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AVANT-PROPOS

Depuis 1'apparition du transistor bipolaire et les premiéres
études théoriques effectuées par Schockley dés 1949, ce composant n'a
cessé de progresser, bénéficiant de 1'évolution des techniques de réali-
sation et des travaux théoriques menés dans de nombreux laboratoires,
pour comprendre les phénoménes physiques en présence . Ces études ont
permis Ta réalisation de composants de plus en plus performants, notamment
aux fréquences élevées. C'est ainsi que se sont développés les transistors

bipolaires microondes.

Malgré la forte concurrence du transistor & effet de champ a
T'arséniure de gallium, i1 apparait aujourd‘hui, que le transistor bipo-
Taire reste un composant trés compétitif pour les applications en ampli-
fication de puissance en régime classe B ou C, jusqu'd des fréquences

de 1'ordre de 6 GHz.

Par ailleurs Te développement des circuits intégrés VLSI, pour
lesquels Ta technologie de réalisation doit &tre de plus en plus fine,

permet actuellement la fabrication de transistors bipolaires silicium
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trés performants, ayant une fréquence de transition de T'ordre de 10 GHz,
destinés 3 la réalisation de circuits intégrés pour des applications micro-

ondes ou en logique rapide.

Parallélement au développement des procédés de réalisation des
échantillons, 1'évolution des technologies de fabrication des matériaux
a permis 1'apparition d'un nouveau type de composant bipolaire, utilisant
une hétérojonction base-émetteur, proposé par Kroemer. Le transistor bipolaire
a hétérojonction ainsi réalisé permet d'envisager une extension des perfor-

mances du transistor & homojonction au silicium.

Ainsi, le transistor bipolaire & homojonction ou & hétérojonction,
reste un composant trés compétitif et offre des solutions pratiques trés
intéressantes pour beaucoup d'applications microondes a venir.

Une activité "transistors bipolaires” existe, depuis de nombreuses
années, au laboratoire et a conduit au développement de plusieurs études
portant d'une part, sur des applications en sources hyperfréquences de type
dipole et d'autre part, sur des problémes fondamentaux et des nouvelles
utilisations concernant 1‘amplification de puissance. Ces études ont fait
1'objet d'une collaboration étroite successivement avec le L.C.R. de
Thomson (Corbeville), la Radiotechnique-Compelec (Caen), le L.A.A.S.

(Toulouse) et le centre du C.N.E.T. de Bagneux.

L'étude que nous présentons dans ce mémoire est une contribution
d la compréhension de fonctionnements particuliers du transistor bipolaire
en hyperfréquences et comporte trois parties distinctes se rapportant & trois

aspects différents




Dans une premiére partie, nous analysons la faisabilité d'un
dispositif & résistance négative & injection thermoionique et temps de
transit, créé par un transistor bipolaire utilisé en dipole entre 1'émetteur
et le collecteur.

Dans une deuxiéme partie, nous étudions 1'influence du profil de
dopage de la zone de collecteur, sur le phénoméne d'élargissement de la
base et sur les limitations en puissance du transistor, en amplification

classe B et C.

Enfin, dans une troisiéme partie, nous.présentons une analyse de
la défocalisation dans les transistors en fonctionnement dynamique classe

C. Nous avons appliqué cette analyse au cas d'un transistor & homojonction

au Silicium et au cas d'un transistor & hétérojonction GaAlAs/GaAs.




I2re PARTIE

ETUDE DE LA FAISABILITE D'UN DISPOSITIF A RESISTANCE

NEGATIVE A INJECTION THERMOIONIQUE ET TEMPS DE TRANSIT







INTRODUCTION

Dans le domaine des hyperfréquences, les composants & injection
et temps de transit ont fajit 1'objet de nombreuses études. I1s sont prin-
cipalement utilisés pour la production d'oscillations hyperfréquences.
Parmi ces composants, la diode & avalanche et & temps de transit (diode
IMPATT) occupe une place 1mpo?tante grdce a sa capacité & fournir des

puissances importantes a des fréquences de plus en plus hautes [1].

D'autres composants & injection et temps de transit ont &té ima-
ginés et étudiés mais n'ont pas eu, dans les applications, le développement
de la diode & avalanche. I1 s'agit tout d'abord de la diode BARITT [2],
dans laquelle la zone d'injection est une jonction PN, et non une zone
d'avalanche ; elle présente des performances en bruit plus intéressantes
que celles de la diode IMPATT, mais la puissance fournie est moins é&levée.
Dans le méme esprit, une tentative a été faite avec une utilisation tout
d fait particuliére du transistor bipolaire. L'idée était d'utiliser le
transit dans Ta base pour renforcer 1'effet de résistance négative de la
BARITT et avoir des performances en puissance plus proches de celles de la

diode IMPATT mais avec un bruit moindre.

Dans le cadre de T1'activité du Taboratoire dans le domaine des
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transistors bipo]éires et d'une collaboration avec le Laboratoire Central
de Recherches (LCR) de THOMSON C.S.F., nous avons été amené a étudier -cet
aspect particulier du fonctionnement du transistor en dipole & résistance

négative.

Dés 1956, WEINREICHI3] a proposé 1'utilisation d'un transistor
bipo]ai}e classique, fonctionnant & des fréquences od 1'angle de transit
dii au déplacement des porteurs minoritaires & travers la base est supérieur
ou égal & 1, afin de produire une résistance négative entre 1'émetteur et
le collecteur. Roberts et Hyde [4] en 1964, ont étudié expérimentalement
la faisabilité de ce dispositif mais n'ont pas obtenu de manifestation de
résistance négative et ont attribué cet échec & la prédominance des pertes

du dispositif.

* En 1967, WRIGHT [5] a repris 1'idée de Roberts et Hyde en ajoutant
une zone de transit supplémentaire constituée par la zone désertée du col-
lecteur. Théoriquement ce type de structure devait présenter une résistance
négative intéressante, permettant de réaliser un oscil]atéur aux irés
hautes fréquences [6]1,[71,[8]. Ce dispositif paraissait trés attrayant,
comparé & la diode BARITT et & la diode & avalanche, car la présence de
1'électrode de base ouvrait la possibilité d'une commande et d'une modula-

tion de 1'oscillation.

L'&tude que nous présentons ici a été menée en relation avec
M. ARMAND du L.C.R. qui, dans le cadre d'une étude plus générale des dispo-
sitifs 3 injection et & temps de transit [9], a posé les bases théoriques

du régime linéaire et a proposé des exemples de réalisation.

Pour notre part, nous avons étudié le fonctionnement du transistor

i temps de transit, en régime non lin&aire, tant sur le plan théorigue




que sur le plan expérimental. Pour cela nous avons établi une théorie
analytique pour exprimer 1'impédance en régime non linéaire et pour cal-

culer les performances potentielles du dispositif.

Les résultats comparés des mesures expérimentales et des simu-
lations théoriques tant en régime linéaire qu'‘en régime non lindaire,
nous ont conduit 4 mettre en évidence les principales causes des limita-

tions fondamentales du transisor & temps de transit.
C'est cette étude que nous détaillerons ici.

Dans un premier chapitre nous rappelons le principe de fonction-

=

nement des dispositifs a injection et & temps de transit.

Dans un second chapitre nous donnons une premiére approche théo-
rique permettanf d'évaluer 1'1mpédanﬁe présentée par le di;positif, en
régime linéaire et en régime non linéaire. Cette étude théorique, se
Timitant au transistor intrinséque, fait apparaitre 1'influence des para-

métres opératoires : courant de polarisation et fréquence.

Dans un troisiéme chapitre, nous donnons 1'évolution théorique
~de 1'impédance du transistor placé dans les conditions expérimentales,
puis nous décrivons le mode opératoire et les méthodes expérimentales uti-
lisées. Enfin dans ce chapitre, aprés avoir décrit les différentes séries
d'echantillons qui ont &té spécialement réalisés pour cette étude par
1'équipe de Mr. Armand au L.C.R., nous donnons les résultats expérimentaux
concernant des exemples typiques de composants et nous les comparbns aux
prévisions théoriques approchées décrites dans le second chapitre afin de
vérifier la faisabilité du dispositif et la validité du modéle théorique

utilisé.
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Dans un quatriéme chapitre, nous donnons une analyse systématique
des différentes causes de limitations des performances liées d'une part
au composant intrinséque et d'autre part au circuit extérieur. Nous décri-

vons enfin les différentes modifications technologiques & apporter a la

structure en vue d'optimiser ses performances.




CHAPITRE 1

PRINCIPE DE FONCTIONNEMENT DES DISPOSITIFS

A INJECTION ET TEMPS DE TRANSIT

INTRODUCTION

Avant d'étudier le fonctionhement trés particulier du transistor
d temps de transit en tant que dipo]e d résistance négative? i1 nous semble
intéressant de rappeler le principe général des dispositifs & injection et
temps de transit et de situer le composant étudié par rapport aux autres
composants de ce type que sont la diode IMPATT et la diode BARITT. Pour
faciliter la compréhension des principes fondamentaux de fonctionnement de

ces dispositifs en oscillateur hyperfréquence, nous ferons dans ce chapitre

une analyse qualitative des phénoménes sur des structures idéales.

Dans une premiére partie, nous présenterons le principe de fonction-
nement des dispositifs & injection et temps de transit en analysant les dif-
férents modes possib]és d'injection et les formes d'ondes associées. Nous
envisagerons le cas de 1'injection par avalanche avec la diode IMPATT, puis
le cas de 1'injection thermoionique avec le transistor bipolaire sans connexion

de base qu'est la diode BARITT, puis enfin le cas de 1'injection thermoionique

avec le transistor bipolaire ayant une connexion de base, c'est 3 dire le
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transistor & temps de transit (T.T.T.).
Dans la seconde partie du chapitre, nous montrerons qualitativement
les conditions nécessaires & donner aux courants et aux tensions pour que le

T.T.T. présente une résistance négative.

I.l1. RAPPEL SUR LES DISPOSITIFS A INJECTION ET TEMPS DE TRANSIT

Ces dispositifs, de type dipole, sont utilisés le plus souvent en
oscillateur 3 des fréquences trés élevées. Dans ces conditions, 1'impédance
du dipole équivalent au dispositif doit présenter une partie réelle négative
aux fréquences d'oscillation. Avant de présenter le fonctionnement des dispo-
sitifs, nous allons considérer les hypothéses couramment admises sur les

formes de courant et de tension utilisées dans les composants microondes.

I.1.1. HYPOTHESES DE FONCTIONNEMENT DES DISPOSITIFS A RESISTANCE

NEGATIVE EN MICROONDES .

~

Un oscillateur doit poﬁvoir fournir la puissance la plus élevée
possible & une fréquence déterminée, c'est & dire qu'il est nécessaire d'éli-
miner les composantes harmoniques du signal de sortie. Pour réaliser cette
condition, le circuit résonnant qui est associé au composant actif pour
former 1'oscillateur, doit présenter un coefficient de qualité élevé. Les
dispositifs de charge qui sont généralement utilisés en microonde présentent
des impédances trés faibles pour les composantes harmonigues du signal, ce
qui revient & considérer la tension de sortie purement sinusoTdale. De ce
fait, la forme du courant circulant dans le circuit, peut étre choisie de
maniére & obtenir une puissance maximale et un rendement optimal. De plus,
comme dans tout dispositif actif fournissant de la puissance, tension et
courant de sortie doivent étre en opposition. de phase. Les conditions idéales
seraient réalisées avec un courant particulaire en forme d'impulsion et en
opposition de phase avec la tension alternative v aux bornes du dispositif

actif, comme le montre le schéma de la figure I.l. Ces conditions ideales
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FIGURE I.1 : Formes idéales du courant et de 1la tension

aux bornes d'un dispositif actif fournissant une puissance maximale
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(impulsion de DIRAC) conduiraient & un rendement proche de 100 % comme pour

la classe C.

Dans Tles dispbsitifs d injection et temps de transit, le courant
est effectivement produit sous forme d'une impulsion au niveau de la zone
d'injection, mais cette impulsion ne se trouve pas en opposition de phase
avec la tension aux bornes du dispositif et c'est & la zone de transit que
revient le role de modifier cette impulsion initiale, de maniére a réaliser
Te mieux possible 1'opposition de phase entre tension et courant & la sortie
du dispositif. Différentes configurations se présentent concernant la posi-
tion de 1'impulsion de courant d'injection par rapport & la tension totale

selon le phénoméne physique choisi pour 1'injection. Nous allons présenter

ces différents cas dans les paragraphes suivants.

[.1.2. DISPOSITIFS A INJECTION ET TEMPS DE TRANSIT

Dans ces dispositifs, la zone de transit se comporte de la méme
maniére quelque soit le systéme d'injection utilisé. Nous allons, d'abord,

décrire le fonctionnement de la zone de transit.

1.1.2.1. Princedpe de gonctionnement de £a zone de trhansit

Un schéma élémentaire d'un dispositif & injection et temps de
transit est représenté sur la figure 1.2 (a). La zone de transit est
constituée par un semiconducteur faiblement dopé et de longueur wc. Il
en résuite que 1'application d'une tension aux extrémités du dispositif,
produit dans la zone de transit, un champ électrique presque uniforme
(figure 1.2 (b)) ; si la valeur de celui-ci est suffisante, les porteurs
se déplacent & Ta vitesse de saturation. Lorsqu'une impulsion de courant
est injectée a 1'entrée de la zone de transit, il en résulte, d la sortie
de celle-ci, un courant induit qui est constant tant que la charge élec-
trigue injectée se déplace dans le semiconducteur. En appliquant le théo-

réme de Ramo-Shockley [ 10 ], ce courant extérieur s'exprime par :
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ol Q est la charge injectée
Vo est la vitesse de saturation des porteurs

NC est la longueur de la zone de transit.

La forme idéale du courant induit ainsi obtenu, par rapport a
1"impulsion de courant initial, est représenté sur la figure .2 (c). La
durée du Créneaude courant est égale & 1 =W_/ v, . Elle peut étre

ajustée en modifiant 1a longueur wc.

En fonctionnement dynamique, 1'impédance équivalente a la zone
de transit s'apparente & une capacité :

e S

ol S est la surface de la zone active du dispositif et e la permittivité

du semiconducteur.

1.71.2.2. La zone d'injection est une jonction en régime d'avafanche

Read proposa en 1958 [11 ] une structure ol la zone d'injection est
constituée par une jonction PN polarisée en inverse & 1'avalanche. Les études
élaborées a partir de la structure de Read ont conduit au développement de
la diode IMPATT. La figure 1.3-a montre un schéma &lémentaire de la struc-

ture idéale de Read.

On applique une tension continue de polarisation Vo a la structure
pour que le champ électrique (figure I.3-b) dans la zone d'injection soit
proche du champ critique permettant 1'ionisation des porteurs. En superposant

& cette tension v, une composante sinusoidale, on réalise une génération de
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porteurs par ionisation pendant la demi-alternance positive. I1 faut que 1la
tension appliquée au dispositif devienne inférieure & la tension statique Vo
pour supprimer 1'ionisation dans la zone d'injection. A cause des effets
inductifs de 1'injection par avalanche, 1'impulsion de courant qui est créée,
est retardée dé L par rapport & la tension Vi aux bornes de la zone d'in-
jection. La figurs 1.3-c représente la tension aux bornes du dispositif et

Ta forme du courant injecté et du courant extérieur. A injection de courant
particulaire pas trop élevée, 1'impédance dynamique présentée par la zone
d'avalanche est essentiellement capacitive (figure 1.3-d) (capacité de la
jonction P-N), de ce fait la tension alternative aux bornes de cette zone

est pratiquement en phase avec la tension sinusoidale totale (figure I.3-cC).
Pour réaliser les conditions idéales de déphasage entre le courant induit

et la tension totale, i1 suffit que la zone de transit introduise un retard

T égal & II. Les conditions idéales de déphasage entre 1'injection et la
tension aux bornes du dispositif, entrainent de bonnes performances en
puissance et en rendement pour ces structure§, puisque des puissances supé-
rieures a4 10 W sont obtenues en bande X. Le développement actuel de la diode
IMPATT évolue vers les fréquences de plus en plus élevées et méme jusqu'aux
fréquences de 1'ordre de 100 GHz. Pour un fonctionnement en modé entretenu,
des résultats relevés dans la littérature font mention de puissance de

1'ordre de 3 W pour un rendement de 18 % dans une gamme de fréquencesvariant
de 15 & 20 GHz [12 ] . I1 faut cependant noter que la génération par avalanche
ne permet pas d'obtenir des performances en bruit intéressantes. Dans la

bande X, on mesure des facteurs de bruit de 1'ordre de 30dB pour des diodes

GaAs [131.

1.1.2.3. La zone d'injection est un thansistorn bipolaire sans

connexLon extirieune de base (BARITT).

Dans cette structure, la zone d'injection est constitu&e par une

jonction PN polarisée en direct. Un schéma est donné sur la figure I.4-a.
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Lorsqu'on applique une tension de polarisation aux bornes du dispositif,
celle-ci se reporte d'une part aux bornés de la zone d'injection qui devient
une jonction polarisée en direct, et d'autre part aux bornes de la zone
désertée d'une jonction polarisée en inverse qui constitue la zone de

transit.

Un courant ne peut circuler dans la structure qu'en présence d'un
champ électrique d'entrainement sur toute la longueur, ce qui nécessite que
les zones désertées des deux jonctions se rejoignent (figure I.4-b). Cette

condition est obtenue pour une tension appelée : tension de pergage vp.

L'injection des porteurs est de nature thermoionique et le courqnt
3 la sortie de la zone d'injection Iinj est en phase avec la tension alter-
native v, aux bornes de celle-ci. En régime linéaire, la tension totale Vi
aux bornes de la structure et la tension Vi sont pratiquement en phase, tant
que le courant particulaire de la jonction est inférieur au courant de dépla-

cement ; par conséquent, les conditions idéales du dipole & résistance

négative sont obtenues lorsque le retard de phase introduit par Ta zone de
31

transit est égal & wt = , comme le montre la figure I.4-c. Comme on

2
peut le constater sur cette figure, le courant induit & une durée supérieure
i la demi-période de la tension totale, ce qui constitue une condition peu

favorable & la production d'une puissance importante.

Par ajlleurs, en oscillation, lorsque le régime devient non
linéaire, la résistance dynamique de la zone d'injection diminue fortement

(figure I.4-e), et la tension totale v_ est retardée par rapport a la tension

t
d'injection Vi, ce qui diminue encore le bilan énergétique (figure I.4-d).

C'est pourquoi les diodes BARITT présentent des performances beaucoup moins
intéressantes en puissance et en rendement que les diodes IMPATT. On reléve

des puissances de 1'ordre de 100 mW en bande X pour un rendement de 3 %.
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Des résultats & des fréquences supérieures de 1'ordre de 20 GHz donnent des

puissances de quelques mW avec un rendement inférieur 3 1 % [ 141].

L'injection thermofonique est cependant trés favorable aux bonnes
caractéristiques de bruit et donne de meilleurs résultats que la diode IMPATT.
On obtient un facteur de bruit de 10dB en bande X. Avec ces performances, la
diode BARITT constituait un composant pour des applications & faible puissance

et facteur de bruit moyen.

1.7.2.4. La zone d'injection esx un transiston bipolaire avec une

connexion exténieune de base (trhansistorn & temps de transit).

C'est la structure proposée pour le transistor & temps de transit
(T.T.T.) et dont un schéma est donné sur la figure I.5-a. Cette structure
différe de celle de la BARITT par la présence d'une connexion de base qui
pérmet de polariser la jonction N-P en direct comme celle d'un transistor
classique, mais, qui du point de vue H.F., est fermée sur une trés grande
impédance de maniére & annuler la composante alternative du courant de base.
La jonction collecteur-base est normalement polarisée en inverse (figure
[.5-b). A condition que le courant particulaire reste toujours inférieur

aux courants de déplacement, la tension alternative base-émetteur est

pratiquement en phase avec la tension totale Vi

Le courant émetteur ie’ injecté dans la base est en phase avec
la tension base-émetteur (Vi) (figure I.5-c). Ce courant se propage a
travers la base sous 1'effet de la diffusion et d'un champ &lectrique interne
et arrive retardé & 1'entrée de la zone de transit (1C). Ce retard peut
étre égalé a un quart de période par un choix judicieux de 1'épaisseur
de Ta base. On peut ainsi-retrouver les conditions idéales d'injection
qui existent dans la structure & injection par avalanche. Les porteurs

sont injectés dans la zone de transit, au début de 1'alternance négative
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de la tension totale Vi et la Tongueur de cette zone permet de faire coincider

la durée du courant induit avec celle de 1'alternance négative de Vi

I1 faut remarquer 1'avantage procuré par cette structure idéale,
car elle permet d'obtenir les condi tions énergétiques optimales de la diode
IMPATT, tout en bénéficiant des meilleures performances en bruit que procure,

par rapport & 1'ionisation, 1'injection thermoTonique.

Dans le paragraphe suivant, nous présenterons plus en détail
la structure du T.T.T. et nous montrerons comment il est théoriquement

possible d'obtenir une résistance négative avec cette structure.

I.2. REPRESENTATION VECTORIELLE DES COURANTS ET DES TENSIONS

PRESENTS DANS LE TRANSISTOR A TEMPS DE TRANSIT EN REGIME LINEAIRE.

Considérons un transistor bipolaire de type NPN, od la zone
désertée de collecteur s'étend sur une Tongueur NC , constituant ainsi une
zone de transit. La jonction base-émetteur est polarisée normalement passante
et Ta jonction collecteur-base non passante. La figure 1.6 représente le

schéma du dispositif.

Nous supposerons que les phénoménes de transport sont uni-
dimensionnels dans la base du transistor et nous y négligerons la chute
de tension dans le sens longitudinal, (direction émetteur-collecteur) en
raison de la faible valeur du champ électrique interne et de la faible

épaisseur de cette zone.

La représentation vectorielle des courants et des tensions
dans le plan complexe est donnée sur la figure I.7.
Appelons VT la tension sinusoidale aux bornes de la structure,

entre le collecteur et 1'émetteur. Cette tension se répartit en deux tensions
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Vi et v2 ol vy est la tension base-émetteur et Vo la tension collecteur-

base. On a :

VT = v1 + Vo

[.2.1. PRISE EN COMPTE DES COURANTS PARTICULAIRES

La composante fondamentale du courant particulaire émetteur‘ie,
d 1'entrée de la zone de base, est en phase avec la tension base émetteur
Vi- Le courant collecteur ic d la sortie de la zone de base s'exprime en
fonction du courant émetteur par la relation :

i o =a i
C e

ol o est le facteur traduisant le transport des porteurs a travers la

base. On reporte sur le diagramme vectoriel de la figure I.7, le courant

ic qui est en retard de phase de wt = y par rapport au courant émetteur ie'
A la sortie de la base, les porteurs mobiles sont injectés

dans la zone désertée du collecteur. En supposant que cette zone correspond

d une zone de transit de longueur wc, ol les porteurs se déplacent i la

vitesse de saturation Vs 1'amplitude de Ta composante fondamentale du

. . . . * . .
courant induit extérieur i stexprime par la relation (annexe III) :

Cx 1-exp (-jo) |
.= T, = X1
J o
w WC
00 0 = ———— qui définit 1'angle de transit, représente le dépha-

K .
sage entre la composante fondamentale du courant e et celle du courant i

I.2.2. PRISE EN COMPTE DES COURANTS DE DEPLACEMENT

En considérant la capacité de transition C2 de la zone désertée
de collecteur et en introduisant le courant de déplacement correspondant,
1a composante fondamentale du courant collecteur total dans le circuit

extérieur s'exprime par :




00 S représente la surface active du transistor,
et ¢ la permittivité du semiconducteur.

Le courant de déplacement &metteur-base jmclv1 se trouve en
quadrature avance par rapport a Vi et le courant total émetteur est
donné par :

Ter = 1o *JucyVy
ou cq représente la capacité de la zone désertée émetteur-base.

Avec 1'hypothése fondamentale que la composante alternative
du courant base est nulle, les courants exférieurs émetteur et collecteur

sont égaux :

A S

TeT = Te1 7 ¢ TG ¥

L'impédance ZEC du transistor entre 1'émetteur et le collecteur
peut ainsi étre calculée en écrivant Te rapport entre la composante fonda-
mentale de la tension v et du courant total icT' Pour que la partie
réelle de cette impédance soit négative, il faut que la composante fonda-

mentale du courant iCT présente, par rapport & celle de la tension Vs

[}
un écart angulaire supérieur a 90 .

La jonction émetteur-base &tant polarisée en direct et la
jonction collecteur-base en inverse, la capacité ¢ de la zone désertée
émetteur-base est beaucoup plus grande que la capaiité de la zone
désertée collecteur base Cy- En admettant que les courants de déplacements
sont plus grands que les courants particulaires, la composante fondamen-

tale de la tension Vo aux bornes de la zone de transit est peu différente

de la composante totale Vo




Comme le courant de déplacement de la jonction collecteur-
base, jczwv2 est en quadrature avance par rapport & la tension v, et par
~ conséquent par rapport 4 la tension totale vy en premiére approximation, la
partie réelle de 1'impédance ZEC sera négative si le courant particulaire
12 est pratiquement en opposition de phase par rapport & Vs comme ]e'montre
le diagramme vectoriel de la figure I.7. Ceci impose un angle de transit 6
de 1'ordre de 180° pour que la composante fondamentale du courant collecteur

extérieur vérifie la relation :

S S
T = 10+ cuw,

Cette analyse qualitative, prenant en compte les différentes
composantes des courants et des tensions du T.T.T., montre qu'il est théori-
quement possible de réaliser un dipole a résistance négative avec cette
structure. Nous nous proposons dans le chapitre suivant, d'établir la

formu]atfon analytique de 1'impédance zEc'




CHAPITRE I1I

FORMULATION DE L'IMPEDANCE DU TRANSISTOR A TEMPS DE
TRANSIT ENTRE EMETTEUR ET COLLECTEUR EN REGIMES
LINEAIRE ET NON LINEAIRE.

INTRODUCTION

Nous nous proposons d'établir 1'expression analytique de 1'impédance
hyperfréquence du transistor, considéré comme un dipole entre 1'émetteur et Te
collecteur, en supposant que le circuit de base se présente comme un circuit

ouvert pour Tles hautes fréquences.

Dans 1'hypothése du régime petits signaux, nous démontrerons 1'exis-
tence potentielle d'une résistance négative, puis nous étudierons 1'évolution

de cette résistance en fonction du niveau H.F.

IT.1. FORMULATION DE L'IMPEDANCE EN REGIME LINEAIRE

Nous reprenons le schéma simplifié du transistor & temps de transit,
de type NPN, représenté sur la figure Il.1. Les capacités C1 et CZ sont respec-
tivement les capacités équivalentes des zones désertées des jonctions base-

émetteur et collecteur-base. La zone désertée collecteur base est considérée
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comme une zone de transit ol les porteurs se déplacent a la vitesse de satu-
ration. Nous allons exprimer les relations définissant les courants particu-

laires en chaque point du transistor.

II.7.7. Relations caractérnistiques de La zone de base

En appelant respectivement V1 et V2 les tensions sinusoidales
base émetteur et base collecteur, on écrit les composantes fondamentales
du courant particulaire ie et ic’ a T'entrée et a3 la sortie de la base

(figure II.1), sous une forme matricielle classique :

g =11V *Y2 V2 (1)

R
i

¢ = Y21 V1t Y2 V2 (2)

ol Y11 représente 1'admittance d'entrée de la jonction base-émetteur

Y1 représente la transadmittance liée d@ 1'effet transistor,
Y1p et ¥y, sont des termes qui dépendent directement de 1'effet Early,
c'est a dire de la modulation de la largeur de base sous 1'influence de la

tension de sortie [20].

Les paramétres yij sont calculés & partir de 1'évolution de la
densité de porteurs minoritaires en tout point de la base, obtenue par
intégration des équations de continuité selon les méthodes utilisées par
Kroemer, Rey et Leturcq [151,[16]1, [17]. Ces paramétres dépendent & la fois
des données géométriques du composant, de la répartition des atomes d'impu-
retés dans la base du transistor, de la fréquence du signal et de la pola-

risation statique. La démarche analytique utilisée est donnée dans 1'annexe I.
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II1.1.2. FORMULATION ANALYTIQUE DE L'IMPEDANCE ZEC

Aux courants particulaires, il convient d'ajouter les courants

de déplacement respectifs et de tenir compte du transit des porteurs dans

Te collecteur, afin d'établir 1'expression de 1'impédance ZEC du transistor.

La contribution du terme Y12 reste négligeable devant celle des autres
termes dans pratiquement tous les cas étudiés. De ce fait, dans toutes Tles
simulations que nous ferons, nous ne tiendrons compte de 1'effet Early que
par le terme Yo7 et nous supposerons nul Yio- Le calcul détaillé de 1’'impé-

dance ZEC est donné dans 1'annexe III et conduit & 1'expression suivante :

! L a2 (1= X) Yo1 X

ZEC = + 1+ -

Y11 T 3Cw ypp * 3Cpu J Cou yi1 * 3 Cpe

ol X est Te terme introduit par la zone de transit qui traduit
la transformation apportée par cette zone, & la composante fondamentale

iC du courant particulaire. Son expression s'écrit :

-

I ~exp(-Jo
‘= p (-3 ) (4)
J 6
w WC
ol, rappelons-le, 6 = exprime 1'angle de transit.
Vs

I1.1.3. DISCUSSION

En premiére approximation, si nous négligeons totalement 1'effet

Early, 1'expression (3) de 1'impédance ZEC devient :
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EC
y11 * 3G il Yip td Go

En introduisant le facteur o = Y21 / Y11 traduisant le transport

des porteurs a travers la base, cette expression peut encore s'écrire :

EC 7 ' C. o
yll+jC1w jCZm 1+j__1___

On remarque sur cette relation, que si la partie imaginaire du

terme o X est positive, son produit par le terme 1
Ciw :
1+ 1 J CZU)
Y11

permet a la partie réelle de ZEC de devenir négative. Ceci traduit donc
T'existence d'une résistance négative. On observe alors 1'importance du
produit o X qui est déterminant pour la résistance négative du transistor.

A titre d'illustration, nous donnons, par la courbe 1 de la figure II.2, un
exemple d'évolution du gain en courant o ., dans le plan complexe, en fonction
de la fréquence. On remarque 1'influence de Ta zone de transit par 1'évolution

du produit « X, représentée par la courbe 2.

Dans cet exemple, la simulation a été faite en supposant que le

profil d'impuretés dans la base du transistor est de type exponentiel et

que la longueur de la zone de transit de collecteur est égale a 5 um.
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FIGURE II.2 : Evolution du gain en courant « en fonction de la fréquence

dans le plan complexe.

Courbe 1 : gain en courant sans zone de transit «

. . *
Courbe 2 : gain en courant avec une zone de transit «
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On observe nettement le déphasage supplémentaire apporté par le
terme de transit X. En effet, dans cet exemp1e,‘pour une fréquence de 1'ordre
de 10 GHz, le retard de phase du courant de conduction collecteur par rapport
au courant injecté, di 4 la zone de base seule, est égal & environ - 120°,
alors gque ce retard dépasse - 180° en tenant compte de 1'effet du transit

dans le collecteur. Cette figure montre que de 8 & 12 GHz la partie imaginaire

1
_ 3Chu
partie réelle de ZEC . Toutefois, i1 importe” de remarquer que, dans 1'expres-
€l w
sion de ZEC , le produit o X est divisé par le terme 1+ 3 -—l———— s CE

Y11

de oX est positive et que son produit par donne un signe négatif & 1la

qui doit modifier 1'analyse trés approchée faite en prenant en compte
uniquement le produit o X. Néanmoins cette analyse de 1'évolution fréquen-
cielle de 1'impédance ZEC’ faite en premiére approximation, et montrant que

le déphasage entre la composante fondamentale du courant particulaire émetteur
et celle du courant coT]eéteur extérieur; doit dépasser - 180°, confirme lese

indications fournies précédemment par le diagramme vectoriel de la figure I.7.

Un tel dispositif peut donc se comporter comme un dipole & résistance
négative [18], compte tenu d'un certain nombre de contraintes a respecter au

cours de 1'élaboration du composant.

Afin de mieux étudier le comportement en fonction de la fréquence,
de 1'impédance ZEC présentée par le transistor, et afin de déterminer
quantitativement 1'amplitude potentielle de la résistance négative, nous
avons simulé la relation analytique (3) sur ordinateur. Nous présentons les
résultats que nous avons obtenus pour une structure typique mais qui n'est

pas nécessairement une structure optimale.
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[I.1.4. SIMULATION DE L'IMPEDANCE Z ¢ bu TRANSISTOR

E

I1.1.4.1. Descrniption de La sthucture simulie

Le calcul des paramétres admittance Yi3 nécessite la connaissance
de la répartition des atomes d'impureté@s dans la base du transistor. Les
composants qui seront testés et que nous étudierons dans le chapitre suivant,
sont réalisés a partir des techniques classiques de diffusion dans une zone
épitaxiée. La concentration d'impuretés dans la base du transistor est alors
une fonction décroissante créant ainsi un champ &lectrique interne, accélé-
rateur pour les porteurs mobiles, ce qui est bénéfique pour 1'é&volution du
gain en courant o avec la fréquence. Pour les besoins du calcul analytique
des paramétres admittance, nous approximerons le profil d'impuretés dans
la base par une loi exponentielle, que nous définissons par la relation

suivante :

Ng (x) = Ngy ©exp - X : (7)

od NBM est la concentration d'atomes d'impuretés dans la base au niveau de
la jonction métallurgique émetteur-base, et Xp) représente le décrément

logarithmique du profil d'impuretés.

Ces deux paramétres suffisent & définir le composant d simuler
pour calculer les paramétres admittance . La Tongueur &lectrique de la base
est déterminée compte-tenu de la polarisation de la jonction base collecteur
et du profil d'impuretés dans la base, en résolvant 1'équation de Poisson

dans la zone désertée de la jonction base-collecteur. La longueur électrique
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de la base s'exprime par la relation (annexe II) :

WC q xb NBM
- 8
Wg, xb  Tlog, (8)
Ve - ¢

ou VCB est la tension de polarisation statique de 1a jonction base-collecteur.

Les caractéristiques du composant que nous avons simulé sont

les suivantes :

S =0,8 10'8 m2 est la surface active du composant
- 17 3
NBM = 2. 107" at/cm
xb = 0,2 um
NC=5 um
C1 = 20 pF est la capacité de la zone désertée de la jonction

émetteur-base. Nous avons considéré une valeur moyenne au voisinage du seuil
de conduction.
C2 = 0, 15 pF est la capacité de Ta zone désertée de la jonction

collecteur base qui est définie par la relation :

ot e est la permittivité du milieu.

Les expressions des paramétres admittance dans le cas d'un profil

de dopage dans la base de type exponentiel sont reportées dans 1'annexe II.

[1 est intéressant de représenter 1'impédance Z.. dans le plan

EC
complexe, en valeurs normalisées par rapport & 1'impédance présentée par
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la capacité équivalente de la zone désertée de la jonction base-collecteur
1
———— . Cette représentation normalisée de 1'impédance permet de mettre
2w 1
en évidence le facteur de qualité du dipole actif : Q =
RTC2 ®

Par ailleurs, en premiére approximation et pour des courants pas trop élevés,

tels que 1'on puisse négliger 1'influence de la jonction base-émetteur, le

produit de la partie réelle de ZEC par 1'admittance équivalente de la
capacité de la zone désertée de collecteur : RTczw, s'exprime simplement

a partir de la relation (6), par : ' g

RTCZtu = »partie réelle_ 1 - (9)
14

Y11

Cette relation, trés approximative, montre néanmoins que RTczm
est pratiquement indépendant de la surface du composant, et qu'il rend
compte rapidement de 1'importance du produit o X, terme prépondérant pour

obtenir une résistance négative. Cette représentation permet, par conséquent,

d'apprécier rapidement les résistances négatives optimales des é&chantillons

testés ou simulés.

Les résultats obtenus pour 1'exemple proposé précédemment, sont
donnés sur la figure 11.3. Cette figure montre 1'évolution de 1'impédance
ZEC en fonction du courant de polarisation, pour différentes fréquences. Les
courbes en trait continu correspondent aux rééu]tats lorsque 1'effet Early
est négligé (y,, = 0) ; les résultats incluant 1'effet Early (Yoo #0) sont

représentés en trait discontinu.
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FIGURE II.3 : Evolution de 1'impédance Zgc du T.T.T. 2 courant
| HF de base nul ; influence de l'effet Early.
===> avec effet Early (ypo = 0)
___sans effet Early (ypp = 0)
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~ On observe que le terme RTCZm est négatif et que son amplitude
augmente avec la fréquence pour devenir optimal vers 10 GHz. Ceci est di
a 1'effet bénéfique du retard de phase du courant collecteur induit par
rapport au courant émetteur, retard apporté par la zone de transit, dont Ta
longueur (wC = 5 um) a &té choisie pour donner un angle de transit de 180°
a 10 GHz. L'évolution de 1'impé&dance ZEC est sensible au courant de pola-
risation et surtout & 1'effet Early ; nous allons analyser 1'influence de

-chacun de ces deux paramétres.

11.1.4.2. Ingluence du courant de polarisation

A une frégquence donnée, on constate que la résistance négative
passe par un maximum en fonction du courant de polarisation. En effet les
paramétres admittances de Ta base sont proportionnels au courant de polari-
sation (annexe II) ; tant que yq] reste négligeable devant clu dans
1'expression (3) de ZEC , la résistance négative est proportionnelle & Y1
et par conséquent augmente avec le courant de polarisation. Par contre,
lorsque celui-ci est suffisamment élevé pour que‘y11 ne soit plus négligeable,
1'impédance de la jonction base-émetteur modifie sensiblement les conditions
de déphasage entre les tensions respectives vy et v, aux bornes des deux

jonctions du transistor, entrainant une diminution de la résistance négative.

