transistors
bipolaires qui font I’objet des études développées dans cette these. Ces derniers bénéficient
aujourd’hui d’un colt plus faible et de performances supérieures : on parle alors de
technologies BICMOS. Dans ce cadre, les transistors bipolaires de la filiere SiGe constituent
une filiere qui est a I’heure actuelle en plein développement compte tenu, en particulier des

performances potentielles notamment en termes de montée en fréquence.

Face a de telles avancees, la modélisation électrique de ces composants RF de
puissance a pris ses marques sur un marché devenu de plus en plus compétitif. La prédiction
comportementale dans des conditions réelles de fonctionnement est alors devenue une phase
de conception cruciale pour effectuer un retour technologique et optimiser les étapes de
fabrication. Cette étape nécessitant cependant des validations expérimentales, 1’¢laboration
d’un modele ¢électrique RF non linéaire prend alors tout son sens lorsque qu’il est validé dans

le régime de fonctionnement auquel il est prédestiné.

Dans ce contexte, au cours de ces trente derniéres années, de nombreux dispositifs de
caractérisation hyperfréquence linéaire et non linéaire ont ¢été¢ développés afin d’analyser les
performances de composants actifs issus des technologies émergentes et de valider leurs

modeles associés.

Avant le début de cette these, les mesures de puissance hyperfréquence en régime non
linéaire étaient effectuées a 'IEMN sur le LSNA (Maury microwave). Celui-Ci avait été mis
en place en configuration coaxiale et sous pointes pour des mesures a charge active jusqu’a
50 GHz. En 20009, le laboratoire s’est ensuite équipé du NVNA. Développé récemment par la
société Agilent technologies, cet équipement présente ’avantage d’intégrer deux sources

internes avec une dynamique de mesure plus importante a 1’égard des systemes temporels.

13
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L’objectif de ce travail de thése est de mettre en ceuvre et de valider ce banc de mesure
non linéaire nouvellement acquis au sein du laboratoire. Afin d’exploiter au mieux les
ressources disponibles par un tel systéme de mesure, une partie de ce travail a alors consisté a
développer les outils nécessaires pour 1I’exploitation et 1’interprétation des données ainsi que

d’analyser ses apports par rapport a un systeme temporel.

Le premier chapitre décrit un état de 1’art des caractérisations hyperfréquences et les
bancs développés a ce jour pour les mesures linéaires et non linéaires. Nous mettrons en
évidence les notions de courants et tensions aux bornes du dispositif sous test et I’importance
des parametres de dispersion et des mesures non linéaires pour la caractérisation de
composants de puissance hyperfréquence dans ces gammes de fréquences. Nous nous
intéresserons ensuite aux dispositifs RF de puissance issus de la filiere BICMOS. La
connaissance des différents phénomeénes physiques liés a ces dispositifs nous permettra de
mettre en évidence certaines limitations a prendre en compte pour 1’¢laboration d’un mod¢le

électrique non linéaire prédictif.

Le second chapitre présente le principe de fonctionnement et la mise en ceuvre de
I’analyseur de réseaux vectoriel non linéaire NVNA. Nous décrirons les ¢éléments les plus
importants dont il est constitué¢ ainsi que les méthodes d’étalonnage pour les caractérisations
non linéaires dans un environnement adapté 50 ohms, en structure coaxiale et sous pointes. Le
mode de fonctionnement de ce systeme sera par ailleurs comparé au systeme temporel LSNA.
Ces confrontations nous permettront d’appréhender certains phénomeénes non linéaires pour la
validation expérimentale du banc. Dans le cadre de nos collaborations avec Agilent
Technologies Santa Rosa qui posséde I’expertise de I’instrumentation non linéaire NVNA,
des comparaisons de mesures effectuées sur des dispositifs de référence seront exposées pour
la validation de notre configuration instrumentale. Puis des comparaisons LSNA/NVNA en
structure coaxiale et sous pointes permettront d’évaluer les performances de notre banc ainsi

que les procédures d’étalonnage en structure sous pointes.

Le troisiéme chapitre est consacré au développement du banc NVNA pour des
mesures de puissance hyperfréquence de type Load Pull en utilisant une charge passive. Des
outils de mesures et d’exploitations seront développés afin de mettre en ceuvre une procédure
d’étalonnage avec un tuner électromécanique en configuration coaxiale et sous pointes.
L’objectif étant de définir une méthode d’étalonnage permettant de prendre en compte les

termes d’erreurs dus a I’intégration du tuner pour des mesures sous pointes. Un algorithme de

14
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programmation prenant en compte ces différents aspects sera développé afin de corriger les
ondes brutes mesurées par le NVNA dans le plan du dispositif sous test. Des confrontations
avec des mesures effectuées au LSNA sur le méme composant de référence et dans les mémes
conditions de polarisation et d’impédance de charge puis avec un modele électrique non

linéaire, permettront la validation expérimentale du banc.

Enfin le quatriéme chapitre sera consacré a I’étude de modeles électrothermiques de
transistors issus de la filiére bipolaire SiGe. Une procédure d’extraction pour 1’¢laboration
d’un modele petit puis grand signal sera mise en place pour I’extraction des différents
paramétres le constituant. Ce modele sera ensuite implémenté dans le logiciel de simulation
Advanced Design System et paramétré en fonction de la température afin de décrire au mieux
ses conditions réelles de fonctionnement. La finalité de cette partie consiste a concevoir un
modeéle compact décrivant les éléments physiques qui ont un impact direct sur les
performances en puissance hyperfréquence et en rendement. Cette procédure d’extraction sera
appliquée a la filiere BICMOS de HBTs SiGe fabriques par Thomas Lacave dans le cadre de
nos collaborations avec ST Microelectronics. Le modele élaboré sera alors validé au NVNA
en régime grand signal pour plusieurs impédances de charge et dans différentes classes de
fonctionnement. Des simulations comportementales de notre modeéle seront alors exposées

afin d’analyser les limitations de nos dispositifs vis-a-vis des charges optimales présentées.
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Si/SiGe:C ET LEUR CARACTERISATION
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1.1 ETAT DE L’ART DES CARACTERISATIONS HYPERFREQUENCES EN
PUISSANCE

1.1.1 Introduction

Ces dix derniéres années ont été marquées par I’avancée considérable des technologies
d’instrumentation permettant le développement de systémes de mesures, afin de répondre au
mieux aux besoins d’un marché devenu de plus en plus compétitif en termes de cott et de
techniques de caractérisations. Actuellement, ces systemes offrent la possibilité d’effectuer
des mesures multiports : a titre d’exemple, nous pouvons citer I’analyseur de réseau ZVTS8 de
Rhode et Schwarz permettant d’une part, des caractérisations 8 ports jusqu’a 8 GHz et 6 ports
jusqu’a 20 GHz [I.1], et d’autre part, la possibilité d’effectuer des caractérisations a des
fréquences trés élevées (Analyseur MVNA-8-350 d’AB millimétre pour des caractérisations

hyperfréquences jusqu’a 1 THz [1.2]).

Par ailleurs, ces analyseurs incluent aussi la possibilité d’effectuer des caractérisations
non linéaires hyperfréquences. Le LSNA [1.3] (NMDG en collaboration avec Maury
Microwave) , le Vector Star d’Anritsu [1.4] dans le domaine temporel, et récemment le ZVA

de Rohde & Schwarz en collaboration avec NMDG [1.5].

Un des criteres de choix de ces analyseurs concerne par ailleurs la qualité des logiciels
de test intégrés et la présentation pertinente des résultats. C’est pour cette raison que ces
appareils incluent des technologies tres avancées en termes de fonctionnalité et performances
ainsi que la possibilité de développer ses propres outils d’exploitation et de mesure en temps

réel.

Ce chapitre a pour objectif de faire un état de I’art de la caractérisation hyperfréquence
en régimes linéaire et non linéaire : dans un premier temps nous établirons un bref historique
sur ’évolution de ces analyseurs de réseaux vectoriels, puis nous aborderons les notions
d’ondes aux bornes d’un quadripdle et la nécessit¢ de faire appel aux parameétres de
dispersions. Nous nous intéresserons ensuite au principe de fonctionnement d’un analyseur de
réseaux vectoriel linéaire et non linéaire dans le domaine fréquentiel, et la différence existante

avec un systeme de mesure temporel.

Dans le cadre de ce travail, notre étude a aussi porté sur la caractérisation et la

modélisation des transistors bipolaires de puissance issus de la filiere HBT SiGe.
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Nous étudions les principes de base relatifs aux jonctions dans les matériaux semi-
conducteurs, et également le fonctionnement en régimes statique et dynamique de ces

dispositifs RF de puissance.

Nous passerons enfin en revue les principaux phénomeénes régissant leurs
fonctionnements afin de mettre en évidence les différents mécanismes liés au régime de forte
injection, ainsi que les limitations thermiques. Cette étude a pour objectif final 1’élaboration
d’un modéle électrothermique de composants réalisés par Thomas Lacave [1.6] dans le cadre

d’une collaboration avec STMicroelectronics.
1.1.2 La caractérisation hyperfréequence en régime linéaire
1.1.2.1 Evolution des analyseurs de réseaux vectoriels

Alors que la théorie de I'analyse de réseaux existe depuis plusieurs decennies, le
premier analyseur de réseaux vectoriel est apparu au debut des années 1950 : il s’agissait du
Z, diagraph de Rohde & Schwarz [1.7]. Cet appareil était le premier analyseur de réseaux
complexe capable de mesurer directement les paramétres S d'un signal en module et en phase
dans la bande 30-300 MHz. Utilisé principalement pour les mesures d’antennes TV de
radiodiffusion, il a également servi aux tests de cables spéciaux dans les télécommunications.

Il fut par la suite optimisé afin de couvrir une bande 300 -2400 MHz.

Figure 1.1 : Z, diagraph de Rohde & Schwarz dans la bande 300 MHz-2400 MHz

Un autre analyseur de réseaux plus complet fut par la suite développé par Elliott
Brothers Ltd en mai 1958. Connu sous le nom d’impédancemétre a balayage automatique de
fréquences «ASFIM» [1.8], cet appareil permettait 1’analyse des propriétés du dispositif sous

test en transmission et réflexion ainsi que la mesure de tous ses parametres S;;.
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Figure 1.2 : L’impédancemétre a balayage de fréquence «ASFIM»

En 1965, l’analyseur Wiltron 310 est un analyseur de réseaux vectoriel complet a
balayage de fréquences et a lecture directe. Il est possible d’ajuster le dispositif sous test et

visionner immédiatement les résultats sur abaque de Smith dynamique.

Vers la fin des années 1960, Hewlett-Packard présenta sur le marché plusieurs
appareils de mesures : le voltmétre vectoriel HP 8405 en 1966 mesurant la phase et le gain
jusqu’a 1 GHz, puis un an plus tard, le HP 8410 qui est une extension du précédent couvrant
une bande de fréquences allant jusqu’a 12.4 GHz [1.9]. Cette constante évolution conduit au
HP 8620 avec une plus large bande ce qui permettait plusieurs balayages sans aucun saut de

fréquence dans la représentation des données.

En 1968, HP expérimenta son premier analyseur HP 8540 utilisant un ordinateur (HP
2116 avec 4Ko de mémoire magnétique) afin d’améliorer la précision de mesure [I.10]. Ce
systeme avait démontré et validé la premiere technique de correction d’erreur, puis fut suivi
deux ans plus tard par le HP 8542 lequel fut le premier analyseur de réseaux automatique avec
synthese de fréquences [I.11]. Au méme moment les techniques d’étalonnage commencérent a
se développer incluant les standards Open, Short, Fixed et Sliding Load [1.12], [1.13], [1.14].

Figure 1.3 : L’analyseur de réseaux automatique HP 8542

Deés lors, ces analyseurs de réseaux connurent une avancée sans précédent. Nous

citerons ci-dessous les évolutions majeures qui se suivirent a partir des années 70.
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General Radio lance le GR 1710 jusqu'a 500 MHz a base de

Début des années 70 . ey .
mélangeurs avec une nette amélioration de la dynamique de mesure.

HP lance le premier analyseur de réseau HP 8505 avec bus HP-IB
(Hewlet-Packard Interface Bus) pour la programmation du systéeme

1976 de mesures. Il est basé sur le principe des mélangeurs dans la bande
de fréquences 500kHz - 1.3GHz [I.15].
HP pose les bases technologiques de I’instrumentation future avec
1984 son analyseur HP-8510 26.5 GHz (échantillonneurs, coupleurs,

ponts directionnels, commutateurs, T polarisations...).

HP développe ses analyseurs, ajoute de nouvelles fonctionnalités

(mesure de la compression de gain et des harmoniques..) et les rend

Fin des années 80 i . N . .
plus compacts, réduisant ainsi le colt de fabrication et améliorant la

rapidité des mesures (HP 8753, HP 8720...).

Course a I’intégration, la multifonctionnalité et la réduction des
codts :
» Mesure d’harmoniques, de modulation, et de bruit chez
Anritsu jusqu’a 9 GHz (Scorpion Vector Network Analyzer),
» Mesures multiports chez Rohde & Schwarz : ZVT8 (premier
instrument 8 ports),
A partir des Années » Mise sur le marché de la série HP 871x, moins performante
90 que son prédécesseur HP 8753, mais de plus faible colt
avec certaines innovations technologiques.
» Mise en ceuvre des premiers kits d’étalonnages électroniques
[1.16].
» Développement de logiciels de mesure et d’instrumentation

pour les mesures non linéaires en puissance (LSNA,
NVNA...).

Tableau 1.1 : Les évolutions majeures des analyseurs de réseaux vectoriels
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1.1.2.2 Définition des ondes aux bornes d’un dispositif

En hyperfréquence, les dimensions caractéristiques utilisees sont de l'ordre de la
longueur d’onde électromagnétique. A ces fréquences de travail, les notions de tension et
courant mesurées dans le domaine temporel par des instruments de mesure classiques tels que
les voltmétres, ampéremeétres et oscilloscopes deviennent difficilement accessibles.

Soit un quadripdle linéaire Q défini par ses ondes incidentes et réfléchies a ses bornes,

et ses tensions et courants d’entrée et de sortie :

a ay
—» 4—
Iy I
V, Q V, Zcharge
— —
by b,

Figure 1.4 : Représentation des ondes disponibles aux bornes d’'un quadripdle
Les relations d’onde et entre courants et tensions sont définies par [1.17] :

V, —Zc I

Vi+Zc L,
q = L1fch (1.1) p, =L _“¢1 (1.2)
Y o2xJZe ' o2x/Ze
0, = Vo+Zc I (1.3) b, = Vo—Zc 1, (1.4)
2x.\/Z; 2x./Z;
v' a; : Onde incidente a I’entrée du DUT.
v' b, : Onde réfléchie a I’entrée du DUT.
v"a, : Onde transmise a la sortie du DUT.
v' b, : Onde incidente a la sortie du DUT.

Ou Z représente I’'impédance caractéristique, usuellement 50 Q.

Le quadripdle Q est modeélisé par une matrice de paramétres S;; (elle-méme décrite par

un graphe de fluence) reliant des ondes de puissance en entrée et en sortie par les relations :
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Figure 1.5 : Graphe de fluence d’un quadripéle.

az\ _ (S11 Si2 aq
(bz) = (521 522) X (bl) (1.5)
Ou S, et S,, représentent les coefficients de réflexion et S,; et S;, les coefficients de

transmission.
1.1.2.3 Principe de fonctionnement d’un analyseur de réseau vectoriel

Comme nous I’avons décrit plus haut, un analyseur de réseaux sert a déterminer les
parametres S d’un quadripéle, qu’il soit passif ou actif. En caractérisation linéaire
hyperfréquence, nous pouvons distinguer deux sortes d’analyseurs : scalaires et vectoriels
[1.18]. Caractérises par un colt devenu de plus en plus compétitif, ces derniers offrent en plus
I’avantage d’avoir acces a la mesure de phase permettant de représenter les caractéristiques

complétes RF d’un circuit sous forme de diagramme polaire et abaque de Smith.

Le principe de fonctionnement d’un analyseur de réseaux vectoriel est basé sur un
signal émis par une source RF en mode «Forward» et «Reverse», c'est-a-dire aux deux bornes
du DUT de manicre alternée sur le port 1, puis le port 2 (figures 1.6a et 1.6b). A I'aide de
coupleurs, une portion des signaux est prélevee et les parametres S;; sont calculés a partir des

formules citées précédemment.

ap bl b2
signal signal
Source RF incident réfléchi
@ >< >< DUT 4>><

Port 1 Port 2

v

(a) Mode «Forward»
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b]_ b2 a
signal signal Source RF
réfléchi incident
<—>< DUT < >< >< @
Port 1 Port 2

(b) Mode «Reverse»

Figure 1.6 : Schéma de principe d’un analyseur de réseaux vectoriel en modes «Forward» et «Reverse»

Les paramétres de dispersion obtenus sont établis via des rapports d’ondes complexes

a une fréquence bien définie et sont valides uniquement en régime de fonctionnement linéaire.
|.1.2.4 Etalonnage de ’analyseur de réseau vectoriel

L’étalonnage d’un systéme de mesures est le processus permettant de décorreler les
quantités apportées par cet instrument et les quantités réelles du dispositif a caractériser.
Différentes relations permettent ainsi d’établir un modele d’erreurs reliant les ondes réelles

incidentes et réfléchies dans le plan du DUT aux ondes brutes mesurées.

Durant ces quarante derniéres années, diverses méthodes d’étalonnage furent
développées afin d’améliorer la précision de mesure des analyseurs de réseaux, en optimisant
notamment les modéles d’erreurs [1.12], [1.13], [I.19], [1.20], [1.21]. Ces derniers sont
généralement obtenus par la résolution d’un systéme d’équations complexes a 1’aide de kits
d’étalonnage SOLT (Short-Open-Load-Thru), TRL (Thru-Reflect-Load), LRM (Load-Reflect-

Match), ou d’autres types de calibration dont les grandeurs sont parfaitement connues [1.22].

De maniere générale, 1’étalonnage de I’analyseur de réseaux sert a corriger les
imperfections de mesures dues aux erreurs systématiques telles que les erreurs de directivité

de couplage et de désadaptation de source.
1.1.3 La caractérisation hyperfréquence en régime non linéaire

La caractérisation non linéaire hyperfréquence est une technique de mesure
fondamentale pour la validation de modéles électriques. En I’espace de 20 ans, le
développement des bancs de mesure non linéaires a connu une avancée considérable et permit
d’étendre I’analyse de dispositifs en termes de puissance et rendement, dans les conditions

réelles de fonctionnement.
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Qu’ils soient basés sur une approche temporelle ou fréquentielle, 1’objectif principal
est de parvenir a effectuer une mesure d’amplitude et de phase des ondes complexes
disponibles aux bornes du DUT, de reconstituer ces signaux dans les domaines temporel ou
spectral afin de mieux appréhender les facteurs limitatifs non linéaires, tels que les effets

thermiques, d’ionisation par impact, mais aussi les effets de pieges.
1.1.3.1 Evolution des systéemes de caractérisation non linéaire

Le premier banc de mesure dédié a la caractérisation hyperfréquence en régime non
linéaire fit son apparition en 1976, il s’agissait du banc de Takayama [1.23] a charge active.
Malgré la difficult¢ de mise en ceuvre, il permettait de synthétiser de forts coefficients de
réflexion en sortie du DUT, ce qui était avantageux pour les mesures sous pointes étant
données les pertes d’insertion induites par ces dernieres. Cependant, les mesures vectorielles
n’étaient effectuées qu’a la fréquence fondamentale, ce qui est un inconvénient pour la
validation de modeéles non linéaires, car il n’est pas possible de reconstituer le signal mesuré

dans son intégralité dans les domaines temporel ou spectral.

D’autres systémes de caractérisation non linéaire firent par la suite leur apparition :
Marku SIPPILA [1.24] et Gunter KOMPA [1.25] proposérent des systéemes bases sur une
approche temporelle, URS LOTTs [1.26] une approche fréquentielle. Cependant, la limitation
de ces bancs vis-a-vis des charges présentées (uniqguement 50 ohms) ne permettait pas une
analyse complete des performances des composants de puissance dans leurs conditions

optimales de fonctionnement.

Afin de répondre a ces besoins, les analyseurs de réseaux non linéaires actuels
permettent d’effectuer un étalonnage hyperfréquence absolu en puissance et en phase, et
d’obtenir les courants et tensions dans les domaines temporel et spectral. Il est aussi possible
d’effectuer des mesures type «Load-Pull» en intégrant un tuner de type passif, ou en
appliquant la technique de la charge active. Ce point sera développé plus en détails dans le
chapitre I11. L’analyseur le plus répandu est le LSNA de Maury Microwave développé de par
NMDG. Cependant, d’autres sociétés comme Anritsu, Rohde & Schwarz et Agilent
développent également ce type d’instrument en modifiant ’architecture et le logiciel d’un
analyseur usuel quatre ports. Ces systemes sont basés soit sur la méthode temporelle

(échantillonnage) ou fréquentielle (mélangeurs).
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1.1.3.2 Les systémes temporels basés sur I’échantillonnage

Le principe de ces analyseurs de réseaux repose sur la méthode d’échantillonnage
harmonique pour la transposition de signaux hyperfréquences vers les basses fréquences
[1.27]. L’acquisition du signal se fait en une seule fois par la mesure de I’ensemble du spectre
d’onde dans le domaine du temps. Le temps d’acquisition est par conséquent relativement

plus court par rapport a un systéme a base de mélangeurs.

prrmmmmmmmsosmosmoooooes - Numérisation et traitement
: A A A A
b, a a, b,
; ~ ~ ~ ~
~ Y Y Y Y
T LO SRD
=
o
- —» 2§ échantillonneurs
g
o
e RF b, aq a b,
m 1
L [——— | L [Ee———
’@ | T DUT ]
coupleur coupleur

Figure 1.7 : Schéma de principe de [’analyseur de réseaux vectoriel non linéaire a base d’échantillonneurs

L’ensemble du signal RF (fondamental et harmoniques) est donc converti en une seule
acquisition, et la relation de phase est assurée grace a un algorithme robuste de calibration
[1.28], [1.29].

1.1.3.3 Les systémes fréquentiels a base de mélangeurs

Les analyseurs de réseaux usuels basés sur une approche fréquentielle utilisent le
principe de conversion de signaux RF vers les basses fréquences a 1’aide d’un oscillateur local
(LO) et de mélangeurs. A ce jour, plusieurs dispositifs basés sur ce principe ont été
développes et proposés (PNAPIus, ZVxPlus) par la société NMDG [1.30] ainsi qu’un nouveau
systéme basé sur I’architecture du PNA-X d’Agilent [1.31].

Chaque harmonique est mesurée séparément 'une aprés l’autre. L’acquisition du
signal global s’effectue donc par plusieurs mesures des composantes fréquentielles pour un
niveau de puissance injectée. Cependant, la relation de phase entre chacune de ces
composantes est altérée. En effet, 4 chaque mesure de fréquence, 1’oscillateur local est

déphasé d’une valeur inconnue.
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Figure 1.8 : Schéma de principe de [’analyseur de réseaux vectoriel non linéaire a base de mélangeurs

Afin d’y remédier, une référence de phase (HPR) ayant pour réle une synchronisation
des raies spectrales est ajoutée sur un cinquieme canal. Celle-ci génére des impulsions de
type PRF (Pulse Repetitive Frequency) dans le domaine fréquentiel. Ainsi, la relation de
phase entre la fréquence fondamentale est les harmoniques est fixe et parfaitement connue.
Les quatre canaux de mesure réceptionnent simultanément les signaux disponibles aux bornes

du DUT et sont reférences a ceux de la HPR a la méme fréquence de mesure.

Au final la mesure de phase est stable en fonction du temps et de la fréquence, et un
signal cohérent et invariant dans le temps est obtenu. L’analyseur de réseaux vectoriel non
linéaire NVNA a base de melangeurs étant le support de notre instrumentation, nous

reviendrons plus en détails sur cet aspect dans le chapitre II.
1.2 LES DISPOSITIFS RF DE PUISSANCE

Le marché mondial des télecommunications sans fil représente aujourd’hui un enjeu
stratégique majeur en pleine croissance, nécessitant des composants de plus en plus compacts,
et requérant une technologie de semi-conducteurs offrant des performances de plus en plus

élevées en termes de fréguence, puissance hyperfrquence, rendement et linéarite.

Dans ce contexte, des dispositifs issus de technologies émergentes commencérent a
faire leur apparition des le début des années 50 en fonction des applications requises. La
famille de matériaux disponible commenga alors a s’enrichir, répondant ainsi a des
applications trés variées. A titre d’exemple, on trouve aujourd’hui des dispositifs de puissance
pour les applications hyperfréquences réalisées sur substrat arséniure de gallium [1.32], saphir
[1.33], phosphure d’indium [1.34], [1.35] ou silicium [1.36].
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Dans ce travail, nous nous intéresserons aux Transistors Bipolaires & Hétérojonctions
issus de la filiere BICMOS Si/SiGe congus par Thomas Lacave [1.6] a STMicroelectronics.
L’objectif principal est de mettre en évidence les différents phénomenes physiques régissant
ce composant de puissance pour I’élaboration d’un modéle électrothermique non linéaire

pertinent.
1.2.1 Le transistor bipolaire & hétérojonction HBT Si/SiGe

Le transistor bipolaire est un composant actif composé de deux jonctions PN montées
tétebéche. 11 est constitué de trois zones principales dopées successivement N+, P et N dans le
cas d’un transistor dit «NPN» ou P+, N, P dans le cas d’un transistor «PNP». Ces régions sont

appelées respectivement émetteur, base et collecteur.

Dans cette partie, nous ferons un bref historique sur I’évolution du transistor bipolaire

et présenterons I’intérét d’une hétérojonction par rapport a une homojonction classique.

Nous détaillerons ensuite les principes relatifs aux transistors NPN dans un mode de
fonctionnement normal ou linéaire (jonction émetteur-base polarisée en direct et jonction
base-collecteur polarisée en inverse), dit «mode direct», qui est le mode le plus utilisé pour

les applications analogiques RF.
1.2.1.1 Historique du transistor bipolaire

L’idée du transistor bipolaire trouve ses racines dans le contexte de la radioélectricité
et dans la téléphonie. A cette époque, les laboratoires Bell cherchaient a remplacer les
commutateurs électromécaniques des centraux téléphoniques par des dispositifs statiques plus
fiables. Le premier prototype fonctionna pour la premiére fois en 1947 lorsqu’un effet
amplificateur est apparu pendant que J. Bardeen et WH. Brattain effectuaient une mesure liée
au potentiel dans un semi-conducteur. Aprés diverses manipulations, ils en sont arrivés a
réaliser le premier transistor en utilisant du germanium monocristallin. La découverte ne fut

rendu publique qu'en juin 1948 [1.37].
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Figure 1.9 : Le premier transistor bipolaire des laboratoires Bell et son brevet

Parallelement aux travaux menés par les laboratoires Bell, un chercheur Allemand
Herbert F Mataré travaillant en France apres la guerre dans la société Westinghouse, mit au
point en juin 1948 le premier transistor frangais appelé «Transistron». Cette découverte
faisant suite aux travaux menés par I’allemand Heinrich Welker, sera brevetée en aolt 1948

[1.38] et produite a grande échelle en France.

Fenétre de controle Chercheurs
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Figure 1.10 : Le premier transistor francais «Transistron»

En 1951, les laboratoires Bell introduisent le concept du transistor bipolaire a
jonctions classiques (BJT) [1.39]. Par la suite, les considérables avancées technologiques
mises au point durant les années 50 permirent en 1957 la réalisation de transistors bipolaires
avec un émetteur constitué d’un matériau a grand gap d’énergie [1.40]. Le tableau suivant

retrace les évolutions majeures du transistor bipolaire.
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1947 | Invention du premier transistor bipolaire dans les laboratoires Bell. [1.37]
1948 Invention du premier transistor francais chez la compagnie [1.38]
Westinghouse.
1951 Brevet du premier transistor bipolaire. [1.39]
Premiere utilisation du silicium par Texas Instrument qui a permis
1954 , : X iy X [1.41]
d'obtenir une trés grande stabilité en température.
Premiéres théories concernant le transistor Bipolaire a
1957 Hétérojonctions. [1.40]
Premiére utilisation de la technologie MESA par Texas Instrument
1958 . L T [1.42]
pour les premiers circuits intégrés.
Utilisation de la technologie PLANAR par Fairchild : développement
1959 d . o [1.42]
es premiers circuits intégrés.

1975 Premiere epitaxie de Silicium-Germanium contraint. [1.43]
1986 Premiére épitaxie de SiGe par CVD. [1.44]
1987 Premier TBH SiGe. [1.45]
1990 Premier TBH SiGe auto-aligné. [1.46]
1990 Premier TBH SiGe PNP. [1.47]
1992 Premiere technologie BICMOS avec TBHs SiGe. [1.48]
1993 Premier TBH SiGe avec fr > 100GHz. [1.49],[1.50]
1994 Premiere technologie TBH SiGe en 200 mm. [1.51]
1996 Premier TBH SiGe:C. [1.52]
2001 Premier TBH SiGe:C avec fr > 200GHz. [1.53]
2002 Premier TBH SiGe:C avec fr > 300GHz. [1.54]
2008 . o

2009 Premiers TBH SiGe:C avec fr > 400GHz. [1.55] [1.56]

Tableau 1.2 : Les évolutions majeures du transistor bipolaire
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1.2.1.2 Principe de fonctionnement

L’utilisation d’une hétérojonction base-émetteur dans les transistors bipolaires permet
d’obtenir une meilleure efficacité d’injection de I’émetteur en utilisant une base plus fine
autorisant un dopage plus élevé de cette derniere. Ceci contribue a la diminution de la
résistance de base parasite et permet de travailler a de trés hautes fréquences. Cependant, pour
garder un gain en courant ¢levé, il est nécessaire d’augmenter le dopage de 1’émetteur et de
diminuer celui de la base, mais cela entraine une élévation de sa résistance. Afin d’y remédier,
on agrandit la largeur de la base, ce qui a pour conséquences 1I’augmentation du temps de
transit des électrons dans la base et la réduction des potentialités de fonctionnement en hautes

fréquences.

En conclusion, la conception de transistors HBT nécessite I’optimisation du triplet Gain

-Résistance de base-Frequence de transition.

Actuellement, la technologie sur silicium prend une place de plus en plus importante
dans le domaine des hyperfréquences du fait de sa forte maturité technologique, notamment
dans le domaine de I’intégration et de son faible cotit de production. La combinaison de cette
technologie avec celle des dispositifs bipolaires a haut debit a donné naissance a la filiere
BiICMOS dont les performances dynamiques font que ce composant est de plus en plus utilisé

pour ’intégration sur substrat silicium.
1.2.1.3 Intérét de la technologie BICMOS

L’intérét des transistors BICMOS réside essentiellement dans la possibilité
d'implémenter sur un méme substrat des fonctions mixtes analogiques/numériques tout en
réduisant le colt de fabrication. Elle allie donc sur un méme circuit intégré d’une part des
blocs logiques bénéficiants de la haute densité d’intégration et de la faible consommation des
circuits CMOS, et d’autre part des blocs radio-fréquences bénéficiants de la rapidité et du
faible bruit des transistors bipolaires. Ces dispositifs de choix permettent donc d'améliorer les
performances des transistors de puissance sur silicium pour les applications hyperfréquences
en association avec la technologie CMOS. Des résultats récents montrant que le HBT SiGe
présente des fréquences de transition supérieures a 400GHz [1.36], permettent de rendre cette
filiere particulierement compétitive sur un marché autrefois totalement dévolu aux composés

I11-V pour des gammes de fréquences supérieures a quelques GHz.
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En plus de leur fréquence de coupure élevée, les TBH SiGe présentent 1’avantage
d’avoir un excellent compromis fréquence de transition/tenue en tension, de forts gains en
courant, ainsi que de faibles niveaux de bruit RF et basse-fréquence. lls restent donc les
composants les mieux appropriés pour adresser des applications telles que les
communications optiques jusqu’a 100Gb/s, les radars anticollision pour I’automobile

(77GHz) ou les réseaux sans-fil haut-débit WLAN (60GHz).

Dans la suite de ce manuscrit, nous aborderons plus spécifiqguement la constitution du
diagramme de bandes du HBT Si/SiGe ainsi que les mécanismes liés a ’association de ces

deux matériaux semi-conducteurs différents.
1.2.1.3.1 Croissance

La réalisation d’un dispositif bipolaire a hétérojonctions s’effectue par croissance
cristalline successive de différents matériaux nécessitant 1’utilisation de semi-conducteurs
ayant des propriétés électriques et cristallographiques voisines. C’est le cas du germanium et
du silicium tous deux situés dans la quatrieme colonne du tableau de Mendeleiev, avec

respectivement des paramétres de mailles de 5,675 A et 5,431 A.

La croissance d’un alliage Si-Ge sur substrat silicium, peut se faire de deux fagons :
contrainte (pseudomorphique) ou relaxée. Dans le cas d’une croissance pseudomorphique, le
parametre de maille de 1’alliage SiGe subit une contrainte biaxiale en compression selon des
directions perpendiculaires au plan de croissance. Pour une croissance relaxée, ’alliage
déposé conserve son parametre de maille, supérieur a celui du silicium. La déformation

engendrée est alors de type plastique et des dislocations se forment dans le plan de I’interface.

La couche SiGe contrainte par croissance pseudomorphique bénéficie d’une plus
grande qualité du réseau cristallin, mais favorise également la réduction de la bande interdite
comparée a une croissance relaxée. Cet effet permet également d’augmenter la mobilité des

porteurs grace a de plus faibles quantités de germanium (entre 10 et 20 %).
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I asjce CONtraint

m) 4m Contrainte biaxiale
SiGe
Interface
(a) Croissance
pseudomorphique
asiGe I I .
'Si

Croissance 1

I asice

r _—— Dislocations a ’interface

asi I Interface

Substrat Si (b) Croissance
relaxée
. I asj

Figure 1.11: Représentations schématiques de la croissance d’un alliage silicium-germanium sur un

substrat silicium. (a) pseudomorphique, (b) relaxée

1.2.1.3.2 Diagramme de bandes

L’introduction de germanium dans le silicium permet de réduire la bande interdite. En
fonction du type de dopage utilisé, deux hétérojonctions se distinguent : isotype et anisotype.
Le premier cas nécessite deux semi-conducteurs dont les dopants sont de méme type,
contrairement au second pour lesquels les deux semi-conducteurs sont dopés differemment.
Les technologies récentes de transistors bipolaires a hétérojonction sont généralement basées
sur des hétérojonctions anisotypes associant un premier semi-conducteur de grande bande
interdite pour I’émetteur et un second semi-conducteur de bande interdite plus faible pour la
base.

Lors de la juxtaposition des deux jonctions Si et SiGe, les niveaux de Fermi de chaque
partie s’alignent créant ainsi un abaissement de la barriére de potentiel vue par les électrons
de I’émetteur migrant vers la base. Ceci va conduire a une augmentation de I’efficacité
d’injection et donc a des courants de collecteur plus importants tout en limitant le passage des

trous de la base vers 1’émetteur.

Notons également qu’un profil graduel du germanium de I’émetteur vers le collecteur
engendre une diminution progressive de la bande interdite, créant ainsi un pseudo-champ
électrique accélérateur. Il en résulte une croissance du courant collecteur et une réduction du

temps de transit dans la base.
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Concentration de Germanium
dans la base

Xc

Xg

Energie AVgo I NS

r_\ — Base SiGe
/ BY __._ Base Si
Emetteur Si Base SiGe Collecteur Si

Figure 1.12 : Diagrammes de bandes d 'un transistor bipolaire avec une base Si ou SiGe

1.2.1.3.3 Ajout du carbone dans la base : Si/SiGe:C

Une des évolutions majeures de ces composants, est 1’introduction du carbone dans la

base. A D’origine, cet élément a été utilisé afin de compenser la contrainte généree par

I’introduction du germanium [1.52]. Il a ensuite été mis en évidence qu’il avait un effet

bloguant sur la diffusion du bore (dopant de type P) [1.57]. En effet, en fonction de sa

position en site interstitiel dans le réseau cristallin, il peut créer des centres recombinants,

initiateurs d’un courant de fuite. Placé en site substitutionnel il permet de ralentir la diffusion

du bore, facilitant ainsi le contréle du niveau de dopage [1.58].

1.2.1.4 Fonctionnement en statique

Dans cette partie, nous allons décrire le fonctionnement du transistor en régime

statique. Nous nous intéresserons principalement aux différents courants mis en jeu afin de

décrire au mieux le comportement du composant dans ce régime de fonctionnement, ceci dans

le but d’établir une analogie avec un mode¢le électrique schéma équivalent grand signal.

1.2.1.4.1 Bilan des courants

Les transistors étudiés dans ce travail sont de type NPN et peuvent étre représentés

comme deux jonctions P-N positionnées téte-béche. En régime normal de fonctionnement la

jonction base-émetteur est polarisée en direct et la jonction base-collecteur en inverse. L’effet

transistor est ainsi créé par 1’injection des électrons de I’émetteur vers la base, puis «happés»

par le collecteur. Ce phénomene est d’autant plus favorisé que la base est fine.

© 2013 Tous droits réservés.
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Le transistor bipolaire fait intervenir deux types de porteurs : les électrons et les trous.
La figure 1.13 met en évidence les différents courants intervenant en régime de

fonctionnement normal.

Emetteur ZCE Base ZCE Collecteur

N* P N N

Contact émetteur
INa193]]09 1081U0D

Contact base

Figure 1.13 : Représentation des différents courants mis en jeux pour un transistor bipolaire dans un mode de
fonctionnement direct

Lorsque la jonction base-émetteur est polarisée en direct, des électrons (I,,z) sont
injectés de 1’émetteur vers la base et inversement, des trous (I,,z) sont injectés de la base vers
I’émetteur. A la jonction base-émetteur, des paires électron-trou se recombinent dans la ZCE,

donnant naissance a un courant de recombinaison I,.;.

Les trous injectés dans I’émetteur se retrouvent dans un milieu fortement dopé N+ et
se recombinent rapidement avec les électrons majoritaires de cette zone. Les électrons
diffusent de I’émetteur vers le collecteur en traversant une zone de base dopée P, il est donc

possible d’assister a des recombinaisons en volume dans la base neutre (I,5).

Les ¢lectrons qui diffusent de I’émetteur vers le collecteur, sans avoir été recombinés,

constitueront 1’intégralité du courant collecteur (I,,¢).
Courant d’émetteur
L’expression du courant d’émetteur est donc la somme des trois composantes :
Ig = Ing + Log + g (1.6)

Comme indiqué précédemment, les trous injectés par la base dans 1’émetteur se
recombinent rapidement avec les électrons majoritaires dans cette zone dopée N+. Le courant

L,r peut donc étre négligeable devant le courant d’électrons I,,z. Il en est de méme pour les
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courants faibles de recombinaison I,; dans la ZCE émetteur-base. La composante principale

du courant d’émetteur est donc le courant d’électrons I,,.
Courant de base
L’expression du courant de base est la somme des composantes suivantes :

IB = IpE + ITG + IrB (|7)

La jonction base-collecteur étant polarisée en inverse, le courant de diffusion des trous
de la base vers le collecteur I,5 est négligeable. De plus, comme précédemment, le faible
courant de recombinaison dans la ZCE émetteur-base I,; est négligé. La composante

principale du courant de base I est donc ..
Courant collecteur

Le courant de collecteur I est compose principalement du courant d’électrons ayant

traversé la base neutre par diffusion I,,..

Connaissant la loi de conservation :

IE =IC+IB (|8)
Ie =1Ig —Ig = (Ing + IpE +L¢) — (IpE + L + 1) (1.9)
Ie =1Ig —Ip = Ihg — L = Inc (1.10)

1.2.1.4.2 Expressions des courants

Les expressions des courants de base et de collecteur peuvent étre déterminées a partir
des équations de conservation de la charge décrivant le transport des électrons et des trous

dans un matériau semi-conducteur.

an 1
ot =Gp — Uy +a VIn (1.12)
dp 1
57 = Go —Up +5 v, (1.12)

Dans ces équations, G, et U, représentent respectivement les termes de génération et
recombinaison (m~3-S-1) des porteurs et J, les densités de courant (avec x=n ou p

respectivement pour les électrons et les trous).
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A partir de ces suppositions, en montage émetteur commun et a Vgc = 0V, les
formulations des courants de base et de collecteur en sont déduites :

Iy

2
_ qADpgnig ex (qVBE) (1.14)
LygNag kT

Avec :

V' D,p et Dy : les coefficients de diffusion respectivement des électrons et des
trous.

L, : la longueur de diffusion des trous dans I’émetteur.

Wy : la largeur de base.

n;g etn;g : les concentrations intrinseéques de porteurs dans la base et I’émetteur.
N,g et N, : concentration en dopant dans 1’émetteur et la base.

g : charge ¢lémentaire de 1’électron.

k : constante de Boltzmann.

AN N N NN

T : température en Kelvin.
Le gain en courant du montage émetteur commun [ est alors déduit par le rapport entre

le courant collecteur de sortie et le courant base d’entrée :

_ I_c _ DnpLpgNag _niBz

=== 1.15
Ip DpgWpNgp nig? (115)

Cette expression montre les principaux parametres qui vont intervenir sur le gain en
courant. On constate par exemple que £ dépend fortement du rapport entre les niveaux de
dopage de I’émetteur Ny et celui de la base N, 5. Pour obtenir un gain tres élevé en courant, il

est donc nécessaire de réaliser des émetteurs trés dopés.