I1.1.4.3. Influence de £'effet Early

On observe d'autre part, sur les courbes de la figure II.3 la nette
réduction de la résistance négative dle d la prise en compte de 1'effet Early.
Cette réduction est d'autant plus importante que la fréquence et le courant

de polarisation sont plus élevés.

I1 semble que cet effet soit un élément limitatif important pour
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le transistor & temps de transit.

Pour comprendre comment intervient 1'effet Early sur le calcul de
1'impeédance émetteur collecteur ZEC’ revenons d& 1'expression (3) de ZEC en
fonction des paramétres admittance . En omettant la zone d'injection base
émetteur, 1'impédance présentée par la zone de transit du collecteur seule
s'écrit : .

1 Y22 (1-X) Y21 X

ZBC = : 1+ -

(10)

_y22 + ] sz j Czw Y11 + C1 ®

Négligeons 1'effet Early en posant Yoo = 0, 1'expression précédente

devient :

1 j Czu.)
Ype © = (11)
Yp1 X
ZBC 1 -
y11 + Clw

qui s'écrit en premiére approximation ; en considérant que le terme en ¥o1

du dénominateur est nettement inférieur a 1 :

Yop X

Y11 + J Clw

A partir de cette expression, on définit un schéma équivalent trés

simplifié de la zone de collecteur (figure II-4a), constitué d'une capacité C2
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en paralléle sur un dipole G + jB, dont la partie réelle est négative.

30wy X

G + jB (13)

Y11 3 ¢

®
&
w
[
| f
O
N
S
O

figure. II-4a

Si on réintroduit le terme y,,, l'éxpression (11) qui donne

1'admittance de la zone de collecteur s'écrit :

voz ¥ 3G
Vg = | (14)
Yoo (1-%) o1 X
1+ -
3G Yip + 3 G

Le paramdtre admittance y,, apparait & deux niveaux dans cette
P 22

expression. Au dénominateur d'abord, le terme :

Ypp (1= X)

\]C2Q_)
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Y X
tend & minimiser 1'importance du terme 21 activant 1'effet
Y1t 3 by e

de résistance négative. En fait 1'exemple que nous avons simulé montre que
Yo1 X

ce terme E est peu important vis-d-vis de comme le

ypptdtpe
montre les valeurs numériques consignées dans les colonnes I et II du

Tableau II.1.

En premiére approximation, en négligeant le terme E, on trouve

que 1'admittance base collecteur Yge devient :

Y2 ¥l w
= 16
Yac (16)
. Yo X
1 -
SV B B
que T'on peut encore écrire d'une maniére trés approchée :
Yo1 X
.YBC=(.Y22+j C2 ) 1+ (17)
yir* il

Sur cette expression qui, soulignons-le encore, découle d'un
raisonnement trés approximatif, on observe que 1'admittance Yoo vient

d'une part modifier 1'admittance active du dipole qui s'écrit :
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)

11

111

Sans Effet Early

v

Avec Effet Early

Fréquence Cozgant a1 X Ya2 (1-X) = = i = Yoz S
. polarisatio (1- ot it * .—J.'-C R - Ygc = A Yge = 0
c 11 1 2 ayec offet Farly
gGHz | 10 m - jo0,86 107! 1,17-30,76 107 |-5,9110% + 57,86 103 - 3,85 1070 + j 7,87 1073
gGHz | 20 mA 1,22 - § 0,84 107! 1,29 - j0,65 107 |-s510%+ 37,3103 -1,39 1074+ 37,38 1073
10 GHz | 10 mA - 30,9310} 1,08 - 50,9t 1071 |- 9,6120%+j1,0810% | -72,3510%4+ ;51,07 102
10 GHz | 20 mA 1,08 - j 0,13 1,16 - j 0,12 -1,20107% + 51,03102 ] - 7,64 1074 + 51,02 1072
. -1 . - . - - -
12 GHz | 10 mA - 50,610 1,05 - 50,66 1070 |-7,99 107"+ 31,3410 | -56,31 107 + 31,33 107
12 6Hz | 20 mA - jo,9 10} 1,08 - j 0,11 - 1,260+ 51,35 1072 | -8,9310%+ ;1,32 1077

TABLEAU 11.1 -

AMPLITUDES DES DIFFERENTS TERMES DE L'ADMITTAWCE DE LA

DEFINIE PAR L'EXPRESSION (14).

Z0NE BASE COLLECTEUR
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(Yoo + 3 Cp @) yp1 X

G' +jB' = (18;

R

et que, d'autre part, Y0 vient en paralléle sur la capacité Cy (figure I1.4b).

]

o

figure II-4b

Tous ces effets cumulés de Yoo contribuent & la diminution globale

de la résistance négative présentée par le transistor.

Cette analyse trés grossiére de 1‘1nf1uence‘de Yo7 est confirmée
quantitativement par les valeurs des différents termes de 1'expression de
T'admittance base collecteur, qui sont regroupées dans le tableau II.1 et

ue nous avons calculées pour 1'exemple simulé précédemment.
q p p

On observe bien une diminution trés nette de la partie réelle
de 1'admittance Yae calculé avec 1'effet Early ( Yo7 # 0) (colonne IV
du tableau), par rapport au calcul fait sans effet Early (y22 = 0)
(colon.ia III du tableau). On observe aussi, d'autre part, que 1'effet

Early agit essentiellement sur la partie réelle de 1'admittance Yge et que
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la partie imaginaire reste pratiquement inchangée.

II.1.5.. CONCLUSION

Aprés avoir établi la formulation de 1'impédance ZEC présentée, en
régime linéaire, par le transistor a temps de transit, nous avons montré
1'existence d'une résistance négative, d partir d'une simulation de 1'impédance,
effectuée pour un exempie de.structure. Les résultats ont donné une résistance
négative optimale, en valeur normalisée, RTC2g>= - 0,073 pour une fréquence
de 10 GHz et pour un courant de polarisation de 15 mA, soit une densité de
courant de 200 A/cmz. Compte tenu du choix d'une surface active égale &

0,8 10'8 m2, la valeur absolue de la résistance négative est de T'ordre de
738 q. Cette valeur, obtenue en tenant compte de 1'effet Early, semble

étre un maximum pour la structure que nous avons simulée qui, rappelons-le,

n'est pas spécialement optimisée et ne constitue qu'un exemple typique.

En d'autres termes, ce résultat se traduit par un coefficient

de qualité du dipole actif :

1
Q= — de 1'ordre 14.

[RTCZ w}

Pour former un oscillateur, le dipole actif doit étre couplé a
un circuit accordé extérieur dont le coefficient de qualité propre est
supérieur & celui du dipole actif, de maniére & ce que les pertes du circuit
d'accord puissent étre compensées totalement par la résistance négative du
dipole actif. Compte tenu des difficultés pratiques & réaliser des circuits
d'accord & trés faibles pertes, il faut que le coefficient de qualité du
dipole actif ne soit pas trop élevé, de maniére & obtenir facilement le

démarrage et 1'entretien des oscillations. A titre de comparaison, le
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coefficient de qualité d'une diode IMPATT est typiquement de 1'ordre 10.

IT semble donc, d'aprés cette premiére simulation, que le transistor
d temps de transit nécessitera, par rapport a la diode IMPATT, un circuit
d'accord & plus faibles pertes, s'il s'avére impossible d'augmenter de

maniére conséquente la résistance négative optimale de 1a structure.

Le paramétre admittance Yois dont dépend essentiellement la résis-
tance négative, est‘proportionne1 d la surface active SA du transistor ;
on peut donc penser jouer sur ce paramétre pour accroitre 1'amplitude de
cette résistance négative ; cependant, il faut noter que la capacité C2
augmente aussi avec la surface SA et que la résistance négative est inver-
sement proportionnelle & CZ’ IT faut donc trouver un compromis quant au

choix de la surface du composant. I1 semble 3 priori qu'une surface

supérieure a celle choisie pour cette simulation, soit mieux adaptée.

- v

Nous allons présenter dans le paragraphe suivant, le comportement
de'1'impédance ZEC en fonction de1'amplitude de la composante H.F. de 1la

tension.

IT.2. FORMULATION DE L'IMPEDANCE ZEC EN REGIME NON LINEAIRE

L'augmentation de la tension H.F. aux bornes du composant entraine
1'existence de phénoménes non linéaires qui modifient fortement 1'expression

analytique de 1'impédance ZEC'

Une solution exacte consisterait & résoudre numériquement les
équations fondamentales des semiconducteurs dans 1'ensemble du composant mais

cela nécessiterait un traitement particuliérement Tourd et colteux.
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I1 est cependant possible d'établir, en premiére approximation,
des expressions analytiques comparables & celles obtenues en régime linéaire,
moyennant quelques hypothéses simplificatrices, entre autres que le transiétor
n'‘est jamais en régime de haute injection et que les tensions base-émetteur

vy et collecteur base 2 restent quasi sinusoidales.
Les effets non Tinéaires essentiels que nous allons prendre en

compte sont relatifs & la loi d'injection thermoionique du courant émetteur

et & la modulation de la largeur électrique de la base.

I1.2.1. FORMULATION THEORIQUE DE L'IMPEDANCE

Avant de reformuler 1'expression de 1'impédance du transistor a
temps de transit en régime non linéaire, nous allons présenter les effets

“de chacune des non-l1inéarités prises en compte.

I1T.2.1.1. Non Linéarniteé d'infection

La tension base-émetteur est définie par la relation :

Vorp = Vo + Vl cosw t (19)

BE 0

od VO est 1'amplitude de la polarisation statique et

ou V1 est 1'amplitude de la composante alternative.

Le courant particulaire injecté par 1'émetteur dans la base est

de la forme :
(V04-V1cosmt)

JE = JS exp (20)
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soit encore :

vy cos wt
= - 21
Jp = Jg exp (21)
Yy
Yo
ou JO = JS exp est la densité du courant émetteur en régime statique
Ur
N k T
et ol UT T — représente 1'unité thermodynamique.
q

En appliquant la théorie des fonctions de Bessel, 1'expression (21)
se transforme aisément et devient, en se limitant & la composante continue

et & la composante fondamentale du courant [19] :

\ Iy (x) Vi !
Jg = Jg Iy (x) 1+2 . cos wt | (22)

ol IO (x) et Il (x) sont les fonctions de Bessel modifiéesde I&re espéce

et d'ordres 0 et 1.

L'argument x est défini par x =

Ur

Le détail de 1'approche théorique est donné en annexe IV.

Pour le régime linéaire, c'est-a-dire lorsque 1'amplitude de

reste petite, 1'expression (20) représentant le courant émetteur devient :




cos wt) (23)

ol JO est la composante continue

v
et ol JO 1 est la composante fondamentale du courant. L'effet de

Uy

1'injection non linéaire a la jonction base émetteur exprimé par la relation (22)

se traduit d'une part sur la composante continue du courant :

Jpo =0 - o (%) (24)

et d'autre part sur la composante fondamentale du courant :

2 14 (x) Vi
Iy = JEo
x I (x) u

(25)

.

11.2.1.1.1. Modification appontie a La composante continue

La modification apportée a la composante continue du courant
entraine une variation de la polarisation de la jonction base émetteur par
rapport au régime linéaire. En effet, dans le mode opératoire du T.T.T., Tle
courant de polarisation statique émetteur est maintenu constant, ce courant

s'écrit en régime linéaire :

cte

[en]
(7]
[
>
o
It

L'augmentation de la tension vy tend & faire croitre la composante continue
du courant qui devient :
Yo
JEO = (Js exp —— ) . IO (x) (27)
UT :
puisque IO (x) > 1. Pour maintenir JEO = JO = cte, il est nécessaire de diminuer
Ta tension continue VO aux bornes de la jonction base-émetteur. Ce processus
est décrit sur le schéma représenté sur la figure II.5.
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Comparaison de la polarisation statique Vgg
en régime linéaire et non lindaire A Ig = Cte

a) petit signal b) grand signal
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La tension continue V0 diminue d'autant plus que 1'amplitude de V1
est élevée. Comme le montre le figure II.5, pour que la jonction base-
émetteur reste passante pendant la période entiére du signal, il faut que
1'amplitude de vy reste inférieure 3 environ 0,5 v (jonction silicium). I1

v
en résulte que la variable x = 1 doit rester inférieure a 20.

Ug

11.2.1.1.2. Modification apportée a La composante gondamentale

Rappelons 1'expression de la composante fondamentale du courant

émetteur en régime non linéaire :

2 1. (x) v
Je1 ={ 1 , 1 JE0 (25)
X IO (x) ’ U

T

Cette expression se déduit de celle obtenue en régime linéaire en

multipliant cette derniére par la fonction T (x) :

Po(x) = ————— (28)

I (x) est une fonction décroissante dex[21], dont 1'évolution est
représentée sur la figure II.6. Lorsque x tend vers zéro, I (x) tend vers l.
On remarque que 1'expression de la composante fondamentale du courant en
régime non linéaire (22) se confond avec celle du régime lin€aire (23) Torsque

x tend vers zéro.
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2 I1 (x)
FIGURE II.6 : Evolution de la fonction TI' (x) =

x Ig (x)
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L'effet fondamental est observé pour les fortes valeurs de x, car
I (x) étant décroissante, elle entraine une diminution de la composante

fondamentale du courant émetteur en régime non linéaire.

Par ailleurs, la similitude des deux expressions de la composante
fondamentale du courant en régime linéaire et non linéaire, nous permet
d'écrire ce courant & 1'entrée et d la sortie de la base, & partir des
paramétres admittance caractéristiques de la base du transistor. I1 suffit

de prendre en compte la diminution apparente du courant :

2 1; (x)
(29)

X IO (x)

dans 1'admittance d'entrée Y11 et dans la transadmittance ¥or- (La formulation

des paramétres admittance est donnée en annexe IV).

11.2.1.2. Modulation de La Longueur éLectrique de base

Lorsque 1'amplitude de la composante fondamentale de la tension
collecteur base V2 augmente fortement, le champ électrique associé a la
jonction collecteur base varie sensiblement et entraine une modulation de
la longueur électrique de la base par la tension V2. Cette modulation est
plus grande que celle prise en compte par 1'effet Early en régime linéaire
et il y a lieu de reformuler 1'expression de la longueur &lectrique de

base.

Dans 1'hypothése d'un profil de dopage de la base de type expo-

nentiel, la longueur &lectrique de la base s'exprime en régime non linéaire
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et en premiére approximation, par la relation : (annexe 1IV)

o2 2
X,V xb V Vv
+ b "2 _ 2 ' 1+ 2 coswt (30)

2 2
4 Ve v 8C

BC 6V

ol NBO est la longueur électrique de base a V2 =0

VBC est la tension de polarisation statique de la jonction collecteur-base.

Xp est le décrément de la fonction exponentielle du profil de base.

V2 est la tension HF base collecteur.

Le comportement non linéaire de la base apparait sur 1'expression

(30) par deux phénoménes distincts :

*

- une augmentation de la Tongueur &lectrique moyenne de la base, qui devient :

Xp Vo

B moy BO

2
4 VBC

- une augmentation de 1'effet Early qui apparait dans le terme :

2

2
BC | 6 Vgc

Dans T'hypothése ol on écrit la longueur électrique de base

sous la forme :
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jot '
Wy = wBO by E (WBO) e (33)
le terme bl’ caractérisant 1'effet Early, s'écrit pour le régime linéaire

(annexe II) :

En régime .non linéaire, ce terme b1 est augmenté de la quantité

(annexe IV) :

We xb ( ‘2 > (35)
2

11.2.2. FORMULATION DE L'IMPEDANCE Z_.. EN REGIME NON LINEAIRE

EC

De 1'analyse qui précéde i1 ressort, qu'd condition de Timiter
1'amplitude de la tension HF V1 (a environ 20 UT), on peut formuler 1'im-
pédance ZEC’ en régime non linéaire, avec la méme expression qu'en régime
linéaire moyennant les modifications suivantes dans les paramétres admit-

tance yy1s Y100 Y93 et Yo7 traduisant le comportement de 1a base.

- La longueur électrique de la base NBO doit étre remplacée

dans la formulation des quatre paramétres admittance par :
2
xb V2

4 VBC2
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- le paramétre bl caractéristique de la modulation de la longueur

de base (effet Early) doit étre exprimé dans les paramétres Y12 et Yop par :

X W v2

2

Les formulations des paramétres admittance ainsi modifiées pour
le régime non 1inéaire, sont résumées dans 1'annexe IV pour un profil de

dopage de base de type exponentiel.

L'expression analytique (3) de 1'impédance ZEC du transistor en
base ouverte, peut encore étre utilisée & condition de considérer les nouvel-

les valeurs des paramétres admittance modifiés.

Enfin, en ce qui concerne la dépendance de la composante H.F. de
la tension collecteur base V2, par rapport d@ celle de la tension base émetteur
Vi, nous avons toujours fait 1'hypothése que les courants de conduction sont
trés inférieurs aux courants de déplacement, ce qui correspond assez bien aux
conditions expérimentales ; dans ce cas, la tension V2 se déduit aisément de
la tension Vl, en premiére approximation, dans le rapport des capacités des

deux jonctions :




s -

11.2.3. SIMULATION DE L'IMPEDANCE Z_. EN REGIME NON LINEAIRE

EC

Nous avons simulé le comportement de 1'impédance ZEC du transistor
en régime non linéaire, pour un exemple de structure que nous avons présenté

en régime linéaire au paragraphe II.1.4.1.

Nous donnons figure II.7 1'évolution de 1'impédance ZEC’ en coor-
données normalisées, & 8 GHz, en fonction du courant de polarisation extérieur,

pour plusieurs niveaux de tension HF : V2.

On observe une diminution constante de la résistance optimale négative
en fonction du niveau HF, par rapport aux résultats obtenus en régime lineéaire,

que nous avons rappelés par la courbe 1 de la figure II.7.

L'interprétation de cette évolution peut étre effectuée é'paftir
de 1'analyse présentée au paragraphe précédent : lorsque le niveau HF augmente,

les paramétres admittance sont tous multipliés par le terme :

Or, comme nous 1'avons vu dans 1'analyse du régime linéaire,
le paramétre admittance Y01 intervient de fagon prépondérante dans 1'ex-
pression de la résistance négative. A courant extérieur de polarisation
constant, T (x) diminue Tlorsque le niveau de V2 augmente, il en est de

méme pour la résistance négative.

Pour récupérer 1'amplitude de la résistance négative du régime
linéaire, on pourrait penser qu'il suffit d'augmenter le courant de

polarisation afin de compenser la diminution du facteur T (x). Malheureu-
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sement, cette compensation est rendue impossible par 1'augmentation de Yoo°

En effet, d'une part, 1'augmentation du courant de polarisation
entraine 1'augmentation de Yoo et d'autre part, a niveau H.F. élevé, 1'am-
plification de 1'effet Early contribue aussi a une augmentation de Yop- Ces
deux augmentations cumulées de Y2 finissent par annihiler complétement la

résistance négative & niveau H.F. trés &levé, quelque soit 1'amplitude

du niveau de polarisation.

IT.3. PERSPECTIVES EN OSCILLATION

A partir des résultats donnés par la simulation en régime non
1inéaire nous avons évalué la puissance disponible P du transistor en

fongtion du niveau H.F. V2.

Celle~ci est donnée par la relation :

p= -1 rji?
2

o0 R est la résistance négative

j est 1'amplitude de la composante fondamentale du courant.

En premiére approximation, avec 1'hypothése que la partie résis-
1

, Ce qui sera

tive de ZEC est petite devant la partie réactive
W

¢
vérifié par la suite, la composante fondamentale du courant i s'écrit :
iF Vv

, G (40)
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P é(mw)
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FIGURE II.8 : Evolution de la puissance disponible du T.T.T.

en fonction de la tension HF collecteur base Vo, a 10 GHz.

--= sans effet Early

avec effet Early
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La figure II.8 montre, pour une fréquence de 10 GHz, 1'@volution
de la puissance disponible P en considérant ou non 1'effet Early. Ces courbes
montrent que pour un courant de polarisation donné, la puissance émise passe
par un maximum si 1'on tient compte de 1'effet Early, alors qu'elle est une
fonction croissante du niveau si 1'on néglige ce dernier. Par ailleurs, a
courant de polarisation variable, s'il n'y avait pas d'effet Early, le maximum
de puissance serait obtenu avec un courant de 35 mA environ alors qu'en tenant
compte de cet effet, le courant optimal devient &gal & 20 mA pour 1'exemple

simulé.

I1 faut noter que la puissance devient tré&s Timitée a cause de
1'effet Early, ce qui correspond & la chute de la résistance négative avec
le niveau HF, observée sur 1'évolution de 1'impédance ZEC en régime non

linéaire, en présence de 1'effet Early.

Pour cette simulation, nous avons relevé une puissance émise
théorique maximale de 30 mW & 20 mA avec un taux de modulation de 1'ordre
de 60%. Le rendement correspondant est de n =5 % et la surface active de

la structure est égale 8 S = 0,8 * 1078 n?.

Au paragraphe II.1.5., nous avions envisagé 1'augmentation de la
surface active afin d'accroitre la résistance négative optimale en régime
Tinéaire. Cette augmentation serait également bénéfique pour les performances
en puissance, mais il est indispensable, pour la puissance, de maintenir la
résistance négative en régime non-linéaire. Pour cela, i1 faut minimiser

1'effet Early.
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IT.4. CONCLUSION

Nous avons montré a 1'aide d'une théorie simple, qu'un transistor
bipolaire considéré comme un dipole entre 1'émetteur et le collecteur présente,
sous certaines conditions de fonctionnement, une impédance dont la partie
réelle est négative. En particulier, la longueur de la zone désertée de
collecteur et 1a longueur de base doivent étre calculées pour que la compo-
sante fondamentale du courant particulaire émis au collecteur, soit en retard

de phase d'au moins 180° par rapport au courant émetteur injecté.

Les simulations que nous avons présentées tant en régime linéaire
que non linéaire ont permis de préciser 1'ordre de grandeur possible de 1la
résistance négative et ont montré 1'évolution de 1'impédance ZEC en fonction

du courant et de la fréquence pour un exemple de structure de T.T.T.,

D'autre part, nous.avons évalué la puissance disponible du combosant
et en avons donné 1'évolution en fonction du niveau H.F. Nous avons calculé
une puissance optimale de 30 mW avec un rendement de 5 % pour un courant de
polarisation de 20 mA, ce qui correspond & une densité de courant de 260 A/cm2
pour une surface active qui n'a pas été optimisée. Rappelons que 1'ensemble des
données physiques que nous avons utilisées pour simuler le T.T.T. dans ce

chapitre ne sont pas les plus optimales, mais qu'elles correspondent a des

valeurs possibles pour la réalisation d'échantillons.

Tous ces résultats ont été obtenus dans 1'hypothése d'une composante
alternative du courant de base nulle. Cette condition sera difficile a réaliser
expérimentalement ; d'autre part, i1 faut tenir compte des &léments parasites

qui vont apparaitre sur le comportement réel.
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Enfin, nous avons observé que 1'effet Early est un phénoméne
Timitatif trés important, ce qui impose un choix de structure de composant

qui minimise cet effet.

Nous présenterons dans le chapitre suivant, une &tude expérimentale
indispensable pour valider les prévisions théoriques que nous venons de

présenter.




CHAPITRE II1I

ETUDE EXPERIMENTALE DU TRANSISTOR A TEMPS DE TRANSIT

VERIFICATION DES PREVISIONS THEORIQUES

Introduction

L'étude théorique que nous avons présentée au chapitre Il a été
établie dans 1'hypothése old la composante alternative du courant de base
est nulle. Pour réaliser cette condition du point de vue expérimental, il
faut placer dans le circuit extérieur de la base, une impédance quasi-
infinie. Or, comme nous allons le voir, les éléments parasites du tran-
sistor Tui-méme et le circuit de base extérieur empéchent cette condition

idéale d'étre réalisée.

Dans ce chapitre, aprés avoir introduit ces problémes et montré
la diminution de la résistance négative qui en résulte nécessairement,
nous décrivons 1'évolution de la technologie au cours de la réalisation
des différentes séries d'échantillons et les tentatives qui ont été faites

pour réduire au maximum les é&léments parasites.
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Nous abordons ensuite les problémes posés par 1a mesure de 1'impé-
dance du transistor a temps de transit et la mise en évidence de la résis-
tance négative. Enfin, nous donnons des résultats typiques obtenus expéri-

mentalement tant en régime linéaire qu'en régime non linéaire.

III.1. ETUDE PRELIMINAIRE DU CIRCUIT DE BASE

Pour réaliser expérimentalement une impédance quasi-infinie dans
la base du transistor, nous plagons entre la base et le collecteur une
ligne court-circuitée, de longueur variable. La figure III.1 montre la
disposition schématique des éléments du dispositif expérimental. On remar-
que les deux Tés de polarisation, situés de part et d'autre de la cellule
de mesure contenant 1'échantillon et le circuit de base terminé par la
ligne court-circuitée. Afin de définir les &léments @& prendre en compte
pour établir un schéma électrique équivalent au circuit de base, nous

allons considérer le transistor réel et ses éléments parasites.

ITI.1.1. SCHEMA EQUIVALENT DU TRANSISTOR REEL

‘Lgs échantillons que nous testerons au cours de 1'étude expérimen-
tale, sont réalisés selon une géométrie interdigitée, de maniére a éviter
tout phénoméne de défocalisation du courant émetteur. Un transistor é&lémen-
taire est alors constitué par un doigt d'émetteur et par deux doigts de base
situé de part etvd'autre. La figure III.2-a montre une coupe schématique

d'une cellule élementaire en géométrie interdigitée.

ITTI.7.1.1. Déginition de La capacilé passive CBC

Lorsque le transistor est polarisé normalement, c'est a dire

Jorsque la jonction base collecteur est polarisée en inverse, la zone
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désertée relative & cette jonction s'étend sur toute la surface de la

base. La capacité équivalente de cette zone désertée se décompose en
plusieurs éléments correspondant chacun d@ une zone déterminée du transistor.
On distingue la capacité active C2, relative a la zone désertée située

sous 1'émetteur, et la capacité passive CBC qui correspond a la capacité

de la zone désertée située en dehors de la zone active [22]. Le schéma

électrique équivalent au transistor est représénté sur la figure III.2-b.

I1T1.71.1.2. Impedance de £a zone d'entrée

L'impédance ZBB' située entre la capacité active base collecteur
et la capacité passive base collecteur, est une impédance équivalente qui
prend en compte les effets de défocalisation de la composante fondamentale

du courant sous 1'émetteur.

En effet, T1a zone P, située sous 1'émetteur et qﬁi constitue la
base du transistor, présente une dimension transversale, égale a la largeur
du doigt d'émetteur, beaucoup plus grande que son épaisseur NB. [T faut
donc considérer le caractére bidimensionnel de cette zone et par conséquent
i1l faut tenir compte d'un courant de base transversal sous 1'émetteur. Le
détail de la mise en équations et de la résolution de ces équations est

donnée dans 1'annexe V [16]1, [23].

On montre dans ce cas que tout se passe comme si la composante
fondamentale de la tension extérieure base émetteur, appliquée au transistor
réel était appliquée & un transistor idéal considéré sans défocalisation, &
travers une impédance ZBB' en série avec la base. L'expression de 1'impédance

ZBB‘ s'écrit




W
r am—
2 v
-1
W
1 th r —
) 2
Zggt = -
(Y1 +3 Cquw) = ag (Xypp =Yy +3 Cp w)
ou : . 1/2
2p
re 1+ 3 Cpe) - ap (Xyyp - (ypp - 3 G w)
W. g1

1 est la longueur du doigt d'émetteur,

NB est la longueur électrique de la base,

W est la largeur du doigt d'émetteur,

Y110 Yo1° yéz sont les paramétres admittance du transistor,
C1 et C2 sont respectivement les capacités des Zones désertées

des jonctions émetteur base et collecteur base,

jCzw
a; =
(Yoo * 3 Cau) - Xy
1 -exp (-J 8)
X = , fonction de 1'angle de transit e,

Jj e
est le terme, défini au chapitre II, traduisant la propagation des porteurs

dans la zone de transit du transistor.

Nous donnons sur la figure III.3 un exemple de 1'é&volution de
1'impédance ZBB' en fonction du courant de polarisation, pour trois fréquences

typiques, comprises dans la gamme ol a été effectuée 1'étude expérimentale.
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FIGURE III.3 : Evolution de 1l'impédance Zgg' en fonction

du courant de polarisation
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On constate que 1'impédance diminue & courant de polarisation
croissant, ce qui est une manifestation classique du phénoméne de défoca-

lTisation.

Dans cet exemple, nous avons choisi un dimensionnement du doigt
d'émetteur &gal & celui des échantillons que nous avons testés au cours de
1'étude expérimentale, & savoir une longueur de doigt de 100 um et une
largeur de 20 um. L'évolution de 1'impédance ZBBI montre que pour un courant
de polarisation usuel (supérieur & 10 mA) et pour les fréquences d'étude
choisies, 1'effet de la défocalisation n'est pas négligeable ce qui montre
que la largeur du doigt d'émetteur choisie est peut étre encore trop grande.

Nous prendrons en compte cette impédance dans la simulation du circuit

d'accord de base.

Par ailleurs, 15 zone latérale de basé.séparant les électrodes
d'émetteur et de base et la zone située sous le contact de base, présentent
une résistance répartie R1 qui avec la capacité passive de la zone désertée
base collecteur CBC’ constitue une ligne distribuée RC qu'il faut ajouter a
1' impédance ZBB' liée & la défocalisation pour constituer 1'impédance totale
d'accés & la base interne du transistor [24]. En supposant un courant de
base uniforme dans 1'électrode de contact, la résistance totale R1 s'exprime

par :

ol p est la résistivité moyenne de la base,

NB est la longueur électrique de la base,

W est la distance interélectrodes entre les doigts de métallisation de base

et d'émetteur,

1 est la Tongueur des doigts de métallisation.
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I171.71.71.3. Résistance séndle du substrat collecteun

L'écoulement du courant H.F. dans Jle substrat semiconducteur sur
lequel est élaboré 1'échantillon s'effectue sur la périphérie en raison
de 1'effet de peau. On tiendra compte de cet effet en introduisant une
résis tance série de substrat RS dans le collecteur du transistor
(figure III.2-b). Nous reviendrons quantitavement sur 1'importance de ces

éléments, au chapitre suivant.

III.l.Z.'SCHEMA EQUIVALENT DU CIRCUIT DE BASE

A ces éléments parasites intrinséques du transistor, que nous
venons d'énumérer, il faut ajouter 1'impédance ramenée par le coUrt circuit
extérieur situé dans le circuit de base en tenant compte des pertes globales
présentées par ce circuit. Compte tenu de tous ces éléments, on aboutit au
schéma électrique équivalent du transistor & temps de transit que nous avons
représenté sur la figure III.4. Nous avons symbolisé 1'impédance totale
d'accés a la base active par 1'impédance ZBB" La susceptance B et la
conductance G figurées sur le schéma, simulent 1'admittance d'entrée de la

ligne court circuitée. On a classiquement :

ZC tg B Yy

ol ZC est 1'impédance caréctéristique de la ligne

B = est la constante de propagation de la Tigne

A est la longueur d'onde sur la ligne

y est la longueur électrique de la ligne court circuitée.

On localise sur la figure III.4 le schéma électrique de la partie
active du transistor, établie @ partir des paramétres admittance que nous

avons définis au chapitre précédent.
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L'impédance ZEC du transistor & temps de transit, que nous avons
formulé dans 1'hypothése d'un courant HF de base nul, doit é&tre corrigée pour
prendre en compte 1'ensemble du circuit de base. Compte tenu de la complexité
du circuit, nous avons simulé 1'expression compléte de 1'impédance sur

ordinateur.

Si on néglige, en premiére approximation, la résistance série RS,
T'accord du circuit de base est obtenu lorsque la capacité CBC est compensée
par la susceptance B ramenée par le court circuit mobile. On réalise alors

la condition suivante :

CBC w

ZC tg By

Cependant, de toute évidence, les éléments parasites G, ZBB'
et Rs empéchent']'annulation compléte du courant H.F. de base que le court .
circuit mobile était chargé d'assurer. I1 est donc certain que 1'on ne

pourra pas se trouver dans les conditions idéales du fonctionnement en dipole

pur, entre émetteur et collecteur, tel qu'il a été décrit au chapitre II.

Compte tenu de ces premiéres observations, le mode opératoire
que nous utilisons en pratique consistera a régler le court circuit mobile
de maniére d minimiser la partie réelle positive de 1'impédance ZEC du
transistor.

IIT.1.3. INFLUENCE DU CIRCUIT DE BASE SUR L'IMPEDANCE ZEC

Nous présentons, dans ce paragraphe, une premiére approche de
1'étude de 1'influence du circuit de base sur 1'impédance du transistor ;

une étude systématique plus détaillée sera développée au chapitre IV.
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Nous avohs simulé, sur un exemple, 1'impédance ZEC du transistor
en prenant en compte ou non le circuit extérieur de base. Pour cet exemple,
nous avons repris la structure type présentée comme exemple au chapitre II.
Nous rappelons les principales caractéristiques du transistor intrinséque :

Dopage de base a 1'émetteur IQBMz 2 1023 at/m3
Décrément du dopage ib =210 m

Longueur de transit wc =5 up

A ces données, il faut ajouter les éléments de circuit de base :
- la capacité passive CBC a été prise égale a 1,5 fois la capacité active C2,
- la résistance série de substrat RS = (0,6 Q

- la conductance = 10- 3 .O:1

Les résultats de la simulation sont présentés sur la figure III.5.
Nous avons reporté, pour comparaison, en traits discontinus, les évolutions
de 1'impédance ZEC calculées pour un courant de base H.F. nul. On constate
que le circuit de base a pour effet d'ajouter une résistance série positive
d la partie réelle de 1'impédance. Par ai]]eurs, on observe un décalage des
courbes suivant 1'axe de la réactance. L'effet principal reste néanmoins
la diminution de la résistance négative optimale obtenue lorsque le courant
base est nul. Pour 1'exemple que nous avons simulé, 1'angle de perte optimal
a 10 GHz qui valait RTC2 w = 0,073 dans le cas du courant HF nul, devient

égale & RyC, w = - 0,036 avec le circuit de base, soit une diminution de

moitié.
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II1.1.4. CONCLUSION

Cette étude préliminaire montre qu'il faudra particuliérement
réduire tous les éléments parasites du circuit de base. Ces considérations
peuvent nous guider pour la réalisation des échantillons. En effet certains
éléments comme la résistance série de substrat et la capacité passive CBC’
dépendent directement de la conception de 1'échantillon. I1 faudra diminuer
la résistance série RS et minimiser 1a capacité passive CBC par rapport a
la capacité active C2. Nous présentons dans le paragraphe suivant, les

différentes séries d'échantillons réalisés pour cette étude.

III.2. DESCRIPTION DES ECHANTILLONS

Les différentes séries d'échantillons ont &té réalisées au
Laboratoire Centrale de Recherche de Thomson, par Armand [23]. On dénombre
huit séries différentes, selon les paramétres technologiques et les dimensions

géométriques des échantillons. Nous allons décrire ces différents échantillons.

III.2.1. PROFIL DE DOPAGE DES DIFFERENTES COUCHES DU TRANSISTOR

A TEMPS DE TRANSIT.

Le profil de dopage typique du transistor a temps de transit est
donné sur la figure III.6. Sur une &pitaxie trés faiblement dopée, de type N,
(qq 1014 at/cm3), développée sur un substrat N*, on opére une premiére
diffusion de bore pour réaliser la base du transistor, de type P, puis une

seconde diffusion de phosphore, pour 1'émetteur de type N.

La Toi définissant le profil d'impureté dans la base a pu étre

assimilée en premiére approximation, a une exponentielle décroissante.
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FIGURE III.6 : Profil de dopage du transistor A temps de transit




B

Des longueurs géométriques de base de 0,4 ym ad 1 um ont été réalisées.
La valeur initiale du dopage dans la base est, pratiquement pour tous les

il

échantillons, de 1'ordre de 5 10 at/cm3, pour un dopage dans 1'émetteur

20

de quelques 10 at/cm3. Le choix de ces valeurs a été déterminé pour

=

maintenir @ 1a fois un fort dopage de base et un gain en courant suffisant.

Plusieurs longueurs de transit ont été réalisées dont les
valeurs sont égales & 5,8 et 11 um. A surface active égale, 1'augmentation
de la longuegr de transit wc , fait diminuer la va]eut de la capaciteé 02
et permet de réagir sur 1'amplitude de la résistance négative qui, en premiére
approximation, lui est inversement proportionnelle. I1 faut cependant noter
que 1'augmentation de la Tongueur de transit va entrainer une diminution

de la fréquence optimale de fonctionnement.

I1I1.2.2. TOPOLOGIE DES ECHANTILLONS

~

Nous avons précisé, au paragraphe III.1.1 que les échantillons
ont été réalisés avec une géométrie interdigitée de maniére & Timiter les
effets de défocalisation du courant émetteur. Les dimensions des métalli-
sations des doigts d'émetteur et de base ont été prises égales a 20 um
pour la largeur et & 100 um pour la longueur, pour la plupart des échantillons
réalisés. Ces échantillons étant définis pour une surface active égale a
0,8 10 -8 m2, sont constitués de quatre doigts d'émetteur et de cing doigts
de base. La figure III.7 montre le schéma de ces échantillons. Les zones de
métallisation situées au-deld des doigts et réservées aux soudures des fils
de connexions, ont &té réduites au maximum. Elles occupent une surface de
1'ordre de 0,35 10 i mz. Une série d'échantillons a cependant été réalisée
avec une surface active plus grande et des dimensions de doigts différentes.

Nous préciserons ultérieurement ces caractéristiques. Nous devons définir

les caractéristiques géométriques de la zone de base, car de ces caracté-
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FIGURE III.7 : Géométrie d'un transistor interdigité
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ristiques dépend la valeur de la capacité passive CBC qui est un des

éléments parasites déterminant pour le circuit extérieur de base.

II11.2.3. DEFINITION DE LA GEOMETRIE DE LA ZONE DIFFUSEE DE BASE

Comme nous le verrons dans le chépitre suivant, "le rapport de
la capacité passive base collecteur sur la capacité active du transistor
(CBC/CZ), joue un rdle important dans la Timitation de la valeur de la
résistance négative. C'est la nécessité de diminuer ce rapport qui a guidé
les modifications a apporter & la conception de la zone diffusée pour

constituer la base du transistor. Deux types de réalisation ont été faites,

c'est ce que nous décrivons dans les paragraphes suivants.

111.2.3.1., Zone de baég non délimitée

Lés quatre premiéres sé;ies d'échantillons réalisés, ont une
zone P de base qui s'étend sur toute la surface du transistor, comme le
montrent les coupes schématiques représentées sur la figure III.8. La
surface totale du transistor a &té limitée par une attaque mesa ; elle
représente la surface totale de Ta zone désertée base-collecteur qui a
une valeur égale a 3,6 10'8 m2 pour ces échantillons. Pour ce type de
topologie, le rapport CBC/CZ est égal a environ 3,5. Cette valeur étant
trop élevée, d'autres séries d'échantillons ont été réalisées avec une
surface de zone active de base plus réduite par rapport a la surface

totale de 1'échantillon.

117.2.3%3.2. Zone de base défimitée

111.2.3.2.1. Echantillons de surgace active égate a 0,5 1078 »

Ces échantillons ont é&té réalisés en limitant la zone P de la base
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i la seule surface occupée par les métallisations des doigts 'de base, comme

le montrent les coupes du transistor représentées sur la figure III.9.

Cette technique permet de réduire la capacité parasite CBC en
éliminant les zones situées sous les surfaces de métallisation de base et
d'émetteur, destinées @ recevoir les fils de connexion.

Les &chantillons congus pour une surface active &gale & 0,8 10'8 m2
et comprenant 4 doigts d'émetteur, ont une zone P de base qui occupe une
surface égale a 1,77 1078 w2,

Le rapport des capacités passive et active CBC/C2 est maintenant
égal & 1,2 ce qui correspond & une diminution d'un facteur 3 environ

par rapport aux premiers échantillons.

111.2.3.2.7. Echantiflons de swrface active égate & 3,6 107° m

Pour réduire encore le rapport CBC/ CZ’ il suffit d'augmenter
la capacité C,, c'est & dire la surface active du transistor. C'est ce qui
a été tenté sur une série d'échantillons, pour lesquels les dimensions des
fenétres d'émetteur ont été prises égales & 30 umx 200 uym et les dimensions
de la métallisation des doigts de base ont été prises égales & 18um x 203um.
Ce type de transistor est constitué de 6 doigts d'émetteur et de 7 doigts de
base, donnant une surface active égale a 3,6 10'8 m2. La zone de base est
délimitée & un rectangle de 312um x 208um donnant une surface totale de
base égale a 6,5 10-8 m2. Dans ces conditions, le rapport CBC/C2 devient

égal a 0,8.

ITI.2.4. CONCLUSION

Les différentes améliorations que nous venons de décrire ont été

Z
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FIGURE III.9 : Coupes schématiques del'échantillon
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apportées progressivement au cours de 1'étude du transistor & temps de transit.
L'ensemble des paramétres technologiques des différentes séries d'échantillons
est résumé dans le tableau III.l. Nous allons maintenant décrire le dispositif

et les méthodes de mesures de ces échantillons.

ITII.3. DESCRIPTION DU DISPOSITIF DE MESURES

L'échantillon doit étre monté dans un boitier et adapté a une
cellule de mesure, afin de répondre aux exigences des techniques hyperfré-
quences. La mesure directe de 1'impédance ZEC du transistor est alors per-
turbée par les éléments parasites apportés par le dispositif expérimental.

Nous allons présenter ce dispositif et la méthode de mesure utilisée.

I11.3.1. DESCRIPTION DE LA CELLULE DE MESURE

Nous avons utilisé une structure coaxiale, aussi bien pour le
circuit émetteur que pour le circuit de base. En effet une structure coaxiale
dans le circuit de base permet d'y placer facilement un court circuit mobile,
sans avoir a introduire des transitions de lignes qui ne feraient qu'apporter
des pertes supplémentaires au circuit. Rappelons que le court circuit mobile
dans le circuit de base va permettre de régler 1'annulation du courant HF

dans ce circuit.

La figure III.10-a montre le schéma de 1'échantillon et de son
support. Le transistor est monté sur un support circulaire en cuivre consti-
tuant 1'électrode de collecteur. Deux cubes de silice regoivent les fils
de connexions de 1'émetteur. Ces fils sont soudés sur la face supérieure
des cubes de silice avec de 1'indium. Un passage coaxial isolé placé au

centre du support de cuivre, assure la connexion de 1'électrode de base.
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Série du Densité super- | type longueur géo-| Surface Topologie |Longueur de Gain en
. ficielle de métrique de ; de la la zone de
Transistor d'impuretés dopant |la base NB active base transit wc courant
3)

T1559° | 5 1020 ph 0.6 um 0.8 10781% |Zone P non 5 um 250

5 108 Bore délimitee

5 1020 ph 0,4 um 0,8 10812 non delimi- 5 um 50
T 1686 1,5 10 Bore tée

5 1020 ph 1 um 0,8 10°%n% fnon delimi- 5 um 35
T 1731 18 tée

6 10 Bore

5 1020 ph 0,8 um 0,8 10"8n2|non délimi. 5 um 120
T 1890 5 1018 Bore $=3,6 10 °mf

6 1020 ph 0,9 um 0,8 107w’ |base d&17mi 8 um 65
T 102 5 1018 Bore s=1,8 1078p]

6 1020 ph 0,9 um 0,8 10™8n%|base délimi 11 um 40
103 5 108 Bore 5=1,8 10”8

6 10°0 oh 0,5 um 0,8 10 3n?|base délimi 11 um 70
T 140

5 1018 Bore s=1,8 10 %n]

6 1020 ph 0,5 um 3,6 10780 |base dalimi 11 um 90
T 175 5 v

510 Bore $=6,5 10783

TABLEAU III.1

d'échantillons de T.T.T. testés.

Caractéristiques des différentes séries
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FIGURE III.10 : Montage coaxial du transistor
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Ce bojtier est monté dans une cellule de mesure coaxiale, dont
le schéma est donné sur la figure III.10-b. Du coté qe 1'émetteur, le
conducteur central vient prendre appui sur les deux cubes de silice, alors
que pour le circuit de base, le contact électrique est assuré par le

passage coaxial isolé placé au centre du support circulaire du transistor.

I1 faut remarquer que le diamétre du contact de base, au ni veau
du support, est trés petit par rapport au conducteur central du circuit
émetteur. Cette grande dissymétrie entre le circuit de base et le circuit

d'émetteur peut apporter des pertes supplémentaires & la structure.

ITI1.3.2. EFFET DU BOITIER D'ENCAPSULATION

Les mesures de 1'impédance ZEC sont effectuées a partir‘de la
cellule de mesure que nous venons dé décrire. On mesure en réalité 1'impé-
dance de 1'ensemble composé par 1'échantillon proprement dit, avec son
support circulaire ; cet ensemble constitue Te composant réel accessible

a la mesure.

Pour pouvoir comparer les résultats expérimentaux avec ceux
prévus par la simulation théorique, i1 y a lieu de séparer les effets dis
au composant lui-méme. Pour cela nous devons définir un schéma électrique
équivalent du boitier. Ce schéma électrique devra étre d'autant plus
complexe qu'il devra étre valable dans une large gamme de fréquences. Pour
notre part, nous avons préféré une démarche plus simple, en ne considérant
que les variations de 1'impédance autour de la valeur mesurée lorsque la

composante continue du courant collecteur IC est nulle.

En effet, Torsque IC = 0, 1'impédance ZEC est pratiquement égale

d la réactance équivalente de la zone de transit :

1

Iee *

jCyuw
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Afin d'augmenter la sensibilité de la mesure de 1'impédance du
transistor en fonction du courant de polarisation, nous avons mesuré la
variation AR de la résistance et AX de la réactance, par rapport a 1'impé-.
dance mesurée d courant nul [25]. Dans ces conditions, la prise en compte
du boitier, se traduit par un facteur multiplicatif entre les variations
AR et AX de la résistance et de la réactance de 1'échantillon seul, et les
variations correspondantes AR' et AX' effectivement mesurées. Le boitier
se comporte comme un transformateur, dans la mesure ol ces &léments élec-

triques équivalents sont sans pertes, ce qui est proche de la réalité :

K = AR A X

ARI A Xl

En prenant le schéma électrique représenté sur la figure III.11,

le fagteur de transformation s'exprime rigoureusement par :

C 2 2
{1-Lcw2+ P }-{chw}
2
K =
C 2 2
l{l_Lpr2+ p } +{chw}1
c, :

La capacité Cp représente la capacité parasite essentiellement
due aux cubes de silice du boitier, qui sont placés entre 1'émetteur et le
collecteur ; la capacité C2 constitue pratiquement la réactance du transistor,
c'est la capacité de la zone désertée base collecteur ; L représente la self
des fils de connexion de 1'émetteur, son impédance est trés petite devant

celle de Cp et devant ceile de C2.
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FIGURE III.11 : Schéma électrique équivalent du T.T.T. et du boitier
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Avec les valeurs suivantes :
L = 0,3 nH
Cp = 0,25 pF

et 1 Q<R<K109Q

et & condition que la fréquence soit inférieure & 10 GHz, le facteur k peut

s'écrire en premiére approximation :

Ce facteur k a été déterminé & partir d'éléments tests tels que
des diodes IMPATT ou BARITT. Ces diodes ont été choisies avec une zone de
transit et une surface semblables d celles du transistor & temps de transit.
E1les présentent une impédance essentiellement capacitive en polarisation
1nverse. Elles ont &té& montées sur un support identique a celui utilisé

pour les transistors

On a mesuré la capacité équivalente de ces diodes étalons, en
fonction de la tension de polarisation inverse appliquée, d'une part en
basse fréquence et d'autre part, aux fréquences de fonctionnement du

transistor & temps de transit.

La mesure de la capacité en basse fréquence permet de déduire
la valeur de la variation &X de la réactance de 1'échantillon seul, pour
une variation de tension de polarisation 4V. La mesure en haute fréquence
pour une méme variation & V conduit & la connaissance de la variation &x'
de la réactance présentée par 1'échantillon et son boitier. Du rapport

& X/ & X', on déduit alors la valeur du facteur k.

Pour les échantillons que nous avons testés, le facteur k a été

estimé & environ 9.
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Remarquons que le boitier contribue 3 diminuer la valeur utile
de la résistance négative du transistor. I1 convient donc de minimiser
1'effet du boitier en diminuant le rapport Cp/CZ. Cependant, 1'augmenta-
tion de la capacité C2 entraine une diminution de la résistance négative,
comme on 1'a déja remarqué au paragraphe 1I.15. On constate que 1'augmen-
tation de la capacité C2 produit deux effets contradictoires, nécessitant

une optimalisation de sa valeur.

III.4. METHODE DE MESURE DE L'IMPEDANCE DU. TRANSISTOR

L'impédance ZEC du transistor est mesuré § 1'analyseur de réseau
Hewlett Packard HP 8410 tant en régime ]inéaire-qu‘en régime non linéaire.
Le court circuit mobile placé dans le circuit de base est ajusté afin que
la partie réelle de 1'impédance ZEC soit minimale, pour un courant de pola-
risatipn continu nul et pour une tension de polarisation collecteur base
normalement en inverse. La‘tension base émetteur est.rég1ée au seuil d'ap-

parition du courant émetteur Ie'

IIT.4.1. METHODE DE MESURE DE L'IMPEDANCE EN REGIME LINEAIRE

Autour de la valeur de 1'impédance ZEC relevée a courant nul, on
détermine les variations AR' et AX' de 1'impédance du transistor, résultant
de T'application d'un courant Ie donné. Nous avons appliqué une méthode
largement utilisée au laboratoire, pour les diodes IMPATT [25] ol les
variations AR' et AX' sont calculeés a partir des mesures réelles des varia-

tions du module et de la phase du coefficient de réflexion de 1'échantillon.

A condition que le coefficient de réflexion du dipole a mesurer
soit peu différent de 1 ( |el# 1 ), on exprime les variations de la résis-

tance AR et de la réactance AX de ce dipole en fonction des variations
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du coefficient de réflexion. Les expressions s'écrivent :

2
Xo + 1
R = - A p
2
xo2 + 1 N
X =" P
2

ou X, est la réactance du dipole mesuré 3 courant de polarisation nul lorsque
’pl;% 1, normalisée par rapport d 1'impédance caractéristique de la ligne
de mesure ; Ap et A}O sont respectivement les variations du module et

de la phase du coefficient de réflexion.

La condition d'application (Jokel) est valable dans le cas du
transistor d& temps de transit puisque, comme nous 1'avons remarqué au

paragraphe I111.3.2., 1'impédance du transistor & temps de transit est prati-

quement égale 3 la réactance :

ZEC /A
jCZw

lorsque les tensions de polarisation aux bornes du transistor sont norma-

Tement appliquées et que le courant de polarisation est nul.

[I11.4.2. METHODE DE MESURE DE L'IMPEDANCE EN REGIME NON LINEAIRE

En régime non linéaire, la procédure de mesure reste identique
3 celle décrite précédemment. I1 faut cependant modifier le montage expéri-

mental et 1'adapter aux puissances plus &levées mises en jeu. La figure III.12
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montre un schéma synoptique du montage utilisé. La puissance Pe appliquée

a 1'échantillon est relevée simultanément avec les variations 4p et AY

du coefficient de réflexion, ce qui permet d'en déduire la puissance poten-
tielle que 1'on aurait en régime d'oscillation, en utilisant la relation
classique :

Posc = 2 8e Pe (27)

"~ pour /p/#-l et A K 1

Par ailleurs, le niveau de tension HF émetteur-base vy est estime,
rappelons-le, en mesurant la variation de 1a tension de polarisation de la
jonction base émetteur, résultant de 1'application d'un niveau H.F. éleveé.
En effet, comme nous 1'avons montré au chapitre II, 1' 1mpédance

du transistor en régime non linéaire est mesurée a courant de polarisation

constant, dont 1'expression s'écrit :

v
0
JE = [JS exp ——— ] IO (x)
Ur
1
avec x = —— ol V1 représente la composante fondamentale de 1a tension

UT appliquée a la jonction base émetteur.

Io(x) est la fonction de Bessel modifiée de Iére espéce et d'ordre O.

VO est la tension continue de polarisation de la jonction.

Pour maintenir le courant JE constant en fonction du niveau
croissant Vl’ i1 faut diminuer la tension de polarisation VO d'une valeur

AV. Cette variation AV s'exprime simplement en fonction de V1 par :
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AV

I0 (x) = exp

La mesure de la variation de tension continue AV permet d'estimer
la tension H.F. V1 par le calcul de la fonction Io (x). Par ailleurs, en
supposant que les courants de conduction sont inférieurs aux courants de
déplacement, nous déduisons la tension H.F. V2 appliquée entre le collecteur
et la base du transistor, en considérant le rapport des capacités des zones

désertées des deux jonctions :

Ces conditions expérimentales ont &té appliquées & tous les
échantillons testés. Nous présentons dans le paragraphe suivant, des résultats

typiques obtenus sur une série d'échantillons.

III.5. RESULTATS EXPERIMENTAUX

Nous présentons ici les résultats expérimentaux tant en régime
Tinéaire que non 1inéaire, obtenus avec la série T 1559, qui constitue un
exemple particuliérement représentatif de la catégorie des échantillons a
08 m2

base non délimitée , ayant une méme surface active de 0,8 1 m- et une

méme longueur de transit wc = 5 um. Les mesures concernant les autres
catégories d'échantillons, pour lesquels la base a é&té délimitée, seront
présentées dans le chapitre suivant, au cours de la discussion des effets

Jimitatifs des éléments parasites du circuit de base.
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III1.5.1. RESULTATS EXPERIMENTAUX EN REGIME LINEAIRE

Nous avons représenté sur la figure IIl.13-a , en valeurs normalisées

par rapport a& la réactance , les variations AR et 4X de 1'impé&dance
du transistor, en fonction C2w du courant de polarisation. Ces variations
ont 8té relevées expérimentalement et se rapportent & 1'échantillon en tenant

compte du boitier.

On observe 1'existence d'un effet de résistance négative aux
fréquences de 6 et de 8 GHz. Nous avons obtenu une variation négative

maximale comprise entre 5 et 10 Q & Ta fréquence de 8 GHz.

Par ailleurs, nous avons simulé le comportement du composant et
nous donnons, pour comparaison, sur la figure III.13-b, les résultats de

cette simulation.

On obtient des var{ations en AR et AX, comparables tant en fonction
du courant de polarisation que de la fréquence. On observe cependant un écart
notabled 8 GHz, probablement dd & une mauvaise estimation de certains éléments
du schéma équivalent, notamment des éléments parasites dont 1'importance

augmente avec la fréquence.’

Si un effet de rééistance différentielle négative est observée
expérimentalement, i1 faut cependant noter que la résistance totale du
transistor reste toujours positive, comme le montrent les valeurs reportées
dans le tableau III.2. Ainsi que le laissait prévoir la simulation faite
au paragraphe III1.1.3. pour un exemple typique, le circuit de base a pour

effet d'augmenter la résistance totale du transistor, qui peut étre importante

Influence de la tension de polarisation

Nous avons fait varier la tension de polarisation base collecteur
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FIGURE III1.13 : Evolution de 1'impédance du T.T.T.

a) résultats expérimentaux ( T. 1559)
b) résultats théoriques
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) R; a Xr a Résistance a
S .
B I =0 I =0 différentielle I =7mA
LJILLES ¢ ¢ ¢
S AR
10,60 -1670 -8 +2,6 00
Tableau III-2 : Résultats expérimentaux de 1'impédance série

~

d'un transistor T.T.T. de type T1559 a 8GHz.
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FIGURE III.1Y4 : Evolution expérimentale de 1'impédance du T.T.T.

en fonction de la tension de polarisation Vig.
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VBC dans une large gamme. En supposant que la zone désertée de la jonction
base collecteur s'étend sur toute la longueur du collecteur et que la

vitesse des &lectrons reste constante dans cette zone, 1'augmentation de

la tension VBC entraine la diminution de la longueur de base suivant la
relation (8) du paragraphe II.14.1. Cette diminution de la longueur dé base
a, & priori, des répercussions sur tous.les paramétres admittance définissant
le comportement de la base mais 1'effet principal est de loin la réduction

du temps de transit dans la base.

Le temps de transit des porteurs dans la base étant réduit, il en
est de méme pour le déphasage du facteur de transport dans la base o et de
ce fait la fréquence optimale de fonctionnement augmente comme le montrent
les mesures effectuées en régime linéaire et qui sont représentées sur la
figure III.14. On observe qu'a VBC = 10 V, la fréquence optimale est de
6 GHz alors qu'elle devient égale & 8 GHz pour une tension VBC égale &

20V puis 30 V.

[I1.5.2. RESULTATS EXPERIMENTAUX EN REGIME NON LINEAIRE

La figure III.15 montre 1'évolution de la variation de résistance
AR ramenée au niveau du composant, en fonction du niveau HF. La figure
II1.15-a montre les résultats expérimentaux pour trois courants de pola-
risation, a 16 fréquence de 8 GHz. La figure III.15-b donne, a titre de

comparaison, la simulation numérique correspondant au composant testé.

On observe une diminution de la variation AR en fonction du

niveau H.F., comme le prévoyaient les premiéres simulations qui,
'y

rappelons-le, avaient montré une aggravation de 1'effet Early & niveau
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H.F. croissant.

Par ailleurs, on constate un assez bon accord entre les résultats

expérimentaux et les résultats théoriques, ce qui confirme la validité de

notre modéle non linéaire.

IIT.5.3. RESULTATS EN PUISSANCE DE SORTIE

Nous avons calculé, a& partir des mesures d'impédance en régime
non linéaire, la puissance potentielle pouvant étre fournie par le composant.
Nous avons calculé cette puissance et nous avons estimé le niveau H.F. en

utilisant le mode opératoire décrit au paragraphe III.4.2.

La courbe 3 de la figure III.16 montre 1'évolution de la puissance
maximale disponible en fonction du courant .de polarisation. Cette puissance
passe par un maximum en fonction du courant. Ce maximum est de 12 mW pour
un courant de polarisation de 1'ordre de 15 mA, soit une densité de courant

de 187 A/cm®.

Les courbes 1 et 2 montrent les résultats de la simulation numé-
rique pour deux types de profil de dopage de base. La courbe 1 qui donne
des puissances supérieures aux résultats expérimentaux, correspond a la

simulation d'un composant ayant un profil de dopage de base de type

17 3

exponentiel avec une concentration en téte égale a NBM =4.10"" at/cm

et un décrément égal a Xy = 0,165 um.

La courbe 2 simule un composant dont la concentration d'impuretés

17

dans la base serait plus faible (Nyu = 2.10 at/cm3) avec un décrément

BM
égal a Xy = 0,2 um ; la puissance émise, dans le cas de cet exemple,
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est inférieure d celle des résultats expérimentaux.

Ces résultats montrent que les performances du transistor a temps
‘de transit dépendent fortement du profil de concentration d'impuretés dans
la base. L'amélioration apportée par un dopage de base plus élevé et un
décrément plus petit, est & relier & 1'amélioration du facteur de trans-

port o et & la diminution de 1'effet Early.

III.6. CONCLUSION

Nous avons présenté dans ce chapitre 1es conditions expérimentales
de mesure de 1'impédance ZEC du transistor et les résultats expérimentaux

obtenus & partir d'échantillons spécialement réalisés pour cette &tude.

Nous avons montré expérimentalement, qu'il existe un effet de
résistance négative en fonction du courant de polarisation et en fonction
de la fréquence. D'autre part, nous avons montré la concordance avec la
simulation numérique basée sur un modéle théorique relativement simple

tant en régime linéaire qu'en régime non linéaire.

Si nous avons mesuré une résistance différentielle négative, nous
n‘avons pas pu obtenir d'impédance qui présentait une partie réelle vrai-
ment négative. Cela est di probablement aux différents éléments parasites,
1iés au circuit de base, c'est a dire les pertes présentées par celui-ci,
1'impédance d'accés & la base, la capacité passive base collecteur et

1a résistance de substrat du collecteur.

Nous étudierons dans le chapitre suivant ces causes de Timitation
des performances du transistor & temps de transit en analysant successi-

vement leurs importances relatives.




CHAPITRE IV

ETUDE DES LIMITATIONS DES PERFORMANCES DU TRANSISTOR

A TEMPS DE TRANSIT

INTRODUCTION !

Les résultats expérimentaux décrits dans le chapitre précédent
ont montré 1'existence d'un effet de résistance différentielle négative,
cependant 1'amplitude de celle-ci est apparue insuffisante pour compenser

la résistance totale des échantillons.

Comme nous 1'avons vu au chapitre précédent, une contribution
importante a cette résistance série positive est & imputer & Ta connexion
de la base, que ce soit au niveau du composant ou au niveau du circuit
extérieur, indispensable pour assurer la polarisation et T'annulation de

la composante H.F. du courant base.

Par ailleurs, nous avons montré au chapitre II, le rdle trés

important de 1'effet Early qui conduit & diminuer 1'amplitude de 1'effet
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de résistance négative, surtout en régime non linéaire, limitant ainsi

les performances potentielles en puissance de sortie du transistor.

Dans ce chapitre, nous allons analyser systématiquement toutes
ces causes de limitations. Nous commencerons par 1'effet Early que nous
considérerons comme une 1imitation‘d'origine intrinséque au transistor ;
puis nous examinerons ensuite les effets introduits par les éléments du

circuit de base.

Nous donnerons ensuite les résultats des simulations théoriques |
de 1'évolution de 1'impédance ZEC du transistor, mettant en évidence les
importances relatives des différentes causes de limitations et nous
essaierons de définir les caractéristiques d'une structure qui permettrait

d'obtenir de meilleures performances.

IV.1l. LIMITATIONS D'ORIGINE INTRINSEQUE

Les simulations théoriques que nous avons présentées au Chapitre II,
ont montré 1‘importance qu'a 1'effet Early sur les limitations de 1'impédance
du transistor a temps de transit. Cet effet provoque une forte diminution de
la variation négative de la résistance du transistor en régime linéaire

et surtout en régime non linéaire.

Rappelons sur la figure IV.1, les résultats obtenus a 8 GHz pour
T'exemple typique que constitue la structure étudiée au Chapitre II. Les

courbes 1 et 2 montrent 1'@volution de 1'impédance Z c en régime linéaire,

E
en considérant ou non 1'effet Early. En augmentant le niveau H.F., 1'effet
Early s'aggrave considérablement et la diminution de la résistance négative

est plus importante, comme le montre, pour 1'exemple simulé, la courbe 3
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non lindaire, 4 8 GHz.
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représentant 1'évolution de 1'impédance ZEC pour une tension H.F. collecteur

base égale a 20 V.

Rappelons que 1'évo1utfon de 1'impédance ZEC en fonction du niveau
HF, & courant de polarisation statique constant, suivrait rigoureusement
1a courbe du régime linéaire, s'il n'y avait pas d'effet Early. Par exemple,
pour un courant de 10 mA, le point A de la figure IV.1l, qui correspond a
1' impédance ZEC du transistor en régime linéaire, se déplacerait jusqu'au
point B, sur la méme courbe, pour une tension collecteur-base H.F. égale 3
20 V, alors que cette impédance ZEC’ calculée en tenant compte de 1'effet

Early, se situe au point C sur la courbe (3), pour le méme niveau H.F.

Cet exemple montre combien i1 est indispensable de minimiser
1'effet Early, afin de bénéficier de toute la résistance négative potentielle

optimale du transistor.

IV.1.1. INFLUENCE DE LA CONCENTRATION D'IMPURETES DANS LA BASE

L'effet Early est 1ié & la modulation de la longueur électrique
de la base, induite par les variations de la tension collecteur-base. On
caractérise 1'effet Early par un terme appelé facteur de réaction d'Early
qui s'exprime, en régime linéaire et dans le cas d'un transistor & profil

de dopage exponentiel [17], par la relation suivante :

i n UT d wB
He
NBe
ot n = Log
N
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NBE et NBC sont respectivement les concentrations d'impuretés dans la
base, @ la jonction émetteur et 3@ la jonction collecteur.
wB est la longueur électrique de la base

VCB est Ta tension collecteur base.

La longueur électrique de la base est fixée par la zone désertée
de la jonction base collecteur. La variation de la longueur électrique de

d NB

la base par rapport a la tension collecteur base { l est liée

d VCB

d la modulation du champ électrique dans 1'extension de la zone désertée
collecteur base du transistor. D'aprés 1'équation de Poisson, cette modula-
tion du champ électrique est inversement proportionnelle a la concentration
d'impuretés dans la base. Afin de diminuer le facteur de réactibn d'Early,

il faut donc augmenter la concentration d'impureﬁés dans la base 3 la .
jonction métallurgique base collecteur. D'autre part, comme le montre 1'expres-
sion de Moo le terme n doit étre grand, c'est a dire qu'il faut également
augmenter le rapport des concentrations d'impuretés & la jonction émetteur-

base et collecteur-base.

Nous avons simulé le fonctionnement d'un transistor & temps de
transit avec un profil de dopage dans la base de type exponentiel, en faisant
varier Ta concentration d'impuretés & la jonction émetteur-base. Pour chaque
valeur de cette concentration NBE’ nous avons- ajusté le décrément X de la

loi exponentielle, de maniére a maintenir la longueur électrique de la base

du transistor, & une valeur constante.

La figure IV.2 montre 1'évolution théorique de la puissance poten-
tielle du composant, considéré uniquement du point de vue intrinséque, en

fonction de la composante H.F. de la tension coliecteur base Voo a une
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FIGURE IV.2 : Evolution théorique de la puissance émise du T.T.T.

en fonction de la tension HF collecteur base V2 et de la concentration

d'impuretés dans la base, & 10 GCHz,
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fréquence de 10 GHz, pour trois valeurs de concentrations NBE et pour un
courant de polarisation de 20 mA, qui correspond & peu prés a la valeur
optimale de chacun des cas. Les meilleures performances en puissance sont
obtenues avec la structure ayant la plus grande concentration NBE et la
plus grande variation de dopage dans la base n, ce qui confirme les prévi-

sions précédentes relatives a 1'effet Early.

A la jonction métallurgique base-émetteur, c'est la différence
de concentration d'impuretés enfre'1es deux zones qui détermine le gain
en courant du transistor. Le dopage dans la zone d'émetteur doit étre trés
supérieur & celui de la base; Or, pour des raisons technologiques évidentes,
la concentration d'impuretés dans 1'émetteur est nécessairement limitée ;

i1 en est de méme pour celle de 1a base et la puissance de sortie maximale

du transistor s'en trouve nécessairement limitée.

IV.1.2. INFLUENCE DU PROFIL DE DOPAGE DANS LA BASE

La 1oi de variation du profil d'impuretés dans la base dépend du
choix technologique de réalisation des structures. Généralement, les transis-
tors bipolaires silicium sont élaborés par implantation ionique ou diffusion
de la base, puis diffusion de 1'émetteur. Le profil de dopage de la base
est alors une fonction complexe. Pour simplifier les calculs analytiques,

il est habituel de définir le profil de base par une loi exponentielle.
On peut néanmoins envisager d'autres types de profils plus complexes encore,
_ afin de rechercher & la fois un effet Early minimal et un effet de résistance

négative maximal.

Nous avons effectué ce genre d'étude avec une méthode numérique
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permettant, dans chaque cas de profil d'impuretés, de calculer les paramétres
admittance caractérisant la base du transistor, et d'accéder ensuite & 1'impé-

dance ZEC du transistor.

Nous avons fixé la concentration d'impuretés au début de la base
d une valeur constante pour tous les types de profil. Cette valeur, choisie

017 at/cm3. De méme nous avons fixé la longueur

assez élevée, est égale a 6 1
de 1a zone de transit & une valeur égale & 5 um pour 1'ensemble des
structures simulées. Nous avons optimisé la résistance négative présentée
par le transistor, en régime linéaire, pour chaque structure, & la fréquence

de 10 GHz.

Les résultats de ces diverses simulations sont exposés dans
1'annexe VI. Nous ne donnons ici que le résultat correspondant aux deux cas
de structures les plus intéressants. I1 s'agit d'un profil de dopage de base
de type exponentiel et d'un profil de dopage uniforme. Dans ce dernier cas,

le facteur de réaction d'Early devient :

ou wfsest la Tongueur électrique de la base
wc est la 1ongueur'de 1a zone de transit

NB est 1a concentration d'impuretés dans la base.

On peut remarquer que u_. est d'autant plus faible que la concen-
o

tration d'impuretés dans la base NB est plus élevée.
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FIGURE IV.3 : Evolution de 1'impédance
Zgc du T.T.T. en fonction du profil de
dopage dans la base, et du niveau de
la tension HF collecteur base Vo, 3

- 10 GHz

a) profil de type exponentiel
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La figure IV.3-a montre 1'évolution de 1'impédance ZEC en régime
linéaire et en régime non linéaire, pour la structure ayént un profil de
dopage de type exponentiel. Rappelons que la forte diminution de 1'effet
de résistance négative observée entre le régime linéaire (courbe 1) et le
régime non linéaire (courbe 2) est di essentiellement & 1'effet Early qui
reste conséquent pour cette structure. L'impédance non linéaire est calculée
pour une composante alternative de la tension collecteur base égale a 40 V
qui correspond @ un taux de modulation de la tension aux bornes du composant

de 1'ordre de 80 %.

Les résultats de la simulation du transistor ou le profil de

dopage dans la base est constant, sont donnés sur la figure IV.3-b.

On observe que les points représentant 1'impédance du transistor
se déplacent, en fonction du niveau H.F., quasiment sur la courbe de 1'évo-
lution dell'impédance en régime linéaire. I1 y a compression des points -~
vers 1'origine, ainsi pour maintenir 1'impédance constante, il suffit
d'augmenter le courant de polarisation avec le niveau H.F. On observe due

1'effet Early est négligeable dans cet exemple.

Le tableau IV.1 résume les valeurs optimales de la résistance
négative pour les deux structures. La structure a profil de base exponentiel
donne en régime linéaire, une résistance négative d'amplitude supérieure
a celle donnée par le profil uniforme ; par contre, en régime non linéaire,
pour un méme courant de polarisation, on observe 1'inverse. Théoriquement,
pour le profil uniforme, on peut retrouver 1'amplitude optimale de la
résistance négative, égale & celle du régime linéaire (-6, 3 @), mais avec
un courant de polarisation plus élevé, de 1'ordre de 65 mA. Par conséquent,
le transistor & temps de transit & profil de dopage de base uniforme est en
mesure de donner des performances en puissance émise supérieure, comme le

montre la figure IV.4 qui donne 1'évolution de la puissance maximale
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UiLe

Type de profil de dopage Courant de Composante H.F. Partie réelle de

de la tension 1'impédance ZEC

dans la base. polarisation collecteur-base .
du transistor.

Ic V2 RT
Exponentiel 20 mA = 0 - 9,6
40 mA 0 v - 3,5 a
14

20 mA = 0 - 6,3
Constant 40 nA a0 v - 4,8 ¢
65 mA 40 v - 6,3

Tableau V.1

non linéaire en fonction du profil de dopage dans la base.

: Résistance neégative optimale en regime linéaire et en régime
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FIGURE IV.4 : Evolution théorique de la puissance émise du T.T.T.

en fonction du courant de polarisation et du profil de dopage

dans la base, & 10 GHz.
1) profil "plat"

2) profil exponentiel
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disponible en fonction du courant de polarisation [ Annexe VI] [26].

IV.1.3. CONCLUSION

Cette étude a confirmé 1'importance de 1'effet Early en tant que
‘phénoméne Timitatif de la résistance négative du transistor & temps de
transit. Il semble cependant que cet effet puisse &tre minimisé en augmentant
autant que possible la concentration d'impuretés dans la base, dans le cas
d'une structure ayant un profil de dopage de base de type exponentiel.
D'éutre part de meilleures performances pourraient &tre obtenues en choisis-
sant wun profil de dopage uniforme avec une concentration &levée. Une
réalisation de ce type imposerait 1'utilisation d'une technique d'é&pitaxie

d la place de 1'implantation ionique qui est couramment utilisée pour

la réalisation de transistors bipolaires silicium.

Outre les limitations d'origine intrinséque, il y a lieu d'étudier
1'influence du circuit extérieur de base, sur le comportement du transistor

d temps de transit.

IV.2., LIMITATIONS LIEES AUX ELEMENTS PARASITES DU CIRCUIT

DE BASE.

Les performances intrinséques des transistors bipolaires, sont
restreintes 3 cause des éléments parasites de 1'échantillon, nécessairement
introduits par les zones périphériques d'accés et par les prises de contact
électrique. Par ailleurs, la monture du composant introduit des éléments

parasites que nous ne pouvons plus négliger aux fréquences de travail
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envisagées. D'autre part, nous avons vu au paragraphe III.1.3, comment
le circuit de base, en raison de son environnement, ne peut réaliser une
annulation compléte de la composante alternative du courant base ; la

présence de cette fuite de courant constitue & priori un handicap certain.

Ces considérations nous aménent & é&tudier systématiquement
1'incidence des éléments du schéma é&lectrique équivalent du circuit de
base, sur 1'impédance émetteur collecteur du transistor @ temps de transit.
Nous rappelons sur la figure IV.5, ce schéma électrique du circuit de

base que nous avons introduit au chapitre précédent.

IV.2.1. SIMULATION D'UNE CONDUCTANCE DANS LE CIRCUIT DE BASE

La conductance G entre le contact de base et le collecteur simule
a la fois les pertes électriques dies d 1'é&chantillon et au circuit extérieur
de base, constitué par le circuit de polarisation et par le court-circuit
mobile permettant de régler le courant H.F. circulant dans le circuit de

base d une valeur minimale.

=~

Nous avons simulé & 10 GHz 1'impédance ZEC du transistor en fonction
de la conductance G. Nous avons défini une structure de transistor dont le
profil de dopage dans 1a base est supposé de type exponentiel et présente
les caractéristiques suivantes :

17 3

N at/cm

BM 5,9 10

0,15 wm

b

Afin d'optimiser la structure & la fréquence choisie (10 GHz),

nous avons considéré une longueur de la zone de transit, égale & 5 um.
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FIGURE IV.5 :

Schéma électrique équivalent du T.T.T.

avec le circuit de base.
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Dans cette simulation la résistance série Rg a été négligée. L'évolution
de la résistance série RT du transistor, vue entre 1'émetteur et le collec-
teur en fonction du courant de polarisation et de la conductance G, est

reportée sur la figure IV.6.

On observe une disparition totale de la résistance négative du
4ol

composant pour une conductance de 1'ordre de 8 10~

La conductance G simulant les pertes du circuit base contribue
fortement & augmenter la résistance série RT du transistor a temps de transit.
Cet effet était prévisible car, en faisant abstraction des autres é&léments

du circuit de base (R_, ZBB')’ le schéma de 1a figure IV.5 montre que la

S

conductance G est équivalente & des pertes électriques de la zone de transit
du transistor car G est pratiquement en.paralléle sur la capacité de la

zone désertée.CZ. La transformation du dipole paralléle C2 - G en dipote
série donne une résistance série équivalente de la zone de transit qui

s'exprime par la relation :

1/G ;

Afin de réduire cette résistance série, il est indispensabie
de diminuer au maximum la conductance G. D'autre part, la relation précédente
montre qu'une augmentation de la surface active du composant, c'est a dire
une augmentation de C2, peut étre également bénéfique. Toutefois, il ne faut
pas perdre de vue que la résistance négative étant, en premiére approximation,

inversement proportionnelle & C2, un compromis est, 13 aussi, nécessaire.
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FIGURE IV.6 : Evolution théorique de la résistance série R du T.T.T.
en fonction du courant de polarisation et de la conductance G

a2 10 GHz.
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Nous avons mesuré directement & 1'analyseur de réseaux, les pertes
du circuit de base complet, avec le Té de polarisation et le court-circuit

4 Q'l les

variable et nous avons pu estimer la valeur de G a environ 4 107
courbes présentées sur la figure IV.6 montrent qu'une telle conductance
réduit d'un facteur trois, environ, la résistance négative optimale du

transistor (RS et ZBB' étant négligées). Nous allons maintenant étudier

1'influence de la résistance série RS du substrat collecteur.