Cependant, un fort dopage de la base est également nécessaire afin de limiter la
résistance de base qui pénalise fortement la fréquence maximale d’oscillation des TBH. Par

ailleurs, il est souhaitable d’avoir une épaisseur de base W la plus fine possible.

Dans notre cas ou les bases des transistors sont en SiGe, le terme dépendant des

concentrations de porteurs intrinseques nis?/nie2 devient :

ni? sice) _ Nig2 _ (NcNy)sice (AVG) (1.16)
Tliz(si) TliEz (NCNV)SL' kT
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Avec Ny, et N, les densités d’états respectivement dans la bande de valence et la bande

de conduction.

Dans cette expression, AV; et (N:Ny)sice dépendent du taux de germanium dans la

base. L’expression du gain en courant peut donc se mettre sous la forme :

D,gL,gN, AV,
i :yw.exp (_G) (1.17)
DpsWgNag KT
v = WeNy)sice (1.18)
(NeNy)si .

Y étant un coefficient proche de 1.

L’introduction de germanium dans la base permet donc une augmentation du gain en
courant. De plus, la température influe également directement sur les caractéristiques statiques
du composant. Nous verrons par la suite qu’un fort gain en courant est avantageux pour les
performances fréquentielles du composant, mais il dégrade considérablement sa tenue en
tension. Des compromis sont donc a ajuster en fonction des objectifs et des applications

visées.

Notons aussi que toutes ces expressions n’ont ét¢ développées que pour une zone

restreinte de fonctionnement du composant appelée zone idéale (figure 1.14).

1E-1 ¢ . : .
E Ic mesuré

T T 1600

—— b mesuré 41 1400

Ic/lb mesuré
1200

1 1000

1 800

[81/21]duren

1 600

1 400

1 200

Figure 1.14 : Courbes de Gummel des courants I I et gain en courant § d’'un TBH Si/SiGe:C

Dans le cas de faibles tensions de polarisation (Vge < 0.7V), des phénoménes non

linéaires influent sur les caractéristiques statiques des transistors bipolaires perturbant
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I’idéalité des caractéristiques. Dans ces conditions de «faible injection», les électrons injectés
dans la base sont trés largement minoritaires devant les trous. Des phénoménes de non idéalité
interviennent et se traduisent par un changement de la pente du courant de base. Ces effets

sont dus soit a des recombinaisons dans la ZCE émetteur-base ou a un courant tunnel bande a

bande.
1.2.1.4.3 Recombinaisons dans la ZCE émetteur-base
163 ¢ ; ; ; ; ; 3 Dans le cas ou des defauts sont présents dans
164 | / la zone de charge d’espace émetteur-base, le
1E5 | courant de recombinaison I,.; n’est plus
e | négligeable.
— Zonede e, R R
< o, [ recombinaison 1 Une non-idéalité apparait alors sur I’allure du
- i 1 courant de base en fonction de la polarisation
] V&e (figure |15)
1E-9 € Vec=0V
1E-10 L& :
0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9 1

Vee [V]
Figure 1.15: Courbes de Gummel sur le courant I et
mise en évidence des courants de recombinaisons a

faible tension de polarisation mesurés a Vgc = 0V

Ce courant de recombinaison I,; s’exprime de la maniere suivante [1.59]:

Ve
I¢ = L.gexp (m.VT) (1.19)
Avec :
KT . T .
Vyp =— et mun coefficient de non idéalité compris entre 1 et 2.
q

Ces courants de recombinaison peuvent étre d’origines différentes :

v Surfaciques : si des défauts sont présents a la surface de la jonction émetteur-base.
v' Périmétriques : si les défauts responsables de la composante I,z sont placés

seulement en périphérie de la jonction émetteur-base.

Il est possible de déterminer la nature surfacique ou périmétrique de .5 en étudiant

les variations du courant de base Iz en fonction des dimensions du dispositif.
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1.2.1.4.4 Courant tunnel bande a bande

Lorsque les niveaux de dopage de part et d’autre de la jonction émetteur-base sont tres

élevés, un courant tunnel peut apparaitre a faible polarisation Vgg (Vg < 0.4V).

Ce phénomeéne décrit pour la premiére fois par Esaki en 1958 [1.60] est aujourd’hui le
principe de base de certains composants comme la diode tunnel [1.61].

Cet effet [1.62] se traduit par une Bl T

- . 12 F Vec=0V — - Aveceffettunrel 3

composante non idéale du courant de base a 2 T Ganseftetunnel
1E-3 p

faible injection présentant une résistance -

différentielle négative. La figure suivante 7 1E5

montre 1’allure du courant de base d’un = 1E®6

dispositif avec la présence d’un effet tunnel

bande a bande (figure 1.16).

1E-10 §

B

0 o1 02 03 04 05 06 07 08 09 1
Vee [V]

Figure 1.16: Courant de base d’un dispositif avec et

sans effet tunnel bande a bande.

L’effet tunnel est une réponse quantique due aux porteurs majoritaires (¢électrons dans
I’émetteur) qui se produit si le champ ¢électrique est trés élevé dans la jonction émetteur-base
et si la barriére de potentiel est suffisamment étroite. Les électrons vont alors pouvoir franchir
cette barriére et atteindre la base qui est neutre. Les niveaux de dopage importants utilisés
pour la fabrication des TBH rapides donnent lieu a de forts champs électriques a la jonction
émetteur-base. La probabilité que les électrons puissent franchir la barriére par effet tunnel

n’est alors plus négligeable.

La figure 1.17 illustre cet effet par une représentation schématique des niveaux

occupés en fonction de la polarisation Vg :
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a) b) c) d)

Figure 1.17 : Représentation schématique de [’effet tunnel bande a bande

(@) A Vg =0V, tous les niveaux sous le niveau de Fermi sont occupés et tous ceux

au-dessus du niveau de Fermi sont libres : aucun courant tunnel n’est possible.

(b) Si une tension Vge faible est appliquée (Vzr < 0.2V), il y a des états occupés du
coté N correspondant a des états inoccupés et disponibles du cété P. Un courant tunnel bande
a bande est alors possible.

(c) Pour une tension Vg plus élevée (Vg > 0.2V) : de moins en moins d’états
disponibles sont présents du coté P. La densité de courant tunnel diminue donc quand la

polarisation Vge augmente, nous observons alors une résistance differentielle négative.

(d) Si I’on augmente encore Vg, il n’y a plus de niveaux d’énergie disponibles. Aucun

. . . Vv .
courant tunnel ne peut circuler. La composante thermoionique en exp (%) devient
T

prédominante et le courant de base augmente alors exponentiellement en fonction de Vgj.
1.2.1.5 Fonctionnement en dynamique

Dans cette partie, nous allons décrire le fonctionnement du transistor en régime
dynamique. Il est important de bien définir les différents paramétres influents sur les
performances fréquentielles et en puissance afin de modéliser correctement le comportement

du transistor dans ce mode de fonctionnement.
1.2.1.5.1 Temps de transit des porteurs

Le temps de transit représente le temps nécessaire aux porteurs pour traverser les
différentes régions qui composent le transistor. Il quantifie donc la rapidité du dispositif a

changer d’état lors d’une faible variation de tension Vg
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Dans le cas des TBHs, le temps de transit global peut étre défini comme I’addition de

quatre composantes dans chaque région de la fagon suivante :

Tp = 1 + TEB + (5:} + Tpc (|20)

T : temps de transit des porteurs minoritaires en exces dans 1’émetteur.
Tgp . temps de transit dans la jonction émetteur-base.

Tp : temps de transit des électrons dans la base.

AN N NN

Tpc . temps de transit dans la jonction base-collecteur.

A ce temps de transit T, est également associée la charge de diffusion Qr des porteurs
minoritaires réparties dans les différentes régions du TBH. Il s’exprime alors comme étant le
rapport entre la charge totale Q et le courant collecteur :

= QI_: (1.21)

De la méme maniére, cette charge totale Q est répartie dans les différentes régions du
TBH :

Qr = Qg + Qpp + Qp + Qp¢ (1.22)

Ou Qg, Qgp, Qp et Qg sont respectivement les charges créées par les porteurs
minoritaires en exces dans 1’émetteur, la ZCE émetteur-base, la base neutre et la ZCE base-

collecteur.
Temps de transit dans I’émetteur Ty

Le temps de transit 7; correspond au temps des porteurs minoritaires (trous) dans
I’émetteur. Il est défini par le rapport entre la charge de trous en excés stockée dans I’émetteur
et le courant de collecteur.

—1 (1.23)
Ic
Cette composante peut s’exprimer en fonction des paramétres géométriques de la

maniére suivante :
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oL Mo (_AVe (1.24)
E=2' Dy Ny p( kT)

V' Wy, Wy : les largeurs de base et d’émetteur respectivement.

v' D,y : le coefficient de diffusion des électrons.

v' Ngg et N,p : dopages respectifs de I’émetteur et de la base.

La diminution du temps de transit est favorisée par I’augmentation du pourcentage de

germanium, ce qui contribue a ’augmentation de la fréquence de transition f du transistor.
Temps de transit dans la jonction émetteur-base tgp

Le temps de transit dans la jonction émetteur-base tzz est le temps mis par les

électrons pour traverser la zone de charge d’espace sous I’influence du champ électrique qui y

réegne.

Son expression est la suivante :

Qsp. (1.25)

Tgp =
Ic

Elle s’exprime aussi en fonction des parametres géométrique :

Wdep
= 1.26
TEB Vet (1.26)

v’ Wy, - profondeur de la zone de dépletion.
v’ veee :Vitesse de saturation des électrons.
En régime de fonctionnement normal, la jonction E/B étant polarisée en direct, la

largeur de la zone de charge d’espace est trés faible, et par conséquent le temps de transit

correspondant dans cette jonction peut étre négligeable.
Temps de transit dans la base g

De la méme maniére que pour I’émetteur, le temps de transit dans la base neutre t5 est
défini par le rapport entre la charge des porteurs minoritaires (électrons) en exces stockée

dans la base et le courant de collecteur I :
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= %_j (1.27)

Il s’exprime aussi en fonction des parametres géométriques :

Wp?

- (1.28)
2Dy5

Tp

Ce temps de transit peut donc étre minimisé soit :

v en diminuant ’épaisseur de la base Wy : le temps de transit tz est proportionnel
au carré de 1’épaisseur de la base, d’ou les efforts consentis pour réduire cette
dimension afin d’améliorer les performances fréquentielles du TBH.

v en réduisant le dopage de la base (le bore) grace a I’utilisation du carbone, comme

décrit précédemment.

Enfin, en augmentant la pente du profil de germanium afin d’accélérer les électrons, en

provenance de I’émetteur, a travers la base [IV.15].
Temps de transit dans la jonction base-collecteur tg¢

Le temps de transit dans la jonction base-collecteur Ttz est le temps mis par les électrons pour
traverser la zone de charge d’espace sous I’influence du champ électrique qui y régne. Son
expression est donnée par :

_ Wpge
Tpc =

(1.29)

2Vsqr
Ou Wy est la largeur de la zone de charge d’espace base-collecteur.

Plus le collecteur est dopé, plus la zone de charge d’espace base-collecteur est fine et
donc plus le temps de transit dans cette zone est faible. Cependant, comme nous 1’avons décrit

plus haut, la tenue en tension du dispositif sera alors affectee.

Le champ électrique étant trés important dans la jonction polarisée en inverse, on peut
considérer que les porteurs circulent a leur vitesse de saturation v, sur toute la largeur de la
zone de charge d’espace. Afin de conserver la neutralité de cette jonction, la ZCE va s’étendre
davantage coté collecteur, moins dopé que la base. On considere que la charge totale stockée

dans la ZCE ne dépend que de la polarisation V.
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1.2.1.5.2 Capacités de jonction ou de transition B-E et B-C

Lorsqu’une jonction est polarisée en inverse ou faiblement en direct, une capacité de
transition se crée due a la variation de la zone de charge d’espace en fonction de la tension

appliquée. Cette capacité de jonction peut étre décrite par la relation [1.63]:

Cjo
() = —7 (1.30)
(1-7,)
C;(V): la capacité de transition.
V : la polarisation appliquée aux bornes de la jonction.
Cjo - la capacite de jonction a polarisation nulle.

V; : potentiel de diffusion de la jonction.

AN NN

z; . parametre compris entre 1/3 et 1/2 en fonction du type de jonction (abrupte ou
graduelle).
Ces capacités de déplétion permettent de définir les variations de charges de déplétion

associées Q;pg et Q;pc €t tiennent compte des effets Early inverse et direct.
1.2.1.5.3 Expression des courants en dynamique
Courant collecteur I

Le courant de collecteur en dynamique comporte deux composantes : la premiére
évoluant avec Vg via la transconductance du dispositif et la seconde provenant de la variation
de zone de charge d’espace a la jonction base-collecteur assimilée a une capacité variable en

fonction de la polarisation.
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Emetteur ZCE Base ZCE Collecteur
N+ P | N
Om -Vae I
Cec ic
H

N

/NJ
N

VBE

Figure 1.18 : Schéma équivalent petit signal pour le calcul du courant collecteur I,
Le courant i, petit signal s’exprime donc de la manicre suivante :
av,
ic(t) = 9gm " Vee — Cpe a_LZE (1.31)

Avec :

qVsg
o (s () .

T W OVpe ~ kT

Im (1.32)

La transconductance des TBH étudiée dans le cadre de ce travail étant tres élevée, on

av
d

pourra négliger le terme Cgc fE devant g,,.

Le courant i, se réduira donc a :

qlc(®)

ic(t)=9gm Veg = T

Vg (1.33)

Courant de base I'g

Le calcul du courant de base prend en compte 1’évolution de la charge stockée dans le

transistor Qr = Qg + Qp, ainsi que les deux capacités de jonction Cgg et Cpc.
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Emetteur ZCE Base ZCE Collecteur

N* P N
Cee Cac ]

VBE

Figure 1.19 : Schéma équivalent petit signal pour le calcul du courant de base I

. dQ av, av,
o =g+ ot g T O gy (5
Sachant que Qp = 17 I
dQr d(zp-Ic) d(lc) d(lg) dVgg qlc dVpg 1.35
— =tp—L =gt B 2 (1.35)
dt dt dt dVgg dt kT  dt
Finalement 1’expression du courant iz Se met sous la forme :
. ql dv,
lB = (TF " k_';': + CBC + CBE) diE (|36)

1.2.1.5.4 Fréquence de transition fr

La fréequence de transition f; est la fréquence de coupure du gain en courant du
dispositif. Egalement appelée «fréquence de coupure intrinseque», elle est définie par la
fréquence pour laguelle le gain en courant est égal a 1 (0dB). Sa formulation doit tenir compte
de tous les éléments intrinséques liés a la physique du composant introduisant le retard : le
temps de transit 7, les capacités de jonction Cgzp et Cgc, les résistances d’émetteur et

collecteur Rz et R ainsi que la transconductance g,,.

Connaissant les expressions des courants i, et iz le gain en courant dynamique (ou

petit signal) h,, s’écrit :

. qlc alc .

- kT " VeE _ kr Vel (1.37)
; I av, I av,
(o T o+ Con ) G| (o T+ Coc + o) |G
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Considérons une excitation sinusoidale en entrée du dispositif :

|Vpe| = exp(jart + @)

av
| d’:E =w |VBE|
On en déduit :
hyy = (1.38)

(TF'%-FCBC-I-CBE)'G)

En posant h,;=1 et w=2xf, on peut alors en déduire 1’expression de la fréquence de
transition fr:

£ = 1 (1.39)

2 ‘T T +k_T (CBC +CBE)
qlc

Il est important de noter que la définition du temps de transit doit également prendre
en compte le temps de charge d’un circuit parasite RC qui modélise la jonction base collecteur

Cgc atravers les résistances séries des régions de collecteur Ry et d’émetteur Ry dans la zone

de charge d’espace base-collecteur.

Dans ces conditions :

Tre = (Rex + Rg) - Ce (1.40)
Finalement I’expression de f; devient :

1

fr= (1.41)

kT
2 '7T(TF + al; (Cgc + Cg) + (Rex + Rg) - CBC)

La fréquence de transition dépend donc essentiellement du temps de transit des

porteurs 7, des éléments résistifs et capacitifs intrinséques du TBH et du niveau de courant
collecteur.

Si I’on augmente I, f tendra vers une valeur maximale :

1

Jr = 2-m(tr + (Rex + Re) - Cpe)

(1.42)
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En pratique, des effets limitatifs non linéaires interviennent pour des niveaux de
polarisation inférieurs, empéchant d’atteindre ce maximum théorique lorsqu’on augmente I

(effet Kirk par exemple). Nous reviendrons sur ce point dans la suite de ce manuscrit.

1.2.1.5.5 Fréquence maximale d’oscillation f,,,,

La fréquence maximale d’oscillation est définie par la fréquence de coupure lorsque le

module du gain maximum disponible (MAG) est égal a 1 (ou 0 dB).

f|MAG|=0 dB = fmax (1.43)

Il est déterminé a partir du gain de MASON qui est le gain en puissance du dispositif
lorsqu’il n’y a pas de transmission d’énergie de la sortie vers I’entrée. Celui-Cci a pour

expression :

_ | fr (1.44)
fmax = 87R5Cae

Cette formule dépend des éléments du schéma équivalent Ry et Cz- et de la fréquence
de transition fr. Une fois de plus, on comprend les efforts mis en ceuvre pour optimiser la
géométrie des transistors afin de minimiser ces deux éléments intrinseques et atteindre des

fmax €levées.
1.2.1.6 Les effets non linéaires a forte tension de polarisation

A forte tension de polarisation, le comportement non linéaire du transistor bipolaire
peut provenir de plusieurs sources qui se superposent : parmi elles nous pouvons citer les
phénomenes d’avalanche et de forte injection. Leurs origines sont directement liées aux
résistances séries et au nombre de porteurs en transit dans la base et le collecteur comparé au
dopage des zones traversées. Ces non linéarités sont également engendrées par les capacités

de jonctions base-émetteur et base-collecteur qui modélisent les effets Early via les charges
Qpr et Qpc-

Il est donc important de prendre en compte tous ces phénomeénes pour pouvoir

concevoir un modele grand signal.
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1.2.1.6.1 Avalanche et tensions de claquage

Pour des tensions de polarisation élevees, un fort champ électrique est créé et des
collisions importantes entre les porteurs et le réseau cristallin engendrent la création de paires
électron-trou: c’est le phénoméne d’ionisation par impact. Par conséquence, une

multiplication du nombre de porteurs est créée, générant ainsi un fort courant.

Le transistor bipolaire est caractérisé par trois tensions de claquage : BV¢go, BVego, €t
BV,go dans chacune des jonctions base-collecteur et émetteur-base. Le «O» signifiant que le

troisiéme contact est en position ouverte.
Avalanche dans la jonction base-collecteur BV g0

La tension d’avalanche ou de claquage BV go, correspond au claquage de la jonction
base-collecteur lorsque I’émetteur est en 1’air, c'est-a-dire non connecté. Dans cette jonction
polarisée en inverse, les paires électron-trou générées thermiquement dans la zone de charge
d’espace sont entrainées par le champ électrique qui y régne. Un courant de fuite I, de la
jonction polarisée en inverse apparait. Lorsque la polarisation Vg atteint une valeur

importante, le phénomene d’avalanche se produit dans la ZCE.

La tension de claquage peut s’exprimer en fonction de E.; (valeur critique du champ
¢lectrique a partir de laquelle 1’avalanche se produit), du dopage collecteur N, et de la

constante diélectrique du silicium g,¢,.:

gogrEczrit
BV, p, = — <1 (1.45)
CBO Zquc
Le champ E_,;, fonction du matériau, est de I'ordre de quelques 10°V.cm™1 pour le
silicium dopé N. Les niveaux de dopage du collecteur utiliseés pour les dispositifs étudiés dans

le cadre de ce travail conduisent a des tensions de claquage BV o de I’ordre de 5V a6 V.
Tension de claquage BV g

La tension de claquage BV, est représentative de la jonction émetteur-base. Dans
les TBH rapides, les niveaux de dopage de I’émetteur et de la base sont tres élevés et la
jonction trés abrupte. Il en découle une tension de claquage BVgg, bien plus faible que BV g,

généralement comprise entre 1 et 2 V.
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Tension de claquage BV ¢k

La tension BV g, est un paramétre important pour I’optimisation des transistors
bipolaires. En effet, la tension BV g, caractérise uniquement la jonction base-collecteur alors
que le paramétre BV g, donne la valeur de ’avalanche de cette méme jonction lorsque le
transistor est utilisé en fonctionnement classique. Dans ce cas, ’avalanche apparait pour une

polarisation plus faible a cause de I’effet transistor.

Lorsque le transistor est polarisé en mode direct, les porteurs pouvant étre a 1’origine
du phénomene d’avalanche proviennent a la fois des porteurs injectés qui ont traversé la base

neutre I, et du courant de fuite de la jonction base-collecteur I¢g, . On aura alors :
IC = InC + ICBO =Qa- IE + ICBO (|46)

Si la polarisation de la jonction base-collecteur V.5 est assez élevee pour générer le
phénomeéne d’avalanche décrit plus haut, le courant de collecteur I, sera multiplié par un

facteur M caractéristique de la jonction :
IC =M - (a’ : IE + ICB()) (|47)

M est défini de maniere empirique par I’équation suivante ou n représente un
coefficient compris entre 3 et 6 [1.64] :

1
Me— L (1.48)
1- (B‘I//C;o)

Si le transistor est monté en émetteur commun et que la base est ouverte, nous

pouvons alors introduire le courant Icgq circulant entre 1’émetteur et le collecteur. Celui-ci

sera alors ¢gal aux courants de I’émetteur I et du collecteur I :
Iego =1 =1c =M - (a - Icgo + Icpo) (1.49)

Dans cette configuration, le courant Icgo peut donc s’exprimer simplement en fonction

du courant de fuite de la jonction base-collecteur I¢g, et du facteur d’avalanche M :

Iepo = —(1 — i) Icpo (1.50)

L’équation (1.48) nous montre que si la polarisation de la jonction base-collecteur tend

vers la valeur de BV g, la valeur du facteur d’avalanche M augmente. Le terme aM dans
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I’expression (1.50) se rapprochera alors de 1’unité et nous aurons une forte augmentation du
courant traversant le transistor. Nous pouvons donc définir une tension V. pour laquelle le
terme aM est égal a 1. C’est la tension de claquage BV.g, en émetteur commun et base
ouverte.

BVCBO

i (1.51)

BVcgo = BVepo - (1 — a)'/™ =
Comme le montre la relation (1.51), la tension de claquage BV g, est inversement
proportionnelle au gain du dispositif. Il est donc inévitable qu’un dispositif présentant un fort

gain en courant possede une faible tension de claquage.

D’autre part, afin d’augmenter la plage de tension du transistor pour des applications
en puissance hyperfréquence, il est nécessaire d’augmenter cette tension de claquage. Pour
cela il convient d’avoir un collecteur faiblement dopé afin d’augmenter la valeur de BV p,.
Nous verrons par la suite que cela est incompatible avec une fréquence de transition f; de
valeur éleveée car elle contribue a augmenter la valeur de la capacité de jonction parasite base-

collecteur.

Un compromis est donc nécessaire entre les différentes caractéristiques, afin de

répondre au mieux aux applications pour lesquelles le transistor est destiné.
Modélisation du phénomene

Comme décrit précédemment, le courant d’avalanche est di a un fort champ électrique
dans la zone de charge d’espace base-collecteur, créant le choc des porteurs avec le réseau
cristallin. Ceux-ci peuvent arracher d’autres porteurs au réseau créant des paires électrons-

trou qui a leur tour peuvent engendrer une réaction en chaine.

On définit ainsi un taux d’ionisation P, pour le silicium [1.65] :

b
P, =a, exp (—lfnl) (1.52)

AVvec :

v’ a, et b, des paraméetres empiriques.

v'E : Champ électrique régnant dans la jonction base-collecteur.

Le courant d’avalanche est alors donné par la relation classique suivante [1.66], [1.67]:
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WzcE Bc WzcE Bc b
Ly = Iy f P, dx Ly, = Iy f Ay, exp (— |Fn|) dx (1.53)
0 0

I est le courant collecteur total en 1’absence d’avalanche.
Le champ électrique dans la ZCE est approximé par [1.66] :

Ejpcmax

|| = —L2Cax
P (1.54)

Wzce Bc
x : est la position dans la ZCE.

E;pcmax €St la valeur maximale du champ dans la jonction base-collecteur qui peut

s’exprimer en fonction de la capacité base-collecteur dans le cas des jonctions abruptes [1.67]:

!
Vber — Vae

Ejpcmax =2+ (1.55)

WycE Be

Vgc' : est la tension base-collecteur intrinséque du dispositif (sans tenir compte des

chutes de tensions aux bornes des résistances series).

De méme la largeur Wy g¢ peut s’exprimer en fonction de la capacité de jonction :

€A
Wzce Bc = C_E (1.56)
Jci

AVec :

v’ g permittivité du silicium.
v' Ag : surface de I’émetteur.

v’ () - capacité intrinseque base-collecteur.

A partir de ces expressions, le courant d’avalanche s’écrit :

' —Qavs (1.57)
Livi = It * Fayr (Vper =V, )-exp( - :
AVL T AVL\Y DCI BC C]ci (VDCI _ VBC )
Avec :
2a
v Fay = b_:-
bpeA
v Qavy, == =

2
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Les coefficients a,, et b,, sont respectivement de I’ordre de 7.05-107m™?1 et 1.23 -
108 V.m~1 pour un transistor NPN, et de 1.58-108m™! et 2.04-10%V.m™! pour un

transistor PNP. Les facteurs Fjy, et Q4y, SONt pris comme paramétres du modele.
1.2.1.6.2 Modulation de la largeur de la base Wg

La modulation de la largueur de base neutre par les tensions Vg ou Vip appliquées a
pour résultat une modification du courant collecteur par rapport au cas idéal. On définit ainsi
I’effet Early, direct (VAF) si la modulation de la largeur de base est due a la tension Vg, ou

inverse (VAR) si ’effet est causé par la tension V.
Tension d’Early direct «\VAF»

Mis en évidence en 1952 par James Early, I’effet Early est di a I’extension de la zone
de charge d’espace base-collecteur a I’intérieur de la base neutre lorsque I’on augmente la
tension V,p. L’élargissement de la ZCE dans 1’émetteur quand a elle reste négligeable compte

-tenu de sa largeur.

Lorsque la tension Vg croit, la largeur de la base neutre Wy diminue, ce qui va
modifier I’évolution de la concentration des porteurs minoritaires et favoriser 1’évacuation des
électrons de la base vers le collecteur. Il en résulte une augmentation du courant I pouvant
étre quantifiée par ’augmentation du gradient de la concentration d’¢lectrons au travers de la

base amincie (figure 1.20).

Emetteur ZCE Base ZCE Collecteur
N 0. P U777 N
/ WBl

>

Figure 1.20 : lllustration de [’effet Early direct et modulation de la largeur de base neutre

Iea _ Wp1 (1.58)
ICl WBZ

Sur la caractéristique de sortie, ’effet Early direct VAF est par définition la valeur

extrapolée des caractéristiques de sortie du dispositif comme présenté sur la figure 1.21:
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>
Ve

Figure [.21: Illlustration de |’effet Early direct sur la caractéristique de sortie

Tension Early inverse «VAR»

L’effet Early inverse est aussi d0l a une variation de la largeur de la base neutre, mais
cette fois-ci avec la tension de polarisation Vzg. En effet ’augmentation de cette derniére va
entrainer une diminution de la ZCE emetteur-base, ce qui se traduira par une augmentation de
la largeur Wg. Cet effet reste cependant faible devant ’effet Early direct car les forts niveaux

de dopage de I’émetteur ainsi que de la base limitent les variations de Wy avec Vgg.

Considérons les régimes de faible et moyenne injection: les approximations de
Gummel sont données par :

VBE VBC VBE VBC 9
lo = s (1= 722 = 5729) [ewp (37) — exn () (159
A G 7 7 A A 7 P\,

En travaillant a Vg, = 0V :

Ve VBE)
- — _BE). == 1.60
Ic = I (1 VAR) exp(VT (1.60)
Vs Is
I - ex ( )=I —(—'V ) (1.61)
c " exp Vy ST \Vp  BE

La tension Early inverse V, peut étre extraite a partir de I’expression du courant collecteur, a

faible et moyenne injections, a partir du tracé de la caractéristique de I, -exp (_::BE) en
T

fonctionde Vgg aVg, =0V.
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Ic exp (-Vge/ V1)

o
.

Pente = I/ VAR ‘\

T

Figure 1.22 : Extraction de la tension Early inverse

Percage de la base

VBE

Comme nous I’avons vu précédemment, I’application d’une forte polarisation aux

bornes de la jonction base-collecteur V.5 entraine une extension de la ZCE de cette jonction a

I’intérieur de la base. Ceci a pour consequence de diminuer la largeur effective de la base Wg.

Dans le cas ou la tension augmente suffisamment pour que les deux ZCE base-

collecteur et émetteur-base puissent se rejoindre, I’émetteur se retrouve alors directement

connecté au collecteur par une zone de charge d’espace unique. Ce phénoméne appelé

«percage de la base» entraine un courant important entre 1I’émetteur et le collecteur. L’effet

transistor ne peut plus exister dans le composant, le fonctionnement devient alors purement
résistif (Figure 1.23).

Courants

0.2 0.4
Tension Ve

Figure 1.23 : Courbes de Gummel en présence d’'un per¢age de la base
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La largeur de la base étant directement liée aux performances intrinseques du
composant, ce phénomeéne est un facteur limitant de la diminution des dimensions verticales
des TBH Si/SiGe:C.

1.2.1.6.3 Effet Kirk

L’effet Kirk [1.68] est directement lié au niveau de dopage du collecteur. En régime de
forte injection lorsque 1’on augmente la polarisation aux bornes du transistor, la quantité
d’¢lectrons injectés dans la zone de charge d’espace base-collecteur atteint une valeur
comparable a celle du dopage du collecteur N,.. Ceci engendre une modification du champ

¢lectrique entrainant une extension de la zone de charge d’espace base-collecteur.

Si le nombre d’¢lectrons injectés augmente encore et devient supérieur a Ny, On
assistera a une compensation totale des charges. La base neutre va alors s’¢élargir brusquement
en direction du contact collecteur ou le dopage N, est plus important (Figure 1.24). Cette
augmentation brusque de Wy (de Wy, vers Wg,) va provoquer une chute importante du gain

en courant collecteur du dispositif.

La densité de courant /. a partir de laquelle ’effet Kirk se produit est donnée en

fonction de la vitesse de saturation des électrons v, par ’expression :

Jc = qNgcVsar (1.62)
D’un point de vue dynamique, 1’¢largissement brutal de la base neutre engendrera une
augmentation du temps de transit 75 dans la base. L’effet Kirk sera alors responsable de la

diminution des performances fréquentielles a forte injection.

Charge

A

1

>

» 1
'

' '
' '
Nn<<Ngc n>Ngc

Figure 1.24: Wlustration de [’effet Kirk
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1.2.1.6.4 Effet des résistances séries Ry et Rp

En régime de fonctionnement normal, lorsque la tension Vg est suffisamment éleveée,
les courants mis en jeu commencent a devenir importants. On parle ainsi de tension
intrinséque Vg (telle que Vg > Vg') au-dela de laquelle la chute de tension aux bornes des

résistances de I’émetteur et de la base n’est plus négligeable.

Soit la figure 1.25 représentant les résistances séries dans un TBH. La tension Vgg'

peut s’exprimer en fonction de Vg par la relation :

Vse' = Vg — Relp — Rglp (1.63)

Il en résulte :
Vee' = Vg — Ig[(1 + B)Rg + Rg] (1.64)

Les courants I et I, augmenteront alors moins rapidement en fonction de la tension de
polarisation Vg, ce qui se traduit par la sortie de la zone idéale a partir de Vgg=0.8V sur les

caracteristiques statiques du dispositif (figure 1.14).

Figure 1.25 : Représentation schématique des résistances séries dans un TBH.

Bien que la résistance d’émetteur Ry soit inférieure a Ry, le terme (1+f) R a une

valeur non négligeable lorsque le gain en courant est élevé.
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1.2.1.6.5 Effet de la résistance série R (quasi-saturation)

De la méme maniére que précédemment, pour de fortes tensions de polarisation Vg,
la chute de tension ohmique c6té collecteur devient non négligeable. Celle-ci est

principalement due a la résistance R, représentée sur la figure 1.25.

Soit la tension V' exprimée en fonction de V.5 par la relation :

VCB, = VCB_RCIC + RBIB (|65)
1 RB
Ve = Vep —Ic (Rc —7) =Vep — IcRc (1.66)

R . .
Le terme FB peut étre negligeable devant R, pour les forts gains en courant 3.

En régime de fonctionnement normal la jonction base-collecteur est polarisée en
inverse (Vcg > 0 V). A fort courant I, le terme IR, peut devenir supérieur a Vg. Il en
résulte une tension V.5’ négative pour laquelle la jonction base-collecteur est polarisée en

direct : ainsi, il apparait un effet dit de quasi-saturation.

Cet effet de quasi-saturation est visible sur les courbes de Gummel a Vo = 0 V ou une
saturation du courant collecteur est observée en forte injection. Le courant de base, quant a
lui, augmente brusquement sous 1’effet de la polarisation directe de la jonction base-collecteur
( Rcl> Veg ). Ces phenomeénes sont visibles sur la caractéristique de sortie du réseau
Ic = f(Veg). Pour de faibles tensions de collecteur Vg, la jonction base-collecteur est

polarisée en direct, d’autant plus que le courant de collecteur est élevé.

ICI IB IC )
N , Saturation Quasi - saturation

Ves =0V N .

/(\’
|
!

Quiasi - saturation

VBE (a) \% CE (b)

Figure 1.26 : Effet de quasi-saturation visible sur les courbes de Gummel (a) et les caractéristiques de sortie (b)

d’un transistor bipolaire
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L’effet de quasi-saturation est d’autant plus important que la résistance du collecteur
est forte. Il sera alors visible pour des faibles niveaux de dopage de collecteur (TBH haute
tension). Cette zone de fonctionnement a un impact conséquent sur les performances en

puissance de sortie, notamment sur la compression du gain et le rendement.
1.2.1.7 Les effets thermiques non linéaires

La diminution de la taille des transistors bipolaires et les densités importantes de
courant mises en jeu rendent ces composants de plus en plus sensibles aux variations
thermoélectriques. Que ce soit la température de I’environnement de travail ou la température
interne due aux effets d’auto-échauffements, ces effets sont de moins en moins négligeables
dans les technologies actuelles. Il faut ajouter a cela, les effets de forte polarisation et de forte
injection qui ont un impact direct sur la réponse €électrique ainsi que sur les performances en

puissance.

Actuellement, les transistors bipolaires de puissance sont congus pour délivrer de
fortes densités de puissance pour un fonctionnement en haute fréquence. Leurs performances
en température sont aussi optimisées afin d’éviter les phénomenes d’emballements thermiques
[1.69], [1.70], [1.71] généralement dus au passage d’une forte densité de puissance a travers les
jonctions base-émetteur et base-collecteur. En effet, au-dela d’un certain seuil de puissance,
les propriétés intrinseques du transistor HBT ont une capacité limitée pour la dissiper et donc
évacuer la chaleur produite, ce qui a pour conséquence une augmentation de la température
interne dont la prise en compte s’avére nécessaire. Depuis plusieurs années, de nombreuses
¢tudes ont ét¢ menées afin d’établir avec exactitude des modeles pertinents permettant de
prendre en compte ces effets, dans I’objectif de repousser ces limitations et améliorer les

performances.
1.2.1.7.1 Conductivité thermique

Comme nous I’avons souligné plus haut, une des limitations des transistors bipolaires
est la dissipation thermique. Plus la conductivité thermique du matériau utilisé est élevée, plus
I’évacuation de la chaleur sera favorisée. Le tableau suivant illustre la conductivité thermique

de quelques matériaux semi-conducteurs utilisés pour la réalisation de TBHs.
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Conductivité thermique
Semiconducteur (WAm-1*K-1)
InAs 25
GaAs 55
Ge 58
InP 68
Si 130

Tableau 1.3 : Conductivité de quelques matériaux semi-conducteurs a température ambiante (T, =
300 K)

1.2.1.7.2 Décroissance de la mobilité des porteurs

La variation de la mobilité des porteurs en fonction de la température est régie par la

loi :
T\"¢
— (L (1.67)
u® = 1) ()
Le coefficient £ dépendant du niveau de dopage a pour expression [1.72], [1.73]:
_atcxtex’*+g-x° (1.68)
C1+b-x+b-xt+f-x3
Avec x =logN , ou N est le niveau de dopage en cm™3-
Les parametres a,b,c,d sont répertoriés a titre indicatif dans le tableau 1.4 pour le
silicium :
Coefficient Matériau de type N | Matériau de type P
a 1.89436 2.039701
b -0.11532 -0.159368
c -0.20408 -0.3188115
d 0.003498 0.00847656
e 0.005503 0.01660176
f -0.0000072 -0.000150237
g 0 -0.000287923
Tableau 1.4 : paramétres du coefficient en température &
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La figure 1.27 représente la variation des coefficients en température & en fonction du
dopage.

25

cient C

Coeffi

10" 10% 10'® 107 10" 10" 107"
Concentration du dopage N [cm]

Figure 1.27 : Dépendance du coefficient en température & avec le niveau de dopage

Cette decroissance de la mobilité des porteurs en fonction de la température a un
impact direct sur les performances des transistors HBT. Nous verrons par la suite que cette

variation entraine une diminution du gain statique en courant ainsi qu’une dégradation des
fréquences de transition et de coupure.

1.2.1.7.3 Variation des résistances d’acces

Les valeurs des résistances d’acces sont liées a la mobilité du matériau dans les zones

correspondantes ce qui conduit aux expressions suivantes [1.74] :

- #(To) 1.69

R(T) =R (Ty) nG) (1.69)
T é

R(T) = R (T,) - (T_o) (1.70)

Avec R (=R.,Rg, Rg) les résistances intrinseques du collecteur, de la base et de

I’émetteur.
1.2.1.7.4 Variation de la largeur de bande interdite

La montée en température a tendance a réduire la largeur de bande interdite, ce qui a
pour conséquence directe la modification des tensions seuils de conduction des diodes de

jonction. Cette dépendance s’exprime sous la forme :
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aT?

T (1.72)

Eg(T) = Eg(TO) -

E,(Ty)est la largeur de bande interdite a temperature ambiante (T, = 300K)
exprimé en eV, a et B sont des parametres empiriques qui dépendent du matériau utilisé.
Lorsque la température augmente, la largeur de bande interdite décroit. Cela engendre une
augmentation du courant et par effet cumulatif une augmentation de I’autoéchauffement. Ce

phénomene s’avere destructeur pour le transistor s’il n’est pas controlé.

Le tableau suivant répertorie quelques valeurs des paramétres a et 8 pour quelques

matériaux utilisés pour la conception de transistors bipolaires de puissance [1.75] :

InAs GaAs Ge InP Si

Es(ToleV]l | 0.354 1.519 0.7437 1.421 1.12

a[eVIK] | 2.76x10"| 5.41x10" | 4.8x10"| 49x10* | 4.73x10*
BIK] 83 204 235 327 636

Tableau 1.5 : Parametres « et B pour différents matériaux semi-conducteurs utilisé pour la réalisation de TBHs

Le tableau 1.5 présenté a titre indicatif démontre bien que le silicium présente une
largeur de bande interdite beaucoup plus stable par rapport aux autres matériaux. Cette
technologie reste aussi la plus courante étant donné sa forte maturité technologique et son

colt et de fabrication.
1.2.1.7.5 Variation de la concentration intrinseque des porteurs

La concentration intrinseque est la concentration des porteurs libres dans le cristal de
Si en I’absence de tout matériau dopant. Elle est directement reliée a la largeur de la bande

interdite et aux densités d’état N, N, via la relation :

n;2(T) = No(T)Ny, (T) exp (— £ f;c(TT)> (1.72)

Cette expression montre bien que la concentration intrinséque des porteurs a tendance

a croitre avec 1’élévation de la température.
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Connaissant les expressions de N, et Ny [1.67]:

3
2emy, kT\2 3
No(T) = 2M, (h—;‘) =C,T2 (1.73)
3
2mm,kT\2 3
Ny (T) = < = ) = C,T2 (1.74)
Avec :
v’ m, :masse effective de I’électron.
v' m, :masse effective du trou.
v' h :constante de Planck (6.62 x 1073*].5).
v' k :constante de Boltzmann (1.38 x 10723 ].K™1).
v' M : nombre minimum de I’énergie équivalente dans la bande de conduction (Il

est égal a 6 pour le silicium et 4 pour le germanium).

Il en résulte :

n;?(T) = CT3exp <— Ei{g,”) (1.75)

Avec :
C : un parametre constant = C,, - Cp,.