IV.2.2. INFLUENCE DE LA RESISTANCE SERIE DE COLLECTEUR R¢

Les é&chantillons sont élaborés & partir d'un substrat trés dopé,

dont la résistivité est de 1'ordre de 3 1073

Q-cm et dont 1'épaisseur est
comprise entre 40 et 100 um. Le probléme de 1'écoulement du courant H.F.
dans cette zone est rendu trés complexe par 1'existence de 1'effet de peau
qui privilégie le passage du courant & la périphérie du substrat. On consi-

dérera cet effet en introduisant une résistance série RS du substrat.

Nous avons mesuré cette résistance série RS’ en hyperfréquences,
sur des &chantillons tests composés de diodes dont les dimensions et les
caractéristiques intrinséques sont identiques & celles des transistors a
temps de transit &tudiés. Nous avons obtenu des valeurs de résistance RS

comprises entre 1,5 Q et 2 Q.

La figure IV.7 montre 1'évolution de la partie réelle RT de
1'impédance du transistor a temps de transit, en fonction du courant de
polarisation, pour plusieurs valeurs de résistance de substrat RS. La
conductance G simulant les pertes paralléles de base est supposée nulle

dans cet exemple.
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FIGURE IV.7 : Evolution théorique de la résistance série Ry du T.T.T.
en fonction du courant de polarisation et de la résistance série Rg '

du substrat & 10 GHz.
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On observe avec 1'augmentation de la résistance RS un décalage
vers les valeurs positives de la courbe 1 correspondant & Ta résistance

RS = 0.

La résistance négative optimale est réduite d'un facteur 3 environ,

pour une résistance RS de 2 Q.

La combinaison simultanée de la résistance de substrat RS et de Ta
conductance de base G, aggrave chacun des phénoménes. Les figures IV.8-a et
b montrent respectivement 1'évolution de la résistance RT du transistor,

en fonction du courant de polarisation, pour une conductance G = 4 10_4 Q—l

et G=610% o7l

La résistance négative disparait totalement pour les valeurs
suivantes :

6=610"a"1 etr =10 )

4 -1 _
Q et RS =2 Q

4 10"

ou G

Remarquons que 1'effet de résistance négative a une amplitude
égale a environ - 9 Q dans le cas olu les effets parasites du circuit de base
sont négligés (figure IV.7) ; par contre, cet effet est réduit & une amplitude
de 1'ordre de - 5 @ si 1'on tient compte des valeurs des &léments du circuit
de base données précédemment (figure IV.8). On observe donc une diminution

de 1'ordre de 45 % de 1'effet de résistance négative.

Ces limitations de 1'impédance émetteur-collecteur Z c du transistor,

E
se retrouvent en régime non linéaire, comme le montre la figure IV.9 o0 on a
représenté la puissance émise en fonction du niveau H.F. pour différentes

valeurs de résistance RS et pour un courant de polarisation de 20 mA, valeur

quasi optimale.
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34\ \ (b) G=410""a

23 3
NBM:5,91O m

Xp=015pm V[E=50V )

We=5um  tgc _,

'y
FIGURE IV.8 : Evolution théorique de la résistance série Ry du T.T.T.
en fonction du courant de polarisation, de la résistance série Rg et de la

conductance G a 10 GHz.
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80 - NBM25,91023m°3
X=0,15pm

G=610""a"
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F=10GHz |

LOF

FIGURE. IV.9 : Influence de la résistance série Rg sur la puissance

émise en fonction du niveau de la tension HF collecteur=-base Vo, 3 10 GHz.
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Par ailleurs, on peut remarquer sur le schéma équivalent de la base,

donné sur la figure IV.5, que la résistance de substrat R empéche la réalisation

S
d'un accord exact de la capacité CBC par la ligne court-circuitée, dont la
suceptance équivalente d'entrée est symbolisée par B. Nous allons étudier
dans le paragraphe suivant, 1'effet de la capacité CBC sur 1'impédance du

transistor.

IV.2.3. INFLUENCE DE LA CAPACITE CBC

La capacité CBC considérée jci représente la capacité passive de
la zone désertée base collecteur, c'est & dire, qui est relative a.la :zone
qui s'étend en dehors de la surface active du transistor. Rappe]ons'que nous

avons décrit la capacité CBC sur la figure IIl.2 au paragraphe IIT.1.1.1.

La figure IV.10 donne 1'évolution de la partie réelle de 1'impédance
ZEC du transistor, en fonction du courant de polarisation, pour plusieurs
valeurs du rapport des capacités CBC/ C2. Si la résistance du substrat RS

est nulle, Ta.capacité C C peut étre compensée par 1'impédance d'accord du

B
circuit extérieur de base et 1'évolution de la partie réelle de ZEC reste

indépendante de la capacité CBC (courbe 1). Par contre si la résistance RS
n‘est pas nulle, on ne peut plus accorder la capacité CBC et par conséquent
on ne peut plus annuler totalement le courant H.F. dans le circuit de base.

La partie réelle de ZEC se décale globalement vers les valeurs positives.

Ce décalage est d'autant plus grand que le rapport CBC/C2 est grand.

Par ailleurs, la simulation en régime non linéaire nous permet
de prévoir 1'influence de CBC/C2 sur la puissance utile en fonction du
courant de polarisation. La figure IV.11 montre que la puissance se sature

d des valeurs d'autant plus faibles que Te rapport CBC/ C2 est éleve.
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() A Ry
104

FIGURE IV,.10 : Evolution théorique de la résistance série Rr du T.T.T.

en fonction du courant de polarisation et du rapport Cgc/Co a 8 GHz.
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FIGURE IV.11 : Puissance théorique émise du T.T.T. en fonction du

‘courant de polarisation et de Cpc/Co & 10 GHz
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D'autre part, on observe que cette limitation est d'autant plus accentuée
que la résistance série RS est grande. La figure IV.11 donne les résultats
de la simulation, appliquée & la structure optimisée a 10 GHz, pour deux
valeurs de résistance série RS = 0,4 Q et RS = 0,8 Q. En négligeant la
conductance G, pour un courant de polarisation de 35 mA et un Fappért de
capacité CBC/ C2 égale a 2, la puissance utile varie de 52 mw/é 14 mW
lorsque on double la résistance RS’ réduisant ainsi les performances poten-

tielles du composant.

Iv.2.4. CONCLUSION

Les simulations numériques de 1'impédance ZEC que nous avons pré-
sentées, ont mis en évidence les effets dlUs & chacun des é&léments parasites
du circuit &lectrique placé entre 1'électrode de base et le collecteur du

transistor & temps de transit.

Nous avons montré que ces éléments parasites pouvaient masquer
totalement la résistance négative présentée par la partie active du transistor.
En particulier, nous avons observé que la limitation principale semble
provenir des pertes électriques entre la base et le collecteur, représentées
par la conductance G. Cependant les effets combinés de la conductance G, de
la résistance de substrat RS et de la capacité passive CBC’ ne font qu'aggraver

la diminution de la résistance négative.

En négligeant tout effet parasite dans le circuit de base, la
simulation de 1'impédance du transistor, dans le cas d'une structure opti-
misée pour une fréquence de 10 GHz, a donné une valeur maximale de résistance
négative égale & - 9 Q pour un courant de polarisation de 8 mA. Cette

résistance négative est totalement masquée pour les valeurs suivantes des
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éléments du circuit de base :

6=410%¢g!
Rg = 2 0
CBC/ C2 = 2

Ces valeurs sont tout a fait représentatives des 4 séries d'échan-

tillons 3 base non délimitée, que nous avons étudiés au Chapitre III.

Afin d'améliorer les possibilités d'exploitation de la résistance
négative du transistor d temps de transit, i1 convient de réduire autant que
possible les effets Timitatifs introduits par le circuit de base. Pour cela
il sera nécessaire, d'une part, d'utiliser un ensemble circuit de polarisation
et court circuit mobile qui présente un minimum de pertes, pour réduire la
conductance équivalente G, et d'autre part, il sera nécessaire d'améliorer
Ta technologie de réalisation du composant pour réduire les &léments parasites
1iés au composant lui-méme, comme 15 résistance de substrat RS et la capacité
passive CBC‘ Par exemple, le processus technologique qui consiste a limiter
la zone P de base & Ta surface minimale nécessaire pour permettre la métal-
lisation des électrodes extérieures, a constitué un perfectionnement car il

a contribué & la diminution du rapport CBC/CZ‘

Nous avons donné au Chapitre III les caractéristiques des quatre
séries d'échantillons réalisés suivant cette technologie. Celle-ci permet
en outre de diminuer sensiblement les pertes base au niveau du composant,
en éliminant la zone P qui est située sous la métallisation des zones de

contact.

Parmi ces quatre séries d'échantillons, 1'une a été réalisée avec
une surface active 4 fois plus grande afin de réduire encore la résistance

du substrat RS et Te rapport CBC/CZ’
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Nous avons pu expérimenter chacune de ces séries. Nous allons

présenter les résultats des mesures de .1'impédance du transistor.

IV.3. RESULTATS EXPERIMENTAUX DES ECHANTILLONS AVEC

BASE DELIMITEE.

Chaque série d'échantillons différe, rappelons-le, soit par la
longueur de la zone de transit, soit par la dose de concentration d'impuretés
dans la base. Les résultats expérimentaux que nous avons obtenus pour chacun
des échantillons sont comparables tant en régime linéaire qu'en régime non
linéaire. Pour illustrer ce qu'a apporté la délimitation de l1a zone de base,
nous donnons les résultats expérimentaux concernant deux exemples de surface

active.

IV.3.1. RESULTATS EXPERIMENTAUX DE LA SERIE T 140

Les principales caractéristiques des transistors de cette série

sont les suivantes :

longueur géométrique de la base = 0,5 um

longueur de la zone de transit wc = 11 um

surface active du transistor SA = 0,8 10'8 m2
surface de la base SB = 1,8 lO'8 m2
capacité active C2 ~ 0,08 pF
Sy - S
_ B "A .
CBC / C2 = _ = 1,2
S
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-0,275 - FIGURE IV.12 : Résultats
0 expér‘imenﬁéux de 1'impédance
F- 7 GHz Zgc du T.T.T. a base délimitée
de la série T 140 & Vo = 50 V.,

(c)
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Il importe de remarquer que la longueur de la zone de -transit
de cette série a été augmentée a wc = 11 pym, ce qui doit entrainer un
accroissement de la résistance négative du transistor puisque celle-ci
est, en premiére approximation, inversement proportionnelle a la capacité

de la zone de transit :

L'augmentation de wC entraine évidemment une fréquence optimale
de fonctionnement plus petite. Les résultats expérimentaux de 1'impédance
ZEC du transistor en régime linéaire, sont reportés sur la figure IV.12

a-b-c pour les fréquences de 5-6 et 7 GHz.

Les résultats sont présentés dans le plan complexe en valeurs
1
normalisées par rapport & ———— . Ils correspondent & 1'impédance

C2 w
ZEC Calculée dans le plan de 1'échantillon, compte tenu de la correction.

nécessaire apportée par 1'encapsulation.

Quel que soit Te courant de polarisation appliqué au composant,
1'impédance émetteur collecteur évolue toujours dans la zone des résistances
positives. On observe un effet de résistance différentielle négative mais
son amplitude maximale ne compense pas la résistance positive présentée par

1'échantillon & courant de polarisation nul.

Les valeurs de 1'impédance ZEC d courant nul et 1'amplitude
maximale de la résistance négative, ramenées dans le plan de 1'échantillon,

sont reportées dans le tableau IV.Z2.
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-

Amplitude de 1'effet de
resistance différentielle

Partie réelle RT
de 1'impédance ZEc

Suceptance XT du
transistor & courant

Partie réelle Ry de
1" impédance ZEc

(F&
t3s)

FREQUENCE négative a - & courant nul. nul. au courant

I, = ;ZmA I, =0 [.=0 I = 12 mA
5 GHz 2,7 a 28,3.q - 143,3 a + 25,6
6 GHz 31la . 14,6 2 - 97,38 + 11,5 q
7 GHz 4 2,3 q 3,5 - 78,30 + 1,20

TABLEAU IV.2 - Résultats expérimentaux

de 1'impédance ZEC du transistor pour un échantillon T 140.
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F=7GHz Rg=1a

FIGURE IV.13 : Evolution de la résistance série Rt du T.T.T. en

fonction du courant de polarisation, & 7 GHz. Comparaison entre
les résultats expérimentaux et théoriques pour un &chantillon de
de la série T 140.
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La figure IV.13 montre 1'évolution de la résistance série RT du
transistor en fonction du courant de polarisation, comparée aux résultats
obtenus 3@ 1'aide de Ta simulation numérique & 7 GHz, pour deux valeurs
différentes de Ta conductance G du circuit de base, les autres éléments
de ce circuit étant inchangés. La courbe thé&orique montrant 1'évolution
de la résistance série du transistor, obtenue en simulant une conductance
de base égale a G = 5 10'4 Q_l, présente la méme variation que la courbe
expérimentale mais elle donne des valeurs de résistance série supérieures.
Rappelons que nous avons estimé la conductance équivalente G du circuit

-1

-4
expérimental a& une valeur égale & 4 10 Q . Cette valeur expérimentale

est en bon accord avec la simulation théorique présentée sur la figure IV.13.

Ces considérations ne font que confirmer les causes de la disparition
de Ta résistance négative RT du transistor, qui sont principalement dues
au circuit de polarisation de base et au court-circuit mobile et qu'il

sera difficile de les réduire.

IV.3.2. RESULTATS EXPERIMENTAUX DE LA SERIE T 175

La derniére série d'échantillons ayant une surface active quatre
fois plus grande, a été réalisée dans le but de diminuer le rapport CBC/ C2
et la résistance de substrat RS par rapport aux échantillons précédents.

Le rapport CBC/ C2 devient cette fois inférieur a 1. Les principales carac-

téristiques de ces échantillons sont les suivantes :

Tongueur géométrique de la base = 0,5,um

longueur de la zone de transit =1lum
surface active du transistor SA = 3,6 10'8 m2
surface de la zone de base S; = 6,5 1078 2
C, = 0,32 pF C 8e = 0,8
C
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fflous avons mesuré 1'impédance émetteur collecteur (Z de ces

ec)

échantillons (série T 175), aux fréquences de 5,6 et 7 GHz. Nous donnons

sur la figure IV.14 les résultats obtenus avec un échantillon typique de
1

la série ; les valeurs sont normalisées par rapport & ———— €t sont

ramenées dans le plan de 1'échantillion.

La longueur de la zone de transit, de 1'ordre de 1l um entraine,
pour un composant de cette série, une fréquence optimale de fonctionnement

de 1'ordre de 6 GHz.

Les mesures montrent que la partie réelle de 1'impédance ZEC
devient cette fois négative. Ceci a lieu pour des courants de polarisation
supérieurs a 12 mA, pour les fréquences de 6 et 7 GHz. Le tableau IV.3
résume ces résultats expérimentaux et donne 1'aﬁp11tude de la résistance

négative pour un courant de 38 mA.

11 faut noter 1'amélioration sensible apportée par le choix d'une
surface active plus grande, puisque nous avons mesuré une résistance
négative tout en ayant le méme circuit extérieur de base, donc les mémes

pertes électriques. L'amplitude reste cependant faible.

-

En effet, 3 6 GHz, on mesure une résistance de - 0,7 @ a

IC = 38 mA, ce qui correspond 3 une densité de courant égal a 105 A/cmz.

La tension appliquée entre 1'émetteur et le collecteur est égale a 50 V.

Les résultats, bien qu'encourageants, montrent combien i1 peut
étre difficile d'exploiter ces effets dans un montage oscillateur. Nous
n'avons pas pu, personnellement, obtenir d'oscillations avec les échantillons

en notre possession. Cependant, M. ARMAND, au Laboratoire Central de Recherche,




- 141 -

0 107 210°RCpw
0,50 ' '
1
0
’
20 F=5GHz
(a)
30
0,55 + A XGw
;»O
[g{mA) - -
e -10° 0 1072 RCw
' -0,45 '
1
o.
10
-046 4 1°
e F=6GHz
A XCw 40 (b)
g {mA) 047 _
10 0 107 RGw
T T -
- 0,62 -
././ 12 b !
40 30
IEﬂrA) FIGURE IV.1U4 : Résultats expérimentaux
0 de 1'impédance Zgc du T.T.T. A base
0.3 ] délimitée et de surface active :
ah F=70Hz Sy = 3,6 1078 m2 (T 175)
(c)

3 Veg

50 V.
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Amplitude de i'effet de
résistance différentielle

Partie réelle RT
de 1'impédance ZEC

Suceptance XT du
transistor a courant

Partie réelle RT de
1’ impédance ZEc

FREQUENCE négative a a& courant nul. nul. au courant
I.=38mA I.=0 Ic=0 I, =38 mA
5 Ghz 1,22 @ 1,32 2 - 50,1 ¢ +0,lq
6 GHz 1,59 0,80 o - 36,6 -0,7 @
7 GHz 1,07 o 0,79 - 29,40 - 0,28 q

TABLEAU IV.3 - Résultats expérimentaux de 1'impédance ZEC du transistor pour un échantillon T 175.




- 143 -

a relevé des oscillations entretenues par un transistor a temps de transit,
monté dans une cavité coaxiale. I1 a mesuré une puissance de quelques mW
a 5 GHz. I1 faut noter que c'est la premiére fois qu'une oscillation entre-

tenue est effectivement observée expérimentalement avec une telle structure.

IV.4. CONCLUSION

Nous avons étudié, dans ce chapitre, les causes qui sont a
1'origine des pertes séries observées sur les premiers échanti11ons'mesﬁrés,
et qui sont suffisamment importantes pour rendre difficile 1'exp101tation
de 1'effet de résistance différentiélle négative du transistor a temps

de transit.

L'étude systématique des effets des différents éiéments du circuit
de base a permis de dégager 1'1mportahce respective de chacun d'eux. I1
apparait que le circuit extérieur constitué par le circuit de polarisation
de la base et le court-circuit mobile d'accord du transistor, constitue le

principal handicap du dispositif.

Par ailleurs, les simulations de 1'impédance du transistor, prenant
en compte les effets limitatifs des éléments parasites, ont guidé 1'évolution
des technologies de réalisation des é&chantillons et ont permis d'en améliorer
sensiblement les caractéristiques. Cette progression des résultats expéri-
mentaux prouvent la validité du modéle théorique utilisé et la nécessité

d'une simulation préalable.
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CONCLUSION

L'objectif du travail que nous venons de présenter était d'étudier,
tant sur le plan théorique que sur le plan expérimental, le fonctionnement
particulier du transistor bipolaire, utilisé comme un dipole & injection et

temps de transit, pour la génération d'ondes hyperfréquences.

Les simulations analytiques de 1'impédance émetteur-collecteur du
transistor & temps de transit ont montré la présence d'un effet de résistance
différentielle négative en fonction du courant de polarisation. Elles ont
également permis de mettre en évidence 1'influence del'effet Early sur

1'amplitude optimale de la résistance négative.

L'&tude théorique, effectuée avec les hypothéses prenant en compte
le circuit d'accord de base conformément aux conditions expérimentales, a
permis d'analyser les causes des limitations fondamentales du dispositif,

dues au circuit d'accord base collecteur.

Les é&léments parasites les plus défavorables apparaissent étre
la conductance équivalente G qui matérialise les pertes é&lectriques du
circuit de base, et la capacité passive base collecteur CBC du composant,

par rapport & la capacité C2 de la zone active.
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L'étude théorique de 1'impédance en régime non linéaire a par
ailleurs confirmé 1'importance fondamentale de 1'effet Early qui augmente
avec 1'amplitude de la tension H.F., entrainant une diminution importante
de la résistance négative. Cette diminution de la résistance négative avec
Te niveau H.F. limite la puissance maximale disponible en sortie du

composant.

Par ailleurs, nous avons mené une étude expérimentale qui a confir-
mé les prévisions théoriques et a démontré la validité du modéle théorique
utilisé. Nous avons mesuré un effet de résistance différentielle négative
sans toutefois parvenir & compenser la résistancé série du transistor,
pour la plupart des échantillons testés. Seuls les derniers échantillons
réalisés ont donné les résultats espérés. La valeur plus élevee de la
surface active de ces derniers échantillons par rapport aux précédents,

a contribué a repousser les limitations des performances du dispositif,
en particulier en diminuant le rapport CBC/ C2 et la résistance série du

substrat RS'

Cette étude théorigque et expérimentale a démontré la faisabilité
du transistor & temps de transit et a mis en évidence les limitations
fondamentales du dispositif. Son analyse permet de définir Tes é&léments
d corriger pour réaliser un composant capable de restituer aux mieux les

performances potentielles prévues par la théorie.

Ces modifications pourraient porter d'une part sur le circuit

d'accord de base et d'autre part sur la conception du composant lui-méme.

Nous avons montré que le circuit d'accord de base doit présenter

de trés faibles pertes. La conductance équivalente G qui simule ces pertes

doit étre inférieure a quelque 10-49'1. Pour réaliser cette condition,
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une solution consisterait d utiliser une ligne microruban pour Te circuit

de base chargée par une diode varicap destinée & réaliser 1'accord néces-

saire & la minimisation de la composante H.F. du courant base.

L'échantillon serait fixé directement sur le circuit et ne néces-
siterait pas une encapsulation particuliére. Ceci conduirait a un effet de

résistance négative utile plus proche de 1'effet intrinséque.

Pour 1'échantillon proprement dit, les caractéristiques quasi
optimales ont été réalisées. Rappelons qu'il est essentiel de diminuer 1a
capacité passive base collecteur par rapport & la capacité active du tran-
sistor. La solution technologique qui consiste & limiter la surface totale '
de la base répond a cette contrainte comme 1'ont montré les différentes

réalisations d'échantillons.

A titre d'exemple de ce que pourraient apporter ces dispositions

-~

technologiques, nous avons calculé la puissance utile correspondant & une

structure quasi optimale dont les caractéristiques seraient les suivantes :

profil de dopage exponentiel dans la base :

Ny = 5,9 107 at/ems

AM
Xy = 0,15 um

Surface active S, =3 1078 p?

longueur de la zone de transit wc =5 um

Résistance série du substrat Rs = 0,4 Q

Rapport des capacités passive et active _Bc . 1
C2
Conductance du circuit de base G = 1072 7}

A la fréquence de 10 GHz, la puissance utile calculée, compte tenu

de toutes les causes de Timitation intrinséques et extrinséques, serait de
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1'ordre de 100 MW pour un courant de polarisation égal & 140 mA
( J =467 A/cmz) et une tension continue de 50 volts. La puissance intrin-
séque émise pour ces conditions de polarisation étant alors de 1'ordre de

800 mW le rendement g serait de 1'ordre de 12 %.

Pour avoir des performances encore supérieures, il serait néces-
saire de minimiser 1'effet Early afin de maintenir au mieux 1'effet de
résistance négative en régime non linéaire. A ce propos, nous avons montré
la nécessité d'avoir une concentration d'impuretés élevée dans la base du

transistor.

Un profil de dopage constant dans la base réduirait presque tota-
lement 1'effet Early et apporterait de meilleures performances en puissance
intrinséque mais la réalisation d'un tel transistor nécessiterait une tech-

nologie plus fine pour la couche de base.

Le potentiel technologique dont nous disposions au cours de
cette &tude ne nous permettait pas de solutionner tous les problémes
rencontrés et notamment en ce qui concerne le circuit de base. Par ailleurs,
le développement du transistor d& effet de champ a considérablement 1imité
1'intérét du transistor bipolaire & temps de transit pour la génération

d'oscillations en bande X.
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2&me PARTIE

INFLUENCE DU PROFIL DE DOPAGE DU COLLECTEUR SUR LE PHENOMENE

D'ELARGISSEMENT DE BASE ET SUR LES LIMITATIONS

EN PUISSANCE EN AMPLIFICATION

CLASSES C ET B.







INTRODUCTION

L'obtention de puissances élevées avec les transistors bipolaires
nécessite une utilisation avec de trés larges excursions en tension et en
courant. Or deux limitations fondamentales concernant Ta seule région de
collecteur sont maintenant bien connues. La premiére de ces limitations
concerne la valeur maximale de la tension collecteur-base qui doit rester

inférieure & la tension d'avalanche de la jonction.

Cette tension d'avalanche dépend du profil de dopage dans la région
de collecteur et de sa longueur. La seconde limitation fondamentale est liée &
1'amplitude du courant collecteur circulant dans le transistor. Au-dela
d'une valeur critique, qui dépend de la tension collecteur-base et du dopage
du collecteur, la zone de base du transistor s'étend dans la région de collec-
teur. C'est le phénoméne d'élargissement de 1a base qui a été décrit par

Kirk dés 1962 [1].
Les travaux relatifs au transistor & avalanche contrdlé (C.A.T.T.)
menés au laboratoire par Lefebvre [2] ont apporté une contribution & la com-

préhension de la limitation 1iée & la tension d'avalanche.

La Timitation liée & 1'élargissement de la base a été étudiée par
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différents auteurs [3] mais aucun n'a, @ notre connaissance, examiné
1'intérét que pourrait présenter un profil de dopage de collecteur variable,
avec par exemple, une zone fortement dopée en téte comme dans le cas du

C.A.T.T. (profil "Hi-Lo").

Cette question nous a paru suffisamment importante pour justifier

une étude particuliére.

Dans 1e cas d'un fonctionnemeht en amplificateur en régime classe B
ou C, 1'&tude statique de la région collecteur est insuffisante pour déterminer
les limitations en puissance du dispositif. Nous avons donc envisagé une simu-
lation numérique de la région collecteur, pour réaliser cette étude en régime
dynamique, et nous avons comparé les résultats obtenus dans le cas d'une

structure de collecteur a profi]“plat"et d'une structure a profil "Hi-Lo".

Dans un premier chapitre nous rappelons briévement le mécanisme
entrainant le phénoméne du recul de base dans le collecteur, en fonction du

courant Ic'

Dans un second chapitre nous donnerons une approche expérimentale
ol nous comparons 1'évolution, en fonction de 1a fréquence, du gain en
courant o pour un transistor classique & profil de dopage "plat" de collecteur

et pour un transistor de type C.A.T.T. & profil "HilLo".

Dans un troisiéme chapitre, nous présentons Ta simulation numérique
que nous avons utilisée pour étudier le fonctionnement dynamique du collecteur-
en régime classe C et en régime classe B et nous donnons les résultats en

puissance, obtenus pour chaque type de structure.
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CHAPITRE 1

RAPPEL DU MECANISME D'ELARGISSEMENT DE LA BASE

Ce phénoméne correspond & 1'extension de la zone de base du transistor
dans la région du collecteur, sous 1'influence d'une densité de courant
collecteur élevée. Dans ce chapitre, nous rappelons qualitativement son

principe.

I.1. RAPPEL DES EQUATIONS DEFINISSANT LA REGION DE COLLECTEUR

Nous considérons un transistor bipolaire au silicium, de type NPN,
dont le dopage de collecteur, supposé uniforme, est trés inférieur au dopage
de la base. Dans ces conditions, et pour une polarisation normale du transistor,
ol la jonction base collecteur est en inverse, la zone désertée de cette
jonction se trouve située presque entiérement dans la région de collecteur

(figure 1.1).

Dans 1'hypothése ol le transistor est considéré comme une structure
unidimensionnelle et en admettant que le courant particulaire de collecteur
est principalement créé par les porteurs majoritaires (&lectrons pour un

transistor NPN), la densité du courant collecteur, en un point d'abscisse x
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de la région de collecteur, s'exprime par la relation :

dn

J{x) =gn(x)v(x)-qD
dx
od n (x) est la concentration de porteurs mobiles & 1'abscisse x, définie
d partir de Ta jonction métallurgique base-collecteur, v (x) est la vitesse
des porteurs et Dn est le coefficient de diffusion des é&lectrons dans cette

région.

Par ailleurs, la variation du champ électrique dans la zone désertée

du collecteur est définie par 1'équation de Poisson :

dE q

dx 5

ol E (x) est Te champ électrique et ND est la concentration d'atomes

d'impuretés dans la région de collecteur.

En négligeant la chute de tension dans la base, la tension collecteur
base du transistor s'exprime 3 partir de la répartition du champ électrique

E (x) dans la zone désertée du collecteur, par la relation :

W
D+ Vgl = / | E (x) | dx
0
ol @ représente le potentiel interne de la jonction collecteur base et W est

la Tongueur de la zone désertée.

Plusieurs cas sont & considérer suivant 1'importance des porteurs
mobiles .n (x) par rapport & la concentration d'impuretés ND et suivant

1'amplitude de la tension collecteur base VCB'
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I.2. CAS DES FAIBLES INJECTIONS n(x) < ND

D'aprés 1'équation de Poisson, la pente du champ électrique dans la
zone désertée du collecteur est proportionnelle & la quantiteé (ND = n(x)
Si le nombre de porteurs mobiles n(x) est inférieur d la concentration
d' impuretés ND’ le champ électrique dans la région de collecteur est maximal
d la jonction métallurgique base collecteur (x = 0). Son évolution est
schématisée sur les figures I.2.a et I.2.b selon 1'amplitude de la tension
collecteur base, VCB’ considérée. Lorsque la tension VCB est. faible, la zone
désertée ne s'étend pas sur la totalité de la région de collecteur (figure
I.2.a), Taissant apparaitre une zone ohmique. Cette zone ohmique présente
une résistivité élevée, a cause de la faible concentration d'impuretés du

collecteur.

La pente du champ électrique dépend du nombre de porteurs mobiles
n (x), c'est-a-dire que le profil de champ est sensible & 1'amplitude du
courant collecteur. Lorsque celui-ci augmente, 1'allure du champ électrique

se modifie fortement. C'est ce que nous montrons dans le paragraphe suivant.

I.3. CAS DES FORTES INJECTIONS n(x)> ND

Lorsque Te nombre de porteurs mobiles devient supérieur & la
concentration d'impuretés ND’ la pente du champ électrique dans le collecteur
s'inverse et le champ devient maximal & 1'extrémité de la région de collecteur
(x = wc). Le profil du champ électrique dans le collecteur est représenté.
sur la figure I.3.a pour une tension VCB faible et sur la figure I1.3.b pour

une tension VCB plus élevée.
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Dans le cas ol la tension VCB est faible, on observe que le champ
électrique s'annule & la jonction métallurgique base collecteur, si 1'ampli-
tude de la densité de courant JC est suffisamment grande. La jonctﬁon interne
base collecteur devient passante et la région de collecteur ol le champ

électrique est nul, se comporte comme une zone quasi-neutre semblable & la

zone de base du transistor.

Cette zone, constituant un prolongement de la base dans le collecteur
est appelée zone de base induite [effet Kirk] [1]. La configuration &lectrique
du transistor dans ces conditions de fonctionnement est représentée sur la

figure I1.4.

I.4. CALCUL DU COURANT COLLECTEUR A L'APPARITION DE LA ZONE DE

BASE INDUITE.

La longueur de base induite est 1iée & la densité de courant collecteur
et & la tension collecteur base VCB' Les expressions exactes reliant ces
différentes grandeurs ne sont pas triviales car e]ies doivent prendre en
compte 1'évolution des différentes grandeurs physiques, comme la vitesse des
porteurs en fonction du champ &lectrique. En régime statique, les différentes
phases de fonctionnement ont été décrites en particulier par 1'équipe du

Laas [3].

Néanmoins nous pouvons établir une expression trés approchée du
courant critique Jco pour lequel le champ électrique s'annule juste d la
jonction base collecteur (x=o0), conformément & la figure I.5. En négligeant
en premiére approximation, le courant de diffusion et en supposant que le

champ électrique est suffisamment &levé pour que les porteurs se déplacent
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3 la vitesse de saturation, la densité de courant collecteur s'écrit :

JC =qn Vv

et 1'équation de Poisson devient :

dE q q J,

dx € VS

Aprés résolution de cette équation, la tension collecteur base VCB
correspondante prend la valeur suivante, lorsque la concentration d'impuretés
N, dans le collecteur est tonstante :

D
1 q qJ 2
_ 0 - N W
VCB = ( D) c

2 € Vs

d'ol 1'on tire 1'expression de la densité de courant :

cB !
JCO = € Vs.+ q ND Vg

on

ol VCB est 1a tension collecteur base appliquée
wC est 1a longueur de la région de collecteur

Vgest la vitesse des porteurs

Cette expression donne un ordre de grandeur du courant collecteur
pour lequel le phénoméne d'élargissement de base peut apparaitre. Notons que
la densité de courant critique JCO est d'autant plus faible que la tension

V., est petite. Cet effet est encore plus marqué par le fait que la vitesse V

CB
est une fonction décroissante de la tension VCB'

I.4. CONCLUSION

Le phénoméne d'élargissement de la base (effet Kirk) est 1ié a la
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fois & la densité de courant collecteur JC et & la tension collecteur
base VCB' Cet effet. est causé par 1'excés de porteurs mobiles dans la

région de collecteur.

Le tembs de transit g des porteurs mobiles dans la base du
transistor est fortement augmenté lorsque cet effet apparait, puisque Tgs
en premiére approximation, est proportionnel au carré de la longueur de la
base. I1 en résulte une réduction de 1a fréquence de transition et les per-
formances dynamiques du transistor en haute fréquence deviennent alors

trés affaiblies.

Cet effet d'élargissement de base interdit le fonctionnement a

fort courant JC et basse tension V., et constitue donc une limitation

CB
fondamentale pour le fonctionnement des transistors de puissance.

Pour repousser cette limitation, une idée a &té suggérée par les

études effectuées dans ce laboratoire par Lefebvre d& propos du transistor a

avalanche contrdlée. Cette idée réside dans 1'introduction dans le collecteur
d'une zone & fort dopage, au voisinage de la jonction métallurgique base
collecteur. Le profil de dopage de type "Hi Lo" est représenté sur la
figure I.6.a. La zone "Hi" en téte du collecteur permet de relever le
champ électrique dans cette zone (Figure I.6.b) et de conserver cette
configuration pour des densités de courant plus importantes que celles
utilisées dans le cas d'un collecteur & dopage constant. Ainsi Ta densité
de courant critique pour laquelle apparait 1'effet d'élargissement de base
devrait étre repoussée & une valeur plus élevée. Pour vérifier 1'intérét
de cette idée, nous en avons fait une approche expérimentale avec une
comparaison, en petit signal, des comportements d'un transistor a profil
de collecteur de type "Hi-Lo" et d'un transistor & profil de collecteur de

type “plat® classique. Cette étude fait 1'objet du chapitre suivant.




CHAPITRE 11

INFLUENCE D'UN PROFIL DE DOPAGE DE COLLECTEUR

LE TYPE “HI-LO" SUR LE PHENOMENE DE RECUL DE BASE

APPROCHE EXPERIMENTALE

Un moyen classique permettant de mettre en é&vidence le phénoﬁéne

d'élargissement de la base dans un transistor bipolaire consiste & relever
1'évolution du gain en courant o , en régime petit signal, en fonction de
la fréquence et du courant de polarisation. C'est cette méthode méme qu'a

utilisée Kirk dans son étude initiale du phénoméne de recul de base [1l].

IT.1. CONDITIONS EXPERIMENTALES

On mesure le gain en courant a petit signal du transistor monté en
base commune. Pour mettre 1'échantillon dans les conditions d'élargissement
de la base, la tension de polarisation collecteur base VCB est prise égale a

quelques volts. En maintenant cette tension constante, et en augmentant le
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courant collecteur, nous avons vu, au chapitre précédent, que la variation
du champ électrique dans 1a région de collecteur fait apparaitre une zone
- de base induite augmentant ainsi la longueur électrique effective de la

base du transistor. Dans ces conditions de fonctionnement, on superpose un
signal H.F. de trés faible amplitude et on détermine le gain dynamique o

du transistor en fonction du courant de polarisation statique IC'
Le module du gain dynamique o du transistor est déduit des mesures

des paramétres S du transistor, monté en base commune. Ces mesures sont

réalisées a 1'analyseur de réseaux Hewlett Packard.

ITI.2. DESCRIPTION DES ECHANTILLONS

Nous avons utilisé deux types d'échantillons, spécialement réalisés
,bar Ta RTC Caen pour 1'étude du C.A.T.T. Ce sont d'une part des échantillons
dits LVS 22, comportant une zone 3 fort dopage en téte du collecteur et d'autre
part des échantillons dits IN3, ne présentant pas de zone "Hi" dans le collec-
teur mais ayant toutes leurs autres caractéristiques similaires a celles des

transistors LVS 22.

Les caractéristiques communes aux deux séries d'échantillons sont
les suivantes :
Transistor de type NPN

Structure interdigitée comprenant 14 doigts d'émetteur

Longueur des émetteurs L = 128 um
Largeur des émetteurs 1 =2 um
-Surface active du transistor Sg = 0,36 1078 p
8 2

Surface totale de la zone de base Sg = 3,3 10°° m
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Epaisseur de la base WB = 0,2 um

Dopage de base Ny = qq 10t en 3

Longueur totale du collecteur NC =5 um

Les deux types de profil de dopage de collecteur sont représentés

sur la figure II.1. La concentration d'atomes d'impuretés est é&gale a

14

510 cm'3 pour les deux types d'échantillons ; la zone "Hi" pour la série

LVS 22, a une épaisseur égale a 1 um et une concentration d'atomes d'impu-

16

retés de 1'ordre de 1,5 10 cm'3.

II.3. RESULTATS EXPERIMENTAUX

Les figures II.2.a.b. montrent 1'évolution du module du gain a
en fonction de la fréquence ﬁour des valeurs croissantes du courant‘de pola-
risation IC‘ Les‘fésu1tats relatifs a 1'échantillon 1.N 3, dont le co]iecteur
est, rappelons-le, & profil “plat", montrent une décroissance du gain a
d'autant plus rapide que le courant de polarisation est &Jevé (Figures II.2.a.b).
Cette decroissance est nettement plus marquée pour la plus faible tension

collecteur-base (VCB =2 V).