A température ambiante Ty, :

n;%(Ty) = C Ty exp <— EGI‘{’;OT")) (1.76)

On en déduit :

3
n?(T) = n;*(Ty) - (Tlo) - exp <—%<EG7ET) — EG;ET°)>> (1.77)
Soit :
3

n;2(T) = n;*(Ty) - (Tlo) " exp (— <VGV(TT) — VG;§:°)>> (178)
65

© 2013 Tous droits réserveés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Rezki Ouhachi, Lille 1, 2012
Chapitre | — Les dispositifs RF de puissance HBT Si/SiGe:C et leur caractérisation

Connaissant la variation de la tension de bandgap en fonction de la température [1.76]:
Vg(T) = VG()(T()) + a - T + ap:* Tln(T) (|79)

En remplagant dans (1.78) on retrouve :
T\™9 Vio(To) Ty
2(T) = n (T _ 1 (1.80)
(1) = (To) <TO) exp( Vro ( T))
Avec :

T
‘/ mg—3_a2 -2
Vro

V' Vo (T,) est exprimée en Volts.
1.2.1.7.6 Variation des capacités de déplétion

Le comportement thermique des capacités de déplétion dépend du potentiel de
diffusion de la jonction V,(T) , mais aussi de la variation de la capacité de jonction C;o(T) a
polarisation nulle. Celle-ci est donnée par la relation :

EqN )Zf

Cio(T) = Azck (W

(1.81)

Avec :

v" N : Densité moyenne de charge.

v' Ay : Surface de la région de déplétion a polarisation nulle.
v' &: Constante diélectrique.

Le potentiel de jonction V,;(T) s’exprime en fonction des dopages Nj, (donneurs) et N,

(accepteurs) qui constituent la capacité [1.77]:

VAT) = Vs ln( ZND) (1.82)

(4

En insérant (1.80) dans (1.82) nous obtenons :

V,(T) = Vy 1n< NZ(I;O)) —mgVrIn (;) + V5o (To) (1 - Tlo) (1.83)
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T T
Va(T) = V4(Tp)—myVr In (T_o) + Vo (Ty) (1 — T—O) (1.84)

A température ambiante :

N %
Cio(To) = Azck (%) (1.85)
(1.81) / (1.85) donne :
Va(To)\
Go(r) = Go(ro) (742 (1.86)

Le potentiel de diffusion présente une allure décroissante en fonction de la
température. Par conséquent, la capacité de jonction C;o(T) aura une allure croissante (Figure
1.28).

La variation thermique de cette capacité de diffusion a un impact direct sur les
performances fréquentielles. En effet, I’expression (1.41) montre que I’augmentation de cette

capacite en fonction de la température engendre une dégradation de la fréquence de transition

fr

1.9
18
1.7
1.6
15
14
1.3
o 12
1.1

1
0.9
0.8
50- 25 0 25 50 75 100 125150 175

T[°C]

jo(T)Cio(To)

Figure 1.28 : Dépendance des capacités de jonction avec la température
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1.2.1.7.7 Variation du courant de saturation

Soit I’équation de la caractéristique du courant collecteur Io(T) a Vg, = 0V :

Io(T) =I5 (T) - exp (VVLf) (1.87)

Le courant de saturation I (T) paramétré en température a pour expression

, 2
I4(T) = qAD”’;Z])Vn;B () (1.88)

Le coefficient de diffusions D,,z(T) des porteurs minoritaires (électrons) dans la base
s’exprime en fonction de la relation d’Einstein qui lie la mobilité des porteurs a leur

coefficient de diffusion:

T\ °B
Dus(1) = Vi 1, (1) = V1, (1) () (1.89)
A température ambiante T, :
Dy (T,
,UnB(To) = ;5 o) (1.90)
(1.90) dans (1.89) donne :
Dyg(To) (T\ B
Dy (T) = Vp - = (1.91)
(1) = V-5 ()
T\' "
Dus(1) = Do (Ty) () (1.92)

L’expression de la concentration de porteurs intrinséques dans la base est déduite a

partir de I’équation (1.80), et en posant V;,(T,) = Vgp :

nip*(T) = nip*(Ty) - (Tio)mg " exp <%(1 - %)) (1.93)
(1.92) et (1.93) dans (1.88) donne :
_ qADnp(Ty) np*(To) (T =% T \™9 Vep Ty
=D, () (O o (f2(-) o
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En posant :
_ qADpp (To) i (To)?
I(Ty) = WoNos (1.95)
On en déduit :
T 1—<_fB+ mgy VGB TO
_ (L . Yep(y_ Lo 1.96
Is(T) = I5(Ty) <To) exp (Vro (1 T) (1.96)
De la méme maniére pour le courant de base, on retrouve :
T\' "t ™M Vee To
— (= : GE(1_20 1.97
Igs(T) = Ips(Ty) <T0) exp (VTO (1 T) (1.97)
Avec :
qADyE (To) nig (Tp)?

IBS(TO) = (|-98)

WgNgg

Lorsque la bande interdite décroit avec I’augmentation de la température, la barricre de
potentiel vue par les électrons dans la jonction formant la diode décroit. Comme le montre la
formule (1.98), il en résulte une évolution croissante du courant de saturation provoquant un

recul de la tension de seuil de la diode.
1.2.1.7.8 Variation du courant d’avalanche

La dépendance avec la température des parametres du courant d’avalanche est prise en
compte via la dépendance avec la température des parametres empiriques a,, et b,, [1.78]. Par

conséquent, les parametres F,y; (T) et Q4 (T) sont décrits par les lois suivantes :
Fay 1 (T) = Fy,(To) - exp(opay, AT) (1.99)
Qave(T) = Qav1(Ty) - exp(agav1,AT) (1.100)
1.2.1.7.9 Dégradation des performances fréequentielles

Dans ce qui suit, nous passerons en revue les éléments intrinseques du TBH
intervenant dans I’expression de la fréquence de transition paramétrée en fonction de la
température. La dépendance thermique de certains de ces éléments peut étre considérée
comme négligeable. Nous nous intéresserons donc aux parametres physiques qui ont un

impact direct sur les performances fréquentielles tel que le temps de transit. Cette étude
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permettra de connaitre 1’origine de la dépendance des caractéristiques en température dans le

but d’une modélisation plus précise.

Soit I’expression de la fréquence de transition f; définie précédemment :

1

fr(T) = T (1.101)
27 (e () + groeqy Coc(T) + Cap (1) + Rex(T) + Re(1) - Cac (T)
qlc(T)
Comme nous I’avions déja défini, le temps de transit 7(T) correspond a I’addition des
temps de transit de chaque région du TBH (1.20).

Connaissant la dépendance du coefficient de diffusion en fonction de la température :

T\' %
Dpg(T) = Dpg(Ty) - (T—) (1.102)
0
Et la vitesse de saturation des électrons:

T ~Osat

Vsat (T) = Vsqr (To) (T_) (1.103)
0

Les expressions (1.102) et (1.103) montrent bien une décroissance de la vitesse de

saturation ainsi que du coefficient de diffusion en fonction de la température. Ces variations

sont inversement proportionnelles au temps de transit, provoquant ainsi une dégradation des

performances fréquentielles.
1.3 CONCLUSION

Dans ce chapitre nous nous somme intéresses au développement des analyseurs de
réseaux vectoriels depuis leurs premieres apparitions sur le marché, dans les années 50, en
décrivant les principes de base de fonctionnement de ces équipements pour les mesures
vectorielles linéaires et non linéaires dans les domaines fréquentiel ou temporel. Cette partie a
aussi comporté une étude sur I’évolution technologique des transistors bipolaires de puissance
issus de la filiere HBT SiGe, en passant en revue les principaux phénomenes régissant leurs
fonctionnements en régimes statique et dynamique. Les différents mécanismes liés aux
phénomenes de forte injection, ainsi que les limitations thermiques ont été mis en évidence.
Ces rappels permettent de parfaitement situer le contexte dans lequel s’est effectuée cette

these.
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II.1  INTRODUCTION

Dans le chapitre précédent, nous avons vu I’intérét de la caractérisation en puissance et
de la modélisation non linéaire en hyperfréquences, ainsi que les principaux phénomenes
régissant le fonctionnement d’un composant de puissance issu de la filiere HBT SiGe.
L’objet de ce chapitre consiste en la mise en ceuvre et la validation du banc de mesure non
linéaire NVNA nouvellement acquis au sein du laboratoire pour les caractérisations grand
signal.

A P’instar du LSNA, le NVNA utilise la méthode de mesure fréquentielle pour la
transposition vers les basses fréquences et présente l’avantage d’avoir une treés bonne
dynamique de mesure a 1I’égard des systémes temporels. En ce qui concerne son architecture
et son étalonnage, ceux-ci restent similaires a un VNA classique [I1.1] auquels s’ajoutent un
étalonnage en puissance et en phase afin de reconstituer le comportement non linéaire des

ondes incidentes et réfléchies du dispositif sous test.

Dans un premier temps, nous décrirons le fonctionnement de cet analyseur de réseaux
vectoriel non linéaire NVNA, sa structure interne et le role des differents éléments le
constituant. Des premiers résultats expérimentaux seront analysés sur des dispositifs de
référence en structure coaxiale et sous pointes, puis des comparaisons avec les données issues
du LSNA dans les mémes conditions de fonctionnement et de polarisation seront effectuées

pour une validation en régime non linéaire.
1.2 DESCRIPTION DU BANC DE MESURE NON LINEAIRE NVNA

L’analyseur de réseaux vectoriel non linéaire NVNA commercialisé par la société
Agilent Technologies est en fait basé sur I’architecture de I’analyseur de réseaux linéaire
PNA-X [I1.2]. Ce dernier est disponible dans la gamme de fréquences de 10 MHz a 13.5,
26.5, 43.5, 50 et récemment 67 GHz, en configuration 2 ou 4 ports. Pour les caractérisations
non linéaires, les modifications majeures apportées sur cet instrument se situent
principalement au niveau du systéme interne. On bascule ainsi d’une application pour les
mesures linéaires (VNA) a celle relative aux mesures non linéaires (NVNA) dans un

environnement 50 ohms. Le laboratoire s’est équipé de cet instrument fonctionnant dans la

bande 10-50 GHz en 2008 (figure 11.1).
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Figure 1.1 : L analyseur de réseaux vectoriel non linéaire NVNA

Dans sa configuration initiale, le PNA-X permet d’effectuer des caractérisations en
paramétres S;j en régime linéaire sur ses quatre ports aussi bien en structure coaxiale que sous
pointes. Pour les mesures non linéaires, seulement deux ports sont utilisés, les deux autres
sont dédiés aux deux références de phase : 1'une pour calibrer le systéme et ’autre pour
déterminer I’écart de phases entre les fréquences harmoniques et la fréquence fondamentale
durant la mesure. Les cavaliers sur la face avant permettent d’accéder a différents niveaux de

la structure interne, tels que les récepteurs de mesure ainsi que les deux sources internes.
11.2.1 Architecture interne

L’analyseur de réseaux vectoriel non linéaire NVNA regroupe en un seul bloc les

différents éléments nécessaires pour la caracterisation grand signal (figure 11.2) :

Combiner

| I
| |
| I
: | 3
1 } Source 2 LO i
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i X — /\} i
; Source 1 UT 1 ouTZ2 1
1 ouT1 I EPUSE (r\f} 1 :
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Figure 1.2 : Structure interne de ’analyseur de réseaux vectoriel non linéaire NVNA[I1I.2]
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v Des coupleurs hyperfréquences 50GHz permettant de séparer les ondes incidentes
et réfléchies [11.3].

v Des circuits de polarisation 40Volts DC afin de polariser le dispositif actif sous

test.

v Des récepteurs de mesure pour I’analyse des ondes incidentes et réfléchies :

Ri (pour les ondes incidentes) et A, B, C, D (pour les ondes réfléchies).

Il est indispensable de solliciter le fonctionnement de ces récepteurs dans leur zone
de linéarité afin de ne pas altérer les données liées aux mesures. A cet effet un atténuateur
manuel est placé devant chaque récepteur permettant ainsi de régler les niveaux d’atténuation
allant de 0 a 35 dB par pas de 5 dB.

v"Un oscillateur local LO pour la transposition des données d’acquisition vers les
basses frequences.

v Deux sources hyperfréquences 50 GHz avec un trés faible niveau d’harmoniques,
pour une caractérisation précise de dispositifs actifs fournissant jusqu’a 17 dBm
en puissance. Des atténuateurs ajustables sont également disponibles a leurs

sorties avec des niveaux allant de 0 a 60 dB par pas de 5 dB.

La premiere source (S1) est utilisée pour la génération du signal incident sur le
dispositif sous test a une fréquence fondamentale fixe et pour plusieurs niveaux de puissance,
la seconde (S2) est dediée a la référence de phase afin que cette derniére puisse cadencer les
données liées aux mesures avec 1’oscillateur local lors de la transposition vers les basses

fréquences.

V' Des modulateurs d’impulsions sont également inclus dans la structure pour des
caracterisations non linéaires en mode pulsé « Envelope domain ».

v' 4 commutateurs mécaniques hyperfréquences pouvant servir quand le niveau de
puissance de la source est insuffisant. Dans ce cas, un amplificateur externe peut
étre ajouté au niveau de la source S1 en la connectant sur la face arriére entre J11
et J10.

v Un combineur interne, permettant 1’ajout d’une source externe pour des mesures

multi-tons.
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11.2.2 Principe de fonctionnement

Le diagramme simplifié (figure 11.3) décrit le systéme de mesures NVNA a base de
mélangeurs. Les 4 canaux permettent de considérer un DUT a 2 ports. L’oscillateur local est
utilisé pour la conversion vers les basses fréquences IF des signaux RF pouvant aller jusqu’a

50 GHz. Les signaux IF sont ensuite numérisés et traités par le logiciel interne du NVNA.

’ T T T T Fréquence Affichage

’ Numérisation et traitement ‘

3 Y

LO Ref anE bqe e b,e | Fréquence IF

@ =

X 3 Y K

1L a; b, a b,

Référence Séparation des ondes ‘
De phase r
L———— | DUT |[«—
.

T Fréquence

Figure 11.3 : Principe de fonctionnement de [’analyseur de réseaux vectoriel non linéaire NVNA [11.4].

A chaque balayage en fréquence, 1'oscillateur local va étre déphasé d’une valeur
inconnue altérant ainsi I’information sur la mesure de phase. Il en résulte que les composantes
fréquentielles de chacune des ondes a4, b;, a,, b, ne peuvent plus étre directement mesurees.
Une réference de phase HPR aura pour réle une synchronisation en phase des raies spectrales
lors de la transposition vers les basses fréquences IF, de sorte que la variation de phase de
’oscillateur local entraine la méme variation de phase sur chague composante spectrale pour

une onde donnée.

La société Agilent développe des modules de référence permettant de générer des
harmoniques stables en sortie a partir d'un signal d'entrée RF. Ces étalons de précision
fournissent des mesures constantes dans le temps avec une bonne stabilité thermique pour les
caracterisations non linéaires [I1.5]. Leurs architectures internes sont basées autour d’un
circuit MMIC InP (Monolithic Microwave Integrated Circuit) et validées par [I'Institut
National des Standards et des Technologies (NIST).
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Le modele de HPR utilisé dans le cadre de ce travail est le «<comb generator» U9391C
disponible en structure coaxiale [I1.6], et pouvant étre piloté en configuration source externe
ou interne du NVNA.

%5 Agilent
U9391C
Comb Generst

10MHz.26 5GH

Figure 11.4 : La référence de phase « comb generator » d’Agilent U9391C [11.6]

Comme précisé précédemment, il est nécessaire de disposer de deux références de
phase. L’une sera utilisée comme référence durant toute la procédure d’étalonnage et pour les

mesures, la seconde pour la calibration du systéme.
11.2.3 Comparaison avec le LSNA

Comme nous I’avions précisé dans le chapitre I, deux approches peuvent étre
considérées pour la caractérisation non linéaire : 1’échantillonnage harmonique et celle basée
sur les mélangeurs. Ces deux instruments proposent cependant les mémes types de

caractérisation, avec toutefois un mode de fonctionnement totalement différent.

Le principe de mesure du LSNA est base sur celui du mélangeur multi-harmoniques.
Il va donc convertir a un instant t, plusieurs harmoniques de la bande DC-50GHz vers une
bande passante DC-10MHz. Par contre, le NVNA est basé¢ sur le principe d’un récepteur
hétérodyne. Il va donc effectuer une transposition de fréquences sur une bande passante
proche de la résolution du filtre d’analyse. Ces différences d’architecture et de principe de
fonctionnement sont mises en évidence au niveau de la dynamique de mesure. En effet le
rapport signal sur bruit est moins important au LSNA (60 dB contre plus de 100 dB pour le
NVNA). Néanmoins, ces deux instruments permettent la mesure d’ondes de puissance dans le
plan du DUT jusqu’a 50GHz. Le tableau 11.1 répertorie les principales différences auxquelles

nous ferons référence dans le cadre de nos travaux [11.7].
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NVNA

LSNA

Principe basé sur des melangeurs

Principe de I’échantillonnage harmonique

Rapport signal sur bruit (SNR) proche de
celui d’un VNA (~ — 120 dBm).

Rapport signal sur bruit (SNR) plus faible
(~—60dB).

Pour une onde donnée (incidente ou
réfléchie), chaque composante spectrale est
mesurée séparément dans le domaine
fréquentiel. Une synchronisation de phase

entre ces raies est donc nécessaire.

Pour une onde donnée (incidente ou
réfléchie), tout le spectre est mesuré en une
seule fois. Il n’y a donc pas besoin de
synchronisation de phase entre les raies

spectrales.

Du fait que chaque raie spectrale est mesurée

séparément, le temps de mesure est
relativement long et peut également étre

influencé par le choix de la résolution du

Du fait que I’ensemble de 1’onde est mesuré
en une seule fois, le temps de mesure est plus

court.

filtre IFbandwith.

Nécessite un réglage manuel des recepteurs

Réglage automatique des récepteurs de

de mesure en fonction de la puissance qui

mesure en fonction de la puissance

sera  disponible avant d’effectuer un

) disponible durant celle-ci.
étalonnage.

Procédures d’étalonnage en structure sous
) ] Procédures d’étalonnage en structure sous
pointes pour les mesures de puissance _ o
o pointes prédéfinies.
indéfinies.

Tableau I1.1 : Principales différences entre les deux systemes NVNA/LSNA

Afin de protéger les récepteurs de mesure, le LSNA posséde des atténuateurs
automatiques qui s’ajustent en fonction des niveaux de puissance disponibles. Le NVNA est
équipé d’atténuateurs manuels. Il est alors nécessaire de définir au préalable les niveaux de
puissance qui seront disponibles dans le plan du DUT avant d’effectuer un étalonnage. Un des
points importants concerne aussi ’architecture du NVNA. Celle-ci est définie pour une
calibration en structure coaxiale et sous pointes uniqguement dans un environnement 50 ohms,
contrairement au LSNA qui permet aussi d’effectuer un étalonnage pour des charges
différentes grace a une procédure prédéfinie de calibration auxiliaire [1.29]. Le développement

du banc NVNA en configuration «load-pull» sera développé dans le chapitre I11.
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1.3 ETALONNAGE POUR DES MESURES EN STRUCTURE COAXIALE

Comme nous I’avions souligné précédemment, il est indispensable de bien définir les
niveaux de puissance qui seront disponibles dans le plan du DUT avant d’effectuer un
étalonnage. Par ailleurs, la qualité des données expérimentales va également dépendre de la
résolution de filtre IFbandwith choisie: un filtre de plus en plus étroit permettra une
amélioration de la dynamique. Cependant, il entrainera un temps de mesure plus long pouvant
favoriser 1’évolution du dispositif sous test durant la caractérisation. Cela aura pour
conséquence d’obtenir des données non reproductibles. Des compromis sont donc a établir
afin de trouver la configuration optimale a ajuster en fonction des performances attendues des

dispositifs a caractériser.
11.3.1 Modé¢le d’erreurs vectoriel

L’analyseur de réseaux vectoriel non linéaire NVNA présente un certain nombre

d’imperfections pouvant étre classées dans les catégories suivantes :

v Les erreurs aléatoires : elles sont imprévisibles car elles varient avec le temps et
ne peuvent pas étre éliminées par étalonnage. Elles sont principalement dues au
bruit apporté par les instruments de mesure (bruit BF, bruit RF, bruit de phase ...),
mais également a la reproductibilité des connexions et la flexion des cables. Ces
erreurs peuvent néanmoins étre minimisées en effectuant une moyenne sur
plusieurs mesures.

v' Les erreurs de dérive : principalement liées a l'environnement de test de
I’instrument comme la variation de température. Dans 1’idéal, une température
ambiante stable permet de les minimiser. Dans notre cas, le PNA-X regroupe ses
différents ¢léments dans un seul bloc équipé d’un systéme de ventilation. De plus
la centrale de caractérisation du laboratoire est équipée d’une climatisation et d’un
hygrometre afin de controler précisément la température et le degré d’humidité de
I’air (température =23 °C, et hygrométrie a 45 %).

v Les erreurs systématiques : telles que les erreurs de directivité, de couplage et de
désadaptation de source.

L’étalonnage relatif S; d’un analyseur de réseaux vectoriel sert a corriger les

imperfections de mesures dues unigquement aux erreurs systématiques. Ces erreurs sont
supposeées reproductibles et donc invariantes dans le temps. Elles sont caractérisées au cours

du processus d'étalonnage et éliminées mathématiquement lors des mesures.
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Diaphonie

A IA .. B
Directivité 4

DUT

X
\4

Source RF R e
<, o
Réponse fréquentielle Désadaptation Désadaptation
- du détecteur en réflexion de source de charge

* du détecteur en transmission

Figure 11.5 : Représentation des 6 termes d’erreur systématique en mode « forward ».

La figure I1.5 représente les principaux termes d’erreurs systématiques associées aux
mesures du réseau en mode direct. Les erreurs relatives mises en évidence concernent la
directivité, la diaphonie ainsi que les erreurs liees aux réflexions du signal ainsi que les
désadaptations de source et de charge, sans oublier la catégorie d'erreurs liées a la réponse en
fréquence des récepteurs de mesure en réflexion et transmission. Le modéle d'erreur complet a
deux ports comprend alors six termes d’erreur en mode «forward» et six autres mémes termes
en mode «reverse», ce qui fait un total de 12 termes d’erreur a caractériser. Leur
détermination nécessite 1’utilisation de plusieurs standards dont le choix dépend de la

méthode d’étalonnage que 1’on souhaite appliquer.
11.3.2 Etalonnage vectoriel

Dans le chapitre précédent, nous avions décrit brievement plusieurs méthodes de
calibrage disponibles dans la littérature. Leurs noms dépendent essentiellement des standards
qu’elles utilisent, comme la TRM (Thru, Reflect, Match), la TRRM (Thru, Reflect, Reflect,
Match) ou encore la SOLT (Short, Open, Load, Thru) qui est la plus couramment utilisée.
Cette premicre étape d’étalonnage permet d’assurer la mesure des rapports entre les ondes
incidentes et réfléchies (parametres S;; du dispositif sous test) comme n’importe quel

analyseur de réseaux vectoriel usuel.

Dans sa configuration actuelle, le NVNA impose un étalonnage linéaire vectoriel de
type SOLT qui utilise les quatre standards court-circuit, circuit ouvert, charge 50 ohms et ligne
disponible en structure coaxiale 2.4 mm. Leurs caractéristiques (impédance, capacité et temps
de retard) sont parfaitement connues et fournies avec le Cal-Kit électronique ou mécanique.

En prenant le cas d'une mesure en réflexion sur un port, nous obtenons trois termes d'erreur
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systématique a déterminer (directivité, désadaptation de source, et réponse du détecteur en
réflexion) (figure 11.6).

RF in 1
ED 4 A ES \ 4 Sllr
S11m
Er :
i Plande
i calibrage

Figure 11.6 : Schéma 1-port des termes d’erreurs de directivité, désadaptation de source et réponse du
détecteur (Ep, E, Eg)

L’erreur de directivité E;, prend en compte non seulement la partie du signal réfléchie
par le DUT, mais également les ondes non transmises dans le DUT et regues par le coupleur.
Le terme Es représente I’erreur de source, quand 1I’impédance au plan de référence n’est pas
exactement ’impédance caractéristique (généralement 50 ohms). Enfin, le terme E, décrit les
imperfections entre les canaux de test et le plan de référence (principalement 1’atténuation et
le déphasage). Grace au formalisme de Mason, ces termes d’erreur établissent un lien direct
entre les parametres S;; mesurés, non corrigés (S;q,,,) et les parametres S;; réels corrigés
(811,) via larelation :

ErS11r (1I.2)

Siim =Ep + ———
R 2

Nous obtenons ainsi une équation avec trois inconnues a résoudre pour calculer le
coefficient de réflexion effectif relatif a la valeur mesurée (S;1,,). A partir d’un calibrage
avec trois étalons de mesure, on génére a partir de 1’équation (II.1) un systéme de trois

équations a trois inconnues.
En utilisant par exemple une SOL ona:

v"Un court-circuit (Short) Sy1, ¢c = —1
v"Uncircuit ouvert (Open) Sy1, co =1
v" Une charge (Load) Sy, z, =0

On obtient alors :
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ER ERSIIT cC
- — E - -
TS5, E (IV.2) Siim = Ep + (IV.3)

S =Ep +
11m_co D 1—S,,, Es

Sllm_ZO =Ep (1V.4)

Ces erreurs sont alors prises en compte et corrigées analytiquement par le logiciel
interne du PNA-X permettant ainsi le calcul des parametres S;; en réflexion dans le plan du

dispositif sous test.
11.3.3 Etalonnage du NVNA pour des mesures non linéaires

Pour des mesures en réflexion sur un seul port du dispositif, un étalonnage 1 port peut
s’avérer suffisant. Dans notre cas, nous nous intéressons plutdt a la caractérisation de
dispositifs actifs aussi bien en transmission qu’en réflexion. Les deux ports du composant sont
alors sollicités. Une calibration deux ports s’avere donc nécessaire afin de revenir dans le plan
du dispositif sous test aussi bien en mode direct qu’inverse. Le systéme NVNA utilise une
méthode d’étalonnage SOLT «full two ports» afin de déterminer les 12 termes qui permettent
de tenir compte de toutes les erreurs systématiques [I1.1]. Par ailleurs, ces etapes permettent
d’obtenir les rapports entre les ondes dans le plan du DUT en régime linéaire. Un étalonnage
spécifique en module et phase est donc par la suite appliqué afin de séparer les ondes

incidentes et réfléchies dans le plan du dispositif sous test [1.29], [11.8].
1.4  CONFIGURATIONS D’INSTRUMENTATION

Telle qu’elles sont présentées dans la documention technique, deux configurations

d’instrumentation sont envisageables pour les mesures non linéaires :

(1) Utilisation d’une source externe pour la référence de phase

(2) Utilisation de la source interne du NVNA
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Source Externe

n
Référence
de phase (étalonnage)

= e Référence de phase Rt.éférence
éférence mesiifél r
de phase (mesure) ( '1[)> de phase (étalonnage)

@) (b)

Figure 11.7 : Configurations d’instrumentation pour les mesures non linéaires () : utilisation d’une source

externe, (b) utilisation d’une source interne pour la référence de phase

En fonction de la configuration sélectionnée, la caractérisation du dispositif sous test
ne s’effectuera pas sur les mémes ports de mesure. De plus, la configuration (a) est moins

avantageuse ¢étant donné qu’elle nécessite la disponibilité d’une source additionnelle.
11.4.1 Linéarité des récepteurs

Comme nous I’avions indiqué précédemment, il est impératif de tenir compte de la
linéarité¢ des récepteurs de mesure. Afin d’éviter tout risque de saturation, leurs atténuateurs
en entrée ont été ajustés afin de ne pas altérer les données expérimentales. A titre indicatif, la
documentation technique [I1.9] précise qu’il existe un risque probable de compression pour
des niveaux de puissance compris entre -10 et -20 dBm dans le plan des récepteurs. Par
ailleurs, lors de nos échanges avec la société Agilent Santa Rosa, ceux-ci préconisaient d’étre

plutét proche de -20 dBm.

Dans notre cas de figure, nos mesures ont été effectuées sur un dispositif de réference
nomé le «Golden Device». Celui-ci présente des niveaux de puissance hyperfréquence de
sortie pouvant aller jusqu’a 17 dBm pour la fréquence fondamentale. En tenant compte des
pertes d’insertion du coupleur (12 dB), la puissance injectée a I’entrée du récepteur sera de 5
dBm (figure 11.8). Les risques de saturation, voire méme de destruction du récepteur sont par

conséquent tres élevés.
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Figure 11.8 : Schéma simplifié pour la mesure de [’onde transmise du DUT vers le NVNA

Le niveau d’atténuation est obtenu a partir de I’équation :
Atténuation = Poyput — 12 dB (couplage) — Pingreceiver

Ainsi, pour un niveau de puissance Poy pur de 17 dBm, il faudra atténuer I’onde de

puissance de 25 dB si I’on veut conserver la linéarité du récepteur (PiNgeceiver = -20 dBm).
11.4.2 Configuration des références de phase

Les deux références de phase HPR sont pilotées en port USB a partir du NVNA et
génerent des harmoniques a partir d’un signal d’entrée RFy. Plusieurs parametres de réglage

sont alors accessibles.

Source (choix d’une source externe ou interne)
Power (niveau de puissance a I’entrée des modules)
Ext divide ratio (diviseur externe)

Divide ratio (diviseur interne)

AN N N N

Desired PRF (fréquence d’excitation désirée)

La fréquence d’excitation PRF (Pulse Repetitive Frequency) maximale en entrée est de
2.5 GHz avec une puissance maximale de 5 dBm. Ce signal d’entrée est modulable jusqu’a 16
fois et permet de définir I’espacement entre deux raies successives a la sortie de la HPR (Ext
divide ratio et divide ratio). Le mode automatique permet a cet effet de régler de lui méme la
configuration adéquate de maniére a avoir le plancher de bruit le plus faible possible. Cette

condition n’est possible que si on distribue davantage d’énergie sur moins de raies en sortie
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afin de garder de hauts niveaux sur les composantes spectrales (figure 11.9). Notons aussi que

I’espacement entre chaque raie doit aussi étre un multiple de la fréquence de mesure.

Aplitutude
Aplitutude

Fréquence (a) Fréquence (b)

Figure 11.9 : Raies spectrales en sortie de la référence de phase en fonction de la fréquence pour deux

configurations différentes relatives a la fréquence d’excitation : PRF (a) > PRF (b)
L’espacement entre les raies est alors défini par la relation [I1.9] :

PRF X Divide ratio X Ext divide ratio (1.5)

Pour une mesure a la fréquence fondamentale de 4 GHz par exemple, on préférera une
fréquence PRF d’excitation de 2 GHz avec un diviseur externe de 2. Nous obtiendrons alors

un espacement de 4 GHz entre chaque raie.

Des tests de mesure effectués sur le «Golden Device» dans différentes configurations
de fréquence d’excitation PRF et de divide ratio n’ont permis de déceler aucune différence
notable sur les mesures obtenues. Néanmoins, ce paramétre est gardé en mode «auto» par

mesure de précaution pour les mesures futures.
1.5 ESTIMATION DE LA DYNAMIQUE DE MESURE DU NVNA

Dans la suite de ce manuscrit, nous allons décrire les étalonnages effectués pour
différentes résolutions de filtre IFBW comprises entre 30 et 400 Hz afin d’évaluer la précision
et la dynamique de mesure de notre instrumentation en configurations sources interne et
externe. Notre étude a porté sur un amplificateur de puissance 10 dB fourni par nos
collaborateurs Agilent Santa Rosa. Des mesures ont ensuite été effectuées a plus fort niveau

sur notre composant de référence le «Golden Device» développé dans le cadre du réseau
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d’excellence «TARGET». Celui-ci est un dispositif de puissance non linéaire adapté sur 50

ohms qui permet de générer des harmoniques a tres fort niveau jusqu’a 50 GHz.

Ces caractérisations ont alors été effectuées dans un environnement coaxial adapté sur
50 ohms pour une fréquence fondamentale de 4 GHz, avec 12 harmoniques dans une bande de
fréquences allant de 4 & 50 GHz. Une analyse a ensuite été effectuée sur 100 échantillons de
mesure dans le domaine fréquentiel afin de distinguer toutes les harmoniques et d’observer les
évolutions en module et phase en fonction de la fréquence sur ’onde transmise b, (celle-ci

étant ’onde amplifiée non linéaire).
11.5.1 Dynamique de mesure en source externe

La figure II.5 montre une évaluation de l’'incertitude sur la mesure de phase en
configuration source externe pour différentes résolutions du filtre IFBW effectuees sur
I’amplificateur de puissance. La puissance d’entrée de la source a été fixée a 0 dBm a I’entrée
de notre dispositif. Cela permet d’atteindre sa zone de compression et d’obtenir des

harmoniques en sortie (figure 11.10).

20 24

ol 4 29 || —=— IFBW =400 Hz

20 || —*— IFBW =300 Hz

18 || —a— IFBW=100 Hz
-10 A

16 | —— IFBW=30Hz

-20

-30

b, (dBm)
E_phase_b, (°)

-40

-50

-60
-70

-80
0 4 8 12 16 20 24 28 32 36 40 44 48 0 4 8 12 16 20 24 28 32 36 40 44 48
Fréquence [GHz] @) Fréquence [GHz] (b)

Figure 11.10 : Spectre de puissance (a) et incertitudes sur la mesure de phase (b) en sortie de I’amplificateur

de puissance sur 100 échantillons de mesure pour différentes résolutions du filtre IFBW

La figure I1.10.b montre que I’erreur commise sur la mesure de phase a la sortie de
notre dispositif peut atteindre plus de 20° a 48 GHz pour une résolution de filtre élevée (400
Hz). Cette dispersion peut néanmoins étre corrigée en diminuant la résolution IFBW a 30 Hz.
Cependant, I’erreur de mesure reste relativement importante : plus de 6° a 48 GHz. Notons

cependant qu’a partir de 28 GHz les raies spectrales sont en dessous de -40 dBm. Bien que
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I’on ait constaté de faibles erreurs sur la mesure des amplitudes (0,2 dB max), notre

instrumentation présente un manque de dynamique sur la mesure de phase.

Les mémes types de mesure ont alors été reproduits sur le dispositif «Golden Device»
générant des harmoniques a plus fort niveau. La puissance d’entrée de la source a été cette

fois-ci fixée a 10 dBm a I’entrée du dispositif.

20 24
/ A
10 29 || —=— IFBW=400Hz
’ \ 20 || —*— IFBW=300Hz
0 1 T |
LA A 18 | —a— IFBW=100Hz
-10 \ L
. e 16| ——IFBW=30Hz
g -20 S 14
[a1] Q|
Z .30 3 12
S s
< a0 S, 10
wog
-50
6
-60 4
-70 2
80 o<
0 4 8 12 16 20 24 28 32 36 40 44 48 0 4 8 12 16 20 24 28 32 36 40 44 48
Fréquence [GHZz] @) Fréquence [GHz] (b)

Figure 11.11 : Spectre de puissance (a) et incertitudes sur la mesure de phase (b) en sortie du «Golden Device»

sur 100 échantillons de mesure pour différentes résolutions de filtre IFBW en configuration source externe

Comme le montre la figure 11.11.a, de forts niveaux sont disponibles en sortie (entre
-10 et 17 dBm). On pourrait donc s’attendre a des erreurs moins importantes sur la mesure de
phase. Néanmoins, on constate une dispersion pouvant atteindre jusqu’a 15° a 48 GHz pour
une résolution de filtre de 400 Hz. Cette dispersion est corrigée en diminuant sa résolution a

30 Hz. Elle reste neanmoins non négligeable avec environ 8° a 48 GHz.

Lors de nos échanges, la société Agilent Santa Rosa avait recommandé d’effectuer les

mesures en ajoutant un calcul de moyennage au NVNA. Le tableau 11.2 résume les résultats

obtenus.
IFBW (Hz) 30 100 300 400
Nombre de moyennes effectuées 50 50 50 50
Temps par balayage (s) 19,8 7,2 3,6 2,4
Dispersion de phase sur 100 échantillons (°) 16,6 47 1,7 6,3

Tableau I1.2 : Incertitudes max obtenues sur la mesure de phase sur I’onde de puissance & la sortie du «Golden

Device»
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D’aprés la documentation technique du NVNA, un moyennage contribue a réduire
l'influence du bruit de phase et donc les erreurs de mesure par calcul d’une moyenne sur les
données expérimentales. Une amélioration des erreurs devrait par ailleurs étre constatée avec
la réduction de 'TFBW. Cependant, le tableau II1.2 montre que les résultats expérimentaux
sont en contradiction avec les données théoriques attendues. En effet, I’incertitude sur la
mesure de phase est meilleure a 300 Hz qu’a 30 GHz avec le calcul de moyennage. On
pourrait alors supposer que cela est du a une instabilité des références de phase. Afin de nous
en assurer, nous avons effectué une série de comparaisons avec les données expérimentales
issues de nos collaborateurs de Agilent Santa Rosa sur le méme dispositif (I’amplificateur de

puissance 4 GHz), et dans les mémes conditions de mesure (tableau 11.3).

IFBW (Hz) 400 400 100 30 30
Nombre de moyennes effectuées 10 50 1 1 50
IEMN/Agilent
Temps par balayage (s) 0,57/0,5 2,413 0,2/0,25 | 0,45/0,5 | 19,8/20

Dispersion de phase sur 100

. . o 6,1/3,1 3,5/1,3 12,417 7,4/6,8 20/20
échantillons (°)

Tableau I1.3 : Comparaison des incertitudes maximales IEMN/Agilent obtenues sur la mesure de phase de

[’onde de puissance a la sortie de ’amplificateur

Les données expérimentales de la société Agilent semblent présenter les mémes
anomalies : I’incertitude sur la mesure de phase est aléatoire en fonction de la résolution du
filtre IFBW en utilisant un moyennage. On constatera par ailleurs un temps de mesure

relativement élevé en fonction de ce dernier.

Une premiére analyse laisse supposer une défaillance de synchronisation d’horloge du
NVNA avec la source externe, ce qui aurait pour conséquence directe une instabilité de la
référence de phase. A chaque balayage en fréquence, les données expérimentales sont alors
mal cadencées avec I’OL pendant ’acquisition, ce qui expliquerait la dispersion sur la mesure

de phase.
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11.5.2 Dynamique de mesure en source interne

L’étude précédente a été renouvelée sur notre dispositif de référence (le «Golden

Device ») en configuration source interne avec et sans calcul de moyennage. Les figures 11.12

illustrent les résultats obtenus.
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Figure 11.12 : Incertitudes sur la mesure de phase sur 100 échantillons en configuration source interne pour

différentes résolutions de filtre IFBW : a. sans calcul de moyennage, b. avec calcul de moyennage

Une meilleure dynamique de mesure est mise en évidence que ce soit avec ou sans

moyennage. Quel que soit I'IFBW utilisé, le systeme reste bien phase-locked sur I’OL. La

dispersion reste quasiment la méme : 4 degrés max. La synchronisation de la seconde source

pilotant la référence de phase est parfaite. Ces résultats étant en accord avec les suppositions

précédentes, il en résulte que le systtme NVNA présenterait bien une défaillance de

synchronisation avec une source externe.

11.5.3

Validations

Dans le cadre de notre collaboration avec la société Agilent, une campagne de mesures

a été ensuite mise en place. L’objectif consistait & comparer les deux configurations sources

« interne » et « externe » afin de vérifier et valider les données expérimentales obtenues sur

ces deux dispositifs de référence. Pour cela, trois configurations ont été sélectionnées :

— Config 1 : IFBW = 100Hz, sans moyennage (No average)
— Config 2 : IFBW = 100Hz, moyennage sur 50 (Average 50)
— Config 3 : IFBW = 200Hz, moyennage sur 50 (Average 50)
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Figure 11.13 : Comparaison IEMN/Agilent des incertitudes maximales obtenues sur la mesure de phase de

[’onde de puissance a la sortie de ’amplificateur et du « Golden Device» pour 3 configurations sélectionnées

Comme nous I’avons précisé précédemment, [I’ajout d’un moyennage permet

d’effectuer un calcul sur les données expérimentales afin de réduire I'influence du bruit

aléatoire (figure II.13.c.d.e.f). Cependant, I’inconvénient réside sur le temps nécessaire pour

98

© 2013 Tous droits réservés.

http://doc.univ-lille1.fr



Thése de Rezki Ouhachi, Lille 1, 2012
Chapitre Il — Mise en eceuvre de I’analyseur de réseaux vectoriel non linéaire NVNA

la mesure (tableau 11.3). A titre d’exemple, la configuration 1 prend 0.2 s pour mesurer un

¢chantillon contre 9 s avec moyennage (config. 2), ce qui n’est pas négligeable.

Des dispersions sont constatées entre les deux systéemes de mesure (IEMN et
AGILENT), avec néanmoins une meilleure dynamique sur le systéme IEMN en configuration
source externe. La source utilisée par Agilent est une MXG N5182A [11.10], alors que notre
systeme de mesure utilise une source ESG E4438C [lI1.11]. Dans un premier temps, nous
avons alors supposé que la source que nous utilisions présentait un meilleur bruit de phase.
Une comparaison des caractéristiques techniques montre cependant des similitudes au niveau
de la pureté spectrale des deux sources (SSB phase noise). Par ailleurs, elles présentaient
également les mémes caractéristiques d’horloge en entrée (référence 10 MHz). La seule
supposition est que notre source est mieux adaptée pour se «phase-locker» avec le systéeme
NVNA.