En définissant une fréquence de coupure pour laquelle le gain a
est égal'd - 3 dB, nous avons résumé dans le tableau II.1l les valeurs
déduites des mesures précédentes. Notons que le module de o en trés basse

fréquence est voisin de 0dB.
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VCB 2V 2V 2V 5V

IC 25 mA 50 mA 70 mA 70 mA

FC' > 2 GHz ~ 800MHz =300 MHz = 1,6 GHz
L

TABLEAU II.1. - Fréquences de coupure du gain a & - 3 dB

en fonction du courant de polarisation pour 1'échantillon

a profil "plat" (1 N 3).

Si on calcule le courant critique pour lequel apparait le phénoméne
d'élargissement de base pour cet échantillon, en premiére approximation et en
considérant que les porteurs mobiles se déplacent & la vitesse de saturation

“dans le collecteur, on obtient les valeurs suivantes, en appliquant la

relation 7 :
VCB =2V IC = 40 mA
VCB =5Y IC = 50 mA

Les resultats donnés sur les figures II.3.a.b montrent une dégra-
dation du module du gain o pour des courants IC supérieurs & 50 mA pour une
tension VCB de 2 V et pour des courants IC supérieurs & 70 mA pour une
tension VCB de 5 V. Ces résultats sont en accord avec les valeurs de courant
calculées précédemment et tendent & montrer que les conditions de fonction-
nement appliquées & 1'échantillon entrainent

1'effet d'élargissement de la

base.

L'évolution du module du gain o en fonction de la fréquence et du
courant de polarisation, pour le profil "Hi Lo", est représentée sur la

figure II.4 pour une tension collecteur-base VCB = 2 V. La décroissance du
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gain a en fonction du courant de polarisation est beaucoup moins importante

que dans le cas de 1'échantillon a profil "plat", & tension VCB égale, comme

le montre la figure II1.5 pour une fréquence de 500 MHz.

Les fréquences de coupure relevées en fonction du courant collecteur

sont résumées dans le tableau II.Z2.

VCB 2V 2V 2V
IC 25 mA 50 mA 70 mA
FC 1 GHz 660 MHz 584 MHz

TABLEAU II.2 - Fréquences de coupure du gain a 3 - 3 dB,
en fonction du courant de polarisation pour 1'échantilion
a profil "Hi Lo". (LVS 22).

Pour les courants de polarisation de 70 mA, la fréquence de coupure

reste proche de 600 MHz dans le cas de 1'échantillon & profil "Hi Lo", alors

qu'elle est moitié moindre pour 1'échantillon & profil "plat", & tension

V., égale a 2V.

cB

II.5. CONCLUSION

A partir de ces résultats expérimentaux, il semble que 1'existence
de la zone "Hi" dans le collecteur ait un effet bénéfique pour repousser a
une valeur plus &levée, le courant critique ol apparait le phénoméne d'élargis-

sement de base.
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Rappelons que nous avons mesuré le gain en courant en régime petit
signal, a fort courant de polarisation statique. Ces conditions opératoires
sont assez éloignées du fonctionnement en régime classe C ou classe B des
transistors de puissance, et ne permettent donc pas une conclusion quant a

1'intérét apporté par la zone "Hi" pour ces régimes de fonctionnement.

Par ailleurs, des mesures de puissance ont été réalisées sur ces
structures, montées en amplificateur fonctionnant en régime classe C. Ces
mesures de la puiésance maximale délivrée par le circuit, effectuées a la
fréquence de 1 GHz n'ont pas fait apparaitre une nette supériorité de la

structure & profil de collecteur "Hi Lo" ou de la structure a profil "plat".

Pour permettre une analyse plus précise des phénoménes et compte
tenu qu'une étude expérimentale particuliére serait trop couteuse, nous avons
mis en oeuvre une résolution numéfique des équations fondamentales des
semiconducteurs appliquées & la région de collecteur, dans 1'Hypothése

d'un fonctionnement dynamique en régime classe B et C. C'est ce que nous

présentons dans le chapitre suivant.







CHAPITRE III

SIMULATION NUMERIQUE DU FONCTIONNEMENT DYNAMIQUE DE LA REGION

DE COLLECTEUR EN REGIME CLASSE B ET C.

COMPARAISON DES PROFILS "HI-LO" ET DU PROFIL "PLAT"

L'étude du fonctionnement dynamique de la région de collecteur
nécessite la formulation des équations fondamentales du semiconducteur
dans cette région, en considérant 1'évolution temporelle des différentes
grandeurs. La résolution de ces équations est beaucoup plus complexe qu'en

régime statique et nécessite un traitement numérique.

C'est Te résultat de cette &tude, appliquée aux deux types de
profil de dopage de collecteur (profil "plat" et profil "Hi Lo"), que nous

présentons dans ce chapitre.

ITT.1. DESCRIPTION DE LA SIMULATION NUMERIQUE

Nous présentons dans ce paragraphe, les hypothéses de fonctionnement

et les équations fondamentales utilisées pour mettre en oeuvre la simulation
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numérique dans 1a région de collecteur.

Nous supposons le probléme unidimensionnel et nous ne considérons
que les porteurs majoritaires. La densité de courant particulaire émetteur
(courant d'électrons pour un transistor de type NPN) est défini par la
relation : v

be
1
Jg = JS exp —————— (1)
U
‘ T
ol JS est la densité de courant de saturation, Vbe est Ta tension base

émetteur et UT’ 1'unité thermodynamique.

Ce courant est injecté dans la base du transistor. Nous admettons
que la base est suffisamment courte pour que le courant JE n'y subisse aucune
atténuation et nous négligeons les recombinaisons dans la base. La densité
de courant JC d 1l'entrée de la région de collecteur est dans ces conditions,
égale a JE. Nous appelons Jcind la densité de courant particulaire induit
circulant dans le circuit extérieur du collecteur. Ce courant est créé par
le transit des porteurs dans la zone désertée du collecteur. La figure III.1

montre la position de ces différents courants dans une structure de

transistor.

IIT.1.1. DESCRIPTION DES EQUATIONS FONDAMENTALES

Ces égquations ont été décrites partiellement au chapitre I pour le
régime statique ; en régime dynamique, nous introduisons en plus les variations
en fonction du temps. De pius nous considérons la dépendance de la vitesse

des porteurs mobiles en fonction du champ électrique local.

La conservation de la densité de courant total, pour un seul type
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FIGURE III.1 : Notation des courants particulaires

dans le transistor
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de porteurs (é&lectrons pour un transistor NPN) s'exprime par :

d E (x,t)

dt

ol € est Ta permittivité du semiconducteur, E (x,t) est le champ électrique
dans le collecteur & 1'abscisse x et au temps t, et Jn ( x,t) est la densité
de courant particulaire dans le collecteur qui s'exprime par :

3 n (x,t)

Jp (xst) =g n (x,t) V(B (x,t)) - q D " (3)

ol n(x,t) est le nombre de porteurs mobiles dans le collecteur.

Vn (E (x,t) ) représente la vitesse de déplacement des porteurs
mobiles en fonction du champ électrique. Dans le cas du silicium, la vitesse
des porteurs est proportionnelle au champ &lectrique E, pour de trés faibles
valeurs de celui-ci, puis au-dela d;une valeur Es’ la vitesse tend vers

une valeur limite VS [51. Nous avons utilisé une expression approchée pour

écrire cette loi de varjation de la vitesse :

ol Mo est la mobilité et VS est la vitesse de saturation des é&lectrons.

Nous avons pris les valeurs suivantes :

u. = 1450 cm2 / V.S Ve = 107 cm/s

n S
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A 1'équation de continuité du courant il faut adjoindre 1'équation

de Poisson :

ol Np (x) est Ta concentration d'atomes d'impuretés dans le collecteur.

3 n (x,t)
En exprimant n (x,t) puis ———— , la densité de courant
3 X
total JT (t) s'écrit :
32 E(x,t) 3 E(x,t)
JT (t) = = Dn > - ¢ V(E) + q V (E) ND (x)
9 X J X
d N (k) 3 E (x,t)
D + €
- gD, (6)
dx ot

La résolution de cette équation différentielle permet de calculer
la répartition du champ électrique en fonction du temps, en tout point de

la région collecteur du transistor.

Par ailleurs, 1'intégration du champ électrique E (x,t) sur toute
Ta Tongueur du collecteur permet de calculer la tension extérieure collecteur

base qui s'écrit :

W
]vCB (t)['=/ C]E (xst)] dx | (7)

0

ol Wc est la Tongueur du collecteur.
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Pour résoudre 1'équation différentielle, nous devons définir la
densité de courant total JT(t) qui dépend des hypothéses de fonctionnement du

transistor que nous présentons maintenant.

II1.1.2. HYPOTHESE DE FONCTIONNEMENT EN REGIME CLASSE B OU C

L'étude que nous présentons est Timitée, rappelons-le, & la seule
région de collecteur du transistor. Nous supposons que la longueur de la
base est suffisamment petite pour que, & la fréquence de fonctionnement, le
courant émetteur n'y subisse aucune atténuation. Dans ces conditions, nous
appliquons la loi d'injection thermoTonique de la jonction base émetteur
directement & 1'entrée de la région de collecteur. En régime classe C, la

densité de courant particulaire JC (t) est définie par :

VBE sinw t
JC (t) = Jn (t) = JS exp (8)

Par ailleurs, nous supposons qu'd la fréquence de fonctionnement
envisagée (3 GHz), le transistor, monté en base commune, est fermé sur une
impédance équivalente & un circuit accordé paralléle. L'accord de ce circuit
de charge est fixé pour la composante fondamentale du courant et ]]impédance

présentée pour les composantes harmoniques est supposée nulle.

Cette hypothése revient & considérer que la composante alternative
de la tension collecteur base VCB est sinusoidale. Le courant particulaire
extérieur (JC ind) prend la forme d'une impulsion de courant, élargie par

rapport au courant d'entrée JC' Le courant induit est créé par le déplacement
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FIGURE III.2 : Forme idéale de la tension et des courants particulaires

dans le collecteur du transistor
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des porteurs dans la zone désertée du collecteur [6]. La forme idéale des

courants et de la tension VCB est schématisée sur la figure IIIL.Z2.

Rappelons que la puissance fournie par le transistor est optimale
si la composante sinusoidale de la tension collecteur base est en opposition
de phase avec la composante fondamentale du courant collecteur. Compte tenu
du transit des porteurs dans le collecteur, nous avons ajusté la position
de 1'impulsion de courant(JCind)par rapport & la tension collecteur base,
afin d'obtenir une puissance de sortie maximale, ce qui revient & simuler une

impédance de charge optimale.

C'est en suivant Ces hypothéses de fonctionnement que nous avons
résolu 1'eéquation différentielle (6) afin de calculer la valeur du champ
électrique E(x,t) en tout point de la région du collecteur. Nous décrivons

maintenant 1a méthode utilisée pour cette résolution.

IIT.1.3. DESCRIPTION DE LA METHODE NUMERIQUE UTILISEE

La résolution de 1'équation différentielle n'est pas triviale et
nécessite un traitement numérique. Nous avons utilisé pour cela 1'algorithme
du double balayage [7].

Les conditions initiales utilisées pour la résolution sont définies par la
valeur du courant total Jr (t) et du champ électrique E (o,t) & 1'entrée du

collecteur en x = 0.

La résolution de 1'équation différentielle (6) a 1'dnstant t
nécessite la connaissance de la vitesse des porteurs V (E(x,t)) qui dépend

de la valeur du champ électrique au méme instant. Pour lever 1'indétermination
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sur la vitesse a 1'instant t, nous la calculons & partir de la solution
E (x,t - dt) puis supposons que sa valeur reste constante pendant un accrois-

sement dt :
V(x, t-dt) = V (x,t)

Les conditions initiales imposées au début du calcul ne correspondant
pas aux conditions réelles du probléme, il est nécessaire d'effectuer la
résolution numérique de 1'équation différentielle sur plusieurs périodes T
du signal, jusqu'a ce que‘l'écart entre la valeur du champ électrique E(x,t)
et celle calculée une période plus tard [E(x,t + T)] devienne inférieure &

la précision souhaitée.

La tension collecteur base VCB (t) est obtenue en calculant 1'inté-
grale du champ électrique E(x,t) sur toute la région de collecteur.

En régime de faible injection, la tension VCB (t) est sinusoidale
si 1'évolution du champ électrique initial E (o,t) est également sinusoidale.
Par contre en régime de forte injection, lorsque la réaction de charge
d'espace créée par les porteurs mobiles en excé@s est importante, le champ
électrique local augmente, entrainant de ce fait une augmentation de la tension
collecteur base instantanée VCB (t). Pour maintenir la tension VCB (t)
sinusoidale, il y a lieu de corriger la valeur initiale du champ électrique
E (o,t). La figure III.3 donne 1'organigramme simp1if1é du traitement numé-

rique.

Par ailleurs, la connaissance du champ électrique en tout point
de la région de collecteur, donne accés & la répartition des porteurs mobiles

dans cette zone en appliguant 1'équation de Poisson ; nous calculons ensuite
pp q
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Définition des conditions initiales

Jc(t) courant extérieur total

E(o,t) champ électrique en x = o
VcBo(t) tension collecteur base

VCBO(t) = Vo + V1 sin wt

t=1t+dt

Calcul du champ électrique
a T'instant t : E(x,t) ,

Calcul de la vitesse des porteurs

Vit (t)
Qui
t<T
BIR
LiLL j Non b

E(x,T) = £ (x.0)
3e(T) = 3 (0)

Calcul de VCB (t)

Correction du champ

E(u,t)

fin

FIGURE I1II.3 : Organigramme simplifié du calcul du champ électrique

dans la zone du collecteur
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la densité de courant total It (t) en utilisant la relation (2).
Nous avons appliqué ce calcul théorique au cas d'un profil de dopage
"plat" dans le collecteur et au cas d'un profil de dopage "Hi Lo". Nous

décrivons dans le paragraphe suivant les deux structures de collecteur que

nous avons simulées.

III.2. DESCRIPTION DES STRUCTURES SIMULEES

La puissance maximale disponible en sortie du transistor est propor-
tionnelle & 1'amplitude de la composante alternative de la tension collecteur
base d'une part et & 1'amplitude de la composante fondamentale du courant

collecteur d'autre part.

L'amplitude maximale du courant collecteur est déterminée par le
comportement de la région de collecteur vis-&-vis du phénoméne d'élargissement
de la base, que nous obtenons en observant le profil de champ électrique dans
la région de collecteur calculé par la simulation numérique, tandis que
1'amplitude maximale de la tension VCB est Timitée par la tension d'avalanche

de la jonction base collecteur.

Les deux structures que nous avons simulées ont été définies de
maniére & avoir la méme tension d'avalanche, afin de prendre la méme excursion
de tension VCB dans les deux cas. Par ailleurs, pour avoir des capacités de
collecteur du méme ordre de grandeur, pour un fonctionnement d& la fréquence

de 3 GHz, on a imposé la méme longueur NC aux deux structures.
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FIGURE III.4 (a) : Profil de dopage de collecteur de type "plat"
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FIGURE III.4 (b) : Profil de champ électrique
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IIT.2.1. DESCRIPTION DE LA STRUCTURE A PROFIL "PLAT"

Nous avons considéré des caractéristiques typiques de la région
de collecteur des transistors bipolaires commerciaux pour simuler la

structure a profil "plat".

Le profil de dopage du collecteur est schématisé sur la figure I1T.4.a.

15

La concentration d'atomes d'impuretés est égale a 1,5 10 at.cm'3 sur une

longueur NC de collecteur égale & 6 um. La concentration d'atomes d'impuretés

16 a2t en™3. cette valeur, bien que

dans le substrat est supposée égale & 2 10
faible pour un transistor réel, est suffisante pour le traitement numérique,
et elle permet de réduire la discontinuité du profil de dopage dans le collecteur

et le temps de simulation.

Le profil de champ électrique en régime cpntinu, est représenté sur
la figure II1.4.b. L'application d'un champ &lectrique en téte du collecteur
de 1,8 105 V/cm correspond & une tension collecteur base statique de 68 V.
Nous avons choisi une modulation de la tension collecteur base proche de
100 % afin de simuler le comportement du transistor aux limites de fonction-
nement et de faire apparaitre le phénoméne d'élargissement de la base lorsque
la tension VCB est minimale. Par ailleurs, cette tension doit rester inférieure
d la tension d'avalanche. Nous avons pris par exemple une amplitude de Ta
composante sinusona]e-VCB égale & 60 V, pour cela la composante fondamentale
du champ électrique a 1'entrée du collecteur est égale a 0,9 105 V/cm. La
tension maximale collecteur base supportée par la structure est alors égale

a 128 V, ce qui est inférieur & la tension d'avalanche qui est de 1'ordre de

150 vV [8].
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I11.2.2. DESCRIPTION DE LA STRUCTURE A PROFIL "HI LO"

Les caractéristiques de 1a structure & profil "Hi Lo" ont été définies
pour que la tension d'avalanche correspondante soit du méme ordre de grandeur
que celle de la structure & profil "plat". Les concentrations d'atomes

15

d'impuretés ont alors été prises égales & 7 107 "at cm—3 pour la zone "Hi"

14 at cm"3 pour la zone "Lo". L'épaisseur de la zone "Hi" est égale

et a 510
& 0,6 um et la Tongueur totale du collecteur W._, est égale & 6 um comme
pour la structure & profil “plat". La concentration d'atomes d'impuretés

16 at cm"3.

dans le substrat est prise égale a 2 10
Le profil de dopage de cette structure est représenté sur la figure
III.5.a et le profil de champ électrique, en régime continu, est donné sur
Ta figure II1.5.b pour un champ électrique & 1'entrée du collecteur de
5

2,2 10° V/cm. La tension collecteur base caltculée dans ces conditions est

égale a 68 V.

Pour éviter 1'ijonisation des porteurs dans la zone "Hi" du collecteur,
i1 faut s'assurer que le champ électrique n'atteint jamais la valeur maximale
de 1'ordre de 3,9 10° V/cm [81.

Nous avons simulé ces deux structrures en fonctionnement dynamique

en régime classe C. Nous présentons maintenant les résultats obtenus.

III.3. RESULTATS DE LA SIMULATION EN REGIME CLASSE C

Rappelons que la composante alternative de la tension collecteur base

est maintenue sinusoTdale et que la position temporelle de 1'impuision du
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FIGURE III.5 (a) : Profil de dopage de collecteur de type "Hilo"
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FIGURE III.5 (b) : Profil de champ électrique
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courant particulaire injecté dans le collecteur est ajustée afin d'obtenir
une puissance de sortie maximale. Cette position varie 1égérement en fonction
de 1'amplitude de 1'impulsion de courant mais elle reste voisine de la valeur
t =0,65T ol T est Ta période de la tension sinusoidale VCB (t). La

figure III.6 montre la forme et la position moyenne de 1'impulsion de courant

injecté par rapport a la tension VCB (t) dans ces conditions.

II1.3.1. RESULTATS DE LA SIMULATION POUR LA STRUCTURE A PROFIL "PLAT"

En admettant une tension collecteur base continue de 68 V et une
amplitude de 1a composante sinusoidale égale & 60 V, nous avons calculé le
champ électrique E (x,t) dans toute la région de collecteur, en fonction du

temps, pour plusieurs valeurs de courant collecteur injecteé.

111.3.151. Progil de champ éLectrique

Les figures ITI.7.a.b.c.d montrent 1'évolution du profil de champ
électrique & quelques instants particuliers pendant Ta durée de 1'impulsion
de courant injecté. On observe la transformation du profil de champ en
fonction de 1'amplitude du courant injecté. La réaction de charge d'espace,
due aux porteurs mobiles en excés, provoque une augmentation locale du champ
électrique qui se déplace dans le collecteur avec les porteurs mobiles. Cet
effet apparait sur la figure III.7.b pour un courant moyen injecté de 70 mA

(IC = 70 mA).I1 est nettement plus marqué pour des courants moyens plus élevés

(figures IIl.7.c.d).

Pour maintenir la tension VCB (t) sinusoidale, et compte tenu de
la réaction de charge d'espace, 1'amplitude du champ électrique en téte du
collecteur (x = 0) doit étre diminuée. On observe ainsi 1'apparition du

phénoméne d'élargissement de base lorsque le champ &lectrique devient nul
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FIGURE III.6 : Représentatioﬁ temporelle de la tension collecteur bas

et du courant collecteur Jc
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FIGURE III.7 : Profil du champ &lectrique dans le collecteur &

profil "plat" pour plusieurs niveaux de courant collecteur I,.
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FIGURE III.8 : Répartition des porteurs mobiles dans la zone de

collecteur & profil "plat".
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d 1'entrée du collecteur. Ce phénoméne devient significatif & partir d'un

courant moyen injecté de 1'ordre de 100 mA (figure I1II.7.c).

IT1.3.1.2. Répartition des porteurs mobiles

A partir des profils de champ électrique, on.ca1cu1e facilement
la répartition des porteurs mobiles dans toute la région de collecteur. Nous
avons représentés sur la figure III.8, cette répartition de porteurs a diffé-
rents instants, pour deux amplitudes différentes du courant collecteur.
D'une part la figure III.8.a montre le cas d'une injection faible
(;c = 34 mA)'et d'autre part la figure III.8.b montre une injection plus

glevée (I = 102 mA).

On observe successivement, de 1'instant 0,6 T & T'instant 0,75 T,
d'abord 1'injection des porteurs pendant la durée de 1'impulsion de courant,
puis leur évacuation progressive en direction de la sortie du collecteur. La
comparaison des deux cas d'injection montre que les porteurs mobiles sont
difficilement &vacués lorsque le courant est Te plus élevé. L'explication de
cette lenteur réside dans le fait que le champ électrique devient trés faible
dans cette zone du collecteur et qu'il en est de méme pour la vitesse de

déplacement des porteurs.

IT1.3.7.3. Courant particulaire extérieur

Ces variations temporelles de la répartition des porteurs mobiles
en fonction de 1'amplitude du courant injecté, entrainent des formes trés
différentes de 1'impulsion de courant particulaire induit & 1'extrémité de

la région de collecteur comme le montre la figure III.9 pour chacun des cas
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FIGURE III.9 : Evolution temporelle du courant induit en fonction de

l'amplitude du courant injecté, pour la structure 3 profil "plat".
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étudiés. On observe que 1'impulsion de courant collecteur extérieur ainsi
obtenu a une durée inférieure & une demi période du signal lorsque la compo-
sante fondamentale de la tension collecteur base VCB est négative, confor-
mément aux hypothéses.

Les différentes formes de courant observées, sont dues & 1'évolution
importante du champ &lectrique dans la région de collecteur en fonction de

1'amplitude du courant injecté et & la réaction de charge d'espace croissante.

Nous avons simulé dans les mémes conditions, la structure ayant un

profil de dopage “Hi Lo" dont nous donnons maintenant les résultats.

II1.3.2. RESULTATS OBTENUS POUR LE PROFIL DE DOPAGE “Hi Lo"

Les amplitudes de la composante -continue et de la composante fonda-
mentale de la tension collecteur base VCB (t) sont les mémes que dans le

cas du profil "plat". Elles sont prises respectivement égales a4 68 V et &

60 V. L'impulsion de courant particulaire est injecté en moyenne & 1'instant
t = 0,65 T comme le montre la figure III.10. Nous présentons tout d'abord

les profils de champ électrique & différents instants pendant la durée de

1'impulsion du courant injecté, pour différentes amplitudes de celle-ci.

I11.3.2.1. Progl du champ @Lectrique

Les évolutions du champ électrique sont représentées sur les
figures IIl.1l.a.b.c, pour différentes valeurs du courant injecté. On
constate que, comme prévu, le champ électrique en téte du collecteur ne
s'annule pas, & cause de la zone "Hi", ce qui est un comportement fonda-

mentalement différent de celui observé pour la structure & profil “plat”.
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FIGURE III.10 : Evolution temporelle de la tension collecteur base

et du courant collecteur.
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FIGURE III.11 : Profil de champ électrique dans le collecteur

a profil‘"Hi’ﬁd", pour plusieurs niveaux de courant collecteur Is.
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Cependant, si le phénoméne d'élargissement de la base apparait plus tardi-
vement, un élément imprévu vient contrarier 1'effet a priori bénéfique que

semblait devoir procurer la présence de la zone "Hi" en téte de collecteur.

On observe en effet que pour une ampTitude importante de courant
injecté, le champ &lectrique présente une zone d'annulation aprés la partie
"Hi" du collecteur. A cette zone de champ électrique trés faible, correspond
une vitesse de déplacement des porteurs nécessairement faible entrainant

leur stagnation dans le collecteur.

111.3.2.2. Repartition des pontewrs mobiles
: LILLE J

La répartition des porteurs mobiles dans le collecteur est représentée
sur les figures III1.12.a.b pour deux valeurs différentes du courant injecté.
On observe encore nettement le déplacement des porteurs en fonction du temps
dans le cas o0 le courant injecté est le plus faible (figure III.12.a). Par
contre, pour un courant plus élevé, on observe effectivement 1a stagnation
des porteurs‘aux instants 0,7 T et 0,75 T (figure III.12.b), c'est-a-dire

lorsque le champ électrique devient trés faible dans le collecteur

(figure III.1l.c).
A ces différences importantes de vitesse de déplacement des

porteurs suivant la valeur du courant injecté, correspondent des formes

d'impulsion trés différentes pour le courant extérieur du collecteur.

111.3.2.3. Reprisentation des couwrants exterieuss

pouwt Le progil "HL Lo

La figure 1III.13 donne 1'allure de 1'impulsion du courant collecteur
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FIGURE III.12 : Répartition des porteurs mobiles dans le collecteur dont

le profil de dopage est de type "Hi=Lo"
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FIGURE 111,13 : Evolution temporelle du courant collecteur induit,

en fonction du niveau d'injection, pour la structure A profil "Hi=Lo"
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FIGURE III.14 : Comparaison des courants collecteur induits en régime
classe C, pour un courant moyen.fg—= 70 mA
a) structure a profil "plat"

b) structure a profil "Hi-Lo"
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extérieur, par rapport & la tension sinusoidale VCB (t) et & 1'impulsion

du courant injecté. La stagnation des porteurs dans le collecteur pour

les valeurs élevés du courant injecté, retarde 1'établissement du courant
extérieur. On observe sur les figures III.13.b et ¢, un trainage déformant

le créneau de couranf extérieur. Cette déformation est défavorable pour
obtenir une puissance de sortie optimale. En. comparant les courants extérieurs
obtenus pour les deux types de profil de dopage, pour une méme valeur de
courant moyen (E; = 70 mA), on observe que celui correspondant & la structure
"Hi Lo" a une allure nettement moins favorable, car i1 présente, dans les
conditions optimales, une montée lente, telle que le maximum de son ampli-
tude est atteint lorsque 1'alternance négative de la tension VCB (t) se

termine (Figure III.14). Nous avons calculé la puissance de sortie du

transistor, dans chacun des cas simulés.
C'est 1'@volution de cette puissance que nous avons choisie

comme critére de comparaison entre la structure & profil "plat" et la

structure 3 profil "“Hi Lo".

IT1.3.3. COMPARAISON DES PUISSANCES DE SORTIE EN REGIME CLASSE C

EN FONCTION DU PROFIL DE DOPAGE DU COLLECTEUR.

La puissance potentielle de sortie du transistor est calculée

classiquement par la relation :

1
oo /T Veg (£) Ioext(t) dt
T

od VCB (t) est Ta tension collecteur base et I.ext (t) est le courant

collecteur extérieur circulant dans la charge.
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FIGURE III.15 : Comparaison de la puissance de sortie du transistor

en fonbtion du courant moyen pour les deux types de profil

de dopage de collecteur en régime classe C
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La figure III.15 montre 1'évolution de la puissance de sortie,
en fonction du courant moyen, pour les deux structures simulées. Rappelons
que la composante continue de la tension collecteur base est égale & 68 V
et que la composante fondamentale est prise égale & 60 V dans tous les cas

simulés.

La puissance délivrée par la structure ayant un profil de dopage
"Hi Lo", reste toujours inférieure & celle obtenue avec 1'autre structure
a profil "plat". On constate qu'au deld d'une valeur de courant moyen
de 70 mA, le comportement en puissance de la structure a profil "Hi Lo"

diverge totalement de celui de la structure i profil "plat".

Comme nous 1'avons montré, cette différence entre les performances
des deux structures est due & la forme d'impulsion du courant extérieur qui
ne présente pas une allure optimale. Rappé]ons que la déformation du courant
collecteur dans le cas de la structure de type "Hi Lo" est la conséquence
de 1'évolution du champ électrique dans la région de collecteur, qui prend

des valeurs tres faibles entrainant ainsi la stagnation des porteurs mobiles.

Les résultats que nous avons obtenus montrent que cette structure
n'apporte pas d'amélioration par rapport & celle a profil "plat", dans le

cas d'un fonctionnement en régime classe C.

La cause principale de cet échec étant essentiellement 1iée & 1la
réaction de charge d'espace produite par les porteurs mobiles immédiatement
aprés la zone "Hi", on peut se demander s'il n'y aurait pas moyen d'atténuer
celle-ci en utilisant un type d'injection moins brutal que celui de la
~classe C, par exemple avec une injection plus progressive de régime classe B.

C'est ce que nous allons analyser dans le paragraphe suivant.
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IIT.4. SIMULATION NUMERIQUE DU COLLECTEUR EN REGIME CLASSE B

COMPARAISON DES DEUX TYPES DE STRUCTURE

Les phénoménes en présence dans la région collecteur sont de méme
nature qu'en régime classe C, mais leurs évolutions au cours du temps

différent car les porteurs mobiles sont injectés de maniére plus modérée

et pendant un temps plus long égal & une demi période de la tension VCB (t).

Dans la simulation effectue pour ce régime classe B, nous avons,
comme pour le régime classe C, toujours ajusté la position du maximum'de
1'injection par rapport-a la composante sinusoidale de la tension collecteur
base VCB’ afin d'optimiser la puissance de sortie de la structure. Nous
donnons maintenant les résultats ainsi obtenus pour les deux structures qui

ont été utilisées brécédemment dans 1'étude du régime en classe C.

II1.4.1. REPRESENTATION DU CHAMP ELECTRIQUE DANS LES STRUCTURES

Cette étude a &té effectuée, comme dans le cas du régime classe C,
en fonction de 1'amplitude du courant injecté, jusqu'd 1'apparition du
phénoméne d'élargissement de 1a base. A titre d'exemple significatif nous

donnons la comparaison entre les deux structures pour la valeur du courant

injecté IC de 70 mA, retenue comme une valeur Timite précédemment en

régime classe C.

111.4.1.1. Sthuctuwre & progil de dopage "plat"

La figure II11.16 a montré que le profil du-champ électrique dans la

région de collecteur est uniformisé par 1'injection en régime classe B.




- 207 -

10°)

0 1 2 3 L 5 6 (pm) X

FIGURE III.16 (a) : Evolution du champ électrique dans le collecteur

de la structure a profil "plat", en régime classe B

0 1 2 3 A 5 6 (pm) X

FIGURE III.16 (b) : Evolution du champ électrique dans le collecteur

de‘ia structure 3 profil "Hi-Lo", en régime classe B
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Cette amélioration, par rapport au régime classe C, est a relier
d la progressivité de 1'injection qui atténue la réaction de charge
d'espace due aux porteurs mobiles. Le champ électrique conserve & tout
instant de Ta période, une valeur suffisante pour que les porteurs se
déplacent pratiquement & la vitesse de saturation, ce qui n'était pas le
cas en régime classe C. I1 en résulte, comme le montre la figure III.16.b
que le courant collecteur extérieur a une allure plus favorable et peut

fournir une puissance de sortie plus &levée qu'en régime classe C.

I11.4.1.2. Stwctwe a profil de dopage "Hi Lo"

Comme dans le cas du profil "plat", 1'injection en régime classe B
procure une amélioration par rapport & la classe C,de 1'évolution temporelle
du champ électrique dans le collecteur (figure III.16.b). Bien que le champ
électrique présente foujours un minimum immédiatement aprés Tla zohe "Hi",
celui-ci a une importance moindre : i1 s'étend moins dans le collecteur et
pendant une durée plus limitée. L'effet de cette amélioration sur les porteurs
mobiles est nettement visible sur la forme du courant collecteur extérieur
(figure III1.17.c). La puissance de sortie, comme pour le profil "plat", doit
donc étre améliorée. Cependant un certain trainage du courant, lors de son
établissement, existe encore, ne permettant pas d'avoir la forme idéale
obtenue avec le profil “plat", ce qui laisse pressentir que les performances
en puissance de la structure & profil "Hi Lo" resteront inférieures d celles

=

de la structure a profil "plat".

111.4.2. Comparaison des perposamances en puissance en hégime

classe B

Les évolutions des puissances en fonction du courant collecteur moyen
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FIGURE III.17 : Evolution.temporelle de la tension collecteur base et

des courants collecteur en régime classe B
b) courant induit dans le cas de la structure A profil "plat"

¢) courant induit dans le cas de la structure i profil "Hi=Lo"
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FIGURE III.18 : Comparaison de la puissance de sortie du transistor,

en fonction du courant moyen, pour les deux types de profil de dopage

de collecteur en régime classe B
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en régime classe B, sont reportés sur la figure III .18 pour les deux types
de structures. On obtient des résultats sensiblement identiques dans les

deux cas, tant que le courant moyen reste inférieur a une valeur de 1'ordre
de 40 mA. Par contre a niveau d'injection plus grand, la structure a profiT

"Hi Lo" donne des puissances de sortie plus faibles.

Comme cela était prévisible, le trainage du courant constitue un

handicap majeur.

Remarquons que, dans cette simulation, nous n'avons pas tenu compte
de la base du transistor dont le comportement peut modifier les phénoménes
observés dans le collecteur, lorsque le champ électrique devient trés faible
d 1'entrée de celui-ci. C'est pourquoi nous avons Timité 1'excursion du

courant moyen a& environ 80 mA, valeur n'entrainant pas encore d'élargissement

de base et assurant la validité de la simulatien.

Pour ce courant, la puissance de sortie est de 2,5 W pour la structure
ad profil "Hi Lo" et de 3,1 W pour la structure & profil "plat". Pour le méme
courant moyen, en régime classe C, on avait respectivement 1,4 W et 1,8 W,

c'est a dire une puissance environ moitié moindre.







CONCLUSION

L'objectif de 1'étude que nous venons de présenter &tait de voir si
un profil de dopage de collecteur de type "Hi Lo" pourrait éventuellement
apporter une solution au probléme de 1'élargissement de base qui dans Tles
collecteurs de type classique, & profil de dopage "plat", constitue une

1imitation fondamentale aux fonctionnements a courant éleve.

Une premiére approche uniquement expérimentale, consistant a fe]ever
la fréquence de coupure du gain en courant petit signal a, en fonction de
la valeur du courant de polarisation statique, a montré une meilleure tenue
en fréquence du transistor ayant un profil de dopage de collecteur de type
"Hi Lo", a& courant de polarisation élevé, par rapport au transistor ayant un

profil de dopage " plat", ce qui semblait indiquer que 1'idée d'utiliser un
profil de type "Hi Lo" pour retarder 1'apparition du phénoméne d'élargisse-

ment de base pourrait effectivement présenter un intérét.

Ce résultat encourageant nous a conduit & poursuivre nos investigations
sur le plan théorique avec une simulation numérique spécialement mise au point
pour analyser le fonctionnement dynamique complet du collecteur en régime

d'amplification classe C ou classe B.
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Cette simulation, tenant compte de la diffusion, de la dépendance
de la vitesse de déplacement des porteurs par rapport au temps et de la
localisation dans le collecteur, nous a permis de décrire avec rigueur le
comportement au cours d'une période HF, du champ électrique, des porteurs
mobiles,du courant collecteur extérieur et de déterminer les performances

en puissance de la structure.

Les résultats que nous avons obtenus dans le cas du profil "Hi Lo"
sont restés inférieurs & ceux du profil “"plat", aussi bien en régime classe C

qu'en régime classe. B.

Les performances en puissance sont comparables pour les deux types
de profil lorsque le niveau d'injection du courant particulaire est faible,
mais dés que le niveau augmente, on observe une infériorité croissante du
profil "Hi Lo". Nous avons relié la diminution de puissance, observée
pour le profil "Hi Lo", au fait qu'une zone de stagnation des porteurs mobiles
apparait dans le collecteur aprés la zone "Hi", lorsque la tension collecteur
base instantanée VCB (t) est proche de sa valeur minimale. A courant élevé
une intense réaction de charge d'espace crée une quasi annulation du champ
électrique au pied de la zone "Hi" dont résulte une sorte de piégeage des
porteurs. Cette accumulation de porteurs mobiles entraine une déformation du
courant collecteur induit qui ne se présente plus comme un créneau idéal de
courant coincidant exactement avec 1'alternance négative de la tension collec-

teur base.

Le fonctionnement en régime classe B, grdce & la progressivité de son
injection dans le collecteur, permet d'éviter une réaction de charge d'espace
‘trop violente et donne une puissance de sortie supérieure au régime classe C.

Mais les performances de la structure & profil "Hi Lo" demeurent maigré tout
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inférieures d celles du profil "plat", aussi bien en classe B qu'en classe C.