Ces résultats experimentaux permettent également de distinguer des pics a 16, 28 et 40
GHz sur les résultats obtenus sur nos deux dispositifs (figure 11.13.d et f pour le «Golden
Device» et figure I1.13.c pour I’amplificateur de puissance). Ils sont cependant moins
importants sur ’amplificateur. Comme expliqué précédemment, le NVNA est basé sur le
principe des mélangeurs. Si I’on augmente le temps de mesure pour un échantillon (avec
I’ajout d’un calcul de moyennage), on augmente alors le temps de balayage en fréquence entre
deux raies successives. Par conséquent, le dispositif peut étre amené a évoluer entre deux
fréquences pendant un balayage, conduisant alors a une dérive de phase sur une harmonique
donnée. Le «Golden Device» étant un elément fortement non linéaire, il sera plus sensible
que lamplificateur de puissance. Le méme phénoméne est également observé en
configuration source interne (figure 11.13.d et f) avec cependant une meilleure dynamique de

mesure (figure 11.13.c.d.e.f) quel que soit I'lFBW utilisé.

Aux vues de tous ces résultats, 1’utilisation d’une source interne pour piloter les
références de phase procure une meilleure stabilité. Cette configuration sera alors sélectionnée
dans la suite de ce travail afin d’obtenir une précision et dynamique de mesure les plus

élevées possibles.
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16  PERFORMANCES ET VALIDATION POUR DES MESURES EN
CONFIGURATION COAXIALE DANS UN ENVIRONNEMENT ADAPTE 50 OHMS

Une campagne de mesures comparatives avec le LSNA a été effectuée sur nos

dispositifs en module et phase afin d’évaluer la dynamique et la précision de notre

instrumentation.

Avant de commencer I’analyse, il est important de noter que les deux systemes de
mesure ont été paramétres afin d'avoir des configurations les plus identiques possibles : la
méme résolution de filtre IFbandwidth a été utilisée (100 Hz) et le méme type d’étalonnage
(SOLT) a été appliqué pour les deux instruments. De la méme maniére que précédemment, la
mesure a ensuite été effectuée 100 fois afin de calculer I’incertitude sur les mesures

d’amplitude et de phase pour la fréquence fondamentale et les harmoniques sur nos deux

types d’instrumentations.

Les résultats obtenus illustrés sur la figure 11.14 montrent que les incertitudes sur la
mesure de phase et d’amplitude sont relativement faibles sur les deux équipements jusqu’a 24
GHz. Ceci s’explique par le bon rapport signal sur bruit de la mesure. Pour les harmoniques
supérieures, cette incertitude tend a augmenter considérablement sur le LSNA. Il en est de

méme pour le NVNA, avec cependant des incertitudes bien plus faible en module et phase.

10 10
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= °| ——E_mag kna = 9| ——E mag bna
'§ 8 | --A-- E_phase_nvna A § 8 | --A-- E_phase_nvna
= A E_phase_lsna 2 A E_phase_lsna
=) 'g' 7 A g E 7
S 5 S5 - .
©3 6 < Ampli 10 dB g 6 :qu(_]en device
g = R g = +»Peinj =10 dBm
28 s “Peinj=0dBm A 28 5| .
R %fo=4 GHz £z 7| ®h=4Chz

0~ = e =

= o 4| SIFBW=100Hz = S 4| *IFBW=100Hz
= O i = O «»No Average A
2% 3 “No Average 28 3
Q [
ER T 2 2 AN A
§ . £ e S
2 % ] - ‘~§’

0 4:\ 0 A" —_——

0 4 8 12 16 20 24 28 32 36 40 44 48 0 4 8 12 16 20 24 28 32 36 40 44 48
Fréquence [GHz] (@) Fréquence[GHz] (b)

Figure II. 14 Incertitudes sur les mesures d’amplitude et de phase a faible (a) et fort (b) niveaux de puissance

respectivement sur | 'amplificateur de puissance et le «Golden Device»

A partir de 24 GHz, les raies spectrales de ’amplificateur de puissance commencent a
s’atténuer en fonction de la fréquence jusqu'a atteindre -60 dB a 48 GHz (figure 11.10.a). On

s’approche alors du plancher de bruit du LSNA, ce qui expliquerait les incertitudes de
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mesures sur cette instrumentation. Quant au NVNA, il présente par contre une dynamique de
mesure bien plus élevée a toutes les fréquences, avec des incertitudes qui restent inférieures a
0.5 dB en amplitude et inférieures & 2 degrés en phase a 48 GHz. Ces résultats sont alors
validés par rapport au «Golden Device» ou une nette amélioration de cette dispersion est
observée en module et phase jusqu’a 48 GHz au LSNA. En effet, les forts niveaux présentés
a sa sortie (figure 11.11.a) sur les composantes spectrales sont cette fois plus éloignés du
plancher de bruit du LSNA.

Ces résultats mettent en évidence la précision et la dynamique de mesure du NVNA
par rapport au LSNA, d’ou I'intérét d’un systeme fréquentiel pour la précision de mesure aux

fréquences harmoniques.

II.7  PROCEDURE D’ETALONNAGE POUR DES MESURES SOUS POINTES
SOUS CHARGES ADAPTEE 50 OHMS

Dans la suite de ce travail, une procédure de calibration pour des mesures sous pointes
est effectuée a l'aide des options du systéme interne proposées par le NVNA. Cet étalonnage
jusqu'a 50 GHz est mis en place pour une charge de sortie fixe égale a 50 ohms. Des mesures
comparatives avec le LSNA sur nos composants de références HBT SiGe permettront de

vérifier les données obtenues.
11.7.1 Etalonnage vectoriel

Dans sa configuration instrumentale, le NVNA permet une calibration vectorielle
directement sur wafer. Comme défini précédemment, cet étalonnage vectoriel utilise le
standard de calibration SOLT disponible pour générer le modeéle vectoriel de correction

d'erreur associ€, et déterminer les 12 termes d’erreurs dans le plan de référence sous pointes.
11.7.2 Etalonnage en puissance et en phase

Pour ce type d’étalonnage, le module référence de phase et la sonde de puissance ne
sont disponibles qu’en structure coaxiale. Cependant, nous avons mis en ceuvre une procédure
d’étalonnage en puissance et en phase directement dans le plan des pointes dans un
environnement 50 ohms [I1.12]. A cet effet, le systeme interne du NVNA propose deux

options :
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(1) Fixture De-embedding : permet de soustraire par calcul matriciel les termes d’erreurs
d’¢éléments présents pendant les mesures (tels que ceux dus aux pointes) et qui

n’avaient pas €té pris en compte pendant la procédure d’étalonnage.

(2) Adapter De-embedding : élimine les effets d'un adaptateur utilisé pour connecter la
référence de phase ou la sonde de puissance lors de I'étalonnage (transition, cable..).

L’utilisation de ces deux options nécessite alors de connaitre au préalable la matrice
de termes d’erreurs des éléments a soustraire. L option «PNA Characterize Adaptor Macro»
disponible dans le systéme d’exploitation du PNA-X permet de caractériser ces éléments,

puis de sauvegarder leurs termes d’erreurs dans un fichier .S2P [I1.13].

11.7.2.1 Le «Fixture De-embedding»

Dans cette configuration, les élements a soustraire sont les sondes de mesure. Leurs
termes d’erreur ont ainsi été déterminés jusqu’a 50 GHz. Celles-ci sont de type «infinity 50
GHz», présentent de faibles résistances de contact et sont adaptées pour la caractérisation de
dispositifs sur contacts or et aluminium. Elles présentent des pertes allant jusqu’a 0.9 dB en

transmission (b) et des coefficients de réflexion proches de -20 dB a 50 GHz. (figure 11.15).

0
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Figure 11.15 : Termes d’erreurs des sondes «infinity» jusqu’a 50 GHz en réflexion (a) et transmission (b)

L’étalonnage de I’analyseur de réseaux vectoriel non linéaire est alors effectué dans sa

totalité (vectoriel, module et phase) en configuration coaxiale (figure 11.16).
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Figure 11.16 : Configuration en étalonnage sous pointe en utilisant le «Fixture De-embedding»

Les sondes sont ensuite montées sur chacun des deux ports. Elles sont alors associées
a des termes d’erreurs additionnels en cascade avec le DUT. On définit ainsi un graphe de

fluence de I’ensemble sondes + DUT, représenté par trois réseaux distincts (figure 11.17).

PROBE A DUT PROBE B
0 1 1 0
a a b, b,
e’ Sz ef!
e’ ef! Sit Spt  ey! ef?
ef! S12 30

b

0
1

bi

a

a

Figure 11.17 : Représentation des termes d’erreurs des sondes et du dispositif sous test

Les résultats obtenus sont alors la résultante de ces trois réseaux de matrices en T mis en
cascade :

Tmesure = [Tal - [Tpyr] - [T5] (11.6)

En chargeant dans le systeme interne du NVNA les fichiers .S2P des termes d’erreur
des sondes, la matrice T,,..,-¢ €St alors multipliée par la matrice inverse de chaque terme

d’erreur sur chacun des deux ports afin de revenir dans le plan du DUT.

Tmesuré_cor = [TA]_l ’ [TA] ’ [TDUT] ’ [TB] ’ [TB]_1 (1.7)

Cette méthode nécessite cependant des opérations de montage et démontage sur les
deux ports de mesure, ce qui peut engendrer la dégradation de notre étalonnage. Cela peut
également avoir un impact sur la reproductibilité des mesures. Nous évaluerons par la suite les

erreurs engendrées par cette méthode.
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11.7.2.2 Le «Adapter De-embedding»

Cette option proposée par le NVNA a pour but de translater 1’étalonnage en puissance

et en phase dans le plan de 1’étalonnage vectoriel en utilisant un adaptateur.

Dans cette configuration, notre adaptateur est défini par un cable coaxial + sonde et
ligne thru (ligne 2’-1, figure 11.18). Sa matrice de termes d’erreur est prédéterminée de la

méme manicre que précédemment puis chargée dans le systéme d’exploitation du NVNA.

NVNA

Plan de calibrage 5
en puissance et phase

ve I

Phase ref /
Powermeter

e
.

—>

Plan de calibrage
vectoriel

Figure 11.18 : Configuration d’étalonnage sous pointes en utilisant le «Adapter De-embedding»
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Figure 11.19 : Termes d’erreur des sondes de I’adaptateur composé du cdble coaxial + sonde infinity et

ligne thru jusqu’a 50 GHz en réflexion (a) et transmission (b)

Les figures 11.19 montrent que dans ce cas les pertes sont assez conséquentes, ce qui

est normal étant donnée la longueur du cable.
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L’étalonnage vectoriel est alors effectué dans le plan des sondes (1 et 2). Une
calibration en puissance et phase est ensuite effectuée dans le plan 2’. Connaissant les termes
d’erreurs de la ligne 2’-1, le plan de calibrage est directement décalé dans le plan de
I’étalonnage vectoriel (plan 1). Cette opération ne nécessite qu’une seule opération de
montage et démontage. En effet, la derniére étape d’étalonnage vectoriel étant une «THRU»,
les sondes sont laissées posées puis seul le plan 2’ est déconnecté afin d’effectuer la

calibration en puissance et phase.

1.8 PERFORMANCES ET VALIDATION EN CONFIGURATION SOUS
POINTES DANS UN ENVIRONNEMENT ADAPTE 50 OHMS

Afin de valider les procédures d'étalonnages définies précédemment, des mesures ont
été effectuées puis comparées aux données expérimentales issues du LSNA. Comme
précédemment lors de nos mesures en structure coaxiale, les deux instruments (LSNA et
NVNA) ont été étalonnés de maniére a avoir les configurations les plus identiques possibles.
Les mémes résolutions de filtre d’analyse IFBW (100Hz) et de calibrage (SOLT) ont été
appliquees.

La filiere technologique faisant 1’objet de cette étude concerne les transistors
bipolaires a hétérojonction (HBT) Si/SiGe:C a un doigt d’émetteur. Ces composants nous ont

été fournis par la societé STMicroelectronics dans le cadre du projet PANAMA.

Pedestal B doped B in-situ doped As in-situ
oxide_ Polybase SiGe:C Base doped Emitter

s e

pritetm——— [oree—Ree

Epitaxial Collector
Buried Layer

Shallow Trench Isolation (STI)
Deep Trench Isolation (DTI)

Collector
Sinker

Figure 11.20 : Structure des dispositifs HBT Si/SiGe caractérisés

Ils présentent un développement W X L = 0,11 x 49um? avec un fr/fyax =
320/300 GHz. Des mesures ont été effectuées a la fréquence fondamentale de 10 GHz pour

des conditions de polarisation du dispositif V. = 1.5V, iz = 40u4 en classe A.
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Dans un premier temps, nous avons Vérifié la puissance mesurée par le NVNA dans le
plan du DUT. A I’aide d’une sonde powermeter connectée dans le plan 2’, (figure I1.18) nous
avons mesureé la puissance disponible. Connaissant les pertes de la ligne 2-2°, nous devrions
alors retrouver la méme puissance indiquée par le NVNA a 10 GHz. Cette opération a été
effectuée pour les deux types d’étalonnage ce qui permet dans un premier temps de vérifier
que le systeme prend bien en charge les opérations de De-embedding. Par ailleurs, cela nous
permet d’évaluer les incertitudes de mesure dues aux montages et démontages des cables

pendant I’étalonnage.

Les résultats obtenus en configuration «Fixture De-embedding» (tableau 11.5)
montrent des incertitudes de mesure relativement plus élevées que celles relatives en
configuration «Adapter De-embedding» (tableau 11.4). Dans ce cas, les opérations de montage
et démontage sont en effet effectuées sur les deux ports ce qui expliquerait les écarts avec la

méthode «Adapter De-embedding», qui n’en nécessite qu’une seule.

Mesure NVNA Mesures powermeter | Perte ligne 2-2” a 10 Incertitudes de
(dBm) (dBm) GHz (dB) mesures (dB)
-17,40 -19,91 -2,48 0,03
-12,36 -14,89 -2,48 0,05
-7,32 -9,86 -2,48 0,06

-2,3 -4,84 -2,48 0,06

Tableau I1.4 : Incertitudes de mesures du NVNA en utilisant le «Adapter de-embedding»

Mesure NVNA Mesures powermeter | Perte ligne 2 -2’ a Incertitudes de
(dBm) (dBm) 10 GHz (dB) mesures (dB)
-17,20 -19,76 -2,48 0,08
-12,22 -14,8 -2,48 0,1
-7,16 -9,73 -2,48 0,09
-2,19 -4,83 -2,48 0,16

Tableau I1.5 : Incertitudes de mesures du NVNA en utilisant le «Fixture de-embedding»

Dans un premier temps, nous avons alors effectué des mesures comparatives sur nos
dispositifs en réflexion et transmission en mode direct en fonction de la puissance injectée et
de trés bons accords en module et phase ont été observés entre ces deux configurations

d’étalonnage. Cependant, la méthode «Adapter de-embedding» présentant le moins
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d’incertitudes, nous avons alors comparé les données expérimentales issues de cet étalonnage

avec celles du LSNA.

Les résultats obtenus (figure 11.21) permettent alors de valider I'étalonnage du NVNA

en réflexion (S1;) et transmission (S,1) en fonction de la puissance injectée. Les écarts maxima

avec le LSNA sont de 3% en amplitude et de 3 degrés en phase.
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Figure 11.21 : Comparaison du LSNA au NVNA en fonction de la puissance injectée en réflexion (a) et

transmission (b) en mode direct

Les résultats obtenus dans le domaine frequentiel montrent le méme comportement du
dispositif a partir des deux instruments LSNA et NVNA (figure 22). A la fréquence

fondamentale f;, un trés bon accord est observé avec les données LSNA avec une différence

maximale de 0.3 dB pour une puissance d’entrée de -25 dBm. Pour les harmoniques

supérieurs, la différence avec le LSNA est de 0.7 dB max a 5f, (figure 22).

En raison de la dynamique du LSNA, l'incertitude sur la mesure de lI'amplitude des

harmoniques peut augmenter jusqu'a 1 dB si celles-ci sont en dessous de -50 dBm (figure

II.10.a et II.14.a). C’est pour cette raison qu’une différence significative jusqu'a 1.7 dB entre

ces deux instruments est observée. Un trés bon accord est alors observé jusqu'a 50 GHz avec

une meilleure dynamique de mesure sur le NVNA.
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Figure 22 : Puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée

1.9 CONCLUSION

Cette partie nous a permis de mettre en ceuvre et évaluer la dynamique de mesure du
banc NVNA en structure coaxiale et sous pointes. Dans un premier temps, des mesures
comparatives avec celles de nos collaborateurs d’Agilent Santa Rosa nous ont permis de
valider notre équipement en configuration coaxiale en source interne pour les références de
phase. Une procédure d’étalonnage dans un environnement 50 ohms a ensuite été mise en
place pour des caractérisations sous pointes. Les performances obtenues ont été comparees
aux données issues du LSNA et de tres bons accords ont été obtenus en puissance et phase sur

le méme dispositif, validant ainsi la méthode d’étalonnage mise en place.
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1.1 INTRODUCTION

Dans le chapitre précedent, nous avions decrit le fonctionnement ainsi que la mise en
ceuvre du banc de mesure NVNA. Des confrontations avec le LSNA ont permis de valider et
mettre en évidence la dynamique de mesure de notre instrumentation aussi bien en structure

coaxiale que sous pointes pour une impédance de charge constante.

Notre travail est principalement axé sur 1’étude de transistors de puissance
hyperfréquence, et plus particulierement la technologie issue de la filiere HBT SiGe. Afin
d’évaluer les performances de ces dispositifs dans des conditions optimales de
fonctionnement en termes de puissance, linéarité, gain et rendement en puissance ajoutée,
nous devons étre capables de faire varier la charge en sortie durant la caractérisation grand
signal. Ce principe de caractérisation est appelé «Load-pull». Nous avons donc orienté la suite
de ce travail sur le développement du banc NVNA afin qu’il présente des charges variables
différentes de 50 ohms, permettant ainsi I’analyse de ces composants de la maniere la plus

précise possible dans des conditions non linéaires de fonctionnement.
1.2 LES TECHNIQUES DE MESURES «Load-pull»

La caractérisation «Load-pull» utilise des systéemes qui permettent la synthese
d’impédances de charge diverses a la sortie du DUT, permettant ainsi d’obtenir
expérimentalement les performances optimales de transistors de puissance en faisant varier

avec précision le coefficient de réflexion 77 présenté (figure I11.1).

Plan de mesure

Figure 1.1 : Diagramme représentant l'impédance de charge Z,, et le coefficient de réflexion 77 a la sortie du
DUT
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L'impédance de charge Z, a la sortie du dispositif est alors reliée aux ondes incidente
et réfléchie a,, b, et au coefficient de réflexion 7, par les relations suivantes:

a,

_ Z, — Z,
b,

FL =
Z,+Z,

(11.1) I (111.2)

En faisant varier la valeur de la charge de sortie Z; , on modifie I'amplitude et la phase
de l'onde a, de facon a synthétiser un coefficient de réflexion 77 . Cette synthese d'adaptation
d'impédance permet d’extraire les paramétres permettant de répondre au mieux aux objectifs
de conception du dispositif sous test. Cette approche est indispensable pour la
caractérisation, l'optimisation et la conception d’amplificateurs et dispositifs de puissance

hyperfréquence.

A Torigine, I’idée de la caractérisation Load-pull remonte a prés de quatre décennies
[I11.1]. Cette technique proposa une nouvelle approche pour la conception et optimisation de
dispositifs actifs. Dés lors, les bancs bases sur ce procédé de mesure commencerent a se
développer en adoptant des méthodes de caractérisation a charge passive [I11.2] ou active
[1.23] en fonction des applications visees. Dans la suite de ce travail, nous passerons en revue
les solutions existantes envisageables, et en fonction des avantages et inconvénients,

choisirons la configuration la mieux adaptée a nos objectifs.
111.2.1 Méthode de la charge passive

Le principe de cette technique consiste a faire varier I’impédance caractéristique d’un
systéme électromécanique appelé «tuner». Cette fonctionnalité est obtenue en controlant les
coordonnées horizontales et verticales d un «slug» sur une ligne de transmission 50 ohms. A
I’aide de systémes mécaniques et de moteurs pas a pas extrémement précis, il est possible de
modifier le coefficient de réflexion du tuner et par conseéquent la charge présentée au

dispositif sous test.

L’avantage qu’offre cette technique est la possibilit¢ d’optimiser un ou plusieurs
parametres du composant (puissance de sortie a -1 ou -3 dB de compression, gain, rendement
maximum,...) a charge constante (impédance de charge indépendante du niveau d’entrée a la
fréquence de travail). Généralement disponible sur le marché et munie d’un logiciel de
controle et de traitement de données, sa facilité de mise en ceuvre fait de lui un trés bon

candidat pour les mesures d’intermodulation et la caractérisation en bruit RF.
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Figure 111.2 : Schéma représentant le principe de fonctionnement d 'un tuner passif

Néanmoins, il est difficile de synthétiser de forts coefficients de réflexion en haute
fréquence en raison des pertes intrinséques de la ligne de transmission et des adaptateurs
mécaniques, en particulier aux fréquences millimétriques en guide d’onde. Il faut ¢galement
tenir compte des pertes que viennent induire les sondes de mesure avec les connecteurs les

reliant au tuner pour la caractérisation de circuits planaires.
111.2.2 Méthode de la charge active

En 1976 Takayama [1.23] présente une nouvelle méthode pour la synthése d’une
impédance de charge. Elle consiste a exciter la sortie du DUT a l’aide d’une onde de
puissance a,’ prélevée a I’entrée. En faisant varier son amplitude et sa phase, on modifie le

rapport du complexe a, /b, et ainsi le coefficient de réflexion vue par le DUT (figure 111.3).

fo atténuateur

@ﬁ _— puT

a

— —
by «—| F'H b,
! r|_ !
a,’ f j ;

atténuateur

isolateur

déphaseur

Figure 111.3 : Synoptique simplifié du banc & charge active de type TAKAYAMA utilisant une source

indépendante
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La technique TAKAYAMA présente 1’avantage de pouvoir présenter de forts
coefficients de réflexion a la sortie du dispositif sous test, et donc de couvrir la totalité de
I’abaque de Smith a condition de disposer d’une source de puissance suffisante. Par contre,
I’inconvénient majeur de cette méthode réside en la difficulté de maintenir la charge de sortie
constante. En effet, 'impédance de charge présentée au dispositif sous test dépend des
modules et phases des ondes présentées. Afin d’y remédier, deux variantes de cette technique
furent par la suite développées : la technique basée sur deux générateurs indépendants
cohérents (Figure 111.4), et la technique de la boucle active [I11.3], [I11.4] (Figure 111.5).

fo atténuateur .
isolateur
I a; —! .« a
: boe | [ i .b,
sl :
fo atténuateur
Référence 10 MHz
e T
déphaseur

Figure 111.4 : Synoptique simplifié du banc a charge active type TAKAYAMA utilisant deux sources

indépendantes

La premi¢re méthode met en ceuvre une seconde source hyperfréquence synchrone au
licu de prélever une partic de ’onde incidente. Elle permet ainsi un meilleur contrdle des
impédances de charge présentées, mais reste cependant coutelse et complexe a mettre en

auvre.

Quant a la seconde méthode, elle consiste a prélever une fraction de I’onde de
puissance b, a la sortie du dispositif sous test au moyen d’un coupleur unidirectionnel. Cette
onde est ensuite atténuée, déphasée, et amplifiée pour étre au final réinjectée a la sortie du

composant. On crée ainsi un systéme bouclé indépendant, d’ou le nom de «boucle active»

(figure 111.5).

Le coefficient de réflexion donné par le rapport a,/b, est alors synthétisé
indépendamment de la puissance en entrée du composant. Toute variation de 1’onde b,

entrainera une variation proportionnelle de I’onde a, a la fréquence fondamentale de maniere
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a garder le rapport a,/b, constant, a condition de solliciter I’amplificateur dans sa zone de

fonctionnement linéaire.

fo atténuateur .
isolateur

@_(i}' DUT — a4

a

L o
by «—| b, L
i FL i

atténuateur

déphaseur

Figure I11.5 : Synoptique simplifié du banc a charge active utilisant la technique de la boucle active

Ainsi, cette solution offre les avantages des methodes passive et active car elle résout
le probleme de la synthése d’une charge indépendante du DUT et de ses conditions
d’excitation. Néanmoins, les risques d’instabilité de la boucle sont élevés lors de la synthese
d’impédances a trés fort coefficient de réflexion, pouvant alors endommager le dispositif sous

test.

Dans le cadre de notre travail, nous devons €élaborer un systéme permettant d’étendre
I’acquisition des données relatives a la puissance hyperfréquence aux formes d’ondes
temporelles. Ces dernieres contiennent de riches informations en ce qui concerne la
description d’un fonctionnement non linéaire pour un dispositif en vue de son optimisation
relative a une application donnée (rendement, puissance...). Nous devons donc étre capables
de reconstituer ces formes d’ondes temporelles en configuration Load-pull avec une extréme
précision. Pour cela, il faut délimiter les incertitudes et erreurs de mesures apportées par une
instrumentation extérieure, ou alors contrbler cette instrumentation de la maniére la plus
précise possible afin d’évaluer la précision et la dynamique de mesure du NVNA dans cet

environnement.

La méthode de la charge active utilisant deux générateurs indépendants cohérents
pourrait étre une solution envisageable. Cependant, elle nécessite une source externe
additionnelle et le développement d’un programme associé permettant d’ajuster I’amplitude et
la phase de I’onde a, a la sortie du DUT. Nous avions vu dans le chapitre précédent qu’il

n’était pas toujours évident de synchroniser le NVNA avec une source externe et par ailleurs,
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le LSNA développé au laboratoire [1.29] est disponible dans cette configuration. Il est donc

apparu plus intéressant de mettre en ceuvre une autre variante.

Suite a toutes ces remarques, nous avons donc opté pour le développement du banc

NVNA en configuration Load-pull a charge passive.

Les appareils de type tuner sont disponibles sur le marché avec un logiciel de contréle
et de synthése d’impédances associé. Ceux-ci se prétent plus facilement pour la mise en
ceuvre avec un analyseur de réseau vectoriel et sont par ailleurs aussi bien adaptés pour un
fonctionnement en configuration coaxiale que sous pointes. Le but consiste a mettre en place
le NVNA dans un environnement Load-pull et de définir une procédure d’étalonnage pour

des mesures sous pointes.
1.3 DEVELOPPMENT DU BANC NVNA A CHARGE PASSIVE

111.3.1 Développement du banc NVNA a charge passive pour des mesures en structure

coaxiale

Le tuner que nous utiliserons dans ce travail est celui développé et commercialisé par
Maury Microwave avec une bande passante de 8-50 GHz. Dans un premier temps, notre étude
a porté sur sa caractérisation afin de vérifier la reproductibilité des charges présentées a la
fréquence fondamentale. Nous mettrons ensuite en ceuvre une procédure de calibration pour

des mesures en structure coaxiale et sous pointes en régime non lineaire.

I11.3.1.1 Détermination des termes d’erreurs du tuner en structure coaxiale et validation

a I’analyseur de réseaux vectoriel en mode linéaire «VNA»

Avant d’intégrer le tuner dans un environnement de mesure Load-pull en régime grand
signal, il est important de caractériser tout les termes d’erreur relatifs aux impédances de
charge sélectionnées et aux fréquences de mesure du NVNA. A cet effet, le logiciel fourni par
la société Maury permet de modéliser les positions horizontales et verticales correspondantes
des slugs et de déterminer la matrice de termes d’erreurs en fonction du coefficient de
réflexion présenté. Ces données sont alors sauvegardées dans un fichier source contenant

toutes ces informations aux fréquences de mesure sélectionnées.

La figure I11.6 montre les impédances de charges présentées a 1’entrée du «tuner» a la

fréquence fondamentale de 10 GHz. Le coefficient de réflexion maximal est égal a 0.9.
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Figure 111.6 : Impédances de charges calibrées a la fréquence fondamentale f; = 10 GHz en structure coaxiale

Il est important de noter que pour une impédance de charge donnée a la fréquence
fondamentale, celles qui seront présentées aux harmoniques ne sont pas controlables. Elles

seront différentes de 50 ohms mais restent cependant reproductibles (figure 111.7).

A
I L_2f03f04f05f0 >\.

Figure 111.7 : Impédances de charge présentées par le tuner en fonction de la fréquence

Dans la suite de ce travail, une confrontation entre les données expérimentales issues
de I’analyseur de réseau vectoriel VNA et cette matrice de termes d’erreurs générées est
effectuée afin de vérifier la reproductibilité du tuner. Ainsi, on compare les parametres S;;r
calibrés par celui-ci pour chaque position du slug avec les paramétres S;;,y, mesurés par le
VNA (figure 111.8).
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VNA

y Sur Soor A
S12T
SllVNA r < 4—| S22VNA

Plan de caractérisation
du tuner

Figure 111.8 : Synoptique simplifié du banc en fonctionnement linéaire pour [’étalonnage du tuner

Cette comparaison est tracée en fonction du coefficient de réflexion pour chaque
fréquence de mesure en utilisant le module vecteur erreur EVM [I11.5]. Ce critére d’évaluation
permet de déterminer I’écart en module et phase entre deux données de mesure dans le plan

complexe. Il est défini via I’expression :

EVM = 20 x log(Mag(X —Y)) (11.3)

EVM 4

\
>

Y «—>

Phase error
‘_

Magnitude error

Figure 11.9 : Module vecteur erreur EVM

Les données comparatives ont alors ensuite été obtenues via un programme que nous

avons déeveloppé a cet effet sur «LabViews.
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Figure 111.10 : Comparaison de la matrice d’erreur théorique générée aux données expérimentales issues de

I"analyseur de réseaux vectoriel VNA en fonction du coefficient de réflexion I

En fonction de la fréquence, les écarts EVM entre les données expérimentales et

théoriques commencent a augmenter jusqu’a atteindre -25dB max & 40 GHz en transmission

pour un fort coefficient de réflexion (Figure 111.10.b et ¢). Pour un I', donné, la dispersion

constatée est due a la variation de la phase de I',. Comme le montre la figure 111.11, la

fluctuation de cette derniére est assez aléatoire.
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EVM (T =0.9)

-20

-25

-30

-35

-40

oo

-100 0 100
phase (degrés)

Figure 111.11 : Impact de la phase sur le module EVM pour un coefficient de réflexion donnée (7] -0.9) & 40

GHz en transmission et en réflexion

validant ainsi la matrice théorique des termes d’erreur.

111.3.1.2 Procédure de mesure en mode Non Linéaire «<NVNA»

Les résultats obtenus sont trés satisfaisants quand a la reproductibilité du «tuner»,

Avant d’étalonner notre instrumentation pour des mesures sous pointes, nous avons

jugé utile d’évaluer les incertitudes qu’entrainerait 1’intégration du tuner en structure

coaxiale. Dans cette configuration, le céblage est en effet bien solidaire de celui-ci. On

élimine ainsi les erreurs dues a une mauvaise pose des pointes sur le wafer qui pourraient se

cumuler avec les erreurs de mesure.

NVNA
1 2 2
a, | | a L ay’
P :
—
5’11’_'2 S;T
: vSuT Soor A
Lo
-— : | —> —
i i i s
b, | | b, b,
Thru

Figure 111.12 : Schéma simplifié du banc de mesures «Load-Pull» en configuration coaxiale
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L’analyseur de réseaux vectoriel non linéaire est alors étalonné dans sa totalité dans le
plan 1-2 (figure 111.12), puis une correction des ondes a', et b’, est effectuée afin de
translater le plan de mesure de 2 vers 2’°. L’incertitude de mesure a été évaluée sur une ligne
sans perte thru sur le gain en puissance Gp. Ce critére d’évaluation est assez critique car il

tient compte des paraméetres S;; et S5, et du coefficient de réflexion I} présenté.

(111.4)

Spi? - (1 =L )?
Gp(dB)=10-log<| 211% - ( ILI)>

(1= 153,01
La configuration du dispositif instrumental est la suivante :

Receiver : A et B =15 dB.
PRF : autocalculate.
Datas 16 digits.

Fund = 10 GHz.

IFBW = 100 Hz.

Average = 20.

Select Z

AN N N N NN

La procédure suivante est alors appliquée :

(1) Sélection d’une impédance Z;
(2) De-embedding du tuner pour cette

impédance Z; (correction du plan de

calibrage 2 vers 2°)

(3) DCon

(4) RF on

(5) Mesures de puissance dans le plan 1-2° on

(6) RF off

(7) DC Off iAcquisition des données ‘

(8) Acquisition des données

(9) Stop
Figure  111.13: Organigramme  de
l’algorithme de programmation

implémenté sur LaBview
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Cette procédure, nécessite une synchronisation parfaite entre le «tuner» et ’analyseur
de réseaux non linéaire. Par exemple, I’étape (4) ne doit pas étre validée tant que le plan de
mesures n’a pas été corrigé. Par ailleurs, Nous devons étre en mesure de controler les niveaux
de puissance et observer les évolutions des courants et tensions d’entrée et de sortie en temps

réel afin de ne pas endommager le DUT.

Dans sa configuration logicielle de base, le NVNA ne permet pas d’appliquer
directement cet algorithme. Neéanmoins, il est fourni avec un protocole de communication
Activx permettant le controle a partir d’un terminal avec un logiciel approprié. Nous avons
alors opté pour le développement du programme associé permettant d’automatiser ces étapes
sur LabView. Ce dernier dispose de commandes de contrfle, et egalement adapté pour la

commande du tuner.

Les termes d’erreur de ce dernier dépendant de I’impédance présentée, la correction du
plan de calibrage doit étre exécutée apres sélection de celle-gi. Cette etape est la plus
importante dans notre algorithme de programmation car une mauvaise correction des ondes
conduira a des données erronées. La figure 111.13 illustre 1’organigramme de programmation

mis en place.
111.3.1.3 Correction du plan de calibrage
111.3.1.3.1 Correction par le systeme interne «fixture de-embedding»

Aprés avoir défini la procédure de correction des ondes dans le plan du DUT, une
premiére approche a consisté a de-embedder le tuner en utilisant ’option «fixture de-

embedding» définie dans le chapitre précédent. La figure 111.14 montre les résultats obtenus.

On peut remarquer que les incertitudes sur la mesure du gain en puissance sont assez
conséquentes pour les forts coefficients de réflexion. Dans le cas d’une ligne sans perte on a :
|S1;] =0 et |S;;] =1. Le gain en puissance dépend alors uniquement du coefficient de

réflexion présenté I .
Gp (dB) = 10 - log(1 — |I;,|?) (111.5)

A priori cette relation pourrait expliquer ces erreurs commises sur la mesure du gain
en puissance pour les forts coefficients de réflexion. Cependant, cette premiere hypothese est
incompleéte. En effet, si ’on suppose que les pertes de la ligne sont bien nulles (|S3,| = 0 dB),

le schéma de la figure 111.11 montre que :
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réflexion présenté. Nous avons donc dans un premier temps déterminé les rapports a—1 et 2
1

Gain en puissance Gp [dB]

Si = Sup=h=2=%
11_11T_L_a1_b2

\
0 mom"%%%%% 2

0 0,2 0,4 0,6 0,8
Coefficient de réflexion | 7|

(111.6)

Figure 111.14 : Gain en puissance pour la ligne sans perte « THRU » en fonction du coefficient de réflexion

présenté en utilisant [’option « fixture De-embedding » du NVNA

Le gain en puissance théorique (I11.4) est alors nul quelque soit le coefficient de

2

issus des mesures, puis une comparaison a éete effectuée avec le S;;+ obtenu a partir de la

matrice de termes d’erreur du tuner.

10

-10

-20

-30

EVM [dB]

-40

-50

-60

-70

CHS> IBERD>
D D> cHingd>
> > SR
DD Shnmig
> IR

> > b it

@ > D>

«

DO

D

R D DrEDESISRED
o >
onp

aRvap> >

©Evm_bl/al_SIIT

® CocHUNp > > > >EIRRNND

A Evm_a2/b2 SIIT

0

0,2 0,4 0,6 0,8

Coefficient de réflexion ||

Figure 111.15 : Comparaison du coefficient de réflexion recalculé au NVNA avec le S; 7 en fonction du

coefficient de réflexion présenté par le tuner
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Les résultats obtenus (figure 111.15) montrent bien que le rapport % est bien égal au
1

Si1r avec un EVM inférieur a -30 dB. Ce resultat est en accord avec les prévisions étant

donné que I’étalonnage est effectué dans le plan direct de mesure (plan 1). En revanche, des

écarts importants avec le rapport % sont constatés. Nous avons alors étendu notre analyse en
2

module et phase pour les mémes coordonnées du slug. Les résultats obtenus sont rassemblés
dans le tableau I11.1.

Coordonnées slug |S117] ¢ (S117) ‘;—2 NVNA | ¢ (‘;—z) NVNA
10424 _33_4500 0.9 50 0.9 38
10424 _33_4500 0.9 25 0.9 61
11242 28 4500 0.9 -25 0.9 -70

1899_0_4500 0.9 -51 0.9 -46
2505_0_4500 0.9 -70 0.9 -28

Tableau I11.1 : Comparaison du coefficient de réflexion S, présenté par le tuner par rapport au ratio Z—z
2

ap 7
o calculé par le
2

Le tableau I11.1 montre que I’indétermination du rapport d’onde
NVNA est due a la phase. En revanche on retrouve bien I’information sur le module de /7.
Par ailleurs, la configuration de mesure laisse aussi supposer que quel que soit le coefficient
de réflexionon a a, = b, et a, = b, . Une analyse comparative de ces ondes a donc été

effectuée.

Les résultats expérimentaux de la figure 111.16 permettent de conclure que I’erreur

commise sur le calcul du rapport % est principalement due a une anomalie de calcul sur la
2

phase de I’onde a,. En effet, un EVM de plus de -30 dB est constaté avec 1’onde réfléchie b, .

L’onde transmise b," est une onde a fort niveau de puissance. L’option «fixture de-
embedding» permet de la corriger correctement en module et phase étant donnée qu’elle est
loin du plancher de bruit du NVNA. De plus, du fait des faibles pertes induites par le tuner,
cette onde est d’autant plus prédominante. La correction de a,’ est par contre plus délicate :
son niveau de puissance est beaucoup plus faible vis-a-vis des pertes du tuner. La dynamique
du NVNA permet bien de corriger son module, mais comme le montre le tableau I11.3,

I’information sur la phase reste incorrecte.
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-10

-20

-30

-40

EVM [dB]

-50

-60

-70 <© Comparaisondesondesa2 etbl

O Comparaisondesondesal et b2

-80
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1
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Figure 111.16 : Comparaison des ondes incidentes et transmises dans le plan de la ligne sans perte en fonction

du coefficient de réflexion présenté par le tuner

Cette option proposée par le NVNA ¢étant inappropriée pour ’application envisagée,

une autre approche a été mise en ceuvre.
111.3.1.3.2 Correction par «de-embbeding» manuel sur LabView

Les résultats précedents nous ont permis de conclure que nos incertitudes de mesure
sont directement issues d’une mauvaise évaluation de la phase de I’onde a,. Une amélioration
peut étre obtenue, en premiere approche en prédéterminant cette onde a partir de la relation
11.6.

a, = bz X SllT (|“6)

Un meilleur EVM est ainsi obtenu aprés correction (Figure 111.17.b), cependant
I’incertitude sur la mesure du gain en puissance reste relativement élevée en fonction du
coefficient de réflexion (figure I11.17.a). Comme nous I’avions expliqué précédemment, ce
modeéle d’évaluation est relativement critique car il tient compte du paramétre S;,, et donc de
tous les termes d’erreur S;;r du tuner (équation I11.4). Ceci est contraire a I’expression 111.6
qui ne considére que le paramétre S;,7, ce qui expliquerait les écarts observés. Afin d’y
remédier, nous avons choisi de développer un modele d’erreur complet prenant en compte

tout ces effets.

127

© 2013 Tous droits réserveés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Rezki Ouhachi, Lille 1, 2012
Chapitre I1l-L analyseur de réseaux vectoriel non linéaire NVNA en configuration Load-pull

1 0
O Comparaisondesondesal eth2
0,8 -10
g © Comparaisondesondesa2 etbl

m 06 © o -20
z, § o §
Q 04 o g & m -30
c [} [J 5,
3 8 g ] § °
8 02 |o § o 0 6 8 & 8 S 40 |o
3 8 § & o & ©
o ) ) w
c 0 g o 9 o -50 P
GCJ Q =} o <
= <
© -0,2 E -60
© o o

-0,4 -70

<
-0,6 -80
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 0 0,2 0,4 0,6 0,8 1
Coefficient de réflexion || @) Coefficient de réflexion |T'.| (b)

Figure 111.17 : Gain en puissance (a ) et comparaison des ondes incidentes et transmises(b) dans le plan de la

ligne sans perte en fonction du coefficient de réflexion présenté par le tuner

111.3.1.3.3 Développement d’un modéle d’erreur pour la correction des ondes

Le modele considére consiste a déterminer les ondes de puissance b, et a, de maniére
analytique a partir de ’onde brute mesurée b,’, et cela connaissant les termes d'erreur du

tuner et en tenant compte de la désadaptation de la charge (Figure 111.18).

b2 bZ,

— —

S21T

Plan de mesure Désadaptation decharge

S1].T S22T Iy du NVNA

S12T

a, ay’
Iy

Figure 111.18 : Modele d erreur du tuner

Soit :

a;'(nfo) = by'(nfo) X Iso(nfo) (n.7)

b, (nfo) = - [b2'(nfo) — Szar (nfo) - a2 (nfo)] (111.8)

Sa1r(nfo)

[11.7 dans 111.8 permet d’obtenir :

b, (nfo) )
Sa1r (fo)

L’onde b, étant déterminée, a, est obtenue de la maniére suivante :

by (nfy) = [1 = Sa2r (nfy) * I50(nfo)] (111.9)
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a;(nfy) = by(nfy) X I (nfy) (111.10)

I, (nf,) est le coefficient de réflexion réel présenté au dispositif sous test. Il est
exprimé en fonction des termes d’erreurs du tuner et de la désadaptation de charge du NVNA.

Sthuner(nfO) X Sthuner(nfO) X FSO (|||_]_]_)

I, (nfo) = S"11¢uner Mf0) = [St1tuner(Mfo)] + 1— (Tsg X Syp; nfo))

Finalement I11.11 dans 111.10 donne :

Si2tuner Mfo) X Sa1tuner (Mfo) X Iso (1.12)
1- (1—:50 X SZZtuner (nfo))

a,(nfo) = by(nfo) X [Si1tuner(Mfo)] +

Ainsi, les deux modeles d’équations II1.9 et 111.12 permettent de déterminer les ondes
b, et a, en tenant compte des parametres S;; du tuner et de la désadaptation de charge du
NVNA a toutes les frequences de mesure. Un programme de correction associé a alors été

implémenté dans la procédure de mesure. Les résultats suivant ont été obtenus (figure 111.19).

1 0
+ EVM_A2_B1
-10
o “EVM_AL_B2
o 06 -20
k=1
§ 0,4 E‘ -30 o0 P2 I ﬁ
g é = Ad A “A‘A‘ ?A‘
R 0,2 % s -40 A“ &L :AA‘A
2 .“‘W@ ‘G a N :AA ¥
%-1E-15 PP R U L E T RAAA  SORRN 50 R
.E A AA
8 02 -60
04 70
06 -80
0 0,2 04 0,6 08 1 0 0.2 0.4 06 0.8 )
Coefficient de réflexion |77 @) Coefficientderéflexion [/7|  (b)

Figure 111.19 : Gain en puissance (a ) et comparaison des ondes incidentes et transmises (b) dans le plan de la
ligne sans perte en fonction du coefficient de réflexion présenté par le «tuner» apres implémentation du modéle

d’erreur

De treés bons résultats sont obtenus. L’erreur maximale sur la mesure du gain en
puissance est inférieure a 0.4 dB pour un fort coefficient de réflexion (figure 111.19.a). Les
ondes sont aussi parfaitement corrigées dans le plan de mesure : I’écart entre les ondes

incidentes et transmises reste inférieur a -30 dB quel que soit le coefficient de réflexion
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présenté. Ces résultats valident la procédure de correction mise en place pour des mesures en

structure coaxiale.

111.3.2 Développement du banc NVNA a charge passive pour des mesures en structure
sous pointes

Pour les applications en structure sous pointes, les procédures de mesure et
d’étalonnage en structures coaxiales restent valables. Il faudra cependant tenir compte des
termes d’erreur dus aux sondes afin de corriger le plan d’étalonnage dans celui du dispositif

Sous test.

111.3.2.1 Détermination des termes d’erreurs du tuner en cascade avec une sonde pour

des mesures sous pointes

De la méme maniere que pour la méthode décrite dans la partie 111.3.1, le logiciel
d’étalonnage fourni avec le «tuner» permet de caractériser tous ses termes d’erreur en

configuration sous pointe.

1 172 Sa1vna 2
1 1 1 1
N
T | | v Sur Soor A |—
: P Sizr
1 1 1 <
1 1 1
i -— i
: o Siovna i
S1ivna 1 Soovna
1
1

Plan de caractérisation
du tuner + sonde

Figure 111.20 : Synoptique simplifié du banc en fonctionnement linéaire pour I’étalonnage du tuner en

configuration sous pointes
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Les sondes de mesure sont posées sur une ligne thru et le tuner est calibré dans le plan
1-2. Connaissant les termes d’erreur de la sonde en cascade avec la ligne (1-2°), le logiciel du
tuner effectue une correction automatique du plan d’étalonnage 1-2 vers 2’-2. On obtient
ainsi la matrice des termes d’erreur de 1’ensemble tuner + pointes. Une comparaison des
données expérimentales issues de 1’analyseur de réseaux vectoriel et de la matrice de termes

d’erreur générée a été ensuite effectuée (comparaisons de S;jyna U Sijr4pointe). De tres bons

EVM (< -30 dB) ont été obtenus sur I’ensemble des paramétres S;; a toute les fréquences.

Figure 111.21 : Impédances de charges présentées par le «tuner» en configuration sous pointes

La figure 111.21 montre les impédances de charges présentées a 10 GHz dans cette
configuration. Les pertes dues a la sonde et a la connectique la reliant au «tuner» mettent en
évidence une dégradation du coefficient de réflexion maximal présenté. Ce dernier est estimé

a environ 0.8.
111.3.2.2 Procédure de mesure en mode non linéaire «<NVNA»

Le banc étant validé en configuration coaxiale pour des mesures Load-pull, les étapes
définies dans la partie 111.3.2 restent valables pour des applications sous pointes. L’étalonnage
est alors réalisé dans sa totalité dans le plan 1-2, puis une correction du plan de mesure du port
1 vers 1’ est effectuée en chargeant les termes d’erreur de la sonde dans le systéme NVNA au

niveau du port 1 ( «fixture de-embedding» port 1).
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Figure 111.22 : Schéma simplifié du banc pour une mesure Load-pull dans le cas de mesures sous pointes

Connaissant la matrice des termes d’erreur de I’ensemble tuner + sonde (plan 2-2°), la

procédure de mesure cité précédemment est alors appliquée cette fois-ci par de-embedding du

tuner + sonde au lieu du tuner seul. La figure 111.23 illustre que de tres bons résultats sont

obtenus. L’erreur sur la mesure du gain en puissance est inféricure a 0.2 dB (figure 111.23.a).

Quant aux écarts entre les ondes transmises, ils sont proches de -30 dB pour un fort

coefficient de réflexion.
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Figure 111.23 : Gain en puissance (a) et comparaison des ondes incidentes et transmises (b) dans le plan de la

ligne sans perte en fonction du coefficient de réflexion présenté par le «tuner» dans le plan des sondes
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111.3.2.3 Validation du banc NVNA en configuration Load-pull pour des mesures sous

pointes

Les prochaines étapes consistent maintenant a comparer les données expérimentales
du NVNA aux données issues du banc LSNA. Des validations seront ensuite effectuées par

rapport a un modele électrique non linéaire.

Terminal
de contréle
Sources DC (alimentation
Des références de phase)
Source DC

(polarisation du transistor) §
NVNA

Référence de phase

Tuner

Figure 111.24 : Le banc NVNA en configuration Load-pull a charge passive

I11.4 CONFRONTATION NVNA/LSNA A PARTIR DES DONNEES
EXPERIMENTALES DE TRANSISTORS HBT

Une étude comparative entre les deux bancs de mesure NVNA et LSNA a été menée
pour des mesures de type Load-pull en structure sous pointes. Le NVNA est en configuration

a charge passive et le LSNA est disponible en configuration charge active.

Le tableau 111.2 met en évidence les principaux paramétres a prendre en compte avant

d’effectuer nos caractérisations.
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LSNA NVNA
Systeme Load-pull & charge active. Systéme Load-pull & charge passive.
Etalonnage sur wafer. Etalonnage coaxial.
Aucun calcul de «de-embedding». Application d’un calcul de «de-embedding».

L’impédance de charge est variable en

fonction de la puissance (AT = 0.04, Agp = L’impédance de charge est constante en

fonction de la puissance.

2 degres).
Les impédances de charge présentées aux Les impédances de charge présentées aux
harmoniques sont proches de 50 ohms. harmoniques ne sont pas 50 ohms.

Tableau I11.2 : Comparaison des configurations instrumentales LSNA/NVNA

Pour une impédance de charge sélectionnée par exemple égale a 0.23]|23° a la
fréquence fondamentale de 10GHz, une indétermination sur I’impédance de charge (4T, A¢)
sera alors constatée au LSNA. Au NVNA, des charges différentes de 50 ohms seront

présentées aux harmoniques.

LSNA

It Al{|49

N\

P

0.23[23°
0.39|152°

I\ stost0aiosto o | 0391-869°

7| 0.14[148.2°

. | 026]-1132°

() (b)
Figure 111.25 : Charges présentées en configuration Load-pull passive (a), et active (b)

Ces informations sont cruciales pour 1I’étude de nos dispositifs. En effet si I’impédance
de charge est variable en fonction de la puissance (cas du LSNA), le DUT peut étre amené a
changer de comportement durant la caractérisation. Par ailleurs, si les impédances présentées
aux harmoniques sont différentes de 50 ohms (NVNA), des performances différentes de celles
issues des mesures au LSNA peuvent alors étre attendues. Des corrélations effectuées avec un
modele électrique non linéaire nous ont permis de mettre en évidence ces phénomeénes. Ce

point sera développé dans le prochain chapitre.
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Les mesures comparatives suivantes ont été effectuées dans les mémes conditions de

polarisation : Vg = 0,84V ; Vo = 1,2V et de puissance a la fréquence fondamentale de

10GHz en classe C, sur les transistors bipolaires a hétérojonction cités dans le chapitre

précédent. Les figures 111.26-28 montrent les résultats obtenus.
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Figure 111.26 : Evolution des courants en entrée (a) et en sortie (b) du dispositif en fonction de la puissance
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Figure 111.27 : Gain transductique G+ (a) et en puissance Gp (b) du dispositif en fonction de la puissance injectée
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Figure 111.28 : Puissance de sortie du dispositif en fonction de la puissance injectée

Les évolutions des courants de base et de collecteur sont similaires pour les deux
méthodes de mesure (figure 111.26). Pour un méme niveau de puissance injectee (-18dBm), les
mesures au NVNA présentent cependant un gain transductique supérieur d’environ 0.4 dB et
un gain en puissance plus élevé de 0.6 dB par rapport aux données expérimentales obtenues a
partir du LSNA (figure I11.27). Afin de comprendre I’origine de ces écarts, nous avons étendu

notre analyse aux ondes de puissance réfléchies b, et a, aux bornes du dispositif.
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Figure 111.29 : Onde de puissance réfléchie en entrée b, en module (a) et phase (b) en fonction de la puissance

injectée
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Figure 111.30 : Onde de puissance réfléchie en sortie a, en module (a) et phase (b) en fonction de la puissance
injectée
Les écarts constatés entre les ondes réfléchies b; a I’entrée de notre dispositif sont
relativement faibles : de I’ordre de 0.1 dB en module et 2 degreés en phase sur toute la gamme
de puissance considérée (figure 111.29). Concernant I’onde réfléchie en sortie a,, des écarts
plus importants sont observés en module, avec environ 1.3 dB d’écart pour une puissance
injectée de -18 dBm (figure 111.30.a). Une légére différence au niveau de la phase est

également observée.

Comme nous I’avons décrit dans le tableau 111.3, le NVNA présente des impédances
de charges différentes de 50 ohms pour les différentes fréquences harmoniques considérées.
Pour une puissance injectée fixe (-18 dBm), la figure 111.31 montre bien que celles-ci ont une
influence considérable sur les composantes spectrales du dispositif en module (a) et phase (b),
et cela, méme pour de faibles niveaux de puissances (< - 40 dBm a partir de 30 GHz). Ces
résultats laissent supposer que la dynamique du NVNA permet de considérer toutes les
impédances présentées aux harmoniques, il en résulte alors une déformation du signal

reconstitué dans le domaine temporel (figure 111.31.c).
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Figure 111.31 : Onde de puissance réfléchie a, dans le domaine fréquentiel en module (a) et phase (b), et dans le
domaine temporel (¢) pour puissance d’entrée fixe = -18 dBm

La comparaison des ondes réfléchies b, sur nos deux instrumentations est par contre

quasi identique (figure 111.32).
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Figure 111.32 : Onde de puissance réfléchie b, dans le domaine fréquentiel en module (a) et phase (b), et dans le

domaine temporel (c) pour puissance d’entrée fixe = -18 dBm

Nous avons alors Vérifié le coefficient de réflexion S’;; a I’entrée du transistor. Celui-

ci est donné par I’expression :

b1 521T512TFL

Sjy=— =Sy 422 L
=7 ur T TS T, (11.13)

La figure 33 montre un rapport de 60 entre les parametres S,, et S;,. Le coefficient de
réflexion S’;, sera par conséquent tres proche du S;;7 .Ceci expliquerait que les impédances
de charge présentées en sortie sont sans influence notable sur le comportement du dispositif

en entrée.
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Figure 33 : Parameétres S, et S,; du transistor

Par ailleurs, les mesures comparatives sur 1’onde transmise b, montrent des écarts de
phase non négligeables dans le domaine spectral a partir de 20 GHz (Figure 111.34.b). Un

léger décalage des formes d’ondes est alors visible dans le domaine temporel (Figure I11.34.c).
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Figure 111.34 : Onde de puissance transmise b, en sortie dans le domaine fréquentiel en module (a) et phase (b),

et dans le domaine temporel () pour puissance d’entrée fixe = -18 dBm

1.5 CONFRONTATIONS DES DONNEES AVEC UN MODELE ELECTRIQUE
NON LINEAIRE

Les comparaisons décrites dans cette partie vont nous permettre de valider notre
méthode instrumentale par rapport a un modele électrique non linéaire que nous avons élaboré

dans les mémes conditions d’impédances de charges présentées aux harmoniques.
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Figure 111.35 : Comparaisons mesure/modéle des performances en puissance dans les mémes conditions

d’impédances de charges présentées aux harmoniques
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Les confrontations mesures/simulations montrent une tres bonne adéquation lorsque les
mémes impédances de charges sont prises en compte (figure 111.35). Les signaux sont alors
parfaitement reconstitués dans le domaine temporel (figures 111.36 et 37).
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Figure 111.36 : Comparaisons mesures NVNA/modéle sur les formes d’ondes temporelles en entrée du transistor

dans les mémes conditions d’impédances de charges présentées aux harmoniques
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Figure 111.37 : Comparaisons mesures NVNA/modéle sur les formes d’ondes temporelles en sortie du transistor

dans les mémes conditions d’impédances de charges présentées aux harmoniques

Ces résultats permettent de mettre clairement en évidence 1’influence des impédances de
charges présentées aux harmoniques sur les performances en puissance hyperfréquence. En
les prenant en compte dans le modéle de simulation, de trés bonnes adéquations sont

obtenues. Ce dernier point sera développé plus en détails dans le chapitre 1V.
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1.6 CONCLUSION

Durant ce chapitre, nous nous sommes intéress€s a la mise en ceuvre d’un banc NVNA
en configuration Load-pull a charge passive. Le systéme NVNA n’étant pas adapté pour cette
fonctionnalité, un modéle d’erreurs a été développé puis implémenté sous LabView afin
d’avoir un contrdle total de notre instrumentation. Un algorithme de programmation a alors
été mis en place permettant une synchronisation parfaite du NVNA avec le tuner. Des
mesures effectuées au NVNA ont été comparées a celles issus du LSNA sur les mémes
dispositifs de puissance. Cependant, les conditions de mesures n’étant pas les mémes quant
aux impédances présentées aux harmoniques, nous avons alors jugé utile de compléter la
validation de notre instrumentation par la confrontation des résultats expérimentaux par
rapport a des données de simulation. Ces dernieres ont été obtenues a partir d’'un modele
électrothermique non linéaire que nous avons établi dans les mémes conditions d’impédance
de charge presentées aux harmoniques. De trés bons résultats ont alors été obtenus aussi bien

dans les domaines temporel que fréquentiel.
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Chapitre IV — Développement d’'un modéle électrothermique non linéaire de transistor
bipolaire a hétérojonction Si/SiGe:C

IV.1 INTRODUCTION

Ce chapitre est articulé autour de la modélisation électrothermique non linéaire de
transistors HBT a hétérojonction Si/SiGe. Dans le cadre de cette thése, un modéle a été
élaboré afin de compléter la validation du banc NVNA pour des mesures Load-pull en régime

non linéaire.

Dans un premier temps, nous passerons en revue les modéles disponibles dans la
littérature et proposerons une topologie adaptée a la description physique de nos composants

en régimes statique et dynamique.

Nous exposerons par la suite les méthodes utilisées pour la détermination des
différents parametres a partir des tracés des caractéristiques statiques et petit signal. Les
résultats experimentaux effectués étant une dépendance entre plusieurs contributions
physiques, une procédure d’extraction sera mise en ceuvre afin de décorréler au mieux ces

différents phénomenes.
IV.2 LES MODELES DEDIES AUX TRANSISTORS BIPOLAIRES

La modélisation d’un dispositif de puissance permet de prédire son comportement
¢lectrique par la résolution d’équations analytiques qui le décrivent. C’est la raison pour
laquelle, depuis plus d’un demi-siecle de tres nombreuses études sont dédiées au
développement de modeles électriques afin de décrire au mieux le comportement de ces
composants dans leurs conditions réelles de fonctionnement. En fonction des objectifs viseés,

ces modeéles électriques peuvent étre issus de simulations physiques ou comportementales.

Les modeles empiriques, sont le plus souvent basés sur des mesures : ils utilisent des
équations prédictives integro-différentielles implémentées dans des éléments localisés
reproduisant les caractéristiques mesurées. Ces modeles s’appuient principalement sur des
méthodes itératives ou d’interpolation pour la simulation de schémas équivalents dit «black
box». Dans ces conditions, des caractérisations précises du dispositif doivent étre effectuées
afin de choisir de maniére efficace les fonctions adéquates. Ces modeles sont généralement
dédiés a I’étude de I’aspect comportemental du dispositif pour la conception de circuits

MMIC et fournissent de bonnes prévisions en régime petit et grand signal.

Contrairement aux modéles empiriques, les modéles physiques sont obtenus par la

résolution d’équations fondamentales qui décrivent la physique des semi-conducteurs. lIs sont
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basés sur les équations de conservation déduites de 1’équation de Boltzmann ainsi que
I’équation de Poisson. Ce type de modele assure donc un lien direct entre la réponse
électrique et les parametres de procédés technologiques tels que la géométrie, le profil de
dopage et les paramétres physiques du matériau tels que la vitesse des porteurs et leur masse
effective. Ils sont par conséquent mieux adaptés a I'analyse des mécanismes physiques mis en

ceuvre pour la conception de dispositifs.

Cette partie du travail s’appuie sur la modélisation électrique non linéaire basée sur la
physique des transistors HBT SiGe. L’objectif est de mettre en place une méthodologie
d’extraction rapide et précise pour cette filiecre de composants en se basant sur la résolution
des équations de transport dans les semi-conducteurs. Cette approche permettra d’obtenir des
simulations réalistes et d’établir des corrélations entre mesures et simulations en termes de
puissance hyperfréquence, gain et rendement. Il sera également proposé de valider la
robustesse du modeéle en régime grand signal pour différentes impédances de charges dans le

domaine temporel et sur une large plage de fonctionnement en fréquences.
IV.2.1 Historique des modéles physiques dédiés aux transistors bipolaires

Le premier modele compact large signal a été mis en ceuvre par Ebers et Moll en 1954
[IV.1]. Il representait uniquement les fonctions intrinséques du transistor a partir de jonctions
et de sources de courant. Il utilise le principe de superposition s’appliquant aux charges
injectées dans la base par les jonctions BE (mode forward) et BC (mode reverse). Cette
premiére topologie posa les bases de la modélisation électrique non linéaire. Cependant, elle

ne prenait pas en compte les phénomeénes de forte injection tels que les effets Early et Kirk.

U..IF (I.IR

— T ®—
c._._.._<_H H—>—o—>—.E

Figure IV.1 : Modele d’Ebers et Moll du transistor bipolaire

v’ I et I sont les courants des jonctions en modes direct et inverse.
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En 1970, Gummel et Poon introduisent le modéle de I’intégrale de charge contrdlée

[1V.2] établi par la résolution des équations classiques des semi-conducteurs.

ler=le-Ir

Ic Pz Dy D,  Ielp le
o—»—J>—<—'< ® N—»—Jb—»—.
C f E

Vic B Vge

Figure 1V.2 : Modéle statique de Gummel et Poon du transistor bipolaire

Cette représentation s’appuie sur le modéle d’Ebers et Moll en considérant que le
transistor bipolaire fonctionne a partir du contréle de la charge totale des porteurs minoritaires

dans la base au moyen d’une seule source de courant I.r.

Durant les trente années qui suivirent, ce modele servira de référence. Néanmoins,
I’émergence de nouvelles technologies de transistors rendit ces modéles incomplets Vvis-a-vis
de certains effets physiques devenus de moins en moins négligeables tels que les effets
thermiques. Afin d’y remédier, des modeles de plus en plus complexes commencerent a se
développer. Le premier sera le modéle SPICE Gummel-Poon (SGP) [IV.3], puis HICUM
(High Current Model) [IV.4], [IV.5], MEXTRAM [IV.6], [IV.7] et VBIC (Vertical Bipolar
Inter-Company), [IV.8], [IV.9]. Cette évolution a été promue par le «Compact Model
Council» crée en 1996 [I1V.10].

Aujourd’hui, ces modeéles constituent les standards de base pour la modélisation des
transistors bipolaires a hétérojonction. Le tableau suivant résume les principaux effets
physiques pris en compte ainsi que la précision de ces quatre modéles de référence pour la

modélisation des différents phénomenes [1V.11].
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SGP | VBIC | MEXTRAM | Hicum | ocee
Effet Early - + + + +
Modélisation des fortes injections + + + + +
Quasi-saturation - + ++ ++ ++
Effet tunnel dans la jonction BE - + - + -
Transistor parasite PNP - + ++ + -
Autoéchauffement + + + +
Description du temps de transit - + ++ +++ 4+
Modélisation dbfsgharges dans la i N N + N
Modélisation du réseau collecteur- ] N ] R ]
substrat
Nombre de nceuds 3 7 5 4 4
Nombre de parametres 35-41 | 80-108 67-73 90-101 47-50
IndependanceI:n[tlr\e/.Ilezs]courants I. et i N N 4 N
Modélisation des [llrlt/e'g]odulatlons ) N N . ,

Tableau IV.1 : Comparaison pour la prise en compte des principaux effets physiques nécessaires pour la

description des transistors

Le tableau IV.1 met en évidence la précision du modéle HICUM pour la description
du temps de transit par rapport aux autres modeles. Ce paramétre est important pour des
transistors hyperfréquences étant donné qu’il caractérise sa rapidité. Quant aux études menées
dans [1V.14] et [I1V.15], elles démontrent une approche assez réaliste vis-a-vis de la physique
du transistor. Ce critere est primordial pour interpréter avec exactitude les phénomenes mis

en jeu.

Le modele HICUM est actuellement tres utilisé pour la modélisation de TBH rapides
et traduit avec exactitude des les effets de modifications de densités de charges dans les
différentes régions du dispositif. Ceci permet de simuler avec une grande précision les
différents temps de transit jusqu’a de fortes polarisations ainsi que les phénomeénes d’auto
échauffement. Néanmoins, le schéma reste trés complexe et n’est pas forcément adapté a nos
attentes lorsque 1’objectif consiste a valider la mise en ceuvre du banc NVNA. Nous avons
donc préféré développer un schéma électrique équivalent plus représentatif du dispositif,

composé des parametres technologiques les plus importants (tableau 1V.1).
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IV.2.2 Choix et description du modeéle de référence : HICUM LO

Comme exposé ci-dessus, des modeles électriques ont été proposés afin de prédire le
comportement des transistors bipolaire HBT. Malgré ses limitations vis-a-vis des technologies
récentes, le modele de Gummel offre l'avantage de la rapidité de simulation. La précision a été
par la suite améliorée grace a des modéles plus élaborés tels que HICUM, avec cependant des
procédures d’extraction d’autant plus rigoureuses et complexes que leur conception nécessite
la connaissance de nombreux parametres technologiques et de structures de test [1VV.16]. 11y
a quelques années M. Schréter proposa un modele compact simplifié nommé HICUM LO
[IV.17] lequel combine la simple topologie du SPICE Gummel-Poon (SGPM) avec les
formulations majeures du modele HICUM LO02 telles que les capacités de jonction, le temps

de transit dans la base, ainsi que les résistances d’accés (Figure 1V.3).

Figure 1V.3 : Schéma équivalent du modele HICUM/LevelO [1V.18]

Ce modeéle sera la base de notre travail. Il est constitué des éléments suivant : une
partie intrins€que du transistor limitée par les nceuds B’ C’ et E’ qui reprend le modéele
statique de Gummel composé des diodes i;z; €t ijpc ainsi que le générateur de courant iy
modélisant DI'effet transistor. Les composantes Cjz et Cjc représentent les capacités de
jonctions et C, et C4c les capacités de diffusion modélisant le comportement dynamique des
charges et des porteurs minoritaires. Le courant d’avalanche dans le collecteur est quant a lui

pris en compte via le générateur i,y ;.

En hautes fréquences, la capacité de jonction base-collecteur présente un caractere

distribué autour de la résistance de base. Elle est représentée par une capacité extrinséque
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Cicx. Les termes Cpepar » Caepar SONt les capacites parasites de la structure. Enfin, la jonction
collecteur-substrat qui sert a 1’isolation du collecteur est représentée de la méme maniére par
une capacité Cjs et une diode i;sc. L’autoéchauffement dépendant de la puissance dissipée par
le réseau electrique du transistor est modélise grace au sous circuit thermique. La dépendance
en température de chaque composant est prise en compte dans les équations du modele que

nous détaillerons plus bas.

Afin de faciliter I’accés aux formulations, le modéle a été implémenté dans le
simulateur ADS (Advanced Design System) d’Agilent en utilisant les boites SDD
(Symbolically Defined Devices box). Cette approche permet d’obtenir une meilleure
intégration ainsi qu’une validation du modele de simulation a chaque étape d’extraction
associée. Cette méthode autorise aussi une localisation rapide des dysfonctionnements liés
aux erreurs de convergence dans le modéle et une modification des expressions analytique si

nécessaire.
1IV.3 PROCEDURE D’EXTRACTION DU MODELE PETIT SIGNAL

Dans un premier temps, nous avons développé un modele petit signal simple et proche
de la physique du dispositif permettant 1’extraction des principaux parametres intrinseques et

extrinseques du TBH.

Les méthodes d’extraction des paramétres petit signal sont reportées dans plusieurs
articles. Certaines reposent sur des routines d'optimisation numériques visant a obtenir un
ajustement entre des paramétres du modeéle et ceux mesurés. D’autres utilisent des structures
de test spécialement concues pour le calcul des paramétres parasites. Par ailleurs, la plupart
des méthodes proposées porte sur lI'extraction de paramétres pour un circuit équivalent en T,
celui-ci étant le mieux adapté pour la simulation. Cependant, la topologie en © s’avere étre
aussi importante car tres utilisée par les modéles compacts tels que SGP, VBIC, MEXTRAM,

et HICUM [I1V.19] et mieux appropriés pour la description physique du composant.

Dans la suite de ce travail, les paramétres petits signaux du schéma équivalent HBT
SiGe sont extraits a partir des parametres S;; mesurés pour un schéma équivalent en T (figure
IV.4). L’objectif de ce modele est d’effectuer une procédure d’extraction afin de ’appliquer

par la suite a la conception du modele grand signal. Ce dernier sera élaboré et validé jusqu’a
50 GHz (plage de fréquence de mesure du NVNA).
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Ces mesures ont été effectuées dans des conditions de polarisation différentes et sur
une plage de fréquences assez large (jusqu’a 100GHz) afin de s’assurer de la validité des

valeurs extraites.

I-B RBext
— (Y Y\ o /NN 4
B
CpBE

Figure 1V.4 : Schéma équivalent petit signal d’un TBH en T
1V.3.1 Extraction des éléments d’accés

La détermination des éléments d’accés ou extrinseques constitue une étape importante
dans 1’¢laboration d’un mode¢le. En effet, la connaissance de ces ¢léments parasites va
permettre de corriger les mesures effectuées et d’accéder directement aux ¢éléments

intrinséques du composant par de-embedding.

Tels qu’ils sont décrits dans la littérature [IV.20], [IV.21], les ¢éléments parasites
peuvent étres évalués par calcul matriciel a partir de mesures effectués sur des structures de

test spécifiques Pad-open et Pad-short.

La structure en Pad-open a pour but de corriger les capacités de plots dues au couplage
entre les ports 1 et 2 et plot/masse du composant et de déterminer les valeurs des élements

capacitifs a partir des parametres admittances.
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|

a : Pad-open b: Pad-short

Figure IV.5 : Eléments d’accés extrinseques

La matrice admittance est définie par
Yo +Y3 =Y
Yopen = ( p1 " Tp P ) (IV.1)

“Ip3 YpZ + Yp3

Puis, les éléments capacitifs sont déduits a partir des relations :

3 (Yopen (L1 + Yopen (1,2))

. : (IV.2)
. 3 (Yopen(2.2) ;r Yopen (1,2)) (IV.3)
-3 ( Yopen (1'2)) (Iv.4)

C.. =
p3 ®

La structure en «Pad-Short» (figure 1V.5.b) va permettre, quant a elle la détermination
des valeurs d’impédances Z,,, Zy,, Z,3 modélisées par les contributions résistive et inductive

des accés. L’estimation de ces impédances nécessite au préalable une correction des «Pad-

Open» afin de soustraire les éléments capacitifs.

-1
ZShort_cor = (YShort - YOpen) (IV-5)

Zpl sz

Figure IV.6 : Eléments d’accés Pad Short Corrigés
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Sa matrice est alors définie par :

Zp1+ Zys3 Zy3
7 :( p1 T 4p P ) (IV.6)
Short_cor Zp3 sz + Zp3

Les éléments résistifs et inductifs sont alors déduits grace aux calculs suivants :

3 (ZShort_cor(ltl) - ZShort_cor (1,2)) (IV_7)

Lp1 = o
3 (ZShort_cor (212) - ZShort_cor (1'2)) (|V.8)

Lpz = o
3 (ZShort_cor (1'2)) (|V.9)

Lp3 =

(O]
R (ZShort_cor (1:1) - ZShort_cor (1'2)) (|V.10)

Ry = .
R (ZShort_cor (2:2) - ZShort_cor (1'2)) (|V.11)

Ry, = .
R (ZShort_cor (1'2)) (|V.12)

Rp3 == o

Les valeurs extraites sont ensuite implémentées sur ADS (figure 1V.7) et confrontées

aux données obtenues a partir des mesures.

Extrnsics networks

2] 12
= Lpl e Pamdins caps  L-LP2
Ham=1 w S| il ) Hum=2

Pl
[ L = e=Cp2

== e-cp1 L-p3

Pout
P3
Hum=3

Figure IV.7 : Implémentation des éléments d’accés dans ADS

Les figures IV.8 montrent une comparaison en parametres S;; des données

expérimentales avec celles issus de simulations pour la structure Pad-open.
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Figure 1V.8 : Confrontations mesures/simulations des parametres S;; jusqu’a 100 GHz sur les Pad-open

En configuration Pad-open, des phénomeénes de couplage entre les structures de test

apparaissent au-dela de 30 GHz et perturbent la mesure. Ils sont d’autant plus visibles sur les

modules de S, et S,, jusqu’a 65 GHz. Le plot étant une capacité métallique idéale, le module

devrait étre égal a 1, ce qui est vrai jusqu’a environ 20 GHz. Des études menées dans [IV.16],

[1V.22] et [IV.23] mettent en évidence ces phénomenes. Lors de nos simulations, nous ne les

avons pas prises en compte, ce qui explique les résultats obtenus. Par ailleurs, une tres bonne

adéquation est observée entre le modéle de simulation et les mesures effectuées sur les Pad-
short (figure 1V.9).
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Figure 1V.9 : Confrontations mesures/simulations des parametres S;; jusqu’a 100 GHz sur les Pad-short

Dans les extractions qui vont suivre, la correction des pads est effectuée sur les

mesures de parametres S;; brut via la relation suivante :

Yine trans = [(Yueas — Yopen) ™ — Ysnorr — Yoren) ]

-1

(IV.13)

Ce calcul permettra de soustraire les contributions parasites afin d’obtenir directement les

parametres intrinseéques du transistor.
IV.3.2 Extraction des éléments extrinseques

Apres de-embedding des éléments d’accés extrinséques, des éléments parasites
résiduels dus aux imperfections de la correction tels que capacités, inductances, et résistances

de contact subsistent. Bien que leurs valeurs soient relativement faibles, leur impact reste
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considérable sur I'extraction des éléments intrinséques. lls doivent donc étre déterminés avec

une grande précision.
IV.3.2.1 Extraction des éléments capacitifs parasites

Telles qu’elles sont décrites dans la littérature, les capacités parasites intrinséques
représentent en réalité les capacités d’oxyde, de backend, ainsi que les contributions
capacitive des contacts et du métal base-émetteur et base-collecteur. Ces éléments supposés
constants, nuisent aux performances fréquentielles du composant. lls sont généralement
obtenus a partir de la mesure des paramétres S;; corrigés du dispositif sous test polarisé en
inverse. (Vg <0V etV <0V).

YBC
C L *
2 Yer Yes
Vee<OV [ H
| E ® e A
= ( (b)

Figure 1V.10 : Configuration en inverse pour [’extraction des éléments capacitifs

On obtient ainsi le schéma équivalent suivant :

Lc cc

Ew

Figure V.11 : Schéma équivalent du transistor bipolaire avec les jonctions E-B et B-C polarisées en inverse
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Ainsi a partir de ce schéma équivalent, (figure 1V.11) la matrice du transistor polarisé
en inverse est obtenue :

_ (Y + Yp¢ —Ype V.14
Yerans = < —Yp¢ Yes + YBC) (Iv.14)

Les capacités totales sont ensuite déduites grace aux expressions suivantes :

Ceetotar = Cppe + Cjpe = M (1IV.15)
Cectotat = Cpe + Cipe = w (1V.16)
Cestorar = Gy + Giep = it 122) (IV.17)
Les valeurs obtenues correspondent en 14 - - - - - 2

fait a la somme d’une contribution purement

-
N
1

extrinseque indépendante de la polarisation et e
d ité de i i intrinse . t 10 a o |
une capacité de jonction intrinséque qui es 40
. ., . . Cet ot 009
une fonction non linéaire de la tension appliquée e 600000 °° " A

[l
[elNe) A
.OOO A 4

(o]

AA
A

a ses bornes. La figure 1V.12 montre ces R
Cegc_total anhb A
6 Fa A A b A 4

Capacités de jonction totales [fF]

évolutions en fonction de la polarisation.

4 A A
-06 -04 -02 0 0,2 0,4 0,6 08

Vee [V]
Figure IV.12 ;. Dépendance en fonction de la
polarisation des capacités totales extraites

Dans la suite de ce travail, nous appliquerons la méthode utilisée dans [IV.24], afin de

dissocier les éléments variables des éléments constants.

Soit I’équation suivante qui décrit la variation des capacités de jonctions totales :

Cio
Crotar(V) = jV 7z t Cparasite (1v.18)
1— V_d)
0Cperotar (V) _ Coz; AR
_ /(1 — —) (IV.19)
av v, v,
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aC, 14 Croz;
m(;?/z( ) _ ;u (IV.20)
V=0V d
aCtotal aCtotal v _(Zj+1)
_ (1 _ _) (1V.21)
av av V=0 Vd

In 0CgEtotal /aCBEtotal
av av

VBE’=0V> =(z + 1) x (— In (1 _Vld)) (1IV.22)

L’extraction de ces paramétres permet d’en déduire la capacité de jonction intrinséque
C;(V). Les contributions parasites sont ensuite déduites par simple soustraction de cette

derniéere a la capacité totale mesurée.

Données expérimentales

Les données mesurées sont interpolées via 1’équation (IV.22) afin d’en extraire les
parametres z,; et Vy,;. La valeur de la capacité Cj,;, est ensuite déterminée suivant le méme

principe par interpolation des grandeurs mesurées au modele (1V.19).

1;4 T T T T T T 14 T T T T T T
o Mesure o Mesure
12 F :
1 | ——Extraction - — Extraction
s
3 10 | .
B o
= =
3| 08 ] g | _
B S
9 =
N HES
_ m 6 T
3 02 1 &
S g
&)
(S} 4 - -
0,2 i
5 | J
06 . . . . . . 0
-06 -04 -02 -1E-15 0,2 0,4 0,6 0,8 -06 -04 -0,2 -1E-15 0,2 0,4 0,6 0,8
Vee' [V] @) Ve [V] (b)

Figure 1V.13 : Extraction des parametres z,; ,V,; (@) et Cje;o (b) de la capacité de jonction intrinseque B-E

La comparaison entre les relevés expérimentaux et les données issues de
I’interpolation montrent un trés bon accord entre les deux types de résultantes sur la gamme
de tensions V- appliquée (figure 1V.13). Les contributions parasites C,zx sont alors déduites

par soustraction de Cj; (Vzg) a la capacité totale base-émetteur mesurée (figure 1V.14).
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Figure IV.14 : Déduction de la capaciteé parasite C,pg

La méme procédure est appliquée dans le but d’extraire C,pc €t Cycp, cONtributions

capacitives respectives des jonctions base-collecteur, et collecteur-substrat.
IVV.3.2.2 Extraction des éléments inductifs et résistifs

En supposant que les jonctions base-emetteur et base-collecteur soient toutes les deux
polarisées en direct et aprés de-embedding des éléments d’acces, les parameétres de la matrice

impedance Z ainsi déduite des parametres Sjj peut s’exprimer de la fagon suivante:

Z Z
Ztransistor.T = (Z; ZZ) (Iv.23)
Avec :
Z11 = (Rpext + Rpine + 785 + Rg) + jo (Lg + Lg) (IV.24)
Zy3 =Z = (Rg +71pg) + jolg (1V.25)
Zy; = (R¢ + Rpc + Rg + 1) + joo (Lc + Lg) (Iv.26)

I1VV.3.2.2.1 Jonction E-B polarisée en mode direct

La polarisation de la jonction émetteur-base en direct va permettre I’extraction des

éléments Rg,.,:, Rg, Lg, et L. Ce mode est effectué en imposant un courant collecteur nul et
un courant de base positif.
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Figure 1V.15 : Schéma équivalent du transistor bipolaire jonction E-B polarisée en direct, et collecteur en

"l'air"
Pour les fortes densités de courant 20 - - -
ip [IV.25] la résistance d'émetteur R, est al Reext |
° | . ] . " 6] et
déduite a partir de 1V.25 par extrapolation T ol |
de R (Z,,) en fonction de Li E 12 | -
? < 10 | .
- Re
De la méme maniere, on en déduit :

4 r 0 R(Z11-Z12) A

5 1 ¢ R(Z12)

RBext =R (Zu - Z12) (lV-28)

0 . . . . .

0 2 4 6 8 10 12
Uig[mA1]

Figure IV.16 : Extraction de la résistance
d'émetteur Ry et de la résistance Rg,;

Les inductances sont déduites a partir des parties imaginaires :

Ly = % (IV.29)

3 (Z11 — Z12)
®

Lg (IV.30)
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30 T T T T
1
i
20 i .
1
—_ 1
T
S0t |
~ 1
— 1
N P 1
S
N 0 [P |
pa 4 |- >
N g i Zone d'extraction
2-10 o : 7
o 1
? 1
1
) 1
20 ¢ : o J(Zu1-2Z12) 7
1
! ¢ 3 (Z12)
1
_30 'l 1
20 40 60 80 100

Fréquence [GHz]
Figure IV.17 : Extraction des éléments inductifs

1VV.3.2.2.2 Jonction B-C polarisée en mode direct

Considérons maintenant la jonction base-collecteur polarisée en mode direct. Les
parties reelles et imaginaires des parametres impédances Z permettent de déterminer les

élements L. et R..

CpBC
I Ciac Ic
Lg  Rgex Regint ﬁ ‘ i Rc Lc cc
o« YV \__AAA ‘ r VYN
B Be C
Coee I Cige -+ < fge LI Coce
le i Re o
Le
E

Figure 1V.18 : Schéma équivalent du HBT avec jonction B-C polarisée en direct

Pour les fortes densités de courant i [IV.25], la résistance collecteur R, est déduite

par I'extrapolation de % (Z,, — Z,,) en fonction de li
Cc
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Rc =R (Zy — Zy3) (Iv.31)

L'inductance Ly est déduite a partir de :

3 (Z11— Zy3) (1V.32)
LC e
(O]
20 T T T T T
15
)
N 10 T
&= &
Y
5 L
0 1 1 1 1
20 40 60 80 100
Fréquence [GHz]
0 1 1

5 10
1ic[mA1]
Figure 1V.19 : Extraction de la résistance collecteur R,

IV.3.3 Modele intrinseque en T

La suite de la méthode consiste a retrancher par calcul matriciel, les éléments du
modele calculés plus haut, c'est-a-dire les capacités extrinseques Cppg, Cppc €t Cpcp. les
résistances Rp.,:, Rp et R, et les inductances Lg, Lg et L. Cette opération permet d’accéder

directement aux éléments intrinseques du transistor.