Quelques réserves doivent étre faites cependanf, concernant
les conclusions apportées par notre simulation car celle-ci ne traitant que
le collecteur seul, i1 est possible que 1a supériorité trouvée pour le profil
"plat" soit légérement amoindrie par la zone de base qui subit nécessairement
a courant élevé un &largissement dans le collecteur altérant le transit des
porteurs. Ce n'est pas le cas du profil "Hi Lo" pour lequel la longueur
électrique de base reste bloquée par la zone “Hi". Seule une simulation prenant
en compte simultanément tous les phénoménes dans la base et dans le collecteur
permettrait de traiter complétement le probléme. Malgré cette insuffisance et
malgré la réponse plutdt négative apportée a la question posée concernant !
1'intérét potentiel d'un profil "Hi Lo" de collecteur, la simulation que nous
avons mise au point, a permis de mieux comprendre le comportement, en régime
dynamique, des porteurs dans la zone désertée de collecteur et présente un
intérét certain en tant qu'outil éventuel d'optimisation des transistors
bipolaires de puissance des nouvelles générations, notamment les transistors

a hétérojonction GaAlAs/GaAs.
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3&me PARTIE

_ANALYSE DE LA DEFOCALISATION DANS LES TRANSISTORS BIPOLAIRES

EN FONCTIONNEMENT DYNAMIQUE CLASSE C.

APPLICATION AUX TRANSISTORS A HOMOJONCTION AU SILICIUM

ET HETEROJONCTION GaAlAs/GaAs







INTRGDUCTION

Le courant base circulant transversalement dans un transistor
bipolaire plan, crée une chute de tension tout au long de 1a zone de
base, en raison de la résistivité et de la faible épaisseur de celle-
ci. La polarisation effective de la jonction émetteur base n'est plus
uniforme et la densité de courant émetteur varie fortement du bord au
centré de 1'émetteur : lorsque le courant est concentré au bord de la
zone d'émetteur c'est la défocalisation ; par contre, lorsque le cou-

rant est concentré au centre de 1'émetteur, c'est la focalisation.

La défocalisation a constitué pendant Tongtemps une limitation
dans 1'utilisation des transistors bipolaires en polarisation classe A.
Les progrés de leurs technologies ont permis, ces derniéres années,
de reculer cette limitation [1], assurant & ce composant une utilisation
de choix dans les applications en amplification linéraire de puissance
jusqu'a 4 GHz, malgré la concurrence croissante des transistors de
puissance & effet de champ GaAs. Pour les trés fortes puissances, oi
les problémes de rendement sont & considérer, les transistors bipolaires,

grace a la possibilité de fonctionnement en classe B ou C, constituent,
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d quelques gigahertz, la meilleure soiution.

Les phénoménes de focalisation-défocalisation ont fait 1'objet,
pour le régime statique, de nombreux travaux en particu]ier ceux de REY
et de son équipe, qui outre la compréhension de ces phénoménes en ont
apporté la premiére formulation théorique [2]. Par contre 1'aspect dyna-
mique et hyperfréquence de la question n'a été abordé que de maniére
fragmentaire. Au laboratoire ce probléme a commencé a étre étudié par
LEFEBVRE, dans le cadre particulier du transistor & temps de transit
et 3 avalanche contrdlée (c.a.t.t.) [3]. L'apparition ces derniéres
années, de nouveaux types de transistors bjpo]aires, dont le transistor
a hétérojonction GaAlAs/GaAs , nous a incité & étendre et 3 appro-
fondir cette &tude pour essayer d'établir clairement les possibilités
de cette nouvelle génération de composant, pour leurs montées en puis-
sance et en fréquence. C'est ce travail que nous présentons dans ce

gui suit.

Dans un premier chapitre, nous rappelons les phénoménes
fondamentaux a la base de la défocalisation en statique, dans le cas

des transistors bipolaires classiques au silicium.

Dans un second chapitre, nous présentons une analyse des
phénoménes de focalisation-défocalisation en dynamique en régime
d'amplification classe C, dans le cas d'un transistor microonde au
silicium, puis dans le cas d'un transistor & hétérojonction GaAlAs/GaAs

a une fréquence de 3 GHz.




- 223 -

Dans un troisiéme chapitre, nous apportons des é&léments
d'optimisation pour concevoir un transistor de puissance a hétéro-
jonction GaAlAs/GaAs, et nous établissons ses performances poten-
tielles et les comparons & celles d'un transistor bipolaire au

Silicium.

Enfin dans un quatriéme chapitre, nous donnons les résul-
tats d'une tentative de mise en évidence expérimentale, sur un
transistor bipolaire 3 hétérojonction, du phénoméne de défocalisation

en régime dynamique en fonction de la fréquence.







CHAPITRE 1

RAPPEL DES PHENOMENES

DE FOCALISATION-DEFOCALISATION EN STATIQUE

Y.l. DESCRIPTION DU SCHEMA ELECTRIQUE EQUIVALENT

Supposons un transistor bipolaire, de type NPN, et de géométrie
rectangulaire, dont la figure [.1 représente une coupe schématique.
On distingue une zone active de largeur W, siége de 1'effet transistor,
située sous la métallisation d'émetteur et une zone passive située de
part et d'autre, permettant 1'accés aux &lectrodes de base. On définit
un axe Oy dans le sens longitudinal, c'est @ dire suivant la direction

de 1'effet transistor, et un axe Ox dirigé transversalement.

Dans leurs modélisations, REY et les autres auteurs [ 2.4]
ont posé en hypothése que le courant particulaire total circulant dans
Te sens longitudinal du transistor, est réparti en n tranches de courant

indépendantes, paralléles & 1'axe Oy et de largeur dx. Chaque tranche
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FIGURE I.1 : Coupe d'un transistor bipolaire élémentaire
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FIGURE I.2 : Schéma électrique équivalent du transistor en statique

sous un demi=doigt d'émetteur
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du systéme est assimilée a un transistor élémentaire, dans lequel les
phénoménes sont supposés unidimensionnels. On schématise la zone
active par une distribution de transistors é&lémentaires, séparés les
uns des autres par une résistance rdx, ol r représente la résistance

latérale totale de la base dans la zone active, par unité de largeur.

En utilisant le modéle d'EBERS et MOLL pour décrire chaque
transistor &lémentaire, on aboutit au schéma équivalent de la struc-
ture, en régime statique, représenté sur la figure I.2 - Par raison
de symétrie, on limite 1'analyse des phénoménes bidimensionnels de la
base, dans la demi-zone active comprise entre 1'axe Oy et la droite

W
d'abscisse

2

Le courant base circu]aﬁt dans les résistances rdx, crée
des chutes de tension tout au long de la zone active. En appliquant
la 1o1 des noeuds et la loi des mailles en chacun des points du réseau
équivalent, on obtient les équations différentielles exprimant la
variation de la tension émetteur base locale et la variation du

courant base 1B (x). Ces équations s'écrivent :
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ol Jc(x) et JE(x) représentent respectivement les densités de
courant locales collecteur et émetteur et ol L représente la

longueur du doigt d'émetteur.

La résistance latérale de base, pour une structure symé-

trique & double contact de base s'exprime par [4] :

1 Pg W
4 L Wb

ol Py représente la résistivité moyenne de la base

W, 1'épaisseur de la base

b
W Ta largeur de 1'émetteur.

La résolution des équations différentielles (1) permet de
calculer la répartition des densités de courant émetteur et collecteur
dans la zone active. Suivant le sens du courant latéral iB’ deux cas
sont & envisager, qui conduisent soit & la défocalisation du courant,
soit & la focalisation. Nous rappelons dans les paragraphes suivants

une formulation des résultats couramment utilisée et proposée par

REY et LETURCQ [ 4].

I.2. PHENOMENE DE DEFOCALISATION

Suivant les conventions imposées au sens des courants et

définies sur le schéma équivalent de la figure 1.2 , un courant base
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18 positif correspond au courant de base d'un transistor de type NPN
dans les conditions normales de polarisation. Dans cette hypothése,
la chute de tension répartie le long de la base fait décroitre la
tension locale de polarisation de la jonction émetteur base depuis le
bord jusqu'au centre de 1'émetteur. La densité de courant émetteur

est plus grande sur le bord de 1'émetteur, c'est la défocalisation.

La tension extérieure émetteur base effectivement présente
d 1'extérieur de la structure est plus grande que la tension qu'il
faudrait idéalement appliquer pour obtenir un méme courant émetteur
extérieur s'il n'y avait pas défocalisation. L'écart entre ces deux
tensions se déduit a partir de la résolution des équations différen-

tielles (1) et pour la structure définie s'écrit :

: u
VBB' = UT Log
sin u
ot u tg u _ R

R est la résistance latérale de la base
IB est le courant base extérieur

kT

U est 1'unité thermodynamique.

T =
q

Le rapport entre la tension VBB' et le courant base extérieur

est équivalent a une résistance de base RBB‘ exprimée par la relation
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u
R - Vgp: - R Log sin u
BB'
I u
B u tg -_—
2
R
Cette résistance RBB' qui est égale a lorsque IB
3
R Ig
est nul, décroit trés rapidement dés que le paramétre
U

augmente. On admet, dans la pratique, que Ta défocalisation devient
trés importante ]orséue ce paramétre devient supérieur @ 1. Le courant
émetteur circule dans une zone d'autant plus réduite au bord de la
zone active, que la résistance RBB' est petite. L'évolution de 1la
résistance RBB' permet de caractériser parfaitement le phénoméne de

défocalisation en régime statique.

De cette analyse de la défoéa]isation ressort la justifi-
cation d'une régle pratique de construction : un transistor bipolaire
de puissance doit présenter une grande surface active pour permettre
un fonctionnement & courant élevé, et une largeur d'émetteur petite
pour pallier le phénoméne de défocalisation. Ceci implique un choix
de structure & plusieurs émetteurs. On considére que le périmétre
d'émetteur doit étre Te plus grand possibie. Le rapport du périmétre

d'émetteur sur la surface d'émetteur constitue un des facteurs de

caractérisation des transistors de puissance.
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I.3. PHENOMENE DE FOCALISATION

Lorsque le courant base IB devient négatif, le phénoméne
est inversé et la densité de courant émetteur devient prépondérante

au centre de Ta zone active : c'est la focalisation.

La résolution des équations différentielles (1) conduit &

une nouvelle formulation de la résistance RBB' qui s'écrit maintenant :

' k
Log
sh k
Rggr = R
K th K
2
) R IB
avec k th —— = -
2 UT

Pour une polarisation normale, en direct, de la jonction
émetteur base d'un transistor NPN, un courant base IB négatif, c'est
d dire sortant de 1'électrode de base, implique la présence dans la
base de trous excédentaires. C'est par exemple le cas lorsqu'il y a

ionisation dans la zone désertée du collecteur sous 1'effet d'un fort




- 232 -

champ électrique. C'est le mode de fonctionnement typique du transistor
a temps de transit et & avalanche contrdlée (C.A.T.T.), puisque son
principe repose sur la multiplication par avalanche, des électrons

injectés dans. le collecteur.

En régime statique, Ta densité du courant émetteur est alors
focalisée au centre de 1'émetteur et la résistance RBB' équivalente
de 1a zone de base augmente rapidement avec le cqurant base. La
figure 1.3  montre 1'évolution de la résistance RBB' en fonction du

- R Ig
paramétre

Up

L'augmentation du courant coldecteur par avalanche contrdlé,
entraine inévitablement un accroissement du courant base IB et de la

résistance RBB' qui théoriquement peut devenir quasi infinie.

Cet effet de focalisation du courant, accompagné d'une
chute du facteur de multiplication a &té reconnu comme étant une
des limitations fondamentales du fonctionnemeﬁt du C.A.T.T., dtant
a celui-ci 1'avantage potentiel que semblait devoir lui apporter
la multiplication des porteurs et de ce fait, ne le plagant que
trés légérement au-dessus du transistor bipolaire classique pour

1'amplification de puissance.
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FIGURE I.3 : Evolution de la résistance équivalente Rpg'

en foncﬁion du courant de base Ig, en régime statique
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Ces études menées sur le C.A.T.T. ont démontré 1'importance
des effets de focalisation-défocalisation en régime dynamique, ce qui
nous a incité & approfondir 1'analyse de ces phénoménes dans les

transistors bipolaires microondes de puissance.




CHAPITRE I

DESCRIPTION DU MODELE DYNAMIQUE

L'étude exacte du comportement de la base dans la zone
active du transistor, exigerait une résolution bidimensionnelle
compléte des équations fondamentales des semi-conducteurs. Cela
nécessiterait des programmes numériques lourds et des exploitations
colteuses. I1 est cependant possible de simplifier le probléme en
considérant les hypothéses établies pour le schéma équivalent
statique, en y ajoutant des générateurs de courant correspondant
aux courants de déplacement. Le schéma équivalent dynamique ainsi

obtenu est représenté sur la figure IT.l.

Pour établir ce schéma, nous avons supposé que la zone
active du transistor est composée de n tranches indépendantes

représentant chacune un transistor élémentaire (Figure I.1).
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FIGURE II.1 : Schéma électrique équivalent du transistor bipolaire

en régime dynamique sous un demi-doigt d'émetteur
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La trés grande dimension latérale de la zone active par rapport &
1'épaisseur de la base (typiquement d'un facteur supérieur a 10),
permet de négliger dans celle-ci la chute de tension dans le sens
longitudinal du transistor, par rapport a la chute de tension

transversale, transformant ainsi le probléme bidimensionnel en un
probléme 1ié & la seule direction latérale, d'une résolution plus

aisée.

Nous avons dfautre part considéré des courants indépendants
circulant dans le collecteur du transistor, négligeant ainsi toute
différence de potentielle transversale dans cette zone. Il est
probable que la distribution des porteurs s'uniformise en traversant
le coi]ecteur, mais on peut supposer que cette opération est totale
seulement dans une zone restreinte proche du substrat. Compte tenu
de cette réalité physique, les hypothéses que nous avons considérées
doivent donner des résultats théoriques concernant 1'effet de
défocalisation-focalisation, 1égérement plus pessimiste que la

réalite.

II.1. DESCRIPTION DES ELEMENTS DU SCHEMA EQUIVALENT

I1 convient de préciser les différentes hypothéses prises

en compte pour définir les éléments du schéma équivalent.
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II.1.1. GENERATEUR DE COURANT EMETTEUR

Le générateur de courant émetteur d'une tranche

élémentaire de largeur dx est défini par la relation :

IE (x,t)= JE (x,t).L.dx

ol L est la longueur du doigt d'émetteur, dx est la largeur de la
tranche de courant J- ( x , t ) est la densité de courant particulaire

dépendant du temps et de la localisation x dans la base.

Le courant est créé par 1'injection thermoionique des
électrons dans la base et est défini classiquement, en faible

injection [51, par la relation :

»T
(x5t) = J, | exp vt -1 (2)

Ur

J

E

JO représente la densité de courant de saturation de la
jonction émetteur base.

kT

est 1'unité thermodynamique
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IT.1.2. GENERATEUR DE COURANT COLLECTEUR

L'épaisseur de la base d'un transistor microonde doit
étre petite afin d'assurer de bonnes performances fréquentielles [5],

[61, [22].

Pour 1'@tude bidimensionnelle de la base, nous supposerons
qu'elle est suffisamment mince pour que le signal ne subisse aucune
atténuation et aucun déphasage & la fréquence considérée, dans la

direction oy.

Par contre le caractére non linéaire du courant injecté en
régime de fonctionnement classe C et~1a Tongueur du collecteur, nous
conduisent & prendre en compte le transit des porteurs dans la zone
de transition collecteur-base. En appliquant le théoréme de RAMO-
SCHOCKLEY [7]1, 1a densité du courant collecteur extérieur induit
par le transit des porteurs, s'exprime en fonction du courant

émetteur, par la relation :

Sty = [ [xt- 0] w (3)

ou wc est 1'épaisseur de la zone désertée de collecteur

v, est la vitesse de saturation des porteurs.
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L'établissement de la relation 3 suppose d'une part que
les porteurs injectés dans le collecteur dans une tranche de Targeur
dx, restent confinés dans cette tranche, et d'autre part, que ces
porteurs se déplacent dans le collecteur & la vitesse de saturation.
La figure II.2 montre une représentation schématique au cours du
temps, des formes du courant émetteur injecté et du courant collecteur

induit correspondant.

r A

FIGURE II.2 : Allure du courant émetteur injecté et du courant

collecteur extérieur correspondant
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II.1.3. COURANT DE DEPLACEMENT COLLECTEUR

Aux courants particulaires émetteur et collecteur
établis précédemment, il convient d'ajouter respectivement les
courants de déplacement relatifs aux jonctions émetteur-base et

collecteur-base.

En admettant d'une part que les lignes équipotentielles
dans le collecteur sont des droites paralléles a 1'axe ox quelle
que soit la position y, et d'autre part que la longueur de la zone
désertée reste constante en fonction du temps, 1'expression du
courant de déplacement pour un transistor élémentaire, s'établit

classiquement suivant 1'expression :

L dv
£) = — c8 (V) 4 (4)

W dt

ol L est la longueur de 1'émetteur,
NC est la longueur de la zone désertée de collecteur
€ est la permittivité du semiconducteur constituant le collecteur,

VCB (t) est la tension extérieure collecteur base.
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II.1.4. COURANT DE DEPLACEMENT EMETTEUR BASE

Nous considérons que la capacité de transition (CTE)
de Ta jonction émetteur base est répartie sous le doigt d'émetteur.
La capacité pour un transistor élémentaire est alors déterminée par :

C
TE
C_dx = dx

W

olu W est la largeur du doigt d'émetteur.

L'expression de la capacité de transition CTe est donnée

par la relation [5]

1/2
Cre a ¢ Ng N (5)

S 2 (Ng + Np) (B - Vp)

ol P et VA sont respectivement la tension de diffusion de la jonction
émetteur-base et la tension appliquée. NB représente la concentration
d'impuretés de la base, NE celle de 1'émetteur.

S est la surface totale de la jonction.

En fonctionnement dynamique, CTE varie au cours du temps.

Pour simplifier 1'é&tude nous avons supposé que cette capacité était
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constante, en prenant pour VA une valeur moyenne & la fois sur la
Targeur du doigt dfémetteur et pendant la durée de 1f1njection,
c'est & dire au voisinage du sdmmet de 1fa1ternance conductrice

de la tension extérieure base-émetteur. La valeur de CTE’ ainsi
gtablie, est surestimée pour la partie de la période H.F. ol il n'y

n'y a pas injection, ce qui ne présente pas d'inconvénient majeur.
p

II.I.5. RESISTANCE DE BASE

La résistance de la base dans le sens transversal,

dans la zone active, s'exprime par la relation :

W

L

od R b o est la résistance par carré définie par la relation :

avec NB épaisseur de la base
NB dopage de la base
My mobilité des trous dans la base

q charge de 1'électron
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La résistance de base séparant chaque transistor élémentaire

du schéma équivalent de la figure II.1 s'exprime par la relation :

r dx

La résistance Rba du schéma de la figure Il.1l représente la
résistance d'accés a la base, en dehors de la zone active. Cette
résistance n'intervient pas directement dans la répartition non

homogéne du courant émetteur dans la zone active.
A partir du schéma équivalent ainsi défini, nous établissons

les équations permettant de calculer la tension locale de 1la base

v (x,t).

IT.2. EQUATIONS MATHEMATIQUES DU MODELE

D'aprés le schéma représenté sur la figure [I.1 les relations

liant la tension locale v(x,t) et les courants s'écrivent :

dv
= rib (9)

dx
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dv (x,t) el d Vg (1)

d ib
= Loc(x,t)-d.(x,t)] + C
dx : ¢ & dt W, dt

En éliminant ib dans les deux équations (9) et (10),

on obtient une équation différentielle du second ordre :

2 el d VCB (t)

dv(x,t)
- r L[J x,t) - J x,t]+C
p(x,t) (xst) e 4t y it

(=8
<

(=8
x
~n
O

En négligeant la résistance d'accés & la base, les conditions

Timite associées a cette équation s'inscrivent :

- au bord du doigt d'émetteur, la tension locale est égale

a8 la tension extérieure appliquée.

W W (12)
= — —, t) = t
X > v ( ) ) YBE (t)

- au centre du doigt d'émetteur, la symétrie de la zone

active de base entraine la continuité de la tension locale :

(11)
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d v (x,t)
en x = 0 _ =0
dx

Remarque : L'établissement de 1'@quation différentielle (11),

suppose que la résistance de base r, ne varie pas avec le courant
émetteur, c'est a dire que les porteurs injectés dans la base restent
en nombre inférieur au dopage NB' Nous reviendrons ultérieurement

sur cette hypothése.

La résolution de 1'équation différentielle aux dérivées
partielles (11) nécessite un traitement numérique. On remarque que
pour calculer la solution v (x) & un instant t, i1 est nécessaire
de connaitre les termes JE (x,t) et JC (x,t). Nous procéderons de

la fagon suivante :

En supposant connue une solution v(x ) & un instant t donné,
on calcule facilement Tes courants locaux JE (x,t) puis JC (x,t) en

appliquant les équations (1) et (3).

On considére ensuite un incrément temporel dt pendant
lequel, on suppose que les termes JE (x,t) et JC (x,t) restent
constants, puis on calcule la solution v (x) & cet instant. On

détermine la nouvelle répartition des courants JE (x,t + dt),
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puis JC ( x,t + dt).

Cette procédure nécessite un calcul sur plusieurs périodes
afin que les valeurs des tensions locales v (x,t) obtenues deviennent

identiques d'une période & 1'autre, suivant la précision demandée.

Pour résoudre numériquement 1'équation différentielle (11),
il faut 1'écrire sous 1a forme d'une équation aux différences finies

qui est résolue par la méthode du double balayage [3], [8]

La résolution numérique de cette équation régissant la tension
locale dans la base, établie & partir du schéma équivalent de Ta zone
active, nous permet de simuler le comportement bidimensionnel de la
base d'un transistor bipolaire microonde, en régime dynamique, pour

une classe de fonctionnement déterminée.







CHAPITRE [II

ANALYSE DU PHENOMENE DE DEFOCALISATION

EN FONCTIONNEMENT CLASSE C

IIT.1. INTRODUCTION

Considérons un transistor fonctionnant en amplificateur de
puissance, en régime classe ¢, et commandé par une tension extérieure

base émetteur sinusoidale vBEi(t).

Le courant émetteur prend la forme d'une impulsion, coincidant
avec le maximum de la tension VBE (t), correspondant & 1'injection

des électrons de ]'émetteur dans la base du transistor.
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Le courant collecteur extérieur, qui est induit par le
transit des électrons dans la zone désertée du collecteur, se trouve

retardé et déformé par rapport au courant émetteur.

On suppose que la charge placée entre collecteur et base,
est un circuit résonnant paralléle qui équivaut & un court-circuit
pour les harmoniques du courant collecteur. C'est une hypothése
couramment admise dans 1a plupart des circuits microondes. I1 en
résulte que la tension collecteur base est sinusoidale. L'impédance
de charge collecteur-base est en fait fixée en imposant 1'amplitude
de la tension collecteur-base et son déphasage par rapport 3 la

composante fondamentale du courant collecteur.

La puissance dissipée dans la charge est maximale lorsque
le courant traversant celle-ci est pratiquement en opposition de
phase avec la tension collecteur-base. Par conséquent les conditions
optimales de fonctionnement seront obtenues lorsque les tensions

ViR (t) et VBE (t) seront proches de 1'opposition de phase.

Compte-tenu du retard du courant collecteur di au transit
des porteurs, un ajustement du déphasage est nécessaire. Les simu-
lations numériques que nous allons présenter, ont &té faites dans
les conditions de déphasage et donc de charge, assurant une puissance

de sortie maximale.
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et des courants émetteur et collecteur
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La figure III.l montre 1'évolution typique des tensions
veg (t) et VBE (t) ainsi que les courants particulaires extérieurs
I (t) et IC (t) correspondants, dans le cas d'un transistor au

silicium fonctionnant & une fréquence de 3 GHz.

Le maximum du courant émetteur coincide avec le maximum
de la tension base émetteuf, a& 1'instant 0,25 T. Le courant collec-
teur induit dans le circuit extérieur, représenté par la courbe 2,
est retardé par rapport au courant émetteur, et reste présent dans
le circuit pendant plus d'un quart de période correspondant a 1'éva-
cuation des charges & travers la zone désertée du collecteur. La
durée du courant collecteur est 1iée & la longueur de la zone de
transit. Notons que 1'aire sous chacune des cerbes, proportionnelle

au nombre de porteurs injectés, reste quasi-constante, ce qui traduit

la conservation de la charge injecteée.

III.2. ANALYSE DU PHENOMENE DE DEFOCALISATION DANS

UN TRANSISTOR A HOMOJONCTION AU SILICIUM.

I11.2.1. RESULTATS ET ANALYSE DE LA SIMULATION

Les effets bidimensionnels dans 1a base d'un transistor

microonde au silicium sont trés importants, car la zone de base,
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nécessairement peu dopée pour assurer une bonne efficacité d‘injection,

présente une résistivité élevée.

Nous avons utilisé le modéle numérique pour simuler le compor-
tement d'un transistor silicium microonde de puissance [9], de topologie

3 GHz, dont les principales caractéristiques sont :

longueur d'un ddigt d'émetteur L = 130 um

- largeur d'un doigt d'émetteur W = 2 um
- longueur du collecteur wc =5 um

- dopage de base = 10!/ at/cm3

- épaisseur de base Wb = 0,12 um

- résistance par carré de la base Rb = 21 kn

m}

- capacité de transition émetteur base Ce = 0,35 10'8 F/cm

- fréquence de fonctionnement 3 GHz

La simulation numérique nous donne la répartition du courant
émetteur dans la zone active. Par raison de symétrie, nous représentons
cette répartition entre le bord et le centre du doigt d'émetteur. La
figure III.2 donne Tles résultats obtenus & différents instants t pour

deux niveaux de tension base émetteur.

On observe que le courant particulaire est concentré au bord

du doigt d'émetteur pendant le premier tiers de la période t<0,3 T ;
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FIGURE III.2 : Densité de courant particulaire sous un demi-doigt

d'émetteur, A différents instants, pour un transistor au silicium

en régime classe ¢ 3 3 GHz




- 255 -

C'est le régime de défocalisation. Pour des temps.t >0,3T7, le
phénoméne sfinverse, cfest ta focalisation. Cependant, il faut
remarquer que les densités de courant mises en jeu sont plus impor-
tantes lors du régime de défocalisation puisque le maximuﬁ de courant

émetteur coincide avec t = 0,25 T.

Afin de caractériser 1'importance de la défocalisation,
appelons we 1a largeur de la zone efficace, située au bord du doigt
d'émetteur, dans laquelle la densité de courant est comprise entre

I
JE max et JE max/% . D'autre part, notons le rapport de We sur la

largeur totale du doigt W :

5 e en %

Le tableau III.1 résume les différentes valeurs obtenues

d différents instants, pour les deux tensions v,- = 0,773 v et

BE
= 0,830 v.

VBE
On observe d'une part que la zone efficace du doigt d'émetteur

est d'autant plus petite que la tension V.. est plus grande, d'autre

BE
part que la plus forte défocalisation du courant (lorsque & est minimal)

ne se produit pas au méme instant dans les deux cas précités :

0,773 v S

I}

10 %

r

0,20 7

= 0,83 V S

5%a0,25T
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tension Densité de courant largeur de la| rapport
t base-émetteur| courant au émetteur zone efficace 5 = We
appliguée bord du doigt| extérieur| d'émetteur W
VBE JE IE we en %
0,20 T 0,735 v 1654 A/cm2 0,6 mA 0,2um 10 %
0,25 T 0,773 v 7154 A/cm2 3,6 mA 0,27um 13 %
0,307 0,735 v 1654 A/cm2 3 mA 2um 100 %
(a) tension extérieure appliquée : Vgg = 0,773 v
(BU)
‘ﬁiLq/ |
0,20 T| 0,789 v 1,2310%/en? | 2,8 mA 0,18yum 9 %
0,25 T| 0,830 v 6,5 10*A/cn® | 15 mA 0,10um 5 7
0,30 T| 0,789 v 1,23 10%a/cn®| 8 ma 0,44um 22 %
(b} tension extérieure appliquée : Vge = 0,83 v

TABLEAU III.1

REPARTITION DU COURANT EMETTEUR DANS UM TRANSISTOR AU SILICIUM EN REGIME CLASSE C.

Largeur du doigt d'émetteur - W = 2 um
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La défocalisation du courant émetteur résulte de la chute
de tension le long de la résistance latérale de base. Elle s'explique
par 1'analyse de 1'influence de chacun des termes constituant le courant

base, défini par la relation (10) que nous rappelons :

dib dv (x,t) el dV. (t)

e

=L Jp (1) = L J_ (x.t) + € - cB
dx | dt W dt

C'est une équation locale, dans laquelle chacun des termes

dépend de la position x sous 1'émetteur.

Nous avons effectué des applications numériques de cette
équation, a différents 1ﬁstants et en fonction de x. Par ailleurs, nous
avons aussi établi la valeur instantanée du courant base total circulant
dans 1'électrode extérieure. Le courant base extérieur s'obtient en
exprimant la loi de Kirchhoff au noeud que constitue le transistor,
pour les courants particulaires IE et IC extérieurs et pour les courants

de déplacements extérieurs.

On a :

Ig(t) = I(t) -I.(t) + Cpg — vk (14)
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d .vgp (t);

Dans cette expression, le terme CTE
dt

représentant le courant de déplacement total de la jonction émetteur-

base comporte une approximation car la tension Vag (t) qui y figure est
celle appliquée extérieurement entre les électrodes de base et d'émetteur.
On a négligé, de la sorte, la variation de la tension v (x,t), en fonction
de la localisation x entre 1'extérieur et le centre du doigt d'émetteur.
I1T stagit d'une simplification justifiée puisque dans tous les cas

d'étude abordés cette variation est relativement faible (la loi expo-
nentielle suivie par le courant émetteur fait qu'il suffit de faibles
variations de la tension locale pour produire de trés fortes variations

du courant local correspondant). Nous avons constaté que les deux
formulations aboutissaient @ la méme conclusion quant au régime de
focalisation ou de dé&focalisation.

L'examen du courant base extérieur IB(t) étant beaucoup plus
rapide, c'est ce critére qui a été retenu pour expliquer qualitativement
le fonctionnement. Rappelons que, compte tenu du sens des courants choisi
sur le schéma équivalent, il y a défocalisation si IB est positif, c'est

d dire rentrant, et focalisation dans le cas contraire.

Les valeurs numériques des différents termes de 1'équation 14
sont regroupées dans le tableau III.2 pour les deux valeurs de tension

1=

VgE - Remarquons qu'd 1'instant 0,20 T, les courants de déplacement sont
les termes prépondérant pour les deux niveaux d'injection. A 1'instant
0,25 T, lorsque le courant émetteur est maximal, les termes relatifs
aux courants particulaires deviennent supérieurs a ceux des courants

de déplacement, cependant pour le cas du faible niveau d'injection,
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(b) tension appliquée VBE

courants de déplacement courants courant
émetteur collecteur| particulaires| de base 5
t Ioe I Ie - 1g extérieur Iy
0,20 1,57 mA - 1,14 mA 0,1 mA 2,86 mA 10 % | défoc.
0,25 0 - 0,97 mA 1,6 mA 2,57 mA 13 % | déefoc.
0,30 - 1,57 mA - 0,7 mA 0,7 mA - 0,17 mA focal.
0,35 3 mA - 0,37 mA - 0,7 mA - 3,33 mA focal.
(a) tension appliquée VBE = 0,773 V
0,20 1,69 mA - 1,14 mA 1,2 mA 4,03 mA 9 % défoc.
0,25 0 - 0,97 mA 6 mA 6,97 mA 5% défoc.
0,30 - 1,69 mA - 0,7 mA 1 mA 0,01 mA 22 % défoc.
0,35 - 3,22 mA - 0,37 mA - 3 mA - 5,85 mA focal.
= 0,83V

TABLEAU T1I[.2 - Comparaison des amplitudes des courants particulaires

2t des courants de déplacement constituant le courant
base extérieur d'un transistor en silicium en régime
classe c & 3 GHz.

Longueur du doigt d'émetteur - W = 2 um
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1a contribution du courant particulaire reste faible et a peu_d'inf]uence ;
pak contre bour une tension Vgg = 0,83 v, ce courant particulaire est bien
plus grand et renforce la défocalisation. L'évolution du courant base
extérieur, reportée sur la figure III.3, résume les différents régimes

se produisant au cours de la période HF.

On constate la prédominance des courants de déplacement
(sinusoTdaux) par rapport aux courants particulaires (impulsionnels).
Dans le premier quart de la période, précédant 1'injection, la présence
d'un courant de déplacement non négligeable en classe c, prédétermine
1'état de défocalisation en créant un gradient de potentiel important
latéralement dans 1la base. L'injection du courant particulaire autour

de 0,25 T, ne fait qu'aggraver la défocalisation.

On constate, avec cette analyse, la différence fondamentale
des mécanismes de défocalisation entre le régime statidue et le régime
de fonctionnement en classe B ol C & trés haute fréquence : la contri-
bution des courants de déplacement est presque toujours prédominante
devant celle des courants particulaires. Il est donc évident que les
théories classiques de la défocalisation en statique sont, dans ces
conditions, totalement inutilisables pour prévoir et 1'importance et

1'évolution des phénoménes.
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FIGURE III.3 : Evolution du courant base extérieur
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[IT.2.2. INFLUENCE DES EFFETS DE HAUTE INJECTION

Dans les simulations dont nous venons de présenter les résultats,
nous avons supposé que la résistance de base et la capacité de transition
émetteur-base était indépendante du niveau d'injection. Ceci n'est
valable en toute rigueur qu'aux faibles niveaux d'injection et il convient

de reformuler les expressions aux hautes injections.

Dans ces conditions, la charge stock&es dans la base, due aux
porteurs minoritaires en excés n'est plus négligeable dévant la charge
due aux atomes d'impuretés ionisés [5] . La base doit rester neutre ;

a cet excés de porteurs minoritaires doit correspondre un supplément
de porteurs majoritaires donc la résistance de base devient plus faible.
Une expression approéhée en fonction de la tension VBE est donnée par

[31 [10] :

q - ni~ W v
l+<l+——-—B—— exp BE >

ol R, est la résistance par carré en faible injection exprimée par :

1
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o0 L est la longueur du doigt d'émetteur
pp est la mobilité des trous dans la base
QB est 1a charge due aux atomes d'impuretés ijonisés dans la base.

NB est 1'épaisseur de la base.

Par ailleurs, a la capacité T1iée & la zone déplétée, vient
s'ajouter la capacité de diffusion CD, associée a& la variation de la

charge dle aux porteurs majoritaires en excés [10] qui s'exprime par :

2 .2 .2
d Q Loy 9 M v
CD = L = exp
d Vge ) q? ni% wy° e \1/2 Ur
4 4 U, Q ( 1+ exp )
T™B Q 2 U
B T
(16)
Cette capacité augmente rapidement dés que la tension VBE dépasse
le seuil de haute'injection. A titre d'exemple la figure III.4 (a) montre
les évolutions de CD et RbD en fonction de la tension VBE pour des valeurs
typiques des paramétres et des dimensions.
Enfin la densité de courant émetteur en régime de haute injection
[1U] s'exprime par :
2 .2
' q ni DL : )
‘JE - n exp ‘ BE (17)
1+ We oy Ur
Qg ( 9 N1 Y5 exp 'BE )
2
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FIGURE IIITM (b) : Densité de courant émetteur en fonction de la tension Vgg
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La figure III.4 (b) donne 1'évolution de la densité de courant
JE en fonction de la tension VBE'

Les &tudes menées a propos du transistor & avalanche contrdlé
et a temps de transit (C.A.T.T.) [3], ont montré que la répartition du
courant émetteur devenait plus homogéne en haute injection, comme le

montre la figure III.5.

ITT1.2.3. INFLUENCE DU DOPAGE DE BASE

Les simulations .que nous avons présentées, supposaient un

17

dopage de base de quelques 10 at/cm3. Pour un transistor bipolaire

de puissance, nous pouvons envisager un dopage de base plus élevé

(= 1O18 at/cm3) afin de repousser les problémes consécutifs aux fonc-

tionnements aux forts courants , bien que cela entraine une diminution
du gain en courant. Dans ces conditions, 1'effet de haute injection
est repoussé et la résistivité de base est diminuée mais il faut

tenir compte de 1'augmentation de la capacité de transition émetteur

base, qui de ce fait modifie peu le produit Rb CTE‘ Celui-ci vaut

s 1nl7 18

56 ps pour NB égal a 10 3

at/cm3 et 50 ps pour NB égal a 107 at/cm”.

On constate que & 1'instant 0,25 T, le paramétre § de défocalisation

17

vaut 13 % pour le dopage de 10 at/cm3 (figure II1.6 (a)) et 8 % pour

18

celui de 10'8 at/em® (Figure I11.6 (b)).
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FIGURE III.5 : Répartition de la densité de courant sous un demi-doigt

d'émetteur en régime classe ¢ & 3 GHz
a) calculée en tenant compte de l'effet de haute injection

b) calculée en appliquant la loi de faible injection




- 267 -

4 Varz0773v
A/cmz JE BE
Rb=160n
104- (2] (7£=035pf
T=56ps

0257

037
3
10

10

0 05 1{pm)
bord du doigt centra dudoigt

A/sz
10¢

10

107k

10 k

BU:
LILLE

]
'
!
i
|
I
1
|
I
1
1
1
T

0
borddudoigt

05 T (pm)
cenfre du doigt

FIGURE III.6 : Répartition de la densité de courant particulaire

Sous un demi-doigt d'émetteur, en fonction de la résistance de base Ry

et de la capacité Crg, en régime classe c, & 3 GHz
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[1 apparait que 1'augmentation du dopage de base, bénéfique
en ce qui concerne le courant critique de haute injection, est plutdt
défavorable pour la défocalisation dynamique en raison de 1'accroissement
de la capacité émetteur base et, par conséquence, des effets du courant

de déplacement correspondant.

IIT.2.4. CONCLUSION

La répartition non homogéne du courant sous le contact d'émetteur
dans un transistor bipolaire de puissance est un phénoméne Timitatif
fondamental. Dans les conditions normales de fonctionnement, la densité
de courant est localisée sur les bords de la zone active du transistor,
c'est la défocalisation, provoquée par les chutes de tension réparties

le long de la résistance latérale de base.

En régime dynamique et en absence de polarisation statique,
c'est & dire en amplification en classe B ou C, nous avons montré que
les courants de déplacement associés aux jonctions émetteur base et
collecteur base, sont les facteurs prédominants pour la répartition
temporelle et spaciale du courant émetteur. I1 s'en suit que le terme

T = Rb CTe déduit a partir des relations 8 - 11 - 14 est prépondérant

et doit &tre minimisé pour réduire la défocalisation dans la zone active.

Dans 1'état actuel de la technologie des transistors
bipolaires au silicium, il y a peu d'espoir de pouvoir diminuer encore

la résistance Rb car une augmentation supplémentaire de la concentration
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d'impuretés dans la base entrainerait une trop faible efficacité

d'injection du transistor.

De ce fait la réalisation des transistors microondes de
puissance nécessite 1'utilisation de structures interdigitées avec
des 1afgeurs de doigt d'émetteur de plus en plus faibles [11l]. D'autre
part, la montée en fréquence impose également une diminution des dimensions
géométriques intrinséques de la base. En ce qui concerne le silicium,

les technologies actuelles semblent avoir atteint leurs limites.

L'apparition récente des transistors bipolaires a hétérojonction
(TBH) GaAlAs/GaAs , ouvre de nouvelles possibilités [12] -[15]1-[16],
comme 1'ont montré les études réalisées par les équipes de Rey au Laas

k[13] et de Scavennec et Ankri au CNET [14].

La concentration trés élevée des impuretés dans la base des TBH
laisse d penser que la défocalisation devrait &tre pratiquement inexis-
tante pour ces structures. Si on peut considérer'cette hypothése en
régime statique, une étude plus compléte s'avére nécessaire en régime
dynamique. Nous allons donc appliquer au cas du transistor bipolaire a
hétérojonction, la simulation numérique de la défocalisation dynamique

que nous avons présentée précédemment pour une structure au silicium.
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III.3. ANALYSE DU PHENOMENE DE DEFOCALISATION DANS UN TRANSISTOR

BIPOLAIRE A HETEROJONCTION Ga Al As/Ga As.

I17.3.1. STRUCTURE ET AVANTAGE POUR UN TRANSISTOR DE PUISSANCE

Considérons un transistor bipolaire de type NPN, comprenant
une hétérojonction abrupte émetteur base. Le profil de dopage des dif-
Térentes zones, généra]ementAutilisé pour des transistors microondes,

est représenté sur la figure III.7.

Le diagramme des bandes d'énergie dans les conditions normales
de fonctionnement, apparait sur la figure III.7.b."On voit que Ta présence
de 1'hétérojonction entraine une nette différence des potentiels de dif-

fusion des électrons et des trous.

Les calculs classiques du courant de trous et d'électrons établis
a partir de la relation de Boltzman [14], conduisent & écrire 1'efficacité

d'injection du transistor & hétérojonction par :

N Lot W -1
y =11+ B te_ B th< B > exp (-_E_Eg_>] (18)
Ne Le TE LeB k T

od LtE est Ta Tongueur de diffusion des trous dans 1'émetteur
LeB est la longueur de diffusion des électrons dans la base

Tgs Tg durée de vie des porteurs dans les zones désertées base et
émetteur.
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FIGURE III.7 (a) : Profil de dopage typique du T.B.H.
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FIGURE III.7 (b)

LILLE

: Diagramme des bandes d'énergie du T.B.H.
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NB’ NE concentration d'impuretés dans la base et 1'émetteur
AEg, différence d'energie des bandes interdites d'émetteur et de base

A Eg

Le terme exp <' > 1ié & 1'hétérojonction, nous affranchit

kt ,
des contraintes imposées aux dopages d'émetteur et de base rencontrées
pour les transistors homojonctions, ainsi nous pouvons choisir un dopage

dans la base plus grand que dans 1'émetteur :

sans nuire a 1'efficacité d'injection.

II1.3.2. CALCUL DE LA RESISTANCE DE BASE

Rappelons la relation 7 donnant la résistance par carré de

la base :

bo
q 1y Ng Hp
Compte tenu du fort dopage de base NB’ la résistance de base
devient plus faible que pour le transistor au silicium. I1 faut cependant
remarquer que la diminution de la résistance de base et 1'amélioration
apportée & la défocalisation seront limitées a cause de Ta variation

de la mobilité des trous. L'augmentation de NB dans le Ga As entraine
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FIGURE III.8 : Mobilité des trous dans le GaAs

en fonction du dopage & 300° X
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une diminution de la mobilité des trous comme le montre la courbe de

la figure II1.8 [171,[23].

Pour des concenmtrations usuelles d'impuretés dans la base des

18

transistors au silicium (1017 a 10 at/cm3), 1a mobilité des trous

-

est comprise entre 100 et 250 cmZ/V.S. d 300°K, alors que pour le Ga As

19 3

et avec des concentrations 10 fois plus élevées (10°7 at/cm™), la mobi-

1ité des trous devient inférieure a 100 cmz/V.S.

En supposant un transistor microonde avec une épaisseur de
base wb de 1'ordre de 0,12um, on obtient une résistance latérale de

base environ 5 fois plus faible pour le TBH que pour le transistor

19 3

au silicium, pour une concentration NB respectivement égale & 10 “at/cm

18

pour Te TBH et 10 at/cn{3 pour le transistor au silicium.

I11.3.3. CALCUL DE LA CAPACITE EMETTEUR BASE

La capacité de transition émetteur base est calculée & partir

de la relation (5) que nous rappelons :

1/2
T qeNg N / (20)

s 2 (Ng#g) (P -V/A)
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On simplifie facilement cette expression en ne tenant compte
que de la zone la plus féib]ement dopée, c'est & dire 1'émetteur dans
le cas du TBH. Dans ces cbnditions, on obtient des capacités CTE au
moins trois fois plus faible que pour le transistor silicium, & surface

égale.
Les faibles valeurs enregistrées de la résistance de base et

de Ta capacité émetteur base, doivent conduire 1'une et 1'autre a la

réduction du phénoméne de défocalisation.

I11.3.4. EFFET DU COURANT D'INJECTION

La densité du courant au-dela de laquelle les effets de haute
injection deviennent prépondérants, est donnée en premiére approximation

par la relation [5] :

ou QB représente la charge stockée dans la base, dle aux atomes d'impu-
19 +3)

les conditions de haute injection ne sont pratiquement jamais atteintes

retés ionisés. Pour le fort dopage de base du TBH (NB = 1077 at/cm

méme en fonctionnant & niveau de puissance élevée.
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La 1oi donnant la densité de courant d'électrons injectés

s'écrit [13] :

(22)
n UT

ol n est un facteur de conformité, dont la valeur dépend des caracté-
ristiques de 1'hétérojonction émetteur base. Nous avons supposé n égale
a 1'unité. Bien que le phénoméne de défocalisation soit pratiquement
inexistant en statique pour un TBH, nous é&tudierons son comportement

en amplification classe C, en appliquant notre simulation numérique.

IIT.3.5. RESULTATS DE LA SIMULATION

La résistance de base est environ 5 fois plus faible pour le
TBH que pour le transistor au silicium, par conséquent les effets de
non uniformité du courant émetteur devraient, a priori, apparaitre

pour une largeur de doigt d'émetteur 5 fois plus grande.

Les caractéristiques du transistor simulé ont é&té choisies

comme suit :
Longueur du doigt d'émetteur - L = 100um
Largeur du doigt d'émetteur - W = 10um
Longueur du collecteur - WC = 4,5 um

Epaisseur de la base - wb = 0,12um




Dopage de la base - de qq 1018 a 1019 at/cm3
Dopage d'émetteur - de 1016 a 1017 at/cm3
Dopage du collecteur - qq 101° at/cm3

Fréquence de fonctionnement - F = 3 GHz.

Nous avons fait varier les dopages d'émetteur et de base
respectivement de 1016 a 1017 at/cm3 et de 3 1018 a 1019 at/cm3, pour
avoir différents couples "résistance de base-capacité émetteur-base",
afin de'déterminer le facteur le plus influent sur la défocalisation

en régime dynamique.

La figure III.9 donne la répartition du courant émetteur
sous un demi doigt & différents instants, pour les trois couples de

dopages d'émetteur et de base, notés dans le tableau III.3.

Figure NB at/ cm3 NE at/cm3
12 a 1042 1047
12 b 1017 1016
12 ¢ 3.1018 101

Tableau III.3




- 278 -

A, 214
A 2 /cm £
/cm JE NE:1017ath3 ] NE:101bath3
10° NB:1019atcm'3 10° | NB:1019atcm'3
(a) '
104 N_ 104 B (b)
025 T 025T

(Hm)

centre

A/cmz ;
5| F Ng=310"0arcad -

(EI}) NE:10”’afcm"3
L!‘L‘i.E, 104 (c]

-—
[an]
| §

W
0 1 2 3 1A ) S {(pm)
bord centre

FIGURE I1II1.9 : Répartition du courant sous un demi=doigt
d'émetteur dans un TBH en régime classe ¢, 4 3 GHz ; influence

du dopage de base et du dopage d'émetteur
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Le tableau III.4 résume les résultats obtenus en utilisant
le critére de défocalisation défini par We, largeur de la zone ol la
densité de courant est comprise entre la valeur maximale au bord du
/e .

doigt J et la valeur J

Emax Emax

On observe que le phénoméne de défocalisation est d'autant
plus marqué que la base est plus faiblement dopée. Le passage du courant
est favorisé dans une zone située au bord du doigt. Au maximum d'injection

du courant particulaire, @ t = 0,25 T, cette zone occupe 10 % de 1la

1 3

largeur totale du‘doigt dans le cas d'un dopage de base de 10 9at/cm
alors qu'elle ne représente plus que 6 % pour un dopage 10 fois plus
faible (Tableau III.4 (b) et (c)). Dans ce dernier cas, la résistance
.de base Rb et, par consequent, le gradient latéral de potentiel dans

la base sont augmentés et la répartition du courant émetteur est moins

homogéne.

D'autre part, on peut comparer 1'influence du courant de

déplacement & 1'instant t = 0,20 t, entre les deux simulations données

17 3

respectivement pour un dopage d'émetteur de 1016 at/cm3 et de 107" at/cm

19 at/cm3

et un dopage de base de 10 (Tableau III.4. (a) et (b)). La
capacité de transition de la jonction base émetteur CTE’ varie dans
un rapport 3 entre ces deux cas simulés, et la zone ol est concentrée

le courant est réduite de moitie.

Tous ces effets apparaissent clairement & 1'examen de 1'évolution
du courant base extérieur au cours d'une période (Figure III.10). Dans

1'exemple choisi avec des concentrations d'émetteur et de base extrémes
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Tension base- Densité du Courant Largeur de la| Rapport
t émetteur courant au émetteur zone efficace We
appliquée bord du doigt extérieur d'émetteur = —
Vge Je Ig We W
0,20 1,13 v 1,98 103 A/em®| 1,76 ma Lum’ 10 %
0,25 1,19 v 1,88 lO4 A/cm2 28 mA 1,06um 11,6 %
0,30 1,13 V 1,98 103 A/cm2 6 mA 10um 100 %
A _ 1017 3
(a) dopage d'émetteur NE = 10" at/cm
dopage de base NB = 1019 at/cm3
- courant émetteur moyen Tt = 2,04 mA
e ; >
0,20 1,13V 1,98 10° A/cm 5 mA 2,26um 22,6 %
0,25 1,19 V 1,88 10% A/en’ 30,4 mA Lum 10 %
0,30 1,13 V 1,98 10° A/cmd 6 mA 10um 100 %
) _ 1016 3
(b) dopage d'émetteur NE = 1077 at/cm
dopage de base NB = 1019 at/cm3
courant émetteur moyen IE = 2,4 mA
0,20 1,13 v 1,98 10° A/en? 0,86 mA 0,5um 5 4
0,25 1,19 V 1,88 10% A/en? 10,4 mA 0,6um 6%
0,30 1,13 v 1,98 103 A/cm2 5,2 mA 2,26um 22,7 %
' < _ 1al6 3
(c) dopage d'émetteur - NE = 1077 at/cm

dopage de base -

Ng =31018 at/cm

3

courant émetteur moyen IE = 0,9 mA

- tension base émetteur appliquée - VBE = 1,19V

EN REGIME CLASSE C.
- largeur du doigt d'émetteur - W = 10 um

TABLEAU [11.4. - REPARTITION DU COURANT EMETTEUR DANS UN TBH
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FIGURE III.10 : Evolution du courant base extérieur dans le cas

du transistor 2 hétérojonction, en régime classe c, & 3 GHz
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(Figure III.10 (b)), on observe une amplitude relativement faible du

courant de déplacement avant 1'injection dans le premier quart de la

période, ce qui entraine une répartition du courant particulaire émetteur

plus homogéne (Tableau III.4 (b)). Lorsque le dopage d'émetteur est plus
élevé, le courant de déplacement devient plus important (Figure III.10 (a))

et la part du courant particulaire est restreinte 3 cause de la forte
défocalisation. Pour le dopage de base égal é11018 at/cm3 (Figure III.10 (<)),

le courant particulaire est trés peu visible devant le courant de

déplacement. C'est dans ce cas que la défocalisation est la plus marquée

(Tableau III.4 (c)).

ITT1.3.6. CONCLUSION

Le fort dopage de base et le faible dopage d'émetteur conduisent
d minimiser les effets de défocalisation dans le TBH, par rapport au
transistor au silicium. Cependant, les courants de déplacement, qui
dans le cas du transistor au silicium étaient les principaux responsables
de la défocalisation dynamique, conservent encore une importance telle
que T'amélioration procurée par le TBH n'est pas aussi grande qu'on aurait
pu 1'espérer par un raisonnement purement statique. Néanmoins, le TBH
présente des avantages potentiels certains en vue d'une utilisation en
composant de puissance. Pour en tirer le meilleur parti, il convient
d'optimiser la structure et plus particuliérement la largeur du doigt
d'émetteur pour un fonctionnement 3 une fréquence déterminée, car les
effets dynamiques vont devenir de plus en plus importants au fur et a

mesure que la fréquence va croitre.




CHAPITRE 1V

OPTIMISATION DES DIMENSIONS D'EMETTEUR POUR UN

TRANSISTOR A HETEROJONCTION DE PUISSANCE.

IV.1. INTRODUCTION

Les principales propriétés d'un transistor de puissance sont
de fournir un courant de sortie et de permettre une excursion de

la tension de sortie les plus élevés possibles.

L'amplitude de la tension de sortie est limitée par la tension
de claquage de Ta zone collecteur-base du transistor. Cette tension
dépend des caractéres physiques du semiconducteur constituant le

collecteur.

En ce qui concerne le courant collecteur maximum d'utilisation,
on veillera & ce que celui-ci reste inférieur & la valeur critique ol

apparait 1'effet de recul de base (effet Kirk).
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La simulation exposée dans le chapitre précédent permet
d'évaluer 1'évolution temporelle exacte du courant collecteur , compte
tenu des effets de transit ; i1 est ensuite possible de calculer la

puissance de sortie qui est définie par la relation :

Py o= — f veg (1) g (1) dt (23)

ou Ve (t) et 1C (t) sont respectivement la tension collecteur

base et le courant collecteur extérieur.

Le déphasage entre la tension Veg et le courant de sortie
a été ajusté afin d'obtenir une puissance de sortie maximale. Ce qui

équivaut & rechercher 1'impédance de charge optimale.

La recherche d'une optimisation en puissance du TBH impose
un choix judicieux de la largeur W du doigt d'émetteur. Si la défocali-
sation est négligeable, le courant particulaire extérieur, et par
conséquent la puissance de sortie, augmentent avec la largeur du
doigt d'émetteur. Par contre, la prise en compte de la défocalisation
fait que seule une partie We de la largeur du doigt participe a Ta
conduction du courant limitant ainsi le courant extérieur IE' Cette
zone de largeur We évolue en fonction de 1'importance du phénoméne
de défocalisation et de la largeur W du doigt d'émetteur. I1 convient
par conséquent de rechercher la largeur optimale pour assurer une

puissance de sortie maximale.
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IV.2. EVOLUTION DE LA DEFOCALISATION AVEC LA LARGEUR D'EMETTEUR

Nous avons simulé la défocalisation du courant émetteur en
fonction du niveau d'injection et en fonction de la largeur du doigt
d'émetteur a une fréquence de 3GHz. La configuration du transistor
simulé est semblable & celle décrite au chapitre I. Les dimensions

géométriques sont celles décrites au paragraphe III.3.5.

Définissons au préalable un coefficient de défocalisation n,
comme le rapport entre la valeur moyenne JEm de la densité de courant
sous 1'émetteur correspondant & 1'instant d'injection maximum, et la

densité de courant JEmax au bord du doigt d'émetteur & ce méme instant

(Figure IV.1 (a))

od t, est 1'instant d'injection correspondant & I extérieur

maximal.

I1 faut remarquer que n est inférieur 3 1 et diminue lorsque
la défocalisation augmente. Si n était égal @ 1, il n'y aurait pas de

défocalisation.
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FIGURE IV.1a : Densité de courant particulaire sous un demi-doigt

d'émetteur en régime de défocalisation
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FIGURE IV.1b : Evolution du coefficient de défocalisation n en fonction

de ia largeur du doigt d'émetteur et du niveau d'injection

4 3 GHz en régime classe c.
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La figure IV.1 (b) montre 1'évolution du coefficient n en
fonction de la tension Vgg extérieure et de la largeur du doigt d'émetteur

17

pour un dopage de la zone d'émetteur de 10 at/cm3 et un dopage de la

19 at/cm3.

zone de base de 10
On observe que pour un niveau d'injection constant, la défoca-
lisation augmente avec.la largeur du doigt d‘émetteur. Ceci s'explique
aisément en considérant le schéma équivalent distribué de la figure II.1.
En effet, 1'augmentation de la largeur d'émetteur entraine une augmen-
tation du nombre de cellules du réseau et une atténuation croissante

de la tension locale au niveau de chaque cellule élémentaire.

D'autre part, on note que la défocalisation augmente avec le
niveau d'injectioﬁ. L'augmentation de ia tension Vee extérieure entraine,
en effet, 1'accroissement des différents courants, particulaire et
déplacement, et par conséquent, augmente le courant base qui s'écoule
transversalement ainsi que la chute de tension le long du réseau
distribué de base. Sachant que par ailleurs IE devrait croitre avec

NE, il convient d'optimiser la largeur de 1'émetteur.

IV.3. OPTIMISATION DE LA LARGEUR DU DOIGT D'EMETTEUR A 3GHz

L'évolution de la puissance de sortie en fonction du niveau

d'injection et de la largeur du doigt d'émetteur est représentée sur
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FIGURE IV.,2 : Puissance de sortie en fonction de la largeur du doigt

"d'émetteur et du niveau d'injection, en régime classe C, 3 3 GHz
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FIGURE IV.3 : Puissance de sortie en fonction de la largeur du doigt

d'émetteur et du dopage de 1'émetteur, en régime classe ¢ a 3 GHz
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019 3

la figure IV.2, pour un dopage de base de 1 at/cm™ et pour un

17 at/cm3.

dopage d'émetteur de 10
On observe un maximum de la puissance de sortie d'autant

plus aigu que le niveau d'injection est élevé. Dans Tles conditions

de simulation définies précédemment, Te maximum se situe entre 5 et

7 um selon 1'injection.

La diminution du dopage d'émetteur entrainant une réduction
de la défocalisation, nous avons comparé les résultats en puissance,

fournis par des dopages d'émetteur de 1017 at/cm3 et 1016 at/cm3. La
figure IV.3 montre cette comparaison, effectué pour une méme tension

extérieure base émetteur, correspondant 3 une densité maximale de
4,

.

courant injecté de 1,8 10 A/cmz.
On observe que la puissance de sortie est 1égérement supérieure
pour le dopage d'émetteur le plus faible (courbe 2) et que la largeur
optimale, qui lui correspond, n'est pas treés critique puisqu'elle est
comprise entre 5 et 12 um. Ce résultat est a rattacher au fait que,
dans ce cas, la capacité émetteur-base est plus faible et que 1'effet

du courant de déplacement est réduit.

IV.4. OPTIMISATION A UNE FREQUENCE DE 5 GHz

La courbe 1 de la figure IV.4 donne 1'évolution de la puissance
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FIGURE IV.5 : Comparaison entre la puissance de sortie d'un transistor

3 homojonction Silicium et la puissance de sortie d'un TBH, en fonction

de la largeur du doigt d'émetteur, en régime classe C, a 3 GHz
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17 at/cm3 et pour une

de sortie @ 5 GHz pour un dopage d'émetteur de 10
densité maximale de courant d'injection au bord de la zone active égale
a 1,8 104 A/cmz. Rappelons que la valeur du courant d'injection est
définie afin d'éviter 1'effet Kirk. La courbe 2 reprend la simulation

d 3 GHz dans les mémes conditions d'injection.

On observe pour 5 GHz, une diminution & la fois de la largeur
optimale de 1'émetteur et de la puissance correspondante. A cette
fréquence, les courants de déplacement augmentent et la répartition du
courant émetteur est moins uniforme. I1 en résulte que la montée en
fréquence nécessife une diminution de la Targeur de 1'émetteur, qui

devient de 1'ordre de 3 um pour une fréquence de travail de 5 GHz.

La courbe 3 de la figure IV.4, qui donne les résu]téts de la

16 at/cm3, confirme 1'analyse

simulation pour un dopage d'émetteur de 10
faite dans les mémes conditions, 3 une fréquence de 3 GHz et montre

1'avantage procuré par la diminution du dopage d'émetteur.

IV.5. CONCLUSION

Nous avons mis en évidence 1'influence de la largeur de
1'émetteur sur la puissance de sortie d'un TBH en régime d'amplification

classe C, en prenant en compte les effets de défocalisation du courant.

En admettant que la densité de courant locale est limitée
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d la valeur critique, au-deld de laquelle apparait 1'effet de base

induite dans le collecteur, et définie par la relation [18] :
Jo = qN_v (25)

od NC est le dopage de la zone collecteur,

Vs la vitesse de saturation des &lectrons.

Nous avons comparé les performances potentielles du TBH aux
performances du transistor a homojonction au silicium, ayant une
topologie compatible avec la fréquence d'analyse de 3 GHz, pour une

-

densité de courant maximale Jc égale 4 1,8 lO4 A/cmz.

La courbe 1 de 1a figure IV.5. montre les performances du

TBH dont le dopage d'émetteur est de 1017 at/cm3 et celui de base de
1019 at/cma, la courbe 2 donne les résultats de la simulation pour le
transistor au silicium ayant un dopage de base de 1018 at/cm3 H

1'épaisseur de base Wb étant de 0,12 um dans les deux cas.

La Targeur optimale de 1'émetteur est environ 5 fois plus
grande pour le TBH que pour le transistor au silicium, de méme la

puissance de sortie est environ 5 fois plus grande.

Les conditions de réalisation des gravures des émetteurs

sont ainsi améliorées et l1a montée en frégquence est envisageable.
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IT faut noter que nous n'avons pas pris en compte les effets
introduits par les &léments parasites 1iés & la zone passive du transistor,
tels que la résistance d'accés de base, la diode latérale émetteur base,
ou encore la résistance série d'émetteur 1i€e aux contacts métalliques.

Ces éléments ne modifient pas fondamentalement le comportement bidimen-
sionnel de la zone active. Leur prise en compte apporterait une dégradation
des performances du transistor qui seraient donc inférieures aux perfor-

mances potentielles présentées précédemment.







CHAPITRE V

TENTATIVE DE VERIFICATION EXPERIMENTALE

IT convient de mettre en &vidence le phénoméne de défocalisation
du courant émetteur pour un transistor en fonctionnement dynamique dans
. un montage amp{ificateur. Krishna [19] a proposé une analyse du phéno-
méne et une méthode expérimentale de vérification, dans le domaine des
fréquences V.H.F. D'autres auteurs [20],[24] se référent 3@ sa méthode

pour 1'étude et Ta conception de transistors de puissance.

Nous avons mis en oeuvre cette méthode expérimentale et 1'avons

appliqué a des TBH.

V.1. PRINCIPE DE MISE EN EVIDENCE DE LA DEFOCALISATION

Rappelons Ta relation exprimant le courant particulaire total

en fonction de la densité locale :




- 296 -

I, (t) = f Je (x,t) dx (26)

ol W est la largeur de la zone d'émetteur.

Ie (t) dépend de 1'évolution de 1'amplitude locale de la densité
de courant le long de la base, par conséquent, pour un niveau d'injection
donné, le courant extérieur Ie (t) décroit lorsque le phénoméne de défo-

calisation s'intensifie.

Considérons une grandeur que nous appelerons résistance dynamique

d la saturation, Rd (sat) et qui est définie par la relation :

VBE (t)max (27)

Ry (sat) =
e (%) pax

Compte tenu de la relation 26, on voit que pour-un niveau

d'injection donné, Rd (sat) augmente avec le phénoméne de défocalisation.
On peut mettre en évidence ce phénoméne en mesurant Rd(sat).
Considérons un transistor monté en amplificateur en classe B,

Ta zone de fonctionnement décrite sur les caractéristiques de sortie

IC = f (Vep) du transistor est représentée sur la figure V.1.

Lorsque la tension de sortie est telle que la jonction collecteur
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Mode de fonctionnement du transistor en

FIGURE V. 1:

lasse B

régime cC
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base se trouve a la saturation (VCB = 0), la tension Vee (t) s'écrit :

VCE(t) - V(:B(t) N Vsat

I1 correspond un courant collecteur particulaire maximal Ip.

Dans ces conditions de fonctionnement, en supposant un angle

de conduction de 180 , la puissance de sortie, pour le fondamental

s'exprime :
E. .-V im
c sat
P = % (28)
S
V2 V2
I :
ou im = B représente la valeur maximale du courant pour Te
2
fondamental.

En calculant Vsat en fonction de la puissance Ps mesurée,

et en introduisant le courant collecteur moyen, il vient :

Ry (sat) = = (29)
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Cette formulation repose sur 1'hypothése que le courant
collecteur particulaire eét produit sous forme d'arches de sinusoide
d'angle de conduction égal a 180?. I1T est évident que cette hypothése
sera d'autant plus valable que la fréquence sera basse afin de ne pas
avoir de déformation du courant di & 1'effet de transit dans le
collecteur. Cependant, la fréquence doit étre suffisamment élevée
pour qu'intervienne la défocalisation qui, dans ces conditions, sera

dUe essentiellement aux courants de déplacement s'écoulant transver-

@

salement dans la base.

V.2. RESULTATS EXPERIMENTAUX

V.2.1. CHOIX D'UN COMPOSANT TEST

Compte tenu des conditions précédemment établies, 11 fallait
disposer d'un transistor ayant un dimensionnement transversal permettant
de faire apparaitre facilement la défocalisation tout en ayant un dimen-
sionnement longitudinal donnant une fréquence de transition trés supé-

-

rieure & la fréquence de travail.

Nous avons choisi un composant &laboré au CNET de Bagneux
[21], représenté schématiquement sur la figure V.2 et dont les
principales caractéristiques sont :

longueur de 1'émetteur ....... 60 um

largeur de 1'émetteur ........ 50 um
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FIGURE V.2 : Coupe schématique du transistor & hétérojonction testé
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FIGURE V.3 : Schéma du dispositif de mesure du phénomene de

défocalisation
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[

0,12 um
18

épaisseur de la base .......... wb

at/cm3

dopage de la base ............. NB 310

La fréquence de transition est de 1'ordre de 4 GHz.

La gamme de fréquences de mesures utilisées pour faire apparaitre
la défocalisation s'est révélée étre comprise entre 80 et 300 MHz. Remar-
quons que la distance entre la zone active et le contact de base de ce
transistor est relativement grande ( = 50 um) du fait de son application
usuelle en phototransistor. Ceci entraine une résistance d'accés de base

importante dont i1 faudra tenir compte dans 1'interprétation des résultats.

V.2.2. DISPOSITIF DE MESURE ET MODE OPERATOIRE

’

Comme nous 1'avons vu au paragraphe V.1, Tla méthode d'obser-
vation de la défocalisation consiste & placer le transistor dans un
montage amplificateur classe B et 3 mesurer la valeur moyenne du courant
collecteur E; et la puissance de sortie PS pour mettre en évidence
1'augmentation, en fonction de la fréquence, de la résistance dynamique
d la saturation Rd(sat) définie par 1'expression 29. Le montage ampli-
ficateur, représenté sur la figure V.3, comporte des circuits d'adap-
tation en entrée, et en sortie}constitués par des capacités variables

de 20 3 100 pF et des inductances dont les dimensions sont fixées

en fonction de la fréquence.
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FIGURE V.4 : Evolution de la puissance de sortie en fonction

du courant moyen & puissance d'entrée croissante
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Le mode opératoire est le suivant :
Pour une fréquence et une tension d'alimentation EC données, on fait
croitre progressivement la puissance appliquée & 1'entrée. Pour chaque
valeur de la puissance d'entrée, on cherche la puissance maximale en
sortie en agissant sur les adaptateurs. Au fur et d mesure que la
puissance d'entrée croit, le courant moyen?C et la puissance sortie
PS augmentent. Le point de saturation (point A de la figure V.1) est
atteint lorsque PS et?c passent par des valeurs maximales. Au-deld
de ce point de saturation,toute nouvelle augmentation de la puissance
d'entrée entraine une chute brutale de Ps et de ;é permettant de
bien repérer ce point de saturation. Ce sont ces valeurs maximales de
PS et?C qui sont injectées dans 1'expression (29) pour calculer
‘Ta résistance Rd (sat) correspondante. A titre d'exemple, la figure

V.4 montre, pour la fréquence 70 MHz, 1'évolution vers la saturation

pour une tension d'alimentation EC de 6 volts.

V.2.3. RESULTATS EXPERIMENTAUX DE R, (sat)

d

Les résultats expérimentaux que nous avons obtenus sont
reportés sur la figure V.5. Nous avons représenté la résistance
Rd (sat) normalisée par rapport & sa valeur obtenue aux plus basses
fréquences, ol elle est pratiquement constante.

Sur la courbe 1, pour un courant moyen constant TC= 20 mA,
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FIGURE V.5 : Résultats expérimentaux de la résistance dynamique

A saturation du TBH, en fonction de la fréquence
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on observe une augmentation rapide de Rd (sat) aux plus basses
fréquences, alors que sur la courbe (2), pour un courant moyen

IC = 10 mA, cet accroissement ést plus faible.

I1 semble que 1'évolution de la résistance Rd (sat) soit
conforme & ce que prévoit la relation 27, et & 1'hypothése de 1'appa-
rition et de 1'augmentation de la défocalisation en classe B ou C,
lorsque la fréquence augmente. Par ailleurs, le fait que Rd (sat)

soit plus important a 20 mA qu'a 10mA de courant moyen, est compatible

avec 1'aggravation de la défocalisation & injection croissante.

Cependant, ces résultats sont d prendre avec précautions
car des effets parasites, non pris en compte dans 1'étude théorique
des chapitres précédents, peuvent intervenir également dans 1'évolu-
tion fréquentielle de Rd (sat). En particulier, les effets dis & la
résistance d'accés de base Rba et & la résistance série de contact

émetteur RE.

Nous donnons dans ce qui suit une approche qualitative des

modifications que peuvent apporter ces effets.

V.3. INFLUENCE DES EFFETS PARASITES SUR Rd (sat)

V.3.1. INFLUENCE DE LA RESISTANCE D'ACCES

Le courant circulant dans la zone passive d'accés de base,
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FIGURE V.6 : Simulation de la résistance dynamique A saturation ;

influence de la résistance d'accés de base Rpy
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est essentiellement un cburant résultant des courants de déplacement
émetteur-base et collecteur-base. Par conséquent, la chute de tension
aux bornes de la résistance d'accés Rba’ augmente avec la fréquence et
contribue & T'accroissement de la résistance mesurée Rd (sat) puisque
celle-ci est égale au rapport de la tension extérieure base émetteur
sur le courant émetteur correspondant. Nous avons utilisé notre modé-
lisation pour simuler la défocalisation intervenant dans le composant
que nous avons mesuré. Les résultats en fonction de la fréquence

sont reportés sur la figure V.6.:

Nous avons -représenté la résistance Rd(sat) en valeurs norma-
lisées par rapport & sa valeur aux fréquences basses. Les courbes 1
et 2 correspondent respectivement a3 des courants moyens de 10 mA
et 20 mA, sans prendre en compte la résistance d'accés Rba.‘Les courbes
3 et 4 montrent 1'influence pour les méme courants, d'une résistance
d'acces Rba égale a 1009, cette valeur ayant été estimée par des

mesures préalables.

On constate que 1'augmentation de Rd (sat) en fonction de la
fréquence, a courant moyen constant, est plus accentuée lorsque 1'on

tient compte de la résistance d'accés.

D'autre part, en plagant les points expérimentaux sur la
figure V.6, on observe qualitativement, une évolution similaire & celle
de la simulation numérique prenant en compte Rba' A ce stade de 1'étude,

i1l est difficile de délimiter trés nettement les importances relatives
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FIGURE V.7 (a) : Schéma du montage incluant une résistance Rg
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FIGURE V.7 (b) : Influence de la résistance d'émetteur sur la forme du

courant émetteur injecté, 2 _IE moyen constant
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de 1'effet de défocalisation et de 1'effet de la résistance d'accés
Rba‘ Néanmoins, on peut affirmer que ce dernier est trés probablement

présentldans 1'augmentation de Rd (sat) avec la fréquence.

V.3.2. INFLUENCE DE Re

Considérons une résistance RE en série dans le circuit
émetteur selon le schéma de la figure V.7 (a). La résistance RE
présente dans le TBH, est une résistance de contact entre Ta métalli-
sation et la zone N* de 1'émetteur. Compte tenu des problémes techno-
logiques encore posés par la réalisation des contacts ohmiques, cette
résistance reste encore élevée (environ 10 @ pour 1'échantillon
mesuré). Cette résistance agit ‘comme une contfe-réaction, qui est
d'autant plus forte que la jonction émetteur-base est plus passante,
en raison de la non linéarité de celle-ci. Ceci a pour conséquence
d'une part de limiter le courant émetteur IE et d'autre part d'élargir
1'angle de conduction du courant en classe C. La figure V.7 (b) montre

qualitativement cet effet.

Pour maintenir le courant moyen constant, et pour compenser
la chute de tension Rg IE (t), i1 est nécessaire d'élever la tension

extérieure VBE (t).

D'autre part, 1'élargissement du pulse de courant a pour effet

de diminuer le courant maximal Ip. Dans ces conditions, on peut s'attendre




- 310 -~

a ce que la résistance dynamique Rd (sat) soit nettement augmentée en
valeur absolue mais par contre, que son é&volution en fonction de la
fréquence soit atténuée a cause de 1'effet stabilisateur de RE' Par
conséquent, 1'augmentation en fonction de la fréquence que 1'on observe
expérimentalement pour Rd (sat) ne peut étre attribué qu'a Ta défoca-

lisation et a 1'effet de la résistance Rba'

V.4. CONCLUSION

Cette tentative de mise en 8vidence expérimentale de la défo-
calisation a donné des résultats dont 1'aspect est proche des prévisions
théoriques. Pour affiner cette mise en évidence, il serait souhaitable
de disposer de composants présentant moins.d’effets parasites que celui
que nous avons testé, qui rappelons-le, avait une structure trés parti-

culiére pour des applications en phototransistor.
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CONCLUSION

Nous venons de présenter 1'étude dynamique du phénoméne de
défocalisation du courant émetteur dans un transistor bipolaire en

régime d'amplification classe B ou C.

Cet effet bidimensionnel était bien connu dans le cas du
fonctionnement statique des transistors classiques au silicium en

raison de leur forte résistivité de base.

Le courant particulaire de base s'écoulant transversaTement
est 3 T'origine de la défocalisation en statique. Nous avons montré
qu'en régime de fonctionnement classe B ou C, Ta cause principale de
la défocalisation provient des courants de déplacement 1iés aux jonc-
tions émetteur-base et collecteur-base et est d'autant plus importante
que T'on désire une puissance élevée puisque celle-ci nécessite & la
fois une tension de commande VBE et une tension de sortie VCB élevée.
IT est apparu qu'au cours de la période H.F., i1 y a défocalisation
du courant émetteur avant et pendant 1'injection, puis refocalisation
de celui-ci aprés 1'injection. Globalement au cours du temps, la défo-
calisation est 1'effet le plus important en raison de 1'amplitude

élevée présentée par le courant émetteur pendant la phase d'injection.

La résistance latérale de base Rb dans la zone active est

la cause essentielle du phénoméne de défocalisation, aussi bien en
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régime statique que dynamique. Par ailleurs, 1'importance dans ce
phénoméne, des courants de déplacement impose de considérer en régime

dynamique, non pas la résistance R, seule, mais le produit t= R.C
b b~TE

ol CTE est la capacité de la jonction émetteur-base.

Le transistor & hétérojonction  GaAlAs/GaAs (TBH) offre
par rapport au transistor au silicium, 1'avantage d'une minimisation

aisée du produit t = Rb CTE'

En étudiant les particularités du fonctionnement dynamique
du TBH, nous avons établi les nouvelles limites obtenues quant aux
dimensions de largeurs d'émetteur permises et quant & la montée en

fréquence.

*

Pour la largeur des doigts d'é&metteur, nous avons trouvé un
gain d'un facteur 3 & 5 pour des topologies optimales. Nous avons
montré qu'a 3 GHz, on pouvait espérer une puissance de sortie 5 fois
plus grande que pour le transistor au silicium, pour ces topologies

optimales.

A 5 GHz, les performances potentielles du TBH ne sont
apparues que trés légérement affaiblies par rapport & 3 GHz, conférant
d ce composant une supériorité trés importante sur le transistor au
silicium. Une largeur de doigt d'émetteur de 5um semble assez opti-

male pour cette montée jusqu'a 5 GHz.

Par ailleurs, les technologies actuelles permettent la réa-

lisation de structures aux dimensions géométriques plus petites, ce
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qui laisse envisager des utilisations en transistor de puissance
du TBH jusqu'a des fréquences de 1'ordre de 10 GHz, dans la mesure
ol les éléments parasites, tels que les résistances de contacts,

seront maitrisés.