On definit alors les matrices Yoyt trans € Zext trans -

jm(C ge + C c) —jo Cype
Yext_trans = ( p. ve . P (IV'33)
—Jjo Cppc Jjo( Cope + Cpes)
7 _ ((RBext +Rg) + jo (Lp + Lg) Reg + joLg ) (IV.34)
ext_trans Ry + joLg (RC + RE) + jo (LC + LE)
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Apres avoir transformé la matrice de paramétres S;; du dispositif corrigée des acces en
matrice admittance Y, il faut lui soustraire la matrice (Yey¢ ¢rans) définie ci-dessus. La matrice
résultante est alors transformée en matrice impédance Z a laquelle on va retrancher les
contributions des résistances Rg..:, Rg €t R et des inductances Lg, Ly et L. via la matrice
Zeoxt trans- |l €N résulte de ces opérations une matrice d’éléments représentant le TBH
purement intrinseque. Le schéma équivalent correspondant est représenté sur la figure 1V.20.
Les points B’, C’ et E’ représentent respectivement la base, le collecteur et 1’émetteur

intrinseques.

O
o)
O

]
A n
- 2. 2w _
W m O
m
°

Figure 1V.20 : Schéma équivalent du TBH intrinséque en T

Dans le cas du schéma équivalent électrique en T, la matrice Z intrinseque nous permet
d’avoir accés aux résistances et capacités associées aux jonctions (figure IV.20). La résistance

Rpint ainsi que le gain en courant o :

. p—J(2nfTg)
Fore 77" (1V.35)

a =
S
1+j4+
a7
Avec a, le gain en basse fréquence, f, la fréquence de coupure et 7, le terme de retard

du au temps de transit des porteurs.

A partir de la figure 1V.20 nous pouvons établir les parametres intrinséques de la

matrice Z :

1
Zyy =+ Roine (1V.36) Zp=7—— (1IV37)

BE J JBE TsE ] ‘jBE
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Ty == r S (IV.38) 7, =— 1(1_“) (IV.39)
E+1wC}BE a*‘]ijBc E+j®C}BE E'l'ijjBC
On en déduit :
3(2:27") (1V.40) _ 322 = Z2)™D) (IV.41)
C‘]'BE - jBC -
® ()
Fop = — — (IV.42) Toe = : - (1V.43)
ER(le ) 9{((222 - ZZl)_ )
%11 =212
RBiTlt = ER (le - le) (|V44) a= ZZZ — 221 (IV45)
¢(a) + atan (L)
fa = (1V.46) . = fa (1V.47)
a
2nf

1V.3.4 Validité du modele

Les valeurs des élements étant estimées et optimisées, le modele est implémenté dans

ADS et une comparaison est effectuée entre mesures et simulations en parametres S;; (figure

IV.21).
1,2 T T T T T 0,1 1,2 T T T T T 0,1
—— Modéle AAA
e
A Mesure Az
9/
P
08 A {-01
-
A@
3 Zd Q0o
o4t Va 1039 &
& 2% HBTSiSIGe:C S
& fr / fuax =320/300GHz “
'y & Wx L=0.11x4.9 ym?
\ /K Freq=10 GHz - 100 GHz
of le = 16 1A 1-05
Q\ A Vee=12V !
R A
Bk
0,4 : : . . — 07 -0,4 : : : : 0,7
0 20 40 60 80 100 0 20 40 60 80 100
Fréquence [GHz] (@) Fréquence [GHz] (b)
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0,12 T T T T T 0,07

R(Sz1)
() e
R(S12)
(Ts) e

0 20 40 60 80 100 0 20 40 60 80 100
Fréquence [GHz] () Fréquence [GHz] (d)

Figure IV.21 : Comparaisons mesures/simulations des parties réelles et imaginaires des parametres S;;

Le modele montre une excellente adéquation avec les données expérimentales jusqu’a
des frequences elevées. La précision du modele est également mise en évidence par des

confrontations en parametres Y (figure 1V.22).

0,04 T T T T T 0,02 0,025 T T T T T 0,01
simulati A4
— Jlmulation A
A Mesure ﬁ%AA\A AA
22 NS [\
A A
003 | A 1 0,008
A R
AA 3 1 001 0,015 |
/ ¢ "
- A ¢ Q
B A A 0 2 ) (%]
Zo002 | N S 10006 X
A c N
= \ = =
A SN
K AN 0 0,005 |
A HBT Si/SiGe:C \
0,01 f A fr/fuax =320/300GHz A 1 1 0,004
i Wx L=0.11x4.9 ym? n4
Freq=10 GHz - 100 GHz
lpe = 16 pA
Vee=12V ‘
0 . . . . . -0,01 -0,005 . : . . . 0,002
0 20 40 60 80 100 0 20 40 60 80 100
Fréquence [GHZ] (@) Fréquence [GHz] (b)
0 T T T T T 8E-18 0,022 T T T T T 0,01

1 0,005

R(Y21)

0,016

-0,01

-0,03 L L L L L -0,012 0,014

20 40 60 80 100
Fréquence [GHz] (c) Fréquence [GHz] (d)

Figure 1V.22 : Comparaisons mesures/simulations des parties réelles et imaginaires des parametres Y
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Chapitre IV — Développement d 'un modele électrothermique non linéaire de transistor
bipolaire a hétérojonction Si/SiGe:C

Cette procédure d’extraction nous a permis de définir un modele petit signal utilisant
une topologie en T pour les transistors HBT SiGe. Dans la suite de ce travail, nous proposons
I’¢élaboration d’un modele grand signal qui utilise plutdt une topologie en © en s’appuyant sur

les premicres étapes d’extraction des parameétres du modéle précédent.
IV.4 PROCEDURE D’EXTRACTION DU MODELE GRAND SIGNAL

Comme nous ’avons défini ci-dessus, le modéle proposé est basé sur HICUM LO
(figure 1V.3). Les éléments extrinseques ayant €té déterminés, nous avons a présent accés aux
paramétres intrinseques du composant, lesquels sont des fonctions non linéaires de la tension
appliquée. Nous définirons dans la suite de ce travail les formulations utilisées ainsi que la
procédure mise en ceuvre pour I’extraction des différents parametres. Le modele de simulation
sera ensuite validé a chaque étape d’extraction afin d’évaluer la précision de la procédure

mise en ceuvre.

La figure 1V.23 présente le processus de modélisation mis en place pour I’extraction

des differents parametres.

. 2) Polarisation en 3) Polarisation en
[1) De-embeddmg] [ : inverse ] [ direct J

o Stathue, petit
[Eléments d’accés] [ C;_;\pam_tes e ] [Elements reswufs] [ Courants de base signal,

4) Polarisation & 5) Validations
bas courant finales

jonctions et collecteur

l l

[ Validations ][ Validations ][ Validations ]

dynamique

ohms)

N
Temps de transit Grand signal (50
en faible |nject|on

~

[ Validations

J

Figure 1V.23 : Etapes de modélisation du modele électrique non linéaire HBT SiGe dévellopé a I'TEMN

IV.4.1 Les capacités de déplétion

Les capacités de déplétion ou de jonction ont pour origine les charges fixes dans les

zones de charge d’espace B-E et B-C. Comme précisé dans le premier chapitre, elles sont
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décrites de maniere approximative par I’expression (1.30). Cette formulation reste cependant
insuffisante pour les zones a forte polarisation. De plus, il apparait un pole lorsque V =V, ce

qui suppose une valeur de capacité infinie et peut causer des erreurs de convergence.

Dans ce qui suit, le modele proposé est issu d’HICUM [IV.26] et prend en compte les
régimes de fortes et moyennes polarisations. Il est construit de telle sorte que subsiste une
valeur de capacité réelle et constante au-dela d’une certaine tension de seuil. Ainsi, ce modéle
permet d’utiliser une formulation continuement dérivable en éliminant le pdle correspondant
aV =1V, de sorte qu’une valeur constante soit utilisée en direct pour le calcul des charges

dans la base. Dans ce cas, la capacité ne varie plus avec la tension.
IV.4.1.1 Modélisation de la capacité de déplétion B-E

En réalité, la capacité de transition emetteur-base atteint un palier en régime direct,
puis diminue jusqu’a devenir nulle. Ce point ne peut pas €tre vérifié par la mesure car en
régime de fonctionnement normal cette capacité devient negligeable devant la capacité de
diffusion qui est créée par la circulation des porteurs majoritaires (la capacite de transition est

alors masquée par la capacité de diffusion).

Dans le modele d’HICUM, la capacité de jonction BE est définie par 1’équation

suivante :
Cieio e(Vgg") e(Vgg")

Cioi (Vgg") = J . —+ AyjeiCioio ————tc V.48
jei \V BE . Vj(VBE’) Zeoj 1+ e(VBE) ljei“jei0 14+ e(VBE) ( )

Vdei

Avec :
Ve — Vgg'
e(Vge') = exp <—f = ) (IV.49)
Vr
‘/j(VBE’) = Vf - VT ' ln[l + e(VBE/)] (|V50)
-1

Vf = Vdei <1 - Aljeizei> (|V51)

v' V- tension de seuil ou la formulation classique (1.30) prend une valeur constante.
v Cjeio : Capacité de jonction a Vg = OV.
V" Vye : potentiel de jonction a 1’équilibre.

La charge de déplétion associée est déduite en intégrant I’équation (IV.48) :
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(Vg
QetVae) = | GV v (IV.52)
0
(1-2zgi)
CieioVaei < Vi(Vger) ‘
oi(Vop) = 21— (1 - L2222 + Ayjei Cieio|[Vag — Vi (Vg
Q]el( BE) 1-27, Viei ljei 1910[ BE ]( BE )] (Iv.53)
La figure 1V.24 montre la 6
O Mesure
comparaison obtenue entre la simulation - Modele théorique Vii o AjeCie
. Modéle HICUM y
HICUM [1V.26] et le modéle théorique .l |
classique. °

Ciei [fF]

1,2

Vee [V]
Figure IV.24 : Dépendance de la capacité de déplétion

BE en fonction de la tension de polarisation en

régimes inverse et direct
IV.4.1.2 Modélisation de la capacité de déplétion B-C

En régime de fonctionnement normal, cette jonction est toujours polarisée en inverse
afin d’augmenter la barricre de potentiel permettant de happer les porteurs majoritaires
transitant dans la base. Pour les fortes polarisations inverses, le collecteur est alors
complétement deplété, la jonction ne peut alors plus s’étendre et la valeur de la capacité
devient constante. On définit ainsi une tension effective de «punch-through» V,,.; de sorte

que :
Vjpci = thci — Viaci (|V.54)
Ainsi que la tension pour laquelle la capacité atteint sa valeur maximale :

-1

Vei = Vaci <1 —AchiZ_a') (IVv.55)

Dans le modele d’HICUM, la capacité de jonction base-collecteur est représentée par
la somme de trois contributions : en polarisation inverse au dela de la tension de punch-

through (Cjcrp¢) » @ polarisation moyenne (Cjc,(;), et a fortes polarisations (Cjcfp).
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Cjci = Yjcipt + Cjclcl + Cclfb (|V56)
Cicior 1
Cicint (Vor') = et IV.57
Jctpt( BC) [1 ~ Vir (VBC )]Zm 1+ ejr (VBC) ( )
VdCl
z(V ) — CJClO . €jr (VBC) . ejm(VBC) (lV 58)
. ) = .
o [1 _Vjm (VB_C )]Za 1+ ey (Vpe) 1+ em(Vpe)
VdCl
Cicirp (V) = Asjei € ! V.59
jeifb\Vpc') = Ajei Hjeio " ejm(VBC') (Iv.59)
Avec .
Vir(Vae) = = Vipei + Ve - In[1 + € (V)] (IV.60)
Vo oo — Vo
ejr (V') = exp (u) (IV.61)
Vr
Vim(Vae) = Viei = Ve - In[1 + ey (V)] (IV.62)
Vei— V..
ejm (Vo) = exp (—f d B BC) (IV.63)

Les variables Cjcior, Zcir SONt prises comme parametres du modele et décrivent la

dépendance de la capacité de déplétion pour les fortes tensions de polarisation inverses (au

dela de la tension de punch-through) :
v’ Z.estimposéaZ./4

V' Cicior = Cjcio * (

De la méme maniere que pour la jonction E-B, la charge de déplétion associée est

déduite en intégrant chacune des composantes précédentes :

1-Zcir
v, (Vo '
Qe (V) = S —(1——””( BC)) (1V.64)
ZCLr Vdci
1-Z;
v v, ' ci
Qjeim (Vo) = ’“° - 1-(1——’m(VBC)> (1V.65)
CL Vdci

171

© 2013 Tous droits réserveés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Rezki Ouhachi, Lille 1, 2012

Chapitre IV — Développement d 'un modele électrothermique non linéaire de transistor
bipolaire a hétérojonction Si/SiGe:C

Cicior Vaci
Qjci,C(VBc') = /=
1- Zcir

1_Zci,r
1 (1 _ M) ] (IV.66)

QJ'Ci(VBC') = Qjcir(VBc') + Qjcim(VBc’)— Qjci,C(VBc') + AljciCjciO(VBc' - V}T) (1V.67)

Fort Moyen Terme correctif Direct

16 T T T T T
O Modelede simulation

14 b o Modeéle théorique

Modele HICUM
12 Vii AjciCici

10

Cici [fF]

Cicio

1
1
S ——
Zonede

polarisation

1
1
] s s s
-0,8 -0,4 0 0,4 0,8 1,2

Vee [V]

Figure 1V.25 : Dépendance de la capacité de deplétion B-C en fonction de la tension de polarisation en régimes

inverse et direct: comparaison entre la simulation HICUM [IV.26] et le modéle théorique classique [1.63]

Rappelons qu’en régime de fonctionnement normal, la jonction base-collecteur reste

toujours polarisée en inverse (figure IV.25). Il n’est donc pas indispensable d’extraire Ayj;.

Par ailleurs, la tension de punch-through est définie pour de tres fortes polarisations inverses

(Vge' < —1.5V). Or le transistor entre rarement dans cette zone de fonctionnement.

Suite a ces remarques, le modele théorique classique s’avere suffisant pour la

decription de cette capacité de jonction.
IV.4.1.3 Partage de la capacité de déplétion non linéaire B-C

La capacité de jonction intrinseque C;; (V) présente un caractere distribué autour de la

résistance interne Rp;.

Cjci(V) = Cjbci W)+ Cjbcx V) (1V.68)

La contribution de Cjp, (V) est en fait due a une capacité de jonction parasite B-C

située sous I’espaceur. Afin de la minimiser le plus possible, on utilise des espaceurs en forme

de L en diminuant la largeur de la fenétre d’émetteur [IV.16]. Afin de la déterminer, diverses
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méthodes sont proposées dans la litérature ([1V.27], [IV.28], [IV.29], [IV.30]). Cependant la
plupart des calculs associés sont d’autant plus complexes qu’ils nescessitent de connaitre au
préalable d’autres paramétres comme la résistance Rg;, laquelle n’est pas encore connue a ce

stade de ’extraction.

La méthode utilisée dans ce travail est celle proposée par [IV.31]. Elle permet de
déterminer directement les capacitées internes et externes de la jonction B-C a partir du
paramétre Y;, du shéma équivalent en & en hautes fréquences. Dans ces conditions, le schéma

équivalent simplifié des éléments intrinséques est représenté sur la figure 1V.26.

Vee’ C. —— Iz G) Om Vee’

Figure 1V.26 : Schéma équivalent simplifié permettant I’évaluation du partage de la capacité BC le long de la

résistance de base interne
Soit I’expression :

j(D Rbint Cu

Y,, = ;
27 Rpine + Ry + jo(C + Coex

) —Jjo Cpex (1V.69)

Les partie réelles et imaginaires sont de la forme :

K o?
R(Mo) = 1 +1sz2 (IV.70)
-~ am
R (le) = —m - CBCx (|V71)

Pour des conditions de polarisation Vg = OV et Vg = 0.92V, proche du pic de f;
[IV.32]ona:
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-6,6 T T T T T T T
. 3 (le) Vgc=0V Cgex
c{)l—rgo <_ O] = Coex (IV.72) 08T Vge=092V \ ]

La détermination de Cg, est illustrée sur la °
72t o .
figure 1V.27.

74t o :

3 (le)/(,l) [f F]

76 F oo .

-71,8 |

_8 1 1 1 1 1 1 1
0 40 80 120 160 200 240 280 320

o [10° rad/s]
Figure IV.27 : Partie imaginaire de Y;, en fonction
de la fréquence

La capacité périphérique de jonction Cjc, est ensuite déterminée de la maniere

suivante :
Cpex(V) = Cpar_pc + Cicx (V) (IV.73)
Cectotar V) = Cpar_pc + Cigci(V) (1V.74)
Cigci V) = Cici(V) + Ciex (V) (IV.75)

Connaissant la capacité C,q, pc déterminée précédemment, Cjc, (V) et Cjc; (V) sont
respectivement directement déduites de 1V.73 et IV.74 - IV.75. Le facteur de partage X est
ensuite aisément calculé a partir de :

= Gei (V) (IV.76)
Cicx V) + Cic; (V)

1V.4.1.4 Validations

Comme indiqué précédemment pour I’¢laboration du modéle petit signal, 1’extraction
des capacités de jonction nécessite de garder les jonctions base-émetteur et base-collecteur
polarisées en inverse (figure 1V.10) en utilisant les formules (I1V.15), (IV.16) et (IV.17).
Cependant les tensions appliquées ne doivent pas excéder le seuil de claquage. La tension Vg

serafixéeaOV et—0.6 <Vz<08V.
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1V.4.1.4.1 Modéle des capacités de déplétion non linéaires B-E, B-C et C-S

Les parametres des capacités de déplétion ayant été extraits précédemment, les
résultats de simulation suivant permettent de valider le modéle implémenté sur ADS en

régime de fonctionnement non linéaire.

16 T T T T T T 16 T T T T T T
O Mesures
o
ul . . CBC_totaI i ul Mesures |
T —Simulations — Simulations
12 CBEitotaI b 12
o 10 1 T 10t
R o-o0-0-00 o
| r T ‘'S I
Q —
S °
£ 6r b = 6
8 O
I
w
o 4 F \ b 4
© oo0o0o0o0 o o0 o000 njo
2r b 2
0 . . . . . . 0 . . ) . f .
-0,6 -04  -0,2 0 0,2 0,4 0,6 0,8 -06 -04 -0,2 0 0,2 0,4 0,6 0,8
Vee' [V] (a) Vee' [V] (b)

Figure 1V.28 : Confrontation Mesure/simulation des capacités de jonction B-E, B-C et C-S, avant (a) et apres

(b) extraction des capacités parasites

Un excellent accord est obtenu entre les données expérimentales extraites et le modele
de simulation avec un coefficient de corrélation proche de 1 (figure 1V.28). La charge de
déplétion Q;z; (Vpg") est alors déduite a partir de la capacité Cjg;(Vg"). En interpolant les
données expérimentales avec 1’équation (IV.53), on peut en déduire une premiére estimation

du parametre A;j,; (figure 1V.29).

2 T T T 2 T T T
O Mesures O Mesures
16 | Extraction ] 16 | — Extraction i
Ajjei=1 Ajei=2.3
gl,Z 3 b g 12 1 b
2 &
08 | 1 08 1
04 | 1 0,4 1
0 L : ! 0 1 1 )
0 0,2 0,4 0,6 0,8 0 0,2 04 0,6 0,8
Vee' M (a) Vee' [V] (b)

Figure 1V.29 : Premiéres estimations du parametre A;j,; par interpolation de [’équation (IV.53) aux

données expérimentales
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Les figures 1VV.30 montrent une confrontation des parametres S;; intrinseéques simulés

et mesurés jusqu’a 50 GHz pour des tensions —0.6 V < Vg < 0.8V.
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0 T T T T T T T T T

1,05 T T T T T T T T T
L — Simulation S\ —— Simulation
O  Mesure S\ O  Mesure
[$)
-0,1 4
0,95 |
Q <
) B2t -
& gl
0,85
03 .
VEE | °
o
0,75 . . . . . . . . . 04 . . . . \ . . .
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Fréquence [GHz] @) Fréquence [GHz] (b)

Figure 1V.30 : Comparaisons entre les données expérimentales et la simulation sur les parties réelles (a) et

imaginaires (b) des paramétres S;; jusqu’a 50 GHz pour des tensions de polarisation —0.6 V < Vg, < 0.8V

Une trés bonne adéquation est observée entre les données expérimentales et la simulation
permettant de valider jusqu’a 50 GHz le modéle des capacités de jonction élaboré sur ADS.

IV.4.1.4.2 Facteur de partage X

Les courbes de la figure 1V.31 montrent les résultats de simulations avant (a) et apres

(b) I’extraction du facteur de partage X de la capacité de déplétion base-collecteur.

24 T T T T 24 T T T T
O Mesure 1 O Mesure
_________ ‘ — Simulation —— Simulation
20 20 Sogees
3 g
= Vee T —
s 16 1 g 16
g 12 8 12
2 2
500000000000000000000080s oaooaaan000a0!
8 8 0006006000000
[ (
D D
4 . . . . 4 . . .
0 10 20 30 40 50 0 10 20 30 40 50
Fréquence [GHz] (@) Fréquence [GHz] (b)

Figure 1V.31: Comparaisons entre les données expérimentales et la simulation sur la partie imaginaires de Y;,

en fonction de la fréquence jusqu’a 50 GHz avant (a) et aprés (b) extraction du facteur de partage
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On peut remarquer I’influence du coefficient de partage sur la partie imaginaire de Y,
a des fréquences supérieures a 30 GHz pour de fortes tensions de polarisation. Cette

adéquation permet de valider la méthode utilisée pour la détermination de Cjc, (V).

Parametres Jonction B-E Jonction B-C Jonction C-S
Valeyrs Ap_rés_ Valel_Jrs Ap_rés_ Valel_Jrs Ap_rés_
extraites | optimisation | extraites | optimisation | extraites | optimisation

Cjo (fF) 1.8 1.82 3.7 3.9 0.68 0.68

% erreur 1,1 51 0

Zj 0.56 0.5 0.57 0.572 0.5 0.5
% erreur 10,7 0,3 0

Vi (V) 0.85 0.832 0.75 0.77 0.73 0.73

% erreur 7 2 0
Cpar (fF) 6.95 6.8 3 3 2.27 2.3
% erreur 2,1 0 1,3

X 0.88 0.75
% erreur 14.7

Tableau IV.2 : Comparaisons entre les différents paramétres extraits et optimisés sur le modéle de transistor
HBT SiGe

Le tableau IV.2 dresse un récapitulatif des valeurs extraites aprés optimisation pour
I’¢labobaration du mod¢le de capacité de jonction. L’ensemble des paramétres est déterminé

avec une trés bonne précision, mettant en évidence ’efficacité de la procédure d’extraction.
IV.4.2 Les résistances d’accés

Les éléments résistifs d’acces ont déja ét€¢ déterminés précédemment lors de
I’élaboration du modeéle petit signal. Les valeurs de R, Rg, Rpey: restent donc valable pour le
schéma équivalent grand signal a température ambiante T,. Cependant, le modéle intrinseque
grand signal utilise une topologie en . La résistance Ry;,; doit donc étre a nouveau évaluée.
La résistance Ry sera également recalculée afin de s’assurer de la validité de la méthode

utilisée précédemment.
IV.4.2.1 Evaluation de la résistance intrinseque Rpg;,;

Telle qu’elle est décrite dans le modele d’HICUM [1V.26], la résistance intrinséque

Ry, dépend de la polarisation du transistor. Cette variation est due a la modulation de la

© 2013 Tous droits réservés.
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conductivité sur Rp, et a la défocalisation du courant de base [I1V.32]. Son extraction peut
étre évaluée a partir de mesures statiques [I1V.33], de structures de test [IV.16] ou alors de

parametres S;; [IV.32] en utilisant les parametres petits signaux du transistor en mode direct.

La méthode utilisée ici est celle du demi-cercle [IV.32]. La résistance de base est

extraite a partir du parametre hj, pour une tension fixée Vg =0V et 0.85<Vzz <1V,

1
Beoo— 1 V.77
1 Y11t V12 ( )

Rptorar €St €nsuite déterminée a partir du tracé de hj, dans le plan complexe (figure

1V.32).
0 T T T T
-200 | \ Vec=0V 1
-400 Retota Vge=09V
-600 | _
= -800 | 0:30\ FreqT 1
= %o
*5-1000 | %o i
< °o
2 -1200 | oo o -
-1400 | _
-1600 | _
-1800 | o _
-2000 : . : '
0 300 600 900 1200 1500
R(hu")[Q]
Figure 1V.32 : Détermination de Rp;pra
s In(1+n) Qjei+Qr + Fy
Rptotar = lim(hi;) = Rpy +R; - . (IV.78)
0= Qjei + O
Avec :

_ Ry Iggi
v n= Fgeo ) Vr

v R =Rui— %
I bio Q0+Qjei+Qjci+Qf

V' Qo =0 (1 + FDQRO)

Cette étude est répétée pour 0.85< Vgz< 1V afin d’obtenir la variation de la résistance
totale avec la polarisation et d’optimiser les paramétres Fporo » Rpio » Fgeo (Rpx @yant déja été

extraite précédemment).
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Nous considérerons cependant cette 8FT T T T T T T T A
résistance constante du fait de ses faibles 44 - 7]
variations avec la polarisation [IV.15] 42 - 7]
(figure 1V.33). = W 7

& 38 -
36 -
34 - -
32 =
ol 111111

10 15 20 25 30 35 40 45 50
Ic [MA]

Figure 1V.33 : Variation de la résistance de base Ry
en fonction de la polarisation [I1V.15]

IV.4.2.2 Evaluation de la résistance d’émetteur Rg

La méthode proposée utilise les mesures statiques et repose sur [1V.32], [IV.15]. 1l

s’agit d’étudier I’'impact de la résistance d’émetteur sur la transconductance g,.

dl,
= IV.79
Im dVBE ( )
Vgei =Vgr — Rp - 1p — Rg(Ic + Ip) (1V.80)

Pour Vg = QV et des tensions Vg au dessous
du pic de f; le courant de transfert est supposé égal

au courant collecteur [I1V.15].

Cuo - (e () - 1) (IV.81)
QP,T

Ic =

E

Figure V.34 : Extraction de la résistance
collecteur R,

La constante C,, est définie comme étant le produit du courant de saturation I par

Qpo, Charge associée aux trous dans le transistor a polarisation nulle.
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Avec (1V.80) dans (1V.81) on retrouve :

1
In(lc) =InCyp— InQpr+ V_T(VBE — Rg "Iy — Rg (¢ + IB)) (1V.82)
En posant :
I
v By = I—C
B
Ve  Ic (Rg Rg
() = InCo = InQpy + = E( 22 + Rg + 7F) (1V.83)
c 10 Qpr v, v\ B, Bt g

En négligeant les rapports ';—E et ’;—B (pour de forts gains en courant) et en dérivant par
0 0
rapport a Vg :

dIn(l dInC dl 1 1 dl
n(lc)  dnCy, _ @InQpr +—— ——C° Ry (1Vv.84)

dVge  dVgg dVgg Ve Vi dVpg

v' Cy, est une constante. Sa dérivée par rapport a Vg est donc nulle.
v Qjci =0 (car Vge = 0V).
V' Qje; Varie faiblement.

On trouve finalement ;

dinlle) _ 1 R V.85
o 7 n o Re) (1V.85)
Ry est donc extraite a partir de la pente de la caractéristique ‘ilr"/& en fonction de g,,
BE

pour des tensions de 0,7 <Vgzp <1V (figure 1V.35).

50 T T T T

O  Mesure
— Extraction

L) 40
>
8 30
g
o
— 20
=]
s
©

10

0 le—=o \ \ \ \

0 0,02 0,04 0,06 0,08 0,1
Om [S]

Figure IV.35 : Détermination de la résistance d’émetteur Ry a partir des mesures statiques
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IV.4.2.3 Evaluation de la résistance collecteur R

La résistance R, a été calculée précédemment pour le modéle petit signal. Sa valeur

sera optimisée a partir de la pente de la caractéristique de sortie I-(V¢g).
IV.4.3 Modélisation en direct en régime de faible injection

En polarisation normale (Vg > 0), et en régime de faible injection, les résistances
internes deviennent négligeables et les capacités de diffusion deviennent prédominantes
devant les capacités de déplétion. Les tensions externes (Vgg, Vcg) sont alors assimilées aux

tensions interne (Vgg',\Ver')-

Figure 1V.36 : Schéma équivalent grand signal du modele HICUM/LevelO en régime de faible injection

Ce régime permet alors un de-embedding des résistances d’accés ainsi que des
capacités de jonction. En régime de faible injection, il est également possible de s’affranchir
des effets thermiques, ce qui permet d’accéder aux parametres intrinseques du transistor a

température ambiante T, (figure 1V.36).
IV.4.3.1 Courant collecteur I, en régime de faible injection

En régime de faible injection, telle que ’illustre la figure IV.36, le courant collecteur
est directement confondu avec le courant de transfert 1. Ce dernier peut étre modélisé via la
formulation de I’intégrale de contrdle de charge généralisée [IV.34] en fonction des potentiels
internes de jonctions Vgg', V', 11 est alors possible de prendre en compte I’ensemble des

régimes de fonctionnement du transistor en une seule expression :
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b (Vs Vo) = =20 exp(VB_E,>‘ exp (VCE,M
T\YBE»VBC Qp,T(VBE,' VBC,) VT VT (|V86)

Cette expression établit une corrélation entre les comportements statique et dynamique

via I’expression des charges totales de trous Q,r (Vzg', V') definie par :
Qpr (Ve Vee) = Qpo + Rjgi Qjei (Vee") + hici Qici (Vee') + Qrr(Vae) + Qrr(Vpe') (1V.87)

v Qpo - la charge associee aux trous dans le transistor a polarisation nulle.

v Qjgi, Qjci - les charges de déplétion dans la zone intrinseque associée
respectivement aux jonctions base-émetteur et base-collecteur. Ces deux termes
représentent les variations des zones de charge d’espace ainsi que la largeur de la
base neutre et correspondent aux effets Early inverse et direct.

V' hjg; et hjc; sont des facteurs de pondération permettant de prendre en compte les
effets du germanium et du rétrécissement de la bande interdite A z; [1V.15]. Pour
des raisons de simplifications, ces parametres seront considérés constants.

Enfin, les deux termes Qfr(Vzg') et Q.. (Vpc') sont les composantes associées aux

charges de diffusion des porteurs minoritaires en polarisations directe et inverse et sont liees

au temps de transit total 7 dans la structure.

En polarisation normale et en régime de faible injection, I’expression 1V.63 peut étre

reformulée de la maniére suivante :

C1o [ <VBE’> (VCE, )]
Ir(Vgg', Vpe') = : — lexp|—==) — ex (1V.88)
TRTBE 2 BC Qpo + hjgi Qjei (Ve + hjci Qjci (V) P Vr P Vr
Soit a Vg nul :
Cio [ (VBE)]
I:(Vgr', Ve =1, = exp | — V.89
rVes', Voc) = le Qpo + hjgi Qjgi P Vr ( )
On en déduit donc :
Vee'
co |20 (3
Qjri(Vpg') = LU Ve JI_ Qo (1V.90)

hjgi I¢ hjgi

En posant :
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[eXp (ng )] (IV.91)

1 =
CN IC

Le tracé de la caractéristique Q;z;(Vzg') = f(Icy) va nous permettre de déduire les

C10 QpO

rapports —2 et

P Les figures V.36 montrent les résultats obtenus ainsi qu’une validation
JEi JEi
du modele de simulation sur le courant collecteur normalisé Iy ~*.

Une tres bonne adéquation est observée entre les mesures et le modele de simulation
dans la gamme d’extraction considerée 0.4 < Vz; < 0.8V en régime de faible injection. La
décroissance du courant collecteur normalisé a fort V est due a la résistance série R, qui n’a

pas encore été prise en compte dans nos données de simulation.

215 T T T T T T 6E+01 [ T T T T :
o Mesure o Mesure E
3
. | Extraction | m?% Extraction
16400 | O
5 15| 1z
2 =,
= -
O‘Ui _3 3E-02 E
l -
5E-04 | g
05 4 3
0 , , , , , , , 1E-05
20 25 30 35 40 45 50 55 60 1,2
len [FAT] @) (b)

Figure 1V.37 : Extraction des paramétres a faible injection du courant de transfert & V=0V (a) et validation

sur le courant collecteur normalisé (b)
IV.4.3.2 Courant de base Iz en régime de faible injection
IV.4.3.2.1 Jonction base-emetteur

L’extraction des paramétres de la jonction base-émetteur est effectuée a Vg =0V
afin de maintenir la jonction base-collecteur bloquée et assimiler le courant de base total
mesuré au courant de jonction base-émetteur.

Comme nous I’avons décrit dans le chapitre précédent, ce courant est la somme de
deux contributions. Il s’agit du courant de recombinaisons dues aux défauts présents dans la
zone de charge d’espace émetteur-base Iggirec(Vpr) qui vient s’ajouter aux courants de

diffusions Ipgipirr (Vpe)
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Iggitotat(Vee) = Igirec (VaE) + Ieipisr (VE) (1IV.92)
Ve
Iggirec(Vpg) = Irprs *exp | o—— (IvV.93)
Mgg; - Vr
Ve
Igipisr (Vee) = Ipgis - exp | ———— (1V.94)
Mpg; - Vr

Mgpg; €t Mpgg;, sont les coefficients de non-idéalité des diodes modélisant

respectivement les courants de recombinaison et de diffusion.
L’expression (IV.92) décrit la variation du courant I5(Vgg) total. En mettant (1V.94)

en échelle logarithmique on obtient :

in (1agioigy Ve)) = nClsss) + 325 (1V.95)
En extrapolant les  données -5 . . . .
expérimentales avec le tracé de 1’équation 0 Mesures
(IV.95) dans la zone de polarisations — Extraction
0.8 < Vg < 0.9V, on peut en déduire les 2 o |
parametres Izg;s et Mg, (figure 1V.38). ‘::T
o
15 F 1
20 - . . .
0,8 0,82 0,84 0,86 0,88 0,9

Vee [V]
Figure 1V.38 : Extraction des parametres du courant de
diffusion Ipgp;rr(Vzg) mesures statiques

En posant :
Iggi V 1 1
BElt;)/tal T (ﬂ( _ )) (1Vv.96)
exp ( BE ) Ve \Mgg;  Mggy
Mgg; - Vr
Igg; V 1 1
BElt;)/tal — Ipgis = Inprs - €xp (ﬂ( _ )) (IvV.97)
exp ( BE ) Ve \Mgg;  Mggy
Mgg; - Vr

Igy normalisé

Et en mettant (IV.97) en échelle logarithmique on obtient :
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I itota = E ‘7 El
BEitotal — IBEIS ln(lR IS) | (MREI MB )

Cette normalisation du courant de base par rapport a exp (MVLEV) permet de mettre

BEI'VT
en évidence les écarts entre les données expérimentales et le modéle d’extraction. En
extrapolant les données expérimentales au second terme de I’équation (IV.98) dans la zone de
polarisation : 0.6 < Vzr < 0.8V et connaissant Izg;s €t Mgg, On en déduit les parametres

Irgis €t Mgg; (figure 1V.39).

-42

44

Ln (Ien)

-46 |

-48

O Mesures

Extraction

Ln (Ien)

-42

44+

46 F

-48

O Mesures

— Extraction

0,6 0,65 0,7 0,75 0,8 0 5 10 15 20 25 30
Vae VI (a) exp[(Vee/Vro).(L/Mger-1/Mgg1)]. 10 (b)

Figure 1V.39 : Extraction des paramétres du courant de recombinaison a faible injection a partir du courant de

base normalisé Iy
1VV.4.3.2.2 Jonction base-collecteur

En régime de fonctionnement normal, la jonction base-collecteur est polarisée en
inverse (fortes tensions V.g). Cependant, pour une faible tension V. fixée, la diode de la

jonction base-collecteur devient passante lorsque on augmente V.

On fait ainsi apparaitre un courant de jonction base-collecteur Izcitorar(Vsc) Qui vient

s’ajouter au courant Iggirora (Veg) (figure 1V.40).
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100 E T T T T
. 0< V<07V Ve
< 10
e’ s
= ]
2 N
o i
S E
o b
O -

0,1 3

001 . . . .

0,7 0,74 0,78 0,82 0,86 0,8

Vee [V]

Figure 1V.40 : Mise en évidence du courant de jonction base-collecteur en fonction de Vy pour une tension

collecteur V. fixée : V.;*: blocage de la diode BC, V ;™ : entrée en conduction de la diode BC

Ce courant de jonction B-C est egalement la résultante de courants de diffusion et de

recombinaison et a pour expression :

Igcitotat (Vee) = Ipcirec(Vee) + Ipcipirr (Vac) (1V.99)
Avec :
Ve
Icirec (V) = Ircis “exp | m— (1V.100)
MRCI VT
Ve
Iscipisf (Vse) = Ipcis ~exp |\ o— (1v.101)
MBCI VT

Afin d’accéder a cette diode de jonction et d’en extraire les parametres Izcys,
Mgcry Igcrs, Mgcp, la méthode utilisée consiste a mesurer le courant total I;;,.4; (V) pour des

faibles tensions de polarisation V. de maniéere a ce que la diode B-C entre en conduction.
Le courant de base total aura donc pour expression :

Ipitotat(V) = Ipgitorar(Vee) + Incitorat (Vac) (1v.102)

Les parameétres de la diode de jonction E-B étant extraits précédemment, on peut en

déduire :

Incitotat (Vec) = Ipitotar(V) — Iggitotas (Vae) (1V.103)
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10 T T T T

Ircis» Mger » Igcis, Mpep sont alors optimisés
sur la caractéristique Igcirorar(Vsr) €xtraite

pour différents Vi (figure 1V.41).

Courantlgc [MmA]

0,001 ¢

0< V<02V

0,0001
0,7

0,74 0,76 0,78
Vee [V]

Figure 1V.41 : Extraction des paramétres de la diode
de jonction B-C

0,72 08

La figure 1V.42 montre une comparaison avant et apres 1’extraction des paramétres de

la diode B-C sur la mesure du courant de base total.
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Figure IV.42: Mise en évidence de l'impact de la diode de jonction B-C sur le courant de base total avant (a) et

1VV.4.3.3 Validations

aprés extraction (b) des paramétres

Les étapes décrites précédemment ont permis 1’extraction des différents paramétres a

faible injection des courants collecteur et base. Les parametres extraits sont maintenant

implémentés dans le modéle de simulation afin de confronter avec les mesures des différents

courants I, I ainsi que le gain en courant /.

188

© 2013 Tous droits réservés.

http://doc.univ-lille1.fr



Thése de Rezki Ouhachi, Lille 1, 2012
Chapitre IV — Développement d’'un modéle électrothermique non linéaire de transistor

bipolaire a hétérojonction Si/SiGe:C
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Vee' [V] (@) Vee' [V] (b)

Figure IV.43 : Comparaison entre les données expérimentales et la simulation sur le courant collecteur

normalisé Iy (a) ainsi que le courant de base normalisé Iy (b) a Vz. = OV.

Une trés bonne adéquation est observée dans la zone considérée en faible injection. En

effet la figure 1VV.43 met en évidence la précision du modele sur les courants normalisés par

rapport a exp (%) et une tres faible erreur est observée entre les résultats du modéle élaboré
T

et les données expérimentales.

1E+02 T
—— Simulation
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Figure 1V.44 : Validation des résultats de simulation par rapport aux mesures en régime de faible injection sur

les courants I, Iy ainsi que le gain 8 en régime de faible injection
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Les résultats obtenus permettent ainsi de reproduire avec précision les courants de

collecteur et de base ainsi que le gain en courant f en régime de faible injection (figure
1V.44).

IV.4.3.4 Temps de transit 75 en régime de faible injection

Le temps de transit est calculé a partir de I’expression (1.41) définie dans le premier
chapitre. On en déduit :

(1V.104)

kT
Tr (I, Vge) = — (Rex + Rg) * Cgc (Vige) — E (Z C)

Avec :

2nfr(Ic, Vie)

V' Y C = Ce(Vae) + Coe(Vge) + Coar

Cpar represente les capacités parasites telles que les capacités d’oxyde ou les capacités

dues aux interconnexions metalliques.

Comme défini précédemment, 7, est la résultante de plusieurs contributions qui sont :
T, le temps de transit des électrons depuis I’émetteur jusqu’au collecteur, Tz la contribution
de I’émetteur, Tz €t T respectivement les contributions associées aux zones de charge
d’espace base-émetteur et base-collecteur, 7, est le temps de transit dans la base et 7, la

contribution du collecteur a forte densité de courant.

Tf = Tee = Tgy + Tpg + Tp + Tpc + Tpc (IVv.105)

Tel qu’il est décrit dans le modéle d’HICUM [1V.26], le temps de transit peut étre

décomposé en deux termes distincts :

(e, Vec) =  Tr0 (Vee) + Ate(lc,Ver) (1V.106)

~—— .
faible injection augumentation a
forte injection

Le premier terme représente le temps de transit en régime de faible injection qui ne
dépend essentiellement que de la tension base-collecteur appliquée. Le second terme traduit
I’augmentation du temps de transit en forte et moyenne injections. A forte densité de courant,

le temps de transit dépend de la tension collecteur-émetteur et du courant collecteur 1.
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Il est caractérisé par un courant 350 ——rrrrr——rrrrm
- N Vec=0V
critique I, correspondant a la chute de la s0 b °C o°°Q’>o 1
o
7 . o o
fréquence de coupure f; (figure 1V.45). 2o | c o |5|o .
T 8 ° 2] o B
I 200 ¢ £ o £ Z
19 2 g '©
2 S =
“ 150 | s ° Sl o8 -
° =
100 o i
o
L o 4
50 . o
00°
0 . .
0,01 0,1 1 10 100

lc[mA]

Figure IV.45: Représentation des différents régimes
d’injection sur la caractéristiques de fr(I;) @ Vge = OV

1VV.4.3.4.1 Modélisation

En régime de faible injection, le temps de transit se résume aux contributions dans
I’émetteur neutre T, dans la base neutre 7z, et la zone de transition base-collecteur 7. I
ne dépend que de la tension Vg appliquée. Il est décrit dans le modéle d’HICUM par

I’expression suivante :

1
Tro(Vee) = To + Aton - [C(Vpe) — 1] + Tpyy, - (WBC) - 1) (1V.107)

Le premier terme t, représente le temps de transit en faible injection a Vg =0V, le
second terme Aty prend en compte I’effet Early et le temps de transit a travers la zone de
charge d’espace base-collecteur et 15, modélise la saturation de la vitesse des porteurs au
niveau de la zone de transition base-collecteur.

.. N ZCi
Dans [I’équation IV.107: C (Vgc)) = % = (1 - “:ﬂ) représente la capacité
ici DCI

interne base-collecteur normalisée.

La fréquence de transition f; est mesurée en fonction de Vg pour une tension Vg,

, . .. ST 1 .
donnée. Une extrapolatlon linéaire sur la caracteristique (—) mesurée va permettre

2nfr \Ic

d’extraire le temps de transit en régime de faible injection 7, .

Lorsque I, = oo, I’équation (1V.104) devient :
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1
————=T70(Vgc) + (Rex + Rg) - Cge(Vge) 1Vv.108
anT(VBC) fO( BC) cX E BC\VBC ( )
Les paramétres R.y, Rp et . . . .
C t té dét ., 16 O Mesure V20V
BC ayan été éterminés Etraction BC =
précédemment, on en déduit 74y (Vpc) .
\ . ) L8 Pario a
a partir de I'ordonné a I’origine ;o,s
(figure 1V.46). De plus lorsque ®
N
VBC=OV,0nan0=T0. S
0,4
T+ (Rex+ Re) x Cac
0,2 : : : :
0 200 400 600 800 1000
11 [A1]

Figure 1V.46: Détermination de t, a partir de la
caractéristique fr (Vge, Ic) aVgec =0V

Aty et Tgy,, sont ensuite déterminés a partir de 1’équation 1V.107 pour deux points de
mesure 7roq (Vac1) €t Tro2(Vpez) @ partir de la résolution d’un systéme de deux équations a

deux inconnues.

N C(Vsc1) - C(Vpea) <Tf02(V362) — % _ Zro1(Veer) — TO) (1V.109)
BVL C(VBCZ) - C(VB(;1) C(VBCZ) -1 C(VBCI) -1
Tro1(Vee1) —To  Tave (1V.110)

ATpy =
O™ CWse) =1  C(Vger)

Les valeurs obtenues sont alors optimisées en interpolant I’équation 1V.107 aux

données expérimentales (figure 1VV.47.a). La précision d’extraction est ensuite validée sur la

caractéristique de = (i) en régime de faible injection (figure 1V.47.b).
2nfr \Ic
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0145 T T T T T T T T T
o A
Mesure 16 | o o -0.4V<Vp<0.6V A
04 | — Extraction
7y
&
IF ~
& [
o Y
8 R
N
— 04 | OVbc=0.6V
aVbc=0.4V
o Mesures oVbc=0.2V
— Extraction xVhc=-0.4V
0.2 1 1 CI) 1 1 02 1 1 1 L
-0,6 -0,4 -0,2  -1E-15 0,2 0,4 0,6 0 200 400 600 800 1000
Vec[V] @) 1 [A1] (b)

Figure IV.47 : Détermination des paramétres Az, et tgy, partir de la caracteristique s, (Vpc) et fr(Vgc) @

Vge # OV

1VV.4.3.4.2 Validation

La figure 1V.48 fait état d’une premicre confrontation entre les données
expérimentales et la simulation sur le parametre f; en fonction du courant I pour différentes

tensions Vg

350 T T TTTITIT T T T TTTT0 T T T TTIIT
300 F Zone de validation _
o Mesures
250 F __ simulations ]
¥
& 200 f 1
‘T_' XVbc=-0.4V
150 F ©Vbc=0.2V i
AVbc=0.4V
L o ]
100 ' ovbc=06V
50 b
0
0,01 0,1 1 10 100

I.[mAT]

Figure 1V.48 : Premiéres confrontations simulations/mesures sur la caractéristique f; (Vgc) & Vge # OV

Ces premiers résultats de simulation montrent une excellente concordance avec les
mesures, validant ainsi la procédure d’extraction en régime de faible injection. Notons

cependant que tous les paramétres n’ont pas encore été extraits. En effet, les charges de
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diffusion n’ont pas encore été prises en compte dans la formulation du courant de transfert.

Ceci explique les écarts observés a plus fort V.
1V.4.3.5 Couplage entre comportements statique et dynamique

Dans la partie précédente, les principaux parametres du courant de transfert I ont été
extrait a V. = OV sans tenir compte des charges de diffusion des porteurs minoritaires. Ces
derniers sont associés aux temps de transit direct 7 et inverse 7z et interviennent dans la

formulation du courant de transfert. Elles ont pour expressions respectives :

Ip Ir
Qrr = f o di (IV.111) QOrr = f te di (IV.112)
0 0

I et I étant les courants direct et inverse ayant pour expressions :

C10 [ <VBE,>] C10 VBC’
I = =20 | oup [ ZBE- (IV.113) I = =20 | oxn [ 225 (IV.114)
F Qp,T P VT R Qp,T P VT

Notons qu’en régime de fonctionnement normal (Vg > 0V et Vg < 0) et pour les
applications hautes fréquences, I’effet des porteurs minoritaires injectés dans le collecteur
peut étre consideré comme etant négligeable. Cette simplification permet de ne pas prendre en
compte le terme Qy et de ne considérer que Qp dans I’expression finale du courant de
transfert. Par ailleurs, en régime de faible injection et donc a faible densité de courant, la
charge de diffusion des porteurs minoritaire Qr peut étre réduite au produit : Tpg - If.
L’expression des charges totales de trous @, dans notre dispositif sera donc exprimée de la

maniére suivante :

Qpr = Qpo + hjgi Qjgi + hjci Qjci + Tro " Ir (IV.115)

En normalisant I’expression du courant de transfert par rapport & Q,o, On obtient :

Cio
Vge' V'
Ir =1z — I = e Cro op— [exp <$> — exp( ;C )] (Iv.116)
1+ hjg G+ hjci o+ > Ir r r

QpO QpO QpO
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On fait ainsi apparaitre un terme de couplage entre les comportements statique et

TFo

dynamique via le rapport : . Les travaux de [IV.15] mettent en évidence I’impact de ce

po

parametre sur le début de la chute du gain en courant en régime de forte injection.

IV.4.35.1 Résolution du couplage statiqgue-dynamique: extraction du

parametre hjg;

En normalisant I’expression du courant de transfert par rapport a hjg; et a Vg = OV on

obtient :
Cio ,
- hjgi [exp <VBE >] (IV.117)
T QpO + Q 4 Tro ] VT
hjg JEET hjgg F
Les rapports }fi et fﬂ ainsi que Ty, ayant été extraits precédemment, le parametre
JEi JEi

hjg; est alors optimisé au moyen de la courbe représentant I’inverse du gain en fonction du

courant I;.
La zone d’optimisation est définie sur la 0,005 —— T
. . 0  Mesures : o
portion de courbe correspondant a Simulation |
) . : : 0,004 | I ° -
I’augmentation du gain (figure 1V.49) Ve = 0V |
|
[IV.15]. | ©
0,003 | | 1
§ I o
Zone d'extraction :
o
0,002 | de hie ! -
|
|
|
|

0,001 |

0,01 0,1 10 100

1
lc[mA]
Figure 1V.49 : Extraction du parametre h;g;

1VV.4.3.5.2 VValidations

Soit I’expression des charges :

1 Vge'
Qpr = Qpo + hjgi Qjei + hjci Qjei + 77— <TF0 “Cio [exp (ﬂﬂ) (IV.118)
Qp,T VT
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Il s’agit d’une équation du second ordre dont on ne gardera que la solution positive

avant implémentation dans notre modéle de simulation.
En posant :

v Qj =Qpo + hjgi Qi + hjci Qjci

vV Qn = (TFO “Cio [exp (Vs_f)])

On obtient :

Qpr>—Qj Qpr —Qm =0 (IV.119)
Soit :

. N2
Qpr = % n (%) +0,, (IV.120)

En normalisant I’expression du courant de transfert par rapport a hg; :

Cio” Vg’ Vic'
In=In — I, = _ _ IvV.121
r =1 R O [exp( v, exp v ( )

AVec :

v Q; =?;=on + Qjgi + hjci Qjci

vV o Qm = n Tro * C10” [exp (VBEI)]

hjEi Vr
v ohil =2
hjEgi
‘/ Q * — QpO
0
P hjgi
*x Cio
v G =
JEiU

Les figures 1V.50 montrent les résultats de simulation comparés aux données

expérimentales en régime de faible injection dans la zone intrinséque du transistor.
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:
1
1
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0,7 0,8 0,9 1 11

Vee [V] (b)

Figure 1V.50: Confrontation mesures/simulations en régime statique sur les caractéristiques I.(V.g) (a) et
Ig(Vgg) (b) @ Ve # OV

Les comparaisons en régime statique montrent une trés bonne adéquation des données
de simulations avec les valeurs expérimentales dans la zone de validation considérée (0.7 <
Ve < 0.8V). En termes de performances fréquentielles, la figure V.51 expose les résultats

finalement obtenus avant et aprés quantification du couplage statique-dynamique.

350 T T T TTTTIT T T T TTTHT T T T TTTIT T T T TTTIT 350 T T T TTTTIT T LELBLELELALLI] T T IIIIII| T T T TTTIT
7

%

Zonede validation Zonede validation

300 | . 300 f i
(Sanscouplage) A (aveccouplage) x
X
250 | o Mesures A g 250 I o Mesures 3 ]
—_ — Simulations - — Simulations
N < N <
5 200 t 1 & 200} .
= XVbc=-0.4V = XVhc=-0.4V
150 | oVbe=0.2V © | 150 | ©Vbc=0.2V ¢ |
AVbc=0.4V AVhc=0.4V

100 [ oVvbc=06V T 100 1 ovpbc=06V

50

0.01 0.1 1 10 100 0.01 0.1 1 10 100
lc[mA] @) lc[mA] (b)

Figure IV.51: Confrontation mesures/simulations sur la caractéristique de f;(I.) pour différentes valeurs Vg

avant (a) et aprés (b) résolution du couplage statique-dynamique

La prise en compte des charges de diffusion (figure IV.15.b) permet d’améliorer notre

modele de simulation. Le paramétre A;;,; est alors optimisé dans la zone de validation
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considérée et une excellente concordance est observée, mettant en évidence la précision du

modele. Enfin, les comparaisons sur les parties réelles et imaginaires en parametres S;;

permettent de veérifier la concordance du modele avec les mesures pour les gammes de

polarisation 0.6 <V, <1V et 0.7 <Vgg <0.85V (figureIV.52).

O Mesure

— Simulation
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O Mesure
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— Simulation

oS0
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Figure 1V.52 : Comparaisons entre les données expérimentales et la simulation sur les parties réelles

(a) et imaginaires (b) des parametres S jusqu’a 50 GHz pour des tensions de polarisation 0.6 < Vyp < 1V et
0.7 < Vg <085V

A ce stade de son élaboration, le modele est opérationnel pour un fonctionnement en

classe B ou AB proche de la classe B en régime grand signal. Nous avons donc effectué une

simulation non linéaire du type Harmonic Balance afin de Vérifier la convergence du modeéle.

Les résultats ont par la suite été comparés aux données expérimentales issues du NVNA dans

les mémes conditions de polarisation (Vzz = 0.8 V,V.z = 1 V). A titre indicatif, la fréquence

du fondamental a été fixée a 10 GHz pour une charge en sortie fixe de 50 ohms. Les résultats

et confrontations entre mesures et simulations seront exposés tant dans les domaines temporel

que fréquentiel.
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La configuration du modele implémenté pour une simulation en régime non linéaire

est représentée sur la figure 1V.53.
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< fr / fuax =320/300GHz 1 10 fr / fuax =320/300GHz
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Vee=1V Vee =1V
.30 Y . . . . . . 0 100 . . . .
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Figure 1V.54 : Confrontations mesure / simulation en régime grand signal dans le domaine fréquentiel

Les comparaisons mesures/modéle en fonction de la puissance absorbée en entrée du
transistor (figure 1V.54.a) i.e le gain en puissance, la puissance absorbée en sortie par la
charge et le rendement indiquent un comportement quasi identique sur I’ensemble des
parametres. En effet, les écarts maxima relevés demeurent inférieurs a 0.1 dB. En ce qui
concerne le rendement en puissance ajoutée, les écarts sont inférieurs a 1 % pour des niveaux
évoluant jusqu'a 5 dB de compression. Le modeéle développé prédit alors parfaitement le
comportement du dispositif jusqu’a des puissances de sortie inférieures a - 50dBm (1V.54.b).

Un parfait accord est observé avec un écart maximum mesure/modele de 0.3 dB

jusqu’a 4f, a fort niveau de compression. Sur les figure V.55 sont exposées des
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comparaisons mesures/modele relatives aux différents signaux d’entrée (Vy, I;y) €t de sortie

(Vour, loyr) dans le domaine temporel.

1,2 T T T

fr / fmax =320/300 GHz
Wx L=0.11x4.9 pm?

Z,=50 Ohms
fo=10 GHz
Vege =08V
)
o
2
z
>
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Time [psec] @)
1,5 T T T 0,018
13 0,014
=z
o 11 0,01 ¢
2
=
3
> 09 0,006

0,002

0 50 100 150 200
Time [psec] (c) Time [psec] d)

Figure 1V.55 : Confrontations mesures/simulation en régime grand signal dans le domaine temporel jusqu’a 5

dB de compression

Ces résultats démontrent que le modele prédit avec exactitude le comportement du
composant en régime grand signal dans un environnement adapté 50 ohms, validant ainsi le

modeéle extrait en régime de faible injection dans le domaine temporel.

Le tableau suivant permet d’évaluer I’incertitude de la méthode d’extraction proposée.
Une comparaison des différentes courbes de simulations aux données expérimentales
associées permet d’optimiser les valeurs extraites. On calcule ainsi le taux de variation entre

I’extraction directe et I’optimisation sur la détermination des différents paramétres.
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Param | craites | APesont [ oo | Param | SETE | Apresopt |
Résistances Courant de transfert I
Rgint (Q) 35 0 Cio (AC) | 65x10732 | 6.5x 10732 0
Rz, (Q) 14.5 0 Quo (C) 11x107% | 11 x 10716 0
R (Q) 6 6.5 7,7 g 0.38
R (Q) 21 hici 0.0011
Courant de jonction BE Ajjei 2.3 1.8
Ippis (A) | 5.1x 10715 | 5.1x1071° 0 Courant de jonction BC
Mg, 1.8 1.8 0 Igcis (A) 1.18x1072° | 1.18x 10720 0
Iggis (A) | 85%x10721 [ 85x 10721 0 Mpgc, 1 1 0
Mgg; 0.999 0.999 0 Ircis (A) 7 x 10718 7 x10718 0
Temps de transit 75 Mg 1.19 1.19 0
7o (S) 2.1x10713 2x10713 5
Atoy (5) | 1.5x10713 | 1.2 x 10713
ey, 8) | 1.4x10713 | 4.2x10"14 70

Tableau IV.3 : Comparaisons entre les différents paramétres extraits et optimisés en régime de faible injection

L’ensemble des paramétres est extrait avec une trés bonne précision par rapport aux
simulations. L’erreur de 70% sur I’extraction de tg,;, provient de sa forte corrélation avec les
autres variables du modele. 11 est donc trés délicat de 1’évaluer avec une précision
satisfaisante. Apres avoir extrait h;,; a Vg = OV, hj¢; est déduit directement de h;; " optimisé
a partir du réseau I.(V.g) en régime de faible injection. Pour la résistance de collecteur R,
les methodes proposées dans la littérature reposent généralement sur des approches
analytiques relativement longues et imprécises. Dans cette partie, cette résistance a donc été

déterminée directement a partir de la pente du réseau I.(V.g).
IV.4.4 Modélisation en régime de forte injection

Dans ce mode de fonctionnement, les phénoménes physiques tels que la vitesse des
porteurs ainsi que le champ électrique dans la ZCE base-collecteur dépendent du courant. En
effet, ’augmentation de ce dernier tend a annuler le champ électrique dans la zone de charge
d’espace base-collecteur jusqu’a ce qu’elle devienne électriquement neutre (effet Kirk) et

favorisant ainsi I’augmentation du temps de transit. Notons aussi que, dans ces conditions, le

© 2013 Tous droits réservés.
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courant collecteur ne se caractérise plus par une composante verticale seule suivant
I’approximation en régime de forte injection, mais il se propage également latéralement
(phénomene de défocalisation 2D). La précision du modéle grand signal devient alors

fondamentale pour simuler la caractéristique de transfert de puissance.

Dans le modele HICUM ces phénoménes sont pris en compte via le courant critique
Icx et la charge de diffusion du collecteur qui reposent sur un modéle a deux dimensions.
Néanmoins ’extraction de ces variables est d’autant plus délicate que celle-ci intervient dans
une zone ou l’autoéchauffement n’est plus négligeable. Par ailleurs, les éléments du schéma
équivalent déterminés précédemment (tels que les résistances internes) sont fortement corrélés

a ces paramétres. Il est donc impératif que leurs extractions soient les plus précises possibles.
IV.4.4.1 Courant critique I.x

Le début du régime de fortes injections est modelisé par le courant critique I-x

dépendant du champ électrique par I’intermédiaire du parametre x a partir de la formule
suivante [IV.35], [IV.26] :

(IV.122)

Veers 1 [ x+Vx? +1073
log = =L 1+
2

AVec :

_ Veerr = Vum (IV.123)
Vpr

Veei — Vi
Veerr = Vr» [ln <1 + exp (w— 1)) + 1] (Iv.124)
T

Et:

Veerr - tension effective collecteur-émetteur.
R0 : resistance interne du collecteur qui permet de prendre en compte la
variation de la ZCE B-C lorsque le champ électrique diminue.

v" Vyu : tension critique modélisant le début de I’effet Kirk.

v' Vpr @ tension de punch through pour laquelle la ZCE base-collecteur
s’étend jusqu’a la couche enterrée.

v' V.gs : tension de saturation collecteur-émetteur.
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1V.4.4.2 Temps de transit Az

Comme nous I’avons décrit plus haut, au-dela du courant critique Ik, le temps de
transit dans la base commence a augmenter fortement, et un temps de transit dans le collecteur
apparait. Ces deux composantes sont couplées par la concentration en électrons au niveau de

la jonction base-collecteur [1VV.26]. On peut écrire :

2l

Irg \[i% + Apnc

Ou w est la largeur normalisée d’injection dans le collecteur lorsque I < Ick

(IV.125)

ATfh = THcs 'W2 11+

exprimée par [IV.36] :

i++i%?+Ayc
W=V TILHC (1V.126)
v i = 1 Ick
ITF
V' Tycs et A g sont des paramétres ajustables.
Le temps de transit dans I’émetteur est exprimé par :
ITF 9<E
ATgpo = Tefo (_) (Iv.127)
Iek

V' Tgso : temps de transit dans I’émetteur a bas courant.

V' g.g st un paramétre du modeéle.

L’augmentation du temps de transit A7, est alors la somme des contributions
Atgso dans Pémetteur et Ate, dans la base et le collecteur. Ces derniers deviennent

prédominants devant le temps de transit en faible injection [1V.18] :

ATf = ATEfO + ATfh (|V128)

Les charges associées sont obtenues en intégrant les expressions (1V.125) et (1V.127).

I
80570 = BTer0 T4 05 +T;TE) (IV.129)

Ath = THcs * ITF - W2 (|V130)
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1V.4.4.3 Procédure d’extraction

Comme décrit ci-dessus, I’augmentation du temps de transit est décrite par le courant
critique Ix. Ce dernier peut étre considéré comme étant une fonction intermédiaire
dépendante de la tension collecteur interne V ;. Dans la suite de ce manuscrit, nous

détaillerons la méthode d’extraction utilisée.
IV.4.4.3.1 Trace de Aty
Connaissant I’expression du temps de transit total :

Tf(lc, Vgc) = TfO (VBC) + ATf(Ic, VCE) (|V131)

Et a partir de 1’équation IV.92, nous pouvons en déduire :

1 kT
At (I, = — (Rey + Rp) * Cgo — — - E — _
75 (I, Ver) 2ty (Rcx + Rg) - Cpc ale ( C) Tro(Vae) (1V.132)
A ce stade de I’extraction, les paramétres fr, 6 T T T

—e—Vbc=0.6V

Rcx  Re, Cpey Cpg, Tro(Vpce) sont totalement 5 e Vbe=04v |

connus. On peut alors tracer la caractéristique o Vbc= 0.2V
. 4 F*—Vbc=-04V _
Ats(Ic,Veg) en fonction de I pour une

tension Vg fixée (figure 1V.56).

Atz [ps]

0 5 10 15 20
lc[mA]

Figure IV.56 : Extraction de la caractéristique du

temps de transit Az a partir t,(I¢, V)

1V.4.4.3.2 Mesures expérimentales du courant critique I-x

Dans la suite de ce manuscrit, nous proposons d’extraire la variation du courant

critique I en fonction de la tension interne Vg;.

Lorque le courant de transfert atteint la valeurs du courant critique : I = I :
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— vALHC
Ick ™ 14 [T+ALpc

On obtient alors :

v W|1F=

ATEfOle:ICK = Tgfo (|V133)

2

4 = w2 |1 1V.134
Tfh|1p=1CK THes "W IIF—ICK [ +\/THC ( )

ATf|1F=ICK prend alors une valeur constante Az, quelle que soit la tension Vg. Par

, I ,
consequent Aty (I—F) devra représenter un ensemble de courbes confondues.
CK

(1) On choisit une premiere valeur Atz de maniére a determiner les courants critiques

initiaux correspondants a chacune des courbes (figure 1V.21.a).
(2) On trace alors la caractéristique A7, (IIC—CK) a partir des courants I, déterminés

précédemment pour chaque courbe (figure 1V.57.b).

T T T T T 6 T T T T T

—6—Vbc=0.6V

6 T T T
——Vbc=0.6V

—&—Vbc=0.4V
—o—Vbc= 0.2V
Vbc=0V

—a—Vhe=04V
—o—Vbe= 0.2V
- 4} Vbc=0V i

o o
a o
=" &
o« &
© 4
2 . 2 F _
Atiek b oo\ g
p0
0 L] 1 HE] 1 1 O
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 0 0,5 1 1,5 2 2,5 3
lc [mA] (@) Ic/lek (b)

Figure IV.57 : (a) Détermination du courant critique a partir de 7,(I.), (b) visualisation des

caractéristiques Az, (II—C)
CK

L’opération est répétée jusqu’a identifier la valeur de ATfICKop . permettant de tracer la

caractéristique Aty (I—C) indépendamment de la tension V.. La caractéristique de Ats (I—C)

Ick Ick
correspondra alors a un ensemble de courbes les plus confondues possibles quelle que soit la
valeur de Vg [IV.14], [IV.43].
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Connaissant la tension Vg correspondante, la tension interne Vi g; est déterminée

suivant la relation :

Veei = —Vpe + Vge — (Rex + Re)-Iek (1V.135)

La variation du courant I, est alors obtenue en fonction de la tension interne Vig;.

c 20 T T T T T
o)
18 | E
(o)
16 | B
Ves Re
14 B
lex —_
< 12 t 4
Rs £, ©
B Ve _5 07 i
8 i
6 r i
(o)
Vee Re 4 T
2 i
° 0 . . .
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2

Vcei [Volts]

Figure 1V.58 : Tracé du courant critique I, extrait en fonction de la tension interne Vg,

1V.4.4.3.3 Extraction des parametres du courant critique Icg

Connaissant ’expression analytique du courant critique I, (IV.122), nous proposons

maintenant d’en extraire les parametres associ€s Vegs, Veerr, Reror Vi Ver.

a. Vggs est estimé par Vpg; — Vpe; qui sont respectivement les tensions de diffusion des
jonctions B-E et B-C extraites précédemment.

b. V.. est latension effective collecteur-eémetteur qui dépend du parametre Veg.

Il reste alors a déterminer les parametres R et Vy .

Dans le cas d’un champ ¢électrique faible et donc pour de faibles tensions internes

Vegiona:

% 1
Ik = Rceff' (IV.136)
cIo
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En choisissant deux points de mesure extraits I-x;1 (Vegi) €t Ickiz (Vegiz), Reio €t Vi

sont obtenus par la résolution d’un systéme de deux équations a deux inconnues :

2 2 2 2

_ Veerr1”™ " Veerra '(Icm — Ickz ) (1V.137)
Rero = 2 2 2 2
Ieg1” * Iek '(Vceffl — Veeff2 )
2 2 2 2

Veerri” *Veersa” " (Icka® = Icxi”) (IV.138)
Vim = 2 2 2 2

Ieg1™ *Veerr2™ = Ick2™ " Veerr1

Connaissant maintenant Rq;, €t V., un troisieme point de mesure I-xs(Vegis) pour

un Vg3 relativement plus élevé permet de déterminer Vp, a partir de I’équation (IV.139) :

(Veerrs = Vi) * Veerss

Icks *Rero -
Le modéle décrit par 1’équation (IV.122) 20 . . . . .
est ensuite interpolé aux donnges 18 [  © Mesure ° I
) o 16 Extraction i
expérimentales afin  d’optimiser les
14 | :
parametres extraits : Vegs,Veers, Rero s Viim z 0l |
£
et Vpr. < 10} ]
L
8 L -
6 L -
4+ i
2 .
0 . . .
0 0,2 04 0,6 08 1 12

Veei [V]
Figure 1V.59 : Optimisation des paramétres du courant
critique extraits

1V.4.4.3.4 Extraction des paramétres du temps de transit en forte injection
Temps de transit dans les zones base et collecteur
Les paramétres décrivant le temps de transit en forte injection sont extraits a partir de

;e . . g I
la caractéristique donnant Az, par rapport au courant normalise : I—C
CK
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Aux fortes densités de courants (II—C > 1) le temps de transit dans les zones de base et
CK

collecteur devient prépondérant. Les parametres tycs €t A yc Sont extraits pour deux points

de valeurs —= = 1 et - = 1/2 [IV.14], Soit :
CK

Ick

— _ (_ALnc )2[ 2 ] I_c_
ATfl = ATfhl = THcs (1+m 1 + m ICK =1 (|V140)

2
4 y (1/1 + Arnc — 1) [1 N 4 ] 1. 12 141
T2 = ATfp2 = THes "\ 77— ) — — = .
f f 1/1+ALHC +1 w/1+ALHC ICK ( )

4
14 <—)
Aty 1 (T Ame-1)°- V1 +2ALHC (1V.142)
| +< )

ATfl Arnc
ALHC
AT .
Le rapport Ml est extrait pour chaque 01 ) ' '
f1 O  Mesure
valeurs de Vg de maniére a en déduire 0,08 | — Extraction A
une valeur moyenne de A;yc (figure
< 0,06 1
1V.60). 5 R
S Fa
< 0,04 o B
0,02 _
0 1 1
0 0,2 0,4 0,6

Vee [V]

Figure 1V.60 : extraction du paramétre A, ;¢

Le parametre .5 est ensuite déduit a partir de I’équation (IV.141) :

2
- Atpy (1+/1+ Apuc) (IV.143)
ALHC 1+ Z/VALHC

Temps de transit dans I’émetteur

Lorsque e < 1, c’est le temps de transit dans I’émetteur qui est prépondérant. Les

Ick
Ic

parametres T, €t g, sont alors optimisés a partir des courbes de Az, (1—) et At(I;) pour
CK
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des faibles densités de courant. La figure IV.61 montre une confrontation entre le modéle

d’extraction et les données expérimentales.

1 T T T T T T T l T T T T T T T
Vbc=0.4V 0 Mesure Vbc=0.4V 0 Mesure
— Extraction —— Extraction
08 + tVbc=02V i 08 | +Vbc=0.2V )
OVhe= 0V oVbhe=0V
AVhe=-04V aVbhe=-04V
o
7 8 [ ovbe=-065v | & 06| ovbe=-065V ’ ]
'% + = +
. £
04 ]
s/
/

02 /‘{B/ 1

04 06 08 1 12 14 16 18 2

le/ ek

Figure 1V.61 :Confrontation mesure/modéle concernant I’extraction du temps de transit en régime de forte

injection
L,implémentation du mOdéIe 350 T T TTTITIT T T TTTTI0 T T TTTTTIT T T TTTTT
d’extraction dans le simulateur permet 200 | © Mesures ’ |
. . __ Simulations
de valider dans un premier temps les
. . ) 250 | :
donnges extraites a la température XVbc=-0.4V
N
. . I —
ambiante T = 21 °C (figure 1V.62). B 200 | oVbe=02V I
o AVbc=04V
150 1 ovpe=06Vv I
100 | 1
50 | 1
0,01 01 1 10 100

Ic[mA]
Figure 1V.62 : Confrontation mesure/modele de simulation du

temps de transit en forte injection
Une trés bonne adéquation est observée sur I’ensemble des parametres. Notons
cependant que dans ce régime de fonctionnement, les variables associées sont fortement
dépendantes de la température. A ce stade de 1’extraction, cette variation n’a pas été prise en

compte dans notre modeéle de simulation. Néanmoins, une confrontation modeéle/mesures
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grand signal pour un point de polarisation proche du pic de f; nous permettra d’évaluer la

précision du modéle élaboré.
IV.4.4.4 Validation grand signal

Les figures 1V.63 montrent les confrontations entre le modele de simulation et les
mesures issues du NVNA dans les mémes conditions de polarisation (Vg =09V, Vg =
1V) en classe AB proche de la classe A en régime grand signal. La fréquence fondamentale
est fixée a 10 GHz pour une charge en sortie fixe de 50 ohms. Les résultats sont exposés dans

les domaines temporel et fréquentiel.

30 _ T ‘ ;7 ; -‘--. T T xXIWXx 30 T T T T T
o8y 0t i
0

. _Mesqre | 2
0 Modéle
K=l 720t i
Q.
I0) 20 =
=10 E 8—
c% m —~ -40 1 i
S \ AAAAAAAA 15 3 £ O Mesure
o Y Y- S o X
£ 0t g — Modele
? 5 -60 | N 1
o HBT Si/SiGe:C 09 HBT Si/SiGe:C
o fr /fuax =320/ 300GHz fr /fuax =320/ 300GHz
3 WxL=0.11x49 pm? Wx L= 01149 pm?

10 1 2,250 Ohms 1 80 | 2,250 Ohms |

fo=10 GHz fo=10 GHz
VBE=0‘9V Vee=09V
b7l Vee=lV Vee=lV
_20 1 1 1 1 1 1 0 _100 1 1
45 40 -35 -30 -25 20 -15  -10 -35 -30 -25 -20 -15 -10 -5
Pabs_entrée [dBm] @) Pinj_entree [dBm] (b)

Figure 1V.63 : Confrontations mesures/simulation en régime grand signal dans le domaine fréquentiel

Ces confrontations mesures/modele en fonction de la puissance absorbée mettent en
évidence la précision du modeéle. Un comportement identique est observé sur I’ensemble des
parametres, i.e le gain en puissance, la puissance absorbée en sortie par la charge et le
rendement. La figure 1V.63.b montre que le modéle développé prédit de facon précise le

comportement du dispositif jusqu’a des puissances de sortie de — 50 dBm.

Les figures 1V.64 exposent les comparaisons du modeéle de simulation par rapport aux

mesures dans le domaine temporel jusqu’a des niveaux de compression de 5 dB.
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11

HBT Si/SiGe:C

1,05 fr /fuax =320/300 GHz 0 Mesure
WxL=011x4.9 um?

Z,=50 Ohms

—— Simulation , 0,001

w7 0.95 0
o
2 09
z
> N
0,85 0,001
08
-0,002
0,75
0,7 -0,003
0 50 100 150 200 0 50 100 150 200
Time [psec] (@) Time [psec] (b)
2 0,02
16 0,015
2 12 < 0,01
S =
2 5
5 20
O
> 08 0,005
0,4 0
0 -0,005
0 50 100 150 200 0 50 100 150 200
Time [psec] () Time [psec] (d)

Figure 1V.64 : Confrontations mesures/simulation en régime grand signal dans le domaine temporel

Jjusqu’a 5 dB de compression

Ces courbes montrent des résultats tres satisfaisants sur le comportement du modele,

dans le domaine temporel, en classe AB et en regime de forte injection.

Le tableau 1V.4 dresse un récapitulatif des données extraites et optimisees du temps de

transit.
Parametres Valegrs Ap.res. % erreur
extraites optimisation
Vegs (V) 0.08 0.063
Rero (2) 18.1 17 5
Vi (V) 0.31 0.18 41
Ver (V) 7 7 0
212

© 2013 Tous droits réserveés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Rezki Ouhachi, Lille 1, 2012

Chapitre IV — Développement d’'un modéle électrothermique non linéaire de transistor

bipolaire a hétérojonction Si/SiGe:C

Paramétres ;)/(?::Lijtf‘s optmgziion % erreur
Tycs (9) 3.8x 10713 | 29x 10713
Anc 0.8 0.3 62
Tero(S) 1.9 x 10713 1x10713 47
9-E 2.4 2

Tableau IV.4 : Comparaisons entre les différents parametres extraits et optimisés du temps de transit en forte
injection

Les écarts entre les données extraites et optimisées sont assez importants sur les
valeurs de Vi, Apuc,Tero- Ces variables sont fortement corrélées aux parametres
intrinséques du transistor. De plus, I’influence de la thermique les rend d’autant plus délicats a
déterminer. En effet, ces paramétres ont été extraits dans des zones ou I’autoéchauffement du
transistor n’est pas négligeable. Les courants mis en jeu ne sont donc pas identiques étant
donné que cette variation n’a pas encore €té prise en compte dans le modele de simulations.
Malgré cela, le paramétre R.;,, est extrait avec une trés bonne précision. Ce dernier est
d’autant plus important qu’il intervient dans la description de la chute du temps de transit via
le courant critique I.x. La procédure reste néanmoins satisfaisante pour la classe de

fonctionnement considérée.
IV.5 MODELE GRAND SIGNAL - PARAMETRES EN TEMPERATURE

Lorsque le transistor est soumis a de fortes densités de puissance, son comportement
électrique est influencé par une élévation de la température interne de jonction. Cet effet
d’auto-échauffement peut conduire a la modification de son point de fonctionnement et a la
dégradation de ses performances. Dés lors, la connaissance de ces phénomenes peut s’avérer
primordiale pour la prédiction du comportement du transistor. Cependant, 1’élaboration d’un
modeéle paramétré en température dans sa totalité est une procédure relativement longue et
complexe a mettre en ceuvre. En effet, elle nécessite de reprendre chaque étape définie
précédemment pour différentes températures de substrat. Dans la suite de ce travail, nous nous
intéresserons uniquement aux Vvariations électrothermiques des courants mis en jeu, et

évaluerons leurs impacts sur les performances de nos transistors.
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IV.5.1 Le sous circuit thermique

Les modéles électrothermiques de transistor développés a ce jour se basent le plus
souvent sur I’approche suivante : 1’auto-échauffement est représenté par un sous-circuit
composé¢ d’une source de courant et d’une capacité en paralléle avec une résistance. Ce
schéma équivalent sous la forme d’un réseau Ry Cry établit une analogie entre quantités
électriques et thermiques. Ainsi les courants sont remplacés par la puissance dissipée P et la

différence de potentiels par une différence en température AT.

Quantités éelectriques | Unités | Quantités thermiques | Unités
Tension U Température K
Courant A Puissance dissipée w

Resistance Q Resistance thermique | K/W
Capacité F Capacité thermique | W.s/K

Tableau IV.5 : Analogie entre grandeurs thermiques et électriques

Pendant la simulation, la valeur numérique du courant collecteur déduite de la
puissance ¢lectrique dissipée par le transistor est traitée comme parameétre d’entrée par le sous
circuit thermique. Ce dernier permet d’établir une élévation en température AT; qui sera
ensuite réinjectée dans les paramétres du modele qui dépendent de la loi en température. Une
réciprocité avec le modele électrique est mise en place et la puissance dissipée est recalculée

jusqu’a équilibre des valeurs de Tj et P (figure IV.65).

T, . ATj
<—
Mod_éle p Ry | | Coy =
transistor P =
R
- _

Figure V.65 : Implémentation du phénomene d’auto-échauffement dans le modéle

L’¢lévation en température est alors calculée de la maniére suivante :

v’ T, : température du substrat.

v' T : température de jonction base-émetteur.

v' P :puissance dissipée par le transistor : P = Vgg "Iz + Ve " Ic = Vg - .
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La source de courant représente la puissance thermique dissipée par le transistor qui
est établie a partir de la puissance électrique dissipée. La résistance et la capacité thermique
représentent la faculté du transistor a dissiper cette puissance en fonction des propriétés

thermiques du matériau.

Dans la littérature, plusieurs méthodes sont exposées pour I’extraction des parametres
de ce réseau. Certaines se basent sur des mesures statiques [IV.37], [IV.38] pour la
détermination de Ryy et d’autres utilisent les paramétres Sj basses fréquences [IV.39].
L’avantage de cette dernicre est qu’elle permet d’extraire directement 1’impédance thermique
totale Z;,. La capacité Cry est néanmoins un parametre assez délicat a déterminer et
nécessite la mise en place d’un banc de mesure spécifique. Elle sert généralement a modéliser
le temps de retard de I’échauffement du composant a travers ses différents niveaux et
nécessite plusieurs réseaux de sous circuits thermiques en cascade. Son implémentation dans
la topologie de notre modéle n’aura pas d’impact conséquent étant donné que celui-Ci est

¢laboré sous la sous forme d’un schéma électrique équivalent.
IV.5.1.1 Evaluation de la résistance thermique Ry

La méthode d’extraction proposée et celle décrite dans [IV.40]. Elle permet d’obtenir
directement la résistance thermique a partir de 1’évolution de la tension base-émetteur en

fonction de la température.
IV.5.1.1.1 Coefficient thermoélectrique ®

Avant de déterminer la résistance thermique, on établit dans un premier temps le

coefficient thermoélectrique ®. Ce dernier traduit 1’évolution de la tension base-émetteur par

rapport a I’élévation en température pour un courant donné I :

AVgg

AT Ic=const

(IV.145)

Des mesures de caractéristiques I (Vgg) a Vg = 0V sont effectuées pour différentes
températures de substrat, puis pour un courant collecteur I, fixé, on détermine la tension Vg
correspondante pour chacune des courbes (figure 66.a). Les tensions extraites permettent alors
de tracer la caractéristique de Vg en fonction de la température (figure 66.b). Le parametre @
est alors obtenu a partir de la pente de la droite représentant la variation de Vg avec la

température du substrat.
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T T T T 0,85 T T T
38 | —o—T=25C lc=1.7mA lc=17mA
—&—T=30C Vec=0V | Vec=0V
34 ——T1=35C 084 1 ®=-86x104V/°C T

—8—T =40°C b
81 ——T=a5cC l
<
é 2,6 i
B 2,2
wy -~ 7 7 7 ]
I -
14 !
1 ) 1 . . 08 . . .
0,8 0,81 0,82 0,83 0,84 0,85 25 30 35 40 45
Vee V] (a) T [OC] (b)

Figure IV.66 : Détermination du coefficient thermoélectrique @

Comme exposé dans [IV.41], D’extraction des coefficients thermiques doit étre
rigoureuse et nécessite une large plage de variations en température afin d’assurer une bonne
précision des valeurs obtenues. Durant notre campagne de mesure, nous avons été confrontés
a une instabilité des composants au dela de 45°C expliquant la zone restreinte de température
considérée. Néanmoins, nous avons pu en extraire un coefficient thermoélectrique estime a
—8.6 x 107*V/°C.

IV.5.1.1.2 Détermination de la résistance thermique Ry

Connaissant le coefficient thermoeélectrique, la résistance thermique Ry est calculée

de la maniere suivante. L’augmentation de V5 entraine une élévation de la puissance dissipée
AP :

En régime statique, a partir de I’équation (IV.144), 1’élévation de la température de

jonction entre deux mesures peut s’exprimer par :

ATj = AP+ Rpy (1V.147)

A partir de ces deux relations et connaissant I’expression du coefficient
thermoélectrique @, et en maintenant un courant collecteur fixe, la résistance thermique est

alors déduite:
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™™ AVep I+ @

(1V.148)

Pour une température fixée, des mesures I.(Vgzg) sont effectuées pour différentes

tensions V.. Pour le méme courant I, fixé précédemment, on détermine la tension Vg

correspondante.