Une tentative expérimentale de mise en é&vidence par la
méthode de Krishna, de 1'effet de défocalisation en fonction de la
fréquence a donné des résultats allant dans le méme sens que ceux de
la modélisation mais les effets parasites ne nous ont pas permis de
conclure formellement quant & 1'importance quantitative du phéno-

méne de défocalisation.

L'ensemble de cette étude permet d'affirmer que le TBH
peut constituer un composant de puissance redonnant aux transistors
bipolaires un intérét certain & des fréquences allant jusqu'a 6 GHz

et probab]ément au-dela.
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ANNEXE 1

COMPORTEMENT DYNAMIQUE PETITS SIGNAUX DE LA BASE DU TRANSISTOR

On donne ici la méthode classiquement utilisée pour déterminer
la répartition des porteurs minoritaires dans la base du transistor, en
régime dynamique petit signal et pour en déduire les expressions des para-
métres admittance du quadripole équivalent, reliant les courants et les

tensions aux bornes du dispositif.

I.1. RAPPEL DES EQUATIONS FONDAMENTALES

Les principales équations qui définissent le comportement du

semi-conducteur se composent, d'une part, des équations décrivant les courants

particulaires dans les matériaux, d'autre part, des équations locales de
continuité des courants particulaires et enfin de 1'équation de Poisson
reliant 1'évolution du champ électrique en fonction de la répartition des

charges.
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I.1.1. EQUATIONS DE CONDUCTION ET DE DIFFUSION

Les courants particulaires dans un semiconducteur soumis a un

-

champ électrique E s'écrivent [1] :

°2=1Dn5("""5tx>+ A“% (1)
=97 {‘P(x‘) Fo) — AP (2)
Uy dx

ol x est la direction du déplacement des porteurs supposé unidimensionnel;
n(x) et p(x) sont respectivement les concentrations d'électrons et de trous
mobiles dans le semiconducteur ;

Dn(x) et Dp(x) sont respectivement les coefficients de diffusion des é&lec-

trons et des trous;

kT
UT = —_— est 1'unité thermodynamique
q

q est la charge électrique de 1'électron.

[.1.2. EQUATIONS DE CONTINUITE

Les équations de continuité s'écrivent, en négligeant les recom-

binaisons :

dn . =
7 dt = cL(u- J_h (3)
9 .él:. - - div 3:’ (4)
de  ~ ' P
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I.1.3. EQUATION DE POISSON

L'équation de Poisson dans un semiconducteur ol sont présents

les deux types de porteurs s'écrit :

aLz'u-

d x*

:-_--—j—[ P‘““'N.D“NR] (5)
3

V(x) est le potentiel électrique, ND-NA est le nombre d'impuretés

ionisées du milieu, et e est la permittivité du milieu.

I.2. PHENOMENE DE TRANSPORT DANS LA BASE DU TRANSISTOR

[.2.1. DESCRIPTION DE LA STRUCTURE T.T.T.

Le p}ofil de dopage des différentes couches du transistor a temps
de transit (T.T.T.) de type NPN est représenté sur la figure 1. Le collecteur

se compose d'une zone faiblement dopée, de longueur Wc.

A
at/cnd| NA-ND

N
1020

1019_ N

108 D

107 L

108 |

15

10 » v

1014 - \
1 1 L 1 1 I i
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Dans les conditions de polarisation normales, la structure comprend
deux zones désertées, 1'une trés étroite relative & la jonction émetteur base
et 1'autre re]ativeAé la jonction collecteur base. Nous supposerons que cette
derniére s'étend sur toute la Tongueur du collecteur et constitue ainsi une
zone de transit (figure 2).

Notons N

B(x) la loi de variation de la concentration d'impuretés

dans la base du transistor.

[.2.2. CALCUL DE LA REPARTITION DES ELECTRONS DANS LA BASE

Compte tenu de la bonne efficacité d'injection des transistors,
on peut admettre que le courant de trous est négligeable (Jp #0). Par
ailleurs, en petit signal et en faible niveau d'injection, on peut admettre
que le nombre de trous libres dans la base se confond avec le nombre d'impu-
retéé compte tenu de la neutralité électrique. Le courant de trous s'écrit

suivant la relation (2) :

Pix) _ jiji_ — (6)
Jf,:cin,,{u E() h}-
T

ou E(x) est le champ électrique interne de base, di au gradient des impu-

retés. Avec P(x) = NB(x) le champ interne s'écrit :

EGy = - Ar | 4N (7)

hJaCx) dx

En combinant 1'équation du courant d'électrons (1) avec 1'équation

‘de continuité (3), on aboutit & 1'équation différentielle suivante :
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2
_i_’}_:Dh _i_[E'(x)i“_i« n(x) —J'—E-E)—-]'!" d n (8)
dt L, de | dx d =*

On suppose que le coefficient de diffusion Dn est constant et on
néglige les recombinaisons dans la base.

La résolution de cette équation donne la répartition des é{ectrons
libres dans la base du transistor. Nous devons auparavant définir la longueur

électrique de la base et les conditions aux limites de n(x,t).

[.2.3. DETERMINATION DES CONDITIONS AUX LIMITES

1.2.3.1. Longueur éfectriique de £a base

Nous supposons que les limites de la zone de charge d'espace
de la jonction émetteur base ne varient pas avec le niveau HF. Nous choisis-
sons 1'origine de la base & la jonction base émetteur. Par ailleurs, nous
supposons que la limite de la zone désertée base collecteur, située dans
la base du transistor, varie avec le niveau HF (effet Early). Nous utilisons
1a méthode proposée par Kroemer [2] pour déterminer la répartition des

électrons dans la base.
La longueur électrique de la base s'écrit :
Jwk

Wa= Wg  + by . E(wyg,)e (9)

ol NBO est la longueur électrique de la base en absence de signal HF ;

E (HBO) est 1'amplitude du champ &lectrique alternatif en Wggy3
bl = ( dx ) caractérise 1'effet Early & la jonction base collecteur.
dE a W

B8O




= 1324 o~

1.2.3.2. Conditions aux Limites de fLa solution n(x) de

L' squation [8)

Le nombre d'électrons injectés dans la base en x = o0 s'écrit

d'aprés 1'équation de Boltzmann [3] :

ng \/
L EB
fo:

Ng(©) Ur

7 (o) = (10)

VEBO est la polarisation statique de la jonction base émetteur et V, la

tension H.F.

En supposant que V1 est petit devant VEBO’ et en utilisant Ta
notation complexe pour exprimer la variation en fonction du temps, nous

obtenons comme Kroemer :

z swkt
Alhs b sy EBS {:L+ e } (1)
Ng®) ur

D'autre part, @ 1'extrémité de la base, nous écrivons :

o Jwkt

‘n(WB) = n(wao) . (—A.:)w . by E(wao) e (12)
8 ;

Nous écrivons la solution générale de 1'équation différentielle (8) sous la

forme :

e Jwbt wb
'n(x) = Mgl®) + Ny (x) it + ",z,(x) by E(wg,) ¢ (13)
u'T
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Les conditions aux limites des composantes indépendantes du temps :

no(x), nl(x), n2(x) s'écrivent :

ﬂa(o) = ny (o = e exp _Eﬁf’—__‘ (14)
Ng(°) Ur
71_2_(0) = 0 (15)
no(We,) = ny (Wao) = 0 (16)
n2 (Wsa) = — dne (17)
dx W3 o

- Pour déterminer la répartition n(x) exprimée par la relation (13)
dans le cas d'une structure T.T.T., il faut résoudre 1'équation différentielle

(8) pour chacune des composantes no(x), nl(x) et nz(x).

I.3. DETERMINATION DU COURANT CONTINU

La solution no(x) reportée dans 1'expression du courant particu-
laire (1) donne pour x = 0, la relation de la densité de courant continu émetteur

qui s'écrit :

(o) dn, |
Joe = 9 Dn AN E (o) + 2 (18)
y (1 d ) dx /x=

T
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I.4. DETERMINATION DU QUADRIPOLE EQUIVALENT

La composante dynamique de la répartition des électrons dans la
base du transistor s'écrit d'aprés (13) :

h»t jcut
e + My (x) by E(Wsa) e (19)

v

nﬁr_.(X) = ni[x)

La densité de courant électronique en tout point de 1a base s'écrit :

| dn
Tnye = q Dn M) gy o Z0w ( 20)
LLT 4-1

En particulier en x = 0 et en x = NBO on obtient les courants émetteur

et collecteur. On définit le quadripole admittance en écrivant les courants :

en x =0

g

3

Iy
i\
)
W
"

5“ Uy o+ Hu. W E‘(WBO) (21)

1]
=

en X

Inc= Tne-S= § vi vl We E(Wa) (22

ou S est la surface active du transistor, wC est 1a longueur de transit et

E(WBO) est le champ électrique alternatif en wBO'

Les paramétres admittances se définissent par les expressions :
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D N, @) N
y, = 10, [ 16) | dng +(2LLM) S o

Ur Na(o) dx xz=o * x=0
S - ?.D'n d..ﬂz_' b-j_.s (21{»)
12, WQ dx oy
y = A2 d s .S (25)
11 U dx

UVB::

D (wWe, d
Hl _ 1 Dn _ Ny 5) d Ng . d/::, ,},1,5(26)
2

WC NB (WBG) A.x xX= WBo Xx= Wgo

ol, rappelons-le, NC représente la longueur de la zone de transit, NB(x)
définit le profil d'impuretés dans la base, Dn est le coefficient de diffusion

des électrons dans la base, S est la surface active du transistor, W, est la

BO
longueur &lectrique moyenne de la base, et b1 est la variation de la longueur
de la base en x = WBO par rapport au champ électrique interne ; b1 caractérise

1'effet Early & la jonction base collecteur.
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ANNEXE 11

FORMULATION DES PARAMETRES ADMITTANCES DANS LE CAS

OU LE PROFIL DE DOPAGE DANS LA BASE DU TRANSISTOR

EST DU TYPE EXPONENTIEL.

Le profil de concentration d'impuretés de type exponentiel, est

défini par la relation :

ou NBO est la concentration d'impuretés dans la base & la jonction base

émetteur et xb est le décrément de l1a fonction.

I - DETERMINATION DE LA LONGUEUR ELECTRIQUE DE LA BASE

On suppose que la longueur électrique de la base ne dépend que de

la tension de polarisation base collecteur. En résolvant 1'équation de Poisson
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dans ]a zone désertée de la jonction base collecteur, on détermine le champ
électrique E(x) dans la partie de cette zone désertée s'étendant dans la

base du transistor. On définit 1'extrémité électrique de la base par 1'endroit
ot le champ E(x) s'annule. On suppose que le champ électrique dans le collec-
teur est constant et est égal a VBC/ wc » ol VBC est la tension de polari-

sation base collecteur et wc la longueur de la zone désertée dans le collec-

teur.

Pour le profil de base exponentiel, la longueur électrique de base

s'exprime par la relation :

N.o ? xp WC-
€ Ve

WB‘ = 'X.L Lag

ol q est la charge électrique et ¢ la permittivité du semiconducteur. La
variation de la longueur de base par rapport au champ électrique, qui

traduit 1'effet Early, s'écrit :

JWB Wc Xk
iE Ve

b1=

et la longueur de base est représentée en fonction du temps par 1'expression :

‘w bl
W= Wg, + by E(wy,) !

ol E(NBO) est le champ électrique en NBO'
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II - FORMULATION DES PARAMETRES ADMITTANCES

Les courants d'entrée et de sortie du transistor sont liés aux

tensions suivant les relations :

U

\jﬂ Ve + 5'2. e

‘j.u Ve ¥ :‘u. Ve

Le

Le

[}

De ces relations découle le schéma équivalent représenté sur

la figure 1 :
le 3
[ 3 ! ¢ C
M ‘ ~
UE Ej11 ‘le. Ve
&igfji 321 ¢
B B
figure 1

En régime sinusoidal petit signal, les paramétres admittances

sont définis [1] par les relations :

?
_Ig 1-e [_7+ (_9_) vjd .coth |[| L) +j8
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7 <
L B
b Te 2 (L) T
= -1
2 iVBc i, 7 1
—_ B
) (2) ]
<
B w Wi 7= Lo Nao
Dn Na(wao)

avec Dn éoefficient de diffusion des é&lectrons dans la base

w = 2 nF pulsation du signal

NBO concentration des impuretés dans la base du cété de 1'émetteur

NB (NB) concentration des impuretés dans la base a l'extrémité NB

IE courant de polarisation statique

VBC tension de polarisation de la jonction base collecteur.
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ANNEXE 111

FORMULATION DE L' IMPEDANCE ZEC DU T.T.T.

L'impédance ZEC du transistor & temps de transit entre émetteur
et collecteur s'établit facilement & partir des paramétres admittances du
quadripole équivalent, cependant i1 convient de formulerfquadripole en prenant
en compte 1'effet de trahsit des porteurs dans la zone désertée base-collecteur.
Par ailleurs, on exprime Ta modulation de la longueur électrique de la base
[effet Early], en fonction du champ électrique & 1'extrémité de celle-ci

E (Wgg)-

Dans cette hypothése, la longueur électrique de la base s'écrit :

, o
vVB = Wy, + by E(“Vao) Qbu;

ou WBO est Ta Tongueur électrique moyenne de la base

E (NBO) est Te champ électrique HF en WBO

b1 - dM caractérise 1'effet Early.

dE
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En associant aux paramétres admittances yzz et Yi2» le champ
électrique HF:E (NBO), les courants particulaires émetteur et collecteur

aux extrémités de la zone de base s'expriment par les relations :
L' =~ v A
-3 gﬁ 1+ 5’{12’ W, E (u./&o)

L. = L
e Jer 1 * Y, We E(wg,)

1

sU)
m

ol NC est Ta Tongueur de la zone de transit.

Pour exprimer le courant callecteur extérieur, il convient
d'ajouter 1'effet du transit des porteurs et le courant de déplacement di

& la zone désertée collecteur base.

En supposant que les porteurs se déplacent 3 la vitesse de saturation
VS et en négligeant la réaction de charge d'espace dans la zone de transit,

le courant en un point d'abscisse x de la zone de transit s'écrit :

. x-v"/Bo
- wi
d U%

l;c (_X) - [ 5‘?’1 U’i + lj.z&\)'/c E(U-'/BO)J e + JUJESE(D‘)

oG S est la surface active du transistor.

Pour x = WBO’ on obtient facilement 1'expression du champ E (WBO)
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C?T‘ - 3L1 Vi,

E (\VBG):

. \.
(aaz+‘3czw W

0l 1.7 est le courant total extérieur

= —£2 st la capacité de la zone désertée collecteur base.

W
o

Par intégration de 1'C(x) sur la longueur de transit NC et en divisant

par wc, on aboutit a :

. _ vt T Y :
Yer =[ AP W E(Wso}} A T dwhals

-0
4 — ¢
ol X == <. traduit le transit
§ 8
W,
avec g - =7k
Vs

En substituant le champ électrique E (NBO) dans les expressions

des courants, on obtient :

C(4-X) Jwy,

-

Uy +
3%(1—)()+4{C,_w Y. (1—X)+§C.aw

-

21

3-11*-3. (;1“) -511’%

,SCJ_K) f .
MM vy + (l‘ju. + 3 CL‘”) U}.

i

-
v

JCw ot u(—‘l -)(\) 1

Cr
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ou C1 est la capacité de la zone désertée de la jonction émetteur base.

Dans le cas idéal ou le courant HF de base est nul, les courants

émetteur et collecteur sont égaux :

.

be-r = Ler =L
L'impédance ZEC s'écrit :
Zgc =

Dans 1'hypothése ol on néglige le paramétre admittance Yqp» ce qui

modifie trés peu le résultat, 1'impédance ZEC du T.T.T. s'écrit

1 4 oy, (4-X) XY\
Zege = ; 1

: o ‘ — )
. | . w Chow +iC,w
311 +{Cyw + [ Cq § 2 Yy T4 /
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ANNEXE IV

FORMULATION DES PARAMETRES ADMITTANCES EN REGIME NON LINEAIRE.

La formulation de 1'impédance ZEC du transistor & temps de transit,
en régime non linéaire, est analogue & celle du régime linéaire, en premiére
approximation , @ condition de modifier les expressions des paramétres admit-
tances du transistor en fonction des effets non linéaires. Nous considérons
d'une part 1'effet non linéaire de 1'injection & la jonction base-émetteur,

et d'autre part 1'effet non linéaire de la modulation de la longueur électri-

que de base par la tension base collecteur.

IV-1 - NON LINEARITE DE L'INJECTION BASE EMETTEUR

Le nombre d'électrons injectés dans la base s'écrit d'apreés

1'équation de Boltzmann [3] :
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ol VEBO est la tension de polarisation statique de Tla jonction,
NB(d) est la concentration d'impureté dans la base & la jonction émetteur

V1 est la tension HF.

En appliquant la théorie des fonctions de Bessel, on peut développer

le terme exp (V1 cos wt) [4], ce qui conduit a 1'expression du nombre d'élec-

trons injectés qui s'écrit :

ol IO (x) et I, (x) sont les fonctions de Bessel modifiées de lére espéce

v
et d'ordre o et n, et 1'argument x = 1

Uy

On peut admettre que les termes harmoniques en nwt sont fortement

atténués dans la base, ce qui simplifie 1'expression précédente qui devient :

ne) = mi '{%P —Yﬁl‘i)(lo(x)) 1 *—%—E—é—(—{?— Ur s wt
Ng(o) U x Io(x) Uy

En comparant cette expression avec celle obtenue en régime linéaire
v
est multiplie,

(annexe I), on remarque que la composante du fondamental
. Ur
en régime non linéaire, par le facteur :

2 T,0)
s IT,(x)

fﬁv(x) =
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IV-2 - NON LINEARITE DE LA MODULATION DE LA LONGUEUR DE BAS

Dans 1'hypothése d'un profil de dopage de base de type exponentiel,

la longueur électrique de la base s'écrit (Annexe II) :

Ngl) g Xb We
€ Vge

VUB = :xb .I_CS%

En posant VBC = VBCO + V2 cos wt et en développant 1'expression de

NB, on obtient 1a relation suivante :

xb V3 X T 2
\X/B:: Wge = ——— cos wb + ———— VU, o wt
' Veco 2(Veco)
X 3 3

3 v, s wt + ---
3(Vee)’

En arrangeant cette expression et en négligeant les termes
en 2 wt, 3 wt ..., on obtient finalement la longueur électrique de base en

régime de grand signal

x;,u‘a' X V- lvfz.!z‘
+ A * 4 oF = cos wb

b Veeo Vaco 6(\/3‘0)1'

W, = W o
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ou VBCO est la tension de polarisation statique de la jonction base collecteur

et V2 la composante alternative base collecteur.

L'effet de non linéarité sur la longueur électrique de la base,

did au niveau HF élevé, se traduit sur deux points :

a) 1'augmentation de Ta longueur électrique moyenne de la base :

2
xb V,

h VBCo

0l W, est Ta longueur é&lectrique en petit signal

b) 1'augmentation de 1'effet Early.
En écrivant 1a modulation de la longueur ¢lectrique comme en régime

linéaire :

Suot
Wsz WBO + bi E(WB@) e

on obtient en non linéaire :

2
Veeo 6 (V 5‘:")
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IV-3 - FORMULATION DES PARAMETRES ADMITTANCES

La formulation des paramétres admittance en régime non linéaire
s'obtient comme en régime linéiare mais en prenant en compte les modifi-
g

cations suivantes :

- longueur électrique moyenne de la base

2
”
Wy = Wy, + 2%

h VBCo

- modulation de 1a longueur électrique

3
V,
4 <
vSCa 6 v5c°

- composante fondamentale de 1'injection EB

2 I, (x)

x T, (%)

ol X = V1 / UT'

Les expressions des paramétres admittance en régime non linéaire

pour un profil de base de type exponentiel s'écrivent :
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VBCO est Ta tension de polarisation base collecteur
V2 est la tension HF collecteur base

B!

X = ou V1 est la tension HF base émetteur.

1
I0 (x) et I1 (x) sont les fonctions de Bessel modifiées, de premiére espéce

d'ordre 0 et 1.

Ng ()

N (wWso)

7= Leg

ou NB(o) et Ng (WBO) sont respectivement les concentrations d'impuretés dans

la base du cOté de 1'émetteur et du c6té du collecteur.
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ANNEXE V

FORMULATION DE L'IMPEDANCE D'ACCES A LA BASE (Z :), LIEE AU

——————-—-——.——.————-———.—-—-——-—-———_——-——-—-————-———-—————--—
o o s e, e e R S e S S R TSP A A 40t S Pt 4SS 4 S S ) S YR e S S i Y S S S S O L SRS IS S i

D e et e P T 0 S e S S S e VS N A RS 4o S S S, S S i Sl S S SR ST L RS St SO T et S0l A SO 004 TSRS S S L S et S e e
it S S el i ot S e St S YA S S S D 4SSy AP AR 4t S Ve e o S SRS At Yl A R A S S S et VP S e S SR AT S G P S TS GRS S A S SO

Pour rendre compte du caractére bidimensionnel du courant dans
la base du transistor, nous représentons le transistor réel par une distri-
bution de transistors élémentaires idéaux, séparés chacun par une résistance

R dx (figure V.1) od R est la résistance transversale de la base, dans la

zone active, par unité de Tongueur [1] [5]

r

{ . wy

R =

ou pest la résistivité moyenne de 1a base
1 est la longueur du doigt d'émetteur

NB est la longueur électrique de la base
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Figure V.1

Schéma représentant le transistor réel comme une distribution de transistors

élémentaires sous un demi doigt d'émetteur.

Le potentiel de la base varie d'un point & un autre, en raison -

de la chute de potentiel créée par chaque résistance Rdx.

Pour chaque transistor é&lémentaire, on définit le courant émetteur
et le courant collecteur en fonction des tensions émetteur base V1 et base
collecteur V2 » en régime dynamique, en écrivant le quadripole admittance

du transistor, dont la formulation est donnée dans 1'annexe II.

En négligeant le paramétre Y12 ainsi que la défocalisation statique,

le systéme d'équations s'écrit :

. / .
dig =y + C,«-u) vy (x) X (1)
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. Jw Cy
dt, =

d,

-d

ou a représente la 1/2 largeur du doigt d'émetteur

et dx la longueur occupée par un transistor &lémentaire.

Y, V() +(‘S *"wC,)v;(x) Son
,chc -+ ‘j‘»z_ ("""X) lxs_u 22 4 2

Par ailleurs, les lois de Kirchhoff conduisent a écrire les équations

suivantes d 1'abscisse x :

Lib = dig - di, | @(3)

d vy = Rdee iblx) = _.ﬁ__

f.l,():) Gt (4)

v = v‘4(x)+1r£(:;) (5)

Les conditions aux limites du systéme s'écrivent :

(Le(@) = 1.(0) = (p() = o
Lo(a) = Lo |
Le (@) = ¢
Cp (Y = i

LCL = (o =Cg

Des équations (1), (2), (3) et (5), on tire :

div (4, + i) - Jerw (X gy, (8 riaw))
e = a 1

7.7‘4(3:)
‘521(4 —x) t §Cw
(6)

é‘ ¢, w ( L;ll, -)-A‘ Cz“’}
— v

(5, (170w ea)
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En dérivant par rapport & x et en reportant dans (4), on obtient :

' J‘C:L"" (x Ja4 ™ (321.""( C,_w)) f
a b 1 : (7)
v - LR W ¢
’ N C 0y .
- - Lo (1K) P3G °
L'intégration de cette équation avec les conditions aux limites conduit
a l'expression :
) . 6% X
BU Lb(_x) - LL ——— e
\(LILL AR oo
avec - .
3(‘.1_w(:( 521 - (‘le,+ §Cs u)))
n = (8)

34.2, (di —X> ¥ chw

e 1o
= mL(344 "‘AC,‘W).—

a.vJB L

De 1'équation (6) on détermine V1 (x), puis de 1'équation (1), on
écrit le courant émetteur au bord du doigt par :

a

LQ(Q):-i—/(‘jﬂ"’é‘cl“’) vy (%) dne

a
o

On aboutit aux expressions de tension et de courant au bord du

doigt d'émetteur :




- 347 -

[3 (4“X)+§C.z,w] La ‘:!} + ;cz_«u(&iz 4—;(.%\_4))1)-
‘\}'4_((1.)—- = th 2a L ‘ (9)
(344»» ‘SQtu) 32.2. (4 -X)+‘§C,_w —éczw X%H—-(%u‘qczw)
I}le‘ (ﬁ—){) + J‘Cz“’] p + y Cwo ( Yz +74 ¢y uu) -
LQ—:(SH*&C'“’) . (10)

(344 +§ 4 w) Ezz,(" -K) + 5 ”)] = §Cw [x $24 7 (112} 3‘2“}]

En négligeant 1'effet distribué dans”la base du transistor, 1'expres-
sion du courant 1e extérieur reste inchangée, alors que celle de la tension

V1 s'écrit :

[321(1~X)+SC{‘U]LL r (Y tie gy

(3—61‘ +£C1w) [32; (4 -X) +éclw] - 3 Cow [X ‘:Sa-j - (3.11,*3(1"‘0

| S——

On peut représenter le transistor réel avec une tension de commande
V1 (a), par un transistor idéal (sans défocalisation),avec la tension de
commande V1 définie par la relation (11), et une impédance ZBB‘(figure V.2)

aux bornes de laquelle existe une différence de potentiel définit par :

AV = U’*L(“) - vy
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Ce qui conduit & 1'expression de 1'impédance d'accés ZBB' :

e
[322'(4 -X) + gc,_«.u-l [t&fu_ -—-i]

A

i {12
(311+ $ G w) [\33.2, (" —X> +§ cz""] —§cqw [X 51—1-(321* 5‘#‘-‘):]

Le facteur 1/2 est introduit pour prendre en compte les deux

moitiés symétriques du transistor.

i, .
B ij\ E Le
LILLE ————>

N 1
vy .
B — e
F AN
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e
5
i
C

Figure V.2




ANNEXE V

Large-signal behaviour and capability of the
transistor transit-time oscillator

Y. Druelle, Y. Crosnier and G. Salmer .

Indexing terms:  Oscillators, Transistors

Abstract: The transistor transit-time oscillator (t.1.1.) feasibility hus been demonstrated in recent years. Small
signal, negutive resistance and oscillations were obtained und the main limitations were reported. The present
paper gives device potential performances under large-signal c¢.w. operations and proposes an optimised

structure for 10 Gilz.

1 Introduction

R.F. negative-resistance production with a microwave
transistor was originally proposed by Wright.! The basic
principle of the device operation can be summarised as
follows:
The transistor is operated as a dipole between emitter
and collector, the base being open circuited at r.f. with a
tuning stub (Fig. 1) but normally d.c. biased. In these
conditions, provided the displacement currents are high
compared to the conduction ones, the emitter-base and
emitter-collector voltages V; and Vp arc approximatively
in phase (Fig. 2). If the injected charge carriers cross the
base and collector depletion zone in about half a period,
they arrive at the collector in antiphase with ¥ and
then provide an r.f. negative resistance.
The t.t.t. small-signal basic' theory was established by
Wright for an exponential base-doping profile.? In a
previous work, performed in collaboration with Thomson
CSF, we gave a new small-signal formulation taking into
account the Early effect influence® and brought
experimental verification of especially fabricated com-
ponents.
Oscillation experiments were also achieved by putting

E
B
Zee base
measurement c turning stub
Fig. 1 Principle of r.f. mounting
\
Yy
i
le te |
-— ——— |
i
!

____---__-__>_~_-_ A

Fig. 2 Schematic r.f. representation
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these components in a coaxial cavity and we obtained
54mW at 5-7GHz for ¥, =90V and I, = 21 mA. Before
closing this short t.t.t. review it is worth mentioning that
the potential noise characteristics of the device were
recently studied by Wright* and appear attractive.

This paper gives a study of the large-signal behaviour of
the t.t.t. It begins by reviewing our previous small-signal
resuits. Then it presents measurements carried out under
largesignal operations and gives interpretations based on
theoretical developments derived from the small-signal
formulation. Finally, in order to achieve an optimum
device, the paper proposes several structures and gives a
numerical treatment of the continuity equation in the base
which allows us to calculate potential performances in any
type of structure.

2 Previous small-signal results

2.1 Formulacion

Assuming the t.t.t. to have a 1-dimensional structure and
the carriers to cross the base-collector depleted region with
a saturated velocity, the emitter-collector t.t.t. impedance
expression used in our small-signal theory was

1)

Y

S (1-Xx) _ Xya )
Ya tjw(, jw(, Yu tjwC
where X = {1l —exp (—/8)}//6 is the transit factor, § =
wl /V, is the transit angle, ¥, is the saturated velocity, I,
is the collector depletion length and C, and C, are, respect-
ively, the emitter-base and base-collector depletion capaci-
tances. The admittances parameters ¥,;, ¥,; and y,, are
found in Reference S for an exponential base-doping profile;
the admittance y,; represents the Early effect.

2.2 Results

Z,. measurements, carried out with a network analyser on
Thomson devices, gave results which closely followed the
theoretical predictions as shown in Fig. 3. A major result of
this study is that the RC, w product of the device remains
small; R is the series resistance and C, is the collector-base
depletion capacitance. This implies that the device Q-factor
(1/RC,w) is high. Under large-signal operations this
Q-factor should be higher still as it is usually observed in
similar devices (impatt diodes, Barritt diodes etc.) and the
t.t.t. behaviour should then be more affected by the
following limiting effects:
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(i) substrate series resistance
(i) base circuit losses

(i) Early effect
In order to achieve interesting large-signal performances, it
is necessary to minimise these effects.

The first two of these effects can be reduced by careful
technology, but the Early effect results from the base-width
modulation, caused by the alternative base-collector voltage
and depends on the base-doping profile. An example of this
unfavourable influence is given in Fig. 4.

3 Large-signal behaviour
3.1 Measurements

We obtained the negative resistance and the potential
output power of Thomson devices, under large-signal
operations, from impedance measurements performed by
means of a network analyser. Fig. 5 shows the negative
resistance evolution against the r.f. collector-buse voltage
¥, with the bias emitter current /, as a parameter at 8 GHz.
Fig. 6 shows the potential output power Py, against /, (see
Appendix 9).

One can observe that the negative resistance slowly
decreases with increasing ¥, and that the potential output
power is rapidly limited for low [, values. Explanations of
these results are proposed in the following theoretical
Section.

3.2 Theory

In this section the base-doping prolile is ussumed to be
exponential. High-level amplitudes mainly resull in two
effects:

3
S'E09
>
-0 05 RCQw
T L1 T H T T T
8GHz 2
| 1SmA
6GHz\ Iy 2
4GHZ 2GHz
a
3
~ 09
)
>

-01

8GHz

14 6GHz

b

Fig. 3 Comparison between calculated and measured impedances,
with bias current I, as the parameter

a measured impedance

b culculated impedance

Ng=5%10"7 e¢m™?

lp=55um
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{a) The nonlinear base-emitter thermionic injection.
Because of the nonlinear characteristic of /, and Vp,, at
high level of t.f., ¥, and, if maintaining a constant external
bius current /,, the mean voltage V,, decreases and current
harmonics rise. Neglecting the harmonics of the emitter and
collector currents compared to the fundamental com-
ponent, we can write:®

e =yu v

e =y Wy

XC,w

Fig. 4 Y, influence on Ze; impedance, with bias current I, as the
parameter

Ng=5X10"7 em™’
e =55um
xp =019 um
¥ =8GHz

RO
5 10 15 20 vy
L T T I
-1
-
2 L
_3 o
_[. L.
5|

Fig. 5 Entitter-collector resistance measurement against r.f. base/
collector voltage

Voe =30V
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Y21 and y;; being the small-signal admittance parameters
multiplied by the factor I'(z) = (1/2) [/, (z)/Io(2)], with
2 =qV,[kT and 1, (z) the n-order Bessel function of the first
kind. I'(z) and the admittance parameters y,; and y,,
decrease when V| increases. This effect must be considered
as the most important.

(b) The nonlinear base-width modulation. Expanding the
instantaneous electrical base width as a function of V,, and

8

output power, mW
~
Q
T

10k

L L
10 20
le mA

Fig. 6 Output power measurement against bias emitter current

F =8 GHz
Voe = 30V

XCrw

20

30mA

Fig. 7 Large-signal calculated emitter-collector impedance for an
optimum exponential base profile

N4y =6X%X10"7 cm™?

. =5pm xp =0-16 um
Vie = SOV F =10GHz
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using the Kroemer formulation,® the large-signal y,,
parameter, for a base exponential profile, is approximated
by multiplying the small-signal value by the factor

()

K =1+322
6 Ve

where V3, is the bias collector-base voltage. V, is always
lower than V,, and then K =1; the y,, variation is
normally almost negligible. In addition, the mean elec-

trical base width must be assumed to be in all the admit-
tance parameters:

xb(V2)2

W= W, +
TEZE

where W, is the d.c. value and x,, is expressed as
xp = Wp/ln (Na/Nysp)

W, is the geometrical base width, NV, and Ny, are the ba::
doping levels at the emitter side and the collector side,
respectively. It may be noted that W is slightly dependent
on/V,.

The large signal t.t.t. emitter-collector impedance Z,,
can thus be written in the same manner as under small-signal
operations, i.e. by the relation given in egn. 1. Fig. 7 shows
the calculated Zg, evolution against V, and /, at 10 GHz
for an optimum device. We observe that for high levels, the
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Fig. 8 Base doping profiles

a exponential
b flat d flat-ended Gaussian
¢ Gaussian e step-ended Gaussian
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Table 1: Admittance parameter values

le Va Yu Y
[I-11 [ pl ¢

y22 REC REC
without with
Y Y22

40 mA ~Q
20 v 04 —76° 0-8 28°
40v 02 —82° 05 29°

80 mA 20v 1 ~76° 19 28°

12 —-74° 23 28°%

6-56 107 63°
6-7 107" 63°
7 107¢63°
1:310°%63°

—-13Q
—-11Q
— 829
—1250

maximum negative-resistance value is obtained by increasing
the bias emitter current /,, but the higher ¥, the lower this
maximum value. This evolution can be explained as follows:

An increase of V, results in a decrease of y,, and y,; . If

Y22 was negligible, it should be possible to reobtain the

maximum negative-resistance value by increasing /.. But

in the case of a t.t.t. structure designed with an
exponential base profile, the y,, value is not small
enough to be neglected and its increuse with [, prevents
the negative resistance being as large as under small-signal
operations.
Therefore, in conclusion, the Early effect results in a
decrease of the negative resistance. For example, Table |
resumes the admittance parameter values and the
series emitter-collector resistance K., with and without the
Early effect contribution, for an optimum device with /, =
40 mA and 80 mA.

Table 1 clearly shows that the negative-resistance decrease
is much more important with y,, than without; many other
examples led to the same conclusion. In order to have a
slight variation of R, for large signal, y,, must be as low as
possible for small signal, i.e. |y, <107%Q7!. Therefore it
is interesting to achieve other base-doping profiles giving
simultaneously small y,, and y,, values of the same order
of magnitude as the exponential profile above. Such doping
profiles are studied in the following Section.

4 Optimisation

The large-signal emitter-collector impednace Z,. can be
calculated in any case of base-doping profile with eqn. 1.y,
and y,, must be established by using their small-signal
values and multiplying them by the factor T'. y,; is kept
equal to its small-signal value, which is true provided that
the base-doping level is high at the collector side compared
to the collector-doping level. Calculating the small-signal
admittance parameters for a complex base impurity dis-
tribution requires a numerical treatment.

4.1 Basic equations

According' to Kroemer,® in the base of an n-p-n transistor
the minority carrier density n can be described by the
relation

nle,t) = ng(x)+n,(x,)+ny(x,¢)

where ng (x) is the d.c. contribution, 1, (x, ) is the r.f.
thermionic-injection contribution from the emitter side and
ny {x, ¢) is the r.f. base-width-modulation contribution from
the collector side, i.e. Early effect. Assuming the base-
emitter voltage to vary as ¥, =4 cos(wt + ) and using
the formulation

mi{x, 1) = fi(x)cos wr — g;(x) sin wt

the a.c. continuity equation can be expressed by the two
following equations:
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Table 2: Optimised negative-resistance values for 10 GHz

Fig. 8 fe /o Reco Ree £
mA um 9] Q %
exponential a 20 5 - 111 — 96 13-5
flat b 20 5 - 63 —6-3 0
gaussian c 23 4-6 - 109 — 91 16-5
flat-ended Gaussian d 25 44 — 106 —93 123
step-ended Gaussian e 18 56 - 104 2.7 6-7

where E(x) is the base electric field related to the base
impurity concentration N4 (x) according to

_ up dNA(X)
Ee = Ny(x) dx

where up =kT/q, u, is the electron mobility and ¢ *" :
electronic charge. Eqns. 2 and 3 are solved by a numerical
procedure using a Runge-Kutta algorithm, with appropriate
boundary conditions. f; (x) and g, (x) allow the calculation
of the y,; andy,, values,and £, (x) and g, (x) the y,, value.

4.2 Small signal results

We now apply this method to five profile types: exponential,
Gaussian, flat, Gaussian with a flat end and Gaussian with a
stepped end.

The doping level at the emitter side was fixed for all
profiles at 6 x 107 cm™3, but the geometrical base width
and the collector-base transit length were varied. Assumine
the d.c. power dissipation to be 1 W and the collector-base
d.c. electric field to be 100kV/cm for every profile, the
optimised negative-resistance values were calculated for
10 GHz. The results are reported in Table 2 for the base-
doping profiles plotted in Fig. 8. [, is the bias emitter
current, [, the collector-base transit length, R.., the series
negative resistance without Y5, , R, this resistance with Y>,
and £ the decrease of the negative resistance caused by Ys;.

In order to be interesting, a profile must have £ as low as
possible and R, as large as possible. Table 2 shows that

500}

8

300

output power, mW

200

100

Fig. 10 Calculated outpur power against bias emitter current

a flat profile
b step-ended Gaussian profile
¢ exponential profile