On observe une tension Vgp plus faible
lorsque la tension V.p augmente (figure
IV.67).

3,5
4
3.4
- >
=
g 33
Ly2)
o
—
X
— 3.2
T
o —6—Ic=17mA
—&—Ic=1.3mA
31
3
30 35 40 45

T[°C]
Figure 1V.68 : Extraction de la résistance thermique

RTH

4 T T T T
T T T 7l ,/Y.
//." ./ 2
L RN
35 f e 207 A
Ve : .
Fa 7
BAis L.
3t /2',,;/ 7y | ,,"//;7' i
A i
i ‘v, A
< e 1
E25 (.7 i _
° 7 1 1 1 ,(//7://
i
2 42//%'/ 4
2 _
P Ilc=1.7mA
f T=300C
15T 06V <VeE<lV 1
L Vce
1 . .
0,8 0,81 0,82 0,83 0,84 0,85
Vee [V]
Figure 1V.67 : Détermination de la résistance
thermique

La méme opération est répétée pour
chaque mesure en température afin d’en
déduire une valeur moyenne de Ila

résistance thermique Ry (figure 1V.68).

La figure I1VV.68 montre une estimation de la valeur R,y extraite pour deux valeurs de

courant I fixées a 1.7mA et 1.3mA. Sa valeur est approximée a 3400 K/W. Nous sommes
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bien en accord avec les prévisions théoriques [IV.42] ou les valeurs sont de ’ordre de 3200

K/W pour le méme dévellopement.
IV.5.2 Courants paramétrés en température

Les méthodes d’extraction des paramétres en température décrites ci-dessous sont
essentiellement basées sur les travaux de [IV.41]. La prise en compte des effets thermiques
dans les courants de collecteur et de base est modélisée via les courants de saturation décrits
dans le chapitre 1.

IV.5.2.1 Courant collecteur I paramétré en température

Les parametres en température du courant collecteur sont extraits a partir des mesures
en regime de faible injection a Vg, = 0 V. Cette méthode permet de décorréler les effets
thermiques sur ce courant de saturation aux effets de fortes injections. Dans ces condition, a

partir de (IV.76), I’expression du modéle de courant paramétré en température I.(T) se réduit

a:
I, (T V(T
I.(T) = (1) 'exp< e )> (1V.149)
1+ hi; QJL(T) VT
Jet Qpo(T)
Connaissant I’expression de I;(T) (1.89), eten posant 1 — &, + my = Zgracr
T \PEract Vep To (IV.150)
I,(T) = I,(Ty) <T_0) exp <V—T0 (1 - 7)
1V.148 dans 1V.147 donne :
T \ZETACT
. I,(Tp) - (T_O) <VBE (T)) Ve (1 TO) (1V.151)
= rexp| ———|-exp| — (1 ——
‘ 1+ hoo Qji(T) P P\Vro T
7€t Qpo(T)
A température ambiance T, :
Ic (To) — Is (TO) - exp <VBE (T0)> (|V152)
1+ hi: QJEL—(TO) VTo
7et Qpo(To)
On en déduit :
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I5(To) = 1c(To) - <1 + hei %E;((:SD e <_V?/;T(TO)>
D 0

(IV.153)
IVV.153 dans 1VV.151 donne :

Qjei(To)
L hyei- Zgracr
Ic(T)=IC(T0)-]—Qp°(m.(T) . (

E . Ve (T) _ Vi (To)> . ex Vep (1 _ E) (IVv.154)
1+h . Q]EL (T) To P VT VTo P VTO T
Jet Qpo(T)

Afin de simplifier la procédure d’extraction, une analogie est faite avec le modele de

Gummel. Cette approximation reste valable étant donné que nous sommes en régime de faible

injection. Dans ce cas, ’expression 1 + hjg; - ZjEi((T)) est approchée par : 1 + 222
po AR

Avec la condition Vg (T) K Vyr i1 +VBE(T) ex (VB{/E—(T)), I’expression 1V.154 peut
AR

AR
alors étre reformulée :

_ T \ ZETact Ve Ty Ve(T)  Vge(Ty) Ve (T) — Vg (To) 1V.155
IC(T)—IC(TO)-(T—O) exp(VTO (1—?)) eXp( 2 >'eXp<_T> ( )

o

En maintenant un courant collecteur constant (I.(T) =1.(T,)), on mesure les
différentes tensions Vg pour différentes températures.

L1 11y n(EN o (Yer (1 _To IV.156

Vge(To) (VTO VAR> Vpe(T) (VT VAR) =Zgracr*In (To) + (VTO (1 T )) ( )
% Extraction du parametre Vg
En utilisant les approximations de Gummel :
Q]EL (T) Vge(T) 1 IV.157
1+ h ~1+ ~ (1V.157)
e Qpo (T Vin 1 Vae(D
Var
L’équation (IV.149) devient :
1,.(T) = I(T) exp Vpe(T) (IV.158)
1 Vr
1— VBE (T)
Var
Soit a une température donnée Ty, :
—Vpe (T,
I.(To) - exp <M> I,(T,) — 15(To) Ve (To) (1V.159)
VTO Var
Le parametre V, est alors obtenu a partir de la pente de la caractéristique
219
© 2013 Tous droits réservés.

http://doc.univ-lille1.fr



Thése de Rezki Ouhachi, Lille 1, 2012

Chapitre IV — Développement d 'un modele électrothermique non linéaire de transistor
bipolaire a hétérojonction Si/SiGe:C

1.(Ty) - exp (_V%(T“)> en fonction de Vgg(T,) a la température T, en régime de faible
0

injection (figure 1V.69).

1E+2 T T T T

1E+1 3
1E+0 ¢ © 3

1E-1 ¢

L R R TR e
............

1E-2 Zone d'extraction
du parametres Var

1E-3

1E-4

Ic(To) x exp (-Vee (To) / Vo) [fA]
o

1E-5 1 1 1 1
0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2

Figure V.69 : Extraction du paramétre VAR

Connaissant maintenant la valeur de VAR, les parametres Zgr,cr €t Vg SoONt ensuite
estimés par interpolation des données expérimentales via 1’équation 1V.156 de la maniére
suivante : en maintenant un courant collecteur constant dans la zone ou le transistor n’est pas
influencé par son autoéchauffement ni par les phénomenes liés aux fortes injections (0.4 <
Ve < 0.8V), on détermine la tension Vg correspondante pour diférentes température de
substrat (figure 1V.70.a).

1E'02 E T T T T 3 0,9 T T T
+T=35°C T =45°C ) ] Mesures
F o PP 18 3 Ver=0V o
1E-03 | “T=30°C 2T =40°C g%’s_ 3 5 ___ Modéle dextraction
T RUASTELY. I
1E-04 | ggﬂg 1,260 PA ] T ] l=03mA
R EEEEREEEEEEEEEREERY | LEPETECREE Y ]
i ggﬁ i | le=60pA
—_ 1E-05 g ________________ gg_g___________IC_:_S_HA__E E 0,7 i\‘r\"\q—\.}_
$° 1606 | ng l=1pA 1 4 7oWA

E .§g§ |c=0-1HA§ i
__________ a8fe U] 0,6 3¥\E\El—\_a\g
1E-07 e g§§ 1,201 A L
: 4888 ]
1E08 £ ggdid” l.=5nA 4
i [} B |

iy 05  l=5nA 1
THiN ] 4
1E8-09 e Vec=0V 3 r\ﬁ\a\ﬂ\i
4 ] ]
1E-10 * * . . 0,4 L L L
0.4 05 0,6 07 08 0.9 25 30 35 40 45
Vee [V] @) T[C] (b)

Figure IV.70 : (a) Courbes de Gummel pour différentes températures du substrat & Vz. = 0V. (b) Comparaison

mesures/modéle d’extraction IV.154 de Vg (T) & différents I, constants choisis dans la zone de faible injection
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1E-02 g L’implémentation des parameétres extraits
1E-03 ¢ dans le modeéle de simulation permet de
1E-04 ¢ valider la procédure d’extraction utilisée
1E-05 & ainsi que le modele du sous circuit
< - L e
o 1E-06 thermique implémenté (figure IV.71).
1E-07 E
1E-08 -
% o Mesures
1E-09 — Simulations 3
1E-10 I ! ! ! !
0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9

Vee [V]
Figure IV.71: Comparaisons mesures/simulation des
courbes de Gummel ( Vg, =0V) pour différentes
températures du substrat

Une trés bonne concordance entre les données expérimentales et la simulation a

différentes températures est observée. On déduit Veg=1.02 et Zgrpcr = 2.5.
IV.5.2.2 Courant de base Iz paramétre en tempeérature

Comme il est décrit dans le chapitre I, le courant de base est la somme de deux
contributions représentant les courants de diffusion et de recombinaison. La variation de ce
courant en fonction de la température est cependant peu importante et peut étre négligée dans
les technologies avancées [IV.41]. L’expression du modéle de courant de base de Igz(T) se

réduit alors a :

Ve (T) ) (IV.160)

Iz(T) =1 (T)-exp(
5 Bs Mmpe; * Vr

Les paramétres en température du courant de base sont alors extraits a Vz- = 0 V dans

une zone ou il n’y a pas de courant de recombinaison (figure IV.72).
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2E-06 . . S
1 =
+T =45°C : .3
aT =40°C | Lo
o T=35°C | +848°]
2E-07 } | 5957 3
- +T=30°C T L
a° =
o T =25°C bosBge ]
—_ ;gggﬂ 7]
< -
%‘ V=0V +$§§3

A
— 2E-08 | +E§§°: E
LA E
ﬁ%%é‘n 1 ]
g?e" ’ | 1
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' 3
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! ]

1

2E-10 ! L
0,5 0,6 0,7 0,8
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Figure IV.72 : Courbes de Iz (Vgg) a Vg = OV pour différentes températures du substrat

Connaissant la dépendance en tempeérature du courant de saturation (1.97), et en posant

1-6.+ my = Zgraper :

T ZETABET v T
Is (T) = Ips(Ty) - (—)  exp (ﬂ - (1 - —°)> (IV.161)
Ty Vro T

IV.161 dans 1V.160 donne :
ZETABET
1;(T) = I (Ty) - (1) - exp (ﬁ - (1 _ T_)> exp <VBE_(T)> (1V.162)

Ty Vro T mpg; - Vr
Soit a température ambiance T, :
Vg (T,
I5(To) = Ips(Tp) - exp <#> (1V.163)
mpg; * Vro
IV.163 dans 1V.162 donne :

— ZETABET
1,(T) = 1,(T,) - exp (mVL(To)) _ <T> - exp (@ (1 _ E)) exp <VBE_(T)) (1V.164)

gEi " Vro T, Vro T Mgg; " Vr

En supposant le coefficient de non idéalité constant (mgz; = 1) et en maintenant un
courant de base constant (Iz(T) = I5(T,)), on mesure alors les différentes tensions Vgg

obtenues pour différentes températures du substrat.

VBE (TO) VBE (T) VGE TO T (
_ _Ver (1 _To r IV.165)
Vro Ve Vo (1 T) * Zprager X In (TO)
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2E-06 ¢

2E-07 |

<
© 2E-08 |
o +_§
522 +T =45°C
y522° _
g3E1° =T =40°C
2E-09 §$§§::° eT=35C -
EEE:SQ 2T =30°C 0,72 | o Mesures /
re °T=25°C — Modele d'extraction
2E-10 : : 0,7 ) ' '
0,5 0,6 0,7 0,8 25 30 35 40 45
Vee [V] @) T[C] (b)
Figure IV.73 : (a) Courbes du courant de base pour différentes température du substrat a Vg, = 0V. (b)
Comparaison mesures/modéle d’extraction IV. 149 de Vg (T) a différents courants I constants
2E-06 ' ' 1 L’implémentation des paramétres extraits
+T =45°C ]
o T =40°C 77 dans le modéle de simulation permet de
2E-07 ¢ - T=35°C valider la procédure d’extraction utilisée.
2T =30°C
_ T =25°C Une trés bonne concordance est observée
<
o 2E-08 ¢ : 1 entre les données expérimentales et la
P 1 simulation pour différentes temperatures
2E-09 } : { pour des tensions Vge comprises entre 0.5 et
o g{lesure's 0.8 V.
—— Simulations
2E-10 . .
05 0,6 07 08
VBE M

Figure 1V.74: Comparaisons mesures/simulation des
courbes du courant de base Iz & Vg, =0V pour
différentes températures du substrat

Lors de nos simulations, nous avons pris en compte 1’évolution en température des
courants de recombinaison afin d’interpoler les courbes expérimentales en supposant que leur
courant de saturation était décrit par la méme loi de variation en température. Cependant, les

coefficients correspondants obtenus ne sont pas représentatifs de la physique du composant.
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1VV.5.2.3 Validations

Les figures 1V.75 montrent les courbes de simulation obtenues sur les réseaux du
courant collecteur et de base, avant et apres la prise en compte des effets thermiques ainsi que
les valeurs expérimentales.

On peut remarquer le trés bon accord 1E+02 . . . 1600
o Mesure
T . , 4
theéorie-expérience lorsque I’on prend 1 1400
en compte les effets thermiques (figure  z1€+00 ¢ { 1200
£ A @
IV.75). o { 1000 .
= S
2 1E-02 | 1800 g
£ =
3 {600 5
o =
1E-04 1{ 400
1 200
1E-06 * * * 0
0,6 0,7 0,8 0,9 1
Vie [V]

Figure IV.75: Comparaisons mesures/simulation des
caractéristiques de Gummel

Si le dispositif est polarisé en courant, la chute du gain sera plutdét due au courant
collecteur (figure 1V.76.b).

24 g T T T T T pi 40 T T T T T 7
ol © Mesure ." l 0  Mesure %Z’/
----- Modéle sans T oooo 35 | ----- Modelesans T 0‘. I
201 Modele avec T & ] Modéle avec T o
18 | el 1 30 | ;" 1
6l 0.8<Vge<1lV ......ﬂ P 0 < Ig< 300 pA R
— @) O o g 1
é 14 } Vee T ,,." .,.-°" T T é
0 L

12
10

o N £ (o2} [o0]
T T T

Vee VI @) Vee [V] (b)
Figure IV.76: Comparaisons mesures/simulation du réseau de caractéristiques I (V) polarisé en courant (a)

et en tension (b)

Des données de simulations en parametres Sjj ont été ensuite comparées afin d’évaluer

I’impact des courants mis en jeu.
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s Courant de base I'g

Les figures IV.77 montrent I'impact du courant de base sur les paramétres S;;.

Sll S21
) N
T
‘I": 0 15
<~
%) /
Mesure
mmmm Simul sans T
— SimulavecT
(b)
SlZ S22
(\ 0/5 115
(c) (d)

Figure 1V.77 : Comparaisons mesures/simulation en paramétres S;; avant et aprés prise en compte de la
thermique sur le courant de base pour des tensions Vg, comprises entre 0.8 et 1V
En théorie, le courant de base influe sur les caractéristiques d’entrée du transistor. Les
résultats obtenus sont donc bien cohérents. Les paramétres en réflexion (S;;) et en
transmission (S,,) sont directement influencés par la variation du courant de base avec la

température.
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¢+ Courant collecteur I

Les figures 1VV.78 montrent les résultats obtenus sur le paramétrage du courant collecteur en

fonction de la température.
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Figure 1V.78 : Comparaisons mesures/simulation des parametres Sj; avant et aprés prise en compte de la
thermique sur le courant collecteur pour des tensions Vg comprises entre 0.8 et 1V

Le courant collecteur a un impact plus considérable sur I’ensemble des parametres Sj;.
En plus de son influence sur la caractéristique de sortie, les résultats obtenus montrent que les
parametres en transmission et réflexion en entrée ne sont pas négligeables. Le tableau 1V.6

dresse un récapitulatif des valeurs extraites.
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Parametres Valeurs extraites
Veg 11
ZETABET 35
Vi 1.02
ZETACT 25

Tableau IV.6 : Coefficients en températures extraits des courants de collecteur et de base

Comme nous ’avions noté précédemment, la faible plage en température considérée
augmente 1’imprécision des valeurs obtenues. Néanmoins les résultats sont en accord avec les
prévisions. En effet, la base étant dopée au germanium, sa tension de bandgap V;p est par
conséquent inférieure a celle de I’émetteur dopé au silicium. Les résultats obtenus sont bien
cohérents (on a bien V;r > V;p). L’ajout du germanium dans la base permet d’abaisser la
tension de bandgap de I’alliage SiGe par rapport a celle du silicium. On extrait une valeur
comprise entre 1.02 V et 1.12V. Pour I’émetteur, V;; doit étre légerement inférieure a 1.12V
a cause des phénomenes de narrowing bandgap [IV.41]. On extrait une valeur comprise entre
1.1Vetll2V.

IV.6e PERFORMANCES ET VALIDATIONS DANS UN ENVIRONNEMENT
LOAD-PULL EN REGIME NON LINEAIRE

Apres avoir présenté le modele du transistor en réseaux I(V), paramétres S;;, et large
signal dans des conditions de charge fixe égale a 50 ohms, nous proposons maintenant de
valider ses performances dans 1’environnement Load-Pull que nous avons développé, et cela

pour les impédances de charges optimales selectionnées en fonction du point de polarisation.
IV.6.1 Cercles de stabilité en charge et impédance optimales

Avant de commencer les mesures, il nécessaire de tracer les cercles de stabilité afin de
prédire si le transistor sera instable ou non selon les impédances de charge qui lui seront
présentées a la fréquence de mesure. Par ailleurs, il est aussi important de tenir compte des
charges présentées aux harmoniques étant donné qu’elles sont toutes différentes de 50 ohms.

L’impédance de charge optimale sera alors ensuite évaluée pour chaque point de polarisation.

Les cercles de stabilité ainsi que I’impédance optimale sont déterminés a la fréquence

fo de 10 GHz. Nous avons alors choisi trois points de polarisation en tension dans les
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différentes classes de fonctionnement du composant (B, AB, et A). Le tableau IV.7 montre les

points optimaux de charge déterminés en termes de coefficients de réflexions.

Point de polarisation T Lopt
Vag = 0.75V,Veg = 1V 1/4.1°
Vgg = 0.85V,Vez = 1V | 0,97]12°
Vgg = 093V, V. = 1V | 0,92|19.7°

Tableau IV.7 : Valeurs des charges optimales aux points de polarisation sélectionnés

On peut remarquer que les impédances optimales présentent de forts coefficients de
réflexion. Il faudra par conséquent s’en approcher le plus possible en veillant a ce que
I’impédance sélectionnée ne soit pas dans une zone instable au risque de faire entrer le

composant en oscillation.
IV.6.2 Confrontation mesures-simulation du transistor polarisé en tension

1VV.6.2.1 Polarisation en classe B

Les mesures effectuées a ce point de polarisation ont pour objectif d’évaluer le

comportement du modele pour un fort coefficient de réflexion.

Pour le premier point de polarisation (Vg = 0.75V, V. = 1V), les cercles de stabilité
ainsi que I’impédance optimale ont été obtenus a partir des données expérimentales. Cette
charge optimale en termes de gain du transistor se trouve hors du cercle de stabilité auquel

elle se reporte. Le transistor est alors stable pour ce point consideré.
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Figure I1V.79 : cercles de stabilité en charge pour le point de polarisation Vg, = 0.75V, V. = 1V
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Comme nous I’avions décrit dans le chapitre 111, les limitations du tuner vis-a-vis des
pertes induites par les sondes ainsi que la connectique ne nous permettent pas de sélectionner
ce fort coefficient de réflexion. Une campagne de mesures nous a alors permis de déterminer
I’impédance optimale en termes de coefficient de réflexion a 0.8/8°. Le tableau de la figure
IV.79 illustre également les charges présentées par le tuner aux autres harmoniques. Il est
important de noter que ces derniéres sont en dehors du cercle de stabilité auquel elles se
reportent.

Dans un premier temps nos simulations ont étés effectuées dans les mémes
conditions de polarisation, avec et sans les charges présentés aux harmoniques afin d’évaluer
la dynamique de notre modéele d’une part, et I’impact de ces charges sur les performances en

puissance de notre dispositif d’autre part. La figure V.80 montre les résultats obtenus.

Ces données de simulation mettent en évidence ’effet des impédances présentées aux
harmoniques (figure 1V.80.b). A 2f, un écart d’environ 5 dB est constaté. Au dela, des écarts
pouvant aller jusqu’a 10 dB a 4f;, sont également mis en évidence a -15 dBm de puissance
injectée. On peut également remarquer que ces impedances présentent des coefficients de
réflexion assez consequents (tableau de la figure 1V.79), notamment a 2f;,. Leurs impacts ne
seront donc pas négligeables. De plus, I’'importante dynamique du NVNA montre bien qu’a
2f, Iécart n’est pas seulement constaté a fort niveau de compression, mais jusqu’a des

puissances de sortie de -60 dBm.
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Figure 1V.80 : Confrontations mesures/simulation en régime grand signal dans le domaine fréquentiel
pour un I; = 0.8]8°
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Ces phénomenes sont alors visibles sur le gain en puissance max ou une légére
augmentation est observée lorsque ces impédances sont non nulles (figure 1V.81). Elle reste
cependant négligeable (0.2 dB).
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Figure IV.81 : Gain en puissance en fonction de la puissance absorbée en entrée

On observera par ailleurs une dérive des courants a la sortie du dispositif sous test
(figure 1V.82).
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Figure 1V.82 : Courant de sortie du dispositif

Afin de se rapprocher au mieux des conditions de mesure, nous avons donc inclus dans
notre modéle une procédure de simulation qui reprendra exactement les mémes impédances
de charges présentés aux harmoniques. Le modéle prédit alors avec exactitude le

comportement du composant dans cette classe de polarisation (figure 1V.83).
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Figure 1V.83 : Confrontations mesures/modéle en régime grand signal dans le domaine temporel pour un
I; =0.8]8°

1VV.6.2.2 Polarisation en classe AB

Dans cette classe de fonctionnement, les phénomenes thermiques commencent a
apparaitre et le temps de transit dans la base commence a augmenter. De la méme maniere,
nous allons évaluer le comportement de notre modele de simulation pour ce deuxiéme point
de polarisation sélectionné (Vzz = 0.85V, Vg = 1V) et le corréler aux mesures. L’impédance
optimale est calculée pour un coefficient de réflexion : 0.97|12°. Comme le montre la figure
V.84, ce point se trouve a I’intérieur du cercle de stabilité auquel il se reporte. Le transistor
est alors instable pour ce point consideré. Nous devons alors effectuer une cartographie en se
rapprochant le plus possible de ce point sans entrer dans la zone d’instabilité du transistor. Le

point optimal est alors déterminé a 0.4420° au NVNA (figure 1V.84).
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Figure 1V.84 : Cercles de stabilité en charge pour le point de polarisation Vg, = 0.85V, V. = 1V

L’impédance sélectionnée se rapproche dangereusement du cercle de stabilité. Nous

avons donc dans un premier temps effectué un test de simulation afin de vérifier que le

transistor n’entre pas en oscillations durant la mesure. Les figures 1VV.85 montrent les résultats

obtenus. Une trés bonne adequation est obtenue entre modélisation et mesures. Le modeéle

prédit parfaitement le comportement du composant pour la classe de fonctionnement

considérée a cette impédance de charge. Un gain en puissance de 30 dB est obtenu en régime

linéaire avec un rendement maximal de 41 % a 10 dB de compression. La puissance delivree

par le transistor est alors égale a 4.27 dBm et celle absorbée en sortie par la charge et de 3.3

dBm.
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Figure 1V.85 : Confrontations mesures/simulation en régime grand signal dans le domaine fréquentiel pour un

I; =0.44]|20° enclasse AB
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Les validations dans le domaine temporel permettent de mettre en évidence ces
résultats. On reconstitue alors le signal dans sa totalité avec une excellente précision allant

jusqu’a 10 dB de compression (figure IV.86).

1 0,002 0,002
B ® {Mesure 0,0015 0,0015
095 Modele § ' % '
0,001 | ¥ 0,001
0,9 b
0,0005 f © 0,0005
0,85 _ = —
) g ° = 0
z Z N
£ o8 _£.0,0005 = -0,0005
0,75 g -0,001 -0,001
¢ HBTSi/SiGe:C
0.7 § wxrL=o011x49um § g -0,0015 -0,0015
! R § fr/fua =320/300 GHzy ¢
i 4 -0,002 -0,002
fo=10 GHz
068 Ve =085V -0,0025 -0,0025
Vee =1V
0,6 -0,003 -0,003
0 50 100 150 200 0 50 100 150 200
Time [psec] () Time [psec] (b)
2 0,016
0,014
0,012
0,01
< <
£ 0,008 =
© ©
0,006 }#f
0004 £
0,002
0
0 -0,002 -
0 50 100 150 200 0 50 100 150 200 0 02 04 06 08 1 12 14 16 18
Time [psec] () Time [psec] e) Ver V1 )

Figure 1V.86 : Confrontations mesures/modéle en régime grand signal dans le domaine temporel pour un
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Figure IV.87 : Evolution des courants DC d’émetteur et de
base en fonction de la puissance injectée
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1VV.6.2.3 Polarisation en classe A

Dans cette classe de fonctionnement, le transistor et fortement soumis aux
phénomeénes thermiques ainsi que les fortes injections. Comme précédemment, nous
commencerons par tracer les cercles de stabilité et évaluerons ensuite les performances de

notre modele dans cette classe de fonctionnement.

L’impédance optimale est calculée a 0.92|19°. Comme le montre la figure 1V.88, ce
point de trouve a I'intérieur du cercle de stabilité auquel il se reporte. Le transistor est alors

instable pour ce point considéré.
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Figure 1V.88 : Cercles de stabilité en charge pour le point de polarisation Vg = 0.93V, V. = 1V

Une simulation de cartographie dans notre modele nous a permis de déterminer le gain
en puissance maximal a 0.4]40° (', Gpmax @ fp). Ce point est a la limite du cercle de
stabilite. Néanmoins dans cette classe de fonctionnement, nous nous intéresserons plutét au
maximum de rendement en puissance ajouté PAE. Ce dernier est déterminé a 0.23|35.5° a
partir des données expérimentales. Les figures I1V.89 montrent les comparaisons

modele/mesures obtenues.
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Figure 1V.89 : Confrontations mesures/simulation en régime grand signal dans le domaine fréquentiel

du transistor polarisé en tension en classe A

Une tres bonne adéquation est obtenue sur I’ensemble des paramétres. Les écarts sont

de 0.3 dB max sur le gain en puissance et inférieurs a 1% sur le rendement en PAE (figure IV.

89.a). Les harmoniques sont simulées avec une trés bonne précision. Le signal est alors
parfaitement restitué dans le domaine temporel jusqu’a plus de 5 dB de compression (figure
1V.90).
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Figure 1V.90 : Confrontations mesures/modéle en régime grand signal en classe A dans le domaine temporel
pour un /; = 0.23]35°
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Dans cette classe de fonctionnement, le transistor est sujet a I’autoéchauffement en
plus des phénoménes d’autopolarisation. Ces effets sont bien pris en compte dans notre
modele et sont visibles sur les caractéristiques de sortie par la modification du point de
fonctionnement du transistor (figure 1VV.91).
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Figure 1V.91: Courants DC d’émetteur et de base en fonction de la puissance injectée

7

“ Impact des courants thermiques sur le régime de forte injection

Comme le montrent les expressions 1V.111, 1V.112, 1V.127, 1V.129 et 1V.130, le
temps de transit est modélisé via les charges dans I’émetteur ainsi que dans la base et le
collecteur. Ces derniers dépendent alors des courants que nous avons paramétres en
température. La conséquence directe est une diminution de la PAE lorsque le transistor entre

en régime de forte injection avec I’augmentation des courants en fonction de la température

(figure 1V.92).
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Figure 1V.92 : Impact du régime de forte injection en régime grand signal
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% Impact sur les performances en puissance dans le domaine fréquentiel

Une premiére analyse dans le domaine fréquentiel, a plus de 5 dB de compression, met

en évidence ces effets induits par les forts courants électrothermiques sur les puissances de

sortie (figure 1VV.93).
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Figure 1V.93: Puissance délivrée en sortie par le transistor dans le domaine fréquentiel a plus de 5 dB

de compression (a. puissance de sortie en dBm, b. phase en sortie, c. quantification des écarts)

Les écarts sont essentiellement constatés aux fréquences 2f, et 4f,. A 20 et 40 GHz,

les raies spectrales augmentent de 1.7 dB environ avec la température (figure 1VV.93.a et c).

Pour la phase, une décroissance est mise en évidence en fonction de la température

(figure.93.b). Cette diminution est de plus en plus conséquente en fonction de la fréquence

(figure.93).
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Figure 1V.94: Impact des effets thermiques sur les
performances en puissance

En régime linéaire, la conséquence directe

est une diminution du gain en puissance et
de la PAE (figure 1V.94).
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Comme nous [D’avions souligné, les 30

impedances présentées aux harmoniques ne »

sont pas contrblables. Cependant, un test de Tiz0=0

N
o

. . N L= °
simulation sur notre modéle montre qu’une 20 = 041058

PAE [%]
=
(62}

modification de I’impédance présentée a
I’harmonique 2 permet d’améliorer la PAE 10
(figure 1VV.95).

Le gain en puissance peut également étre
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Figure 1V.94 : Rendement en puissance ajoutée en
fonction de la puissance absorbée

IV.7 CONCLUSION

Une procédure d’extraction du modele grand signal de transistors HBT SiGe a été
mise en place. De tres bonnes adéquations ont été obtenues avec les données expérimentales
aussi bien en régimes statique que dynamique. Ce modele a ensuite été paramétré en
température afin de tenir compte des effets thermiques associés aux courants de collecteur et
de base. Les validations large signal avec les donnees expérimentales issues du NVNA
mettent en évidence la précision de ce modéle électrothermique pour une charge fixe égale a
50 ohms, mais aussi pour les impédances de charges optimales dans les différentes classes de
polarisation. Le modele prédit alors avec exactitude le comportement du composant dans un
environnement Load-pull. Dans ces conditions, les performances et limitations du dispositif
vis-a-vis des courants électrothermiques ont été analysees sur les performances en puissance

hyperfréquence dans les domaines fréquentiel et temporel.
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Conclusion générale

Les principaux objectifs de ce travail ont concernés la mise en ceuvre d’un banc de
mesures non linéaires NVNA ainsi que le développement d’un modéle électrique non linéaire

de transistor a hétérojonction de la filiere HBT Si/SiGe :C.

Avant de faire I’acquisition de ce systéme de caractérisation, les mesures de puissance
hyperfréquence étaient effectuées au laboratoire sur le LSNA dans le domaine temporel.
L’TEMN s’est ensuite équipé du NVNA en 2009 afin de proposer une nouvelle approche pour
la caractérisation des dispositifs actifs en régime non linéaire. En effet, le mode de
fonctionnement du NVNA est totalement différent du LSNA. Par ailleurs, la dynamique de
mesure du NVNA nous a permis de valider notre modeéle de transistor jusqu’a plus de -60 dB

part rapport au systeme temporel LSNA.

Dans le premier chapitre, nous avons décrit un historique sur 1’évolution des systémes
de caracterisation RF dédiés aux mesures en régimes linéaire et non linéaire, et avons mis en
évidence I’importance des parameétres de dispersion et des mesures non linéaires pour la
caractérisation de dispositifs actifs dans les gammes de fréquences RF. Notre étude a ensuite
porte sur les dispositifs bipolaires a hétérojonction issus de la filiere Si/SiGe :C. Nous avons
alors décrit leur fonctionnement en régimes statique et dynamique en mettant en évidence les
différents phénomeénes physiques mis en jeu et a prendre en compte pour I’¢laboration d’un

modeéle électrique non linéaire prédictif.

La seconde partie de ce mémoire a ensuite €té consacrée a la mise en ceuvre du banc
NVNA. Nous avons alors décrit les différentes parties dont il est constitué ainsi que son mode
de fonctionnement. Ses performances ont alors été évaluées en structure coaxiale et sous
pointes dans un environnement adapté 50 ohms. En structure coaxiale, des séries de mesures
comparatives effectuées dans les deux configurations disponibles pour piloter les références
de phase ont mis en évidence la dynamique de mesure de notre systeme en configuration
source interne, et cela pour différentes résolutions de filtre IFBW. Par ailleurs, nos échanges
avec la société Agilent de Santa Rosa nous avaient permis de valider notre dispositif
instrumental lors de confrontations effectuées jusqu’a 50 GHz sur nos dispositifs de
référence (I’amplificateur de puissance et le dispositif non linéaire le «Golden Device»).
L’expérimentation du banc en structure sous pointes a ensuite eu pour objectif la validation

des opérations de De-embedding prises en charge par le systéme interne. De trés bons
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résultats ont été constatés avec les données expérimentales issues du LSNA jusqu’a 50 GHz,
ce qui nous ont permis de valider la procédure d’étalonnage mise en ceuvre en structure sous

pointes.

Dans la troisieme partie nous nous sommes intéressés au développement de notre
instrumentation pour des mesures de type Load-pull. Aprés avoir passé en revue le principe de
fonctionnement des différents systémes existants, nous avons opté pour la configuration du
banc dans un environnement a charge passive. Le NVNA a alors été développé autour du
«tuner» électromécanique de Maury Microwave dans la bande de fréquences: 8-50 GHz.
L’intégration de ce dernier n’étant pas prise en charge par le systeme interne, des programmes
associés ont été développés et ont constitué une partie importante de ce travail. Nous avons
¢laboré d’une part un algorithme de programmation graphique sur LabView pour la
commande et la synchronisation du NVNA avec le tuner. D’autre part, des programmes
d’exploitation ont ¢ét¢ mis en place afin d’interpréter les données expérimentales et la
validation des résultats obtenus en régimes petit et grand signal. Un aspect intéressant
développe dans cette partie a également concerné la confrontation du NVNA a charge passive
avec le LSNA a charge active. Apres avoir exposé les principales différences de ces deux
systémes de caractérisation, nous avons effectué une campagne de mesures sur le méme
dispositif dans les mémes conditions de polarisation et d’impédance de charge présentée a la
fréquence fondamentale. Cette étude a mis en évidence les avantages et inconvénients de
chacune des configurations. Nous avons pu mettre en évidence que dans la configuration
NVNA, on contrélait précisément I’impédance de charge présentée a la fréquence
fondamentale mais que celles qui étaient présentées aux harmoniques étaient variables en
fonction de la fréguence. Par contre, dans le cas du LSNA, un Iéger écart type est constaté sur
la valeur de I’'impédance présentée a la fréquence fondamentale f, en module et phase en
fonction de la puissance injectée. Quant aux impédances présentées aux autres harmoniques,
elles sont proches de 50 ohms. Des analyses sur nos dispositifs HBT Si/SiGe :C ont alors
démontré I'impact de ces phénomenes sur les mesures de puissance hyperfréquence dans les
domaines fréguentiel et temporel, puis des corrélations avec un modele électrique non linéaire
dans les mémes conditions de polarisation et d’impédances de charges ont permis la

validation de ces résultats.

Enfin, la quatrieme partie a décrit le développement d’un modéle électrothermique non
linéaire de transistor issu de la filiere HBT Si/SiGe : C. Apres un bref descriptif des modeles

dédiés a la simulation de ces dispositifs, nous avons opté pour 1’élaboration d’un modéle

245

© 2013 Tous droits réserveés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Rezki Ouhachi, Lille 1, 2012
Conclusion générale

électrique compact basé sur la topologie de HICUM LO. Chaque élément a alors été décrit et
implémenté sous forme de boite SSD (Symbolically Defined Box) sur ADS de maniere a avoir
un accés permettant la modification de leurs expressions analytiques avec un maximum de
degres de liberté. La précision de notre schéma électrique équivalent a ensuite été évaluée
dans les domaines temporel et fréquentiel jusqu’a 50 GHz et de trés bons accords ont été
obtenus lors de nos corrélations avec les données expérimentales issues du NVNA dans
différentes classes de polarisation et pour différentes impédances de charge. Nous avons alors
mis en évidence I’impact de ces derniéres présentées aux fréquences harmoniques et avons
constaté que leurs influences n’était pas négligeable eu égard a la dynamique de mesure du
NVNA qui en tient compte jusqu’a des niveaux de puissance hyperfréquence inférieurs a -60
dBm. Par ailleurs, le paramétrage des évolutions des courants en fonction de la température a
mis en évidence I’influence des phénomenes thermiques sur le régime de forte injection et le
gain en puissance linéaire. Nous avons alors démontré que 1’autoéchauffement du transistor
en classe A pouvait étre repoussé en modifiant I’'impédance de charge présentée a la
fréquence fondamentale. On améliore ainsi le gain en puissance linéaire. En adaptant
I’harmonique 2f, & 50 ohms, on améliore le rendement en PAE limité par les effets des

courants thermiques en régime de forte injection.

Ce travail a permis d’exposer les nombreuses possibilités qu’offrait le NVNA pour la
caractérisation de dispositifs actifs en régime non linéaire. Ainsi nos echanges avec Agilent
Technologies ont démontré sa précision de mesure aux fréquences harmoniques jusqu’a des
puissances inférieures a -60 dBm. Ces résultats ont par ailleurs été évalués vis a vis du modele

non linéaire établi.

Dans le cadre des perspectives de ce travail, il serait intéressant de continuer a
développer le banc pour des mesures d’intermodulations et en mode pulsé en puissance afin
d’évaluer la précision du modele compact mis en ceuvre. Ces résultats permettront alors de
prédire le comportement de dispositifs de puissance hyperfréquence lors de leurs utilisations
en transmission RF en conditions réelles de fonctionnement. Notons aussi que le schéma
équivalent que nous avons ¢élaboré peut étre sujet a d’éventuelles améliorations : d’une part, la
prise en comptes des phénoménes d’avalanche permettra d’évaluer I’'impact de ces deniers sur
les performances en puissance hyperfréquence dans les domaines fréquentiel et temporel.
D’autre part le paramétrage en fonction de la géométrie du transistor peut permettre de

développer des modeles scalables permettant de faire la conception de circuits intégrés
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monolithiques pour un lien direct avec les procédés de fabrication. De plus, notre modele peut

étre utilisé pour d’autres filieres de HBTs.
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Résumeé

L’émergence des technologies de communication satellite et radar toujours en pleine
essor nécessite des composants de puissance hyperfréquence de plus en plus compacts
permettant d’intégrer sur une seule puce des fonctions analogiques/numériques, tout en
réduisant le colt de fabrication. Dans ce contexte, le transistor bipolaire & hétérojonction HBT
constitue un composant de choix afin d'améliorer les performances des transistors de
puissance sur silicium pour les applications hyperfréquences en association avec la
technologie CMOS. Ainsi, cette étude est dédiée a la caractérisation et la modélisation non
linéaire de ces dispositifs actifs. Dans ce but, un banc de mesures non linéaires et un modéle
prédictif grand signal ont été développés jusqu’a 50 GHz. Dans un premier temps, le banc de
mesures non linéaires a été mis en ceuvre autour du NVNA en configuration load-pull
mesurant dans le domaine fréquentiel vis a vis du LSNA mesurant dans le domaine temporel.
Cette configuration instrumentale associée a la dynamique du NVNA met en avant ses
avantages et inconvénients. Par la suite, une procédure d’extraction pour 1’¢laboration d’un
modele électrique grand signal a été validée en régimes statique et dynamique. L’originalité
de ce modele prédictif est la procédure d’extraction ainsi que la mise en ceuvre rapide
s’appuyant sur les formules analytiques physiques des semiconducteurs. Les é&tapes
d’extraction se sont averées trés efficaces lors des confrontations avec les données
expérimentales du dispositif sous test dans les mémes conditions de polarisation et
d’impédances de charge. Nous avons alors mis en évidence 1’impact des courants thermiques
sur les performances en puissance hyperfréquence des transistors bipolaires dans les domaines

temporel et fréquentiel.

Mots clefs :

Analyseur de réseaux non linéaire, NVNA, LSNA, Caractérisation, Adaptation d’impédances,
Charge passive, Charge active, HBT, SiGe, Modélisation non linéaire, Hyperfréquences,

Effets thermiques.
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Abstract

The emergence of satellite communications and radar technologies always require
more compact microwave power devices for integration of analog/digital operations on a
single chip, reducing the manufacturing cost. As an exemple, since many years heterojunction
bipolar transistor (HBT) permits to improve the silicon power transistor performances for
microwave applications associated with CMOS technology. In this context, this work focuses
on the characterization and modeling of these active devices. For this goal, a non linear bench
and a large signal model are developed up to 50 GHz. On the first step, the non-linear
measurement is carried out using the NVNA for load-pull measurements on the frequency
domain and results are compared with those obtained from the LSNA on the time domain.
This instrumental configuration associated with the dynamic operating capabilities of NVNA
highlights its advantages and disadvantages. Subsequently, a SiGe HBT device extraction
parameters procedure has been validated to establish a large signal model. The originality of
this last one is its predictive extraction procedure and fast implementation based on the
semiconductors analytical equations. Extraction steps are proven very effective in
confrontations with the experimental data of the device under test with the same biases and
for different load impedances. At last, thermal currents impacts on microwave power

performance are discussed in time and frequency domains.

Keywords:

Non linear vector network analyzer, NVNA, LSNA, Characterization, Impedance matching,
Passive load-pull, Activ load-pull, HBT, SiGe, Nonlinear modeling, Microwave, Thermal

effects.
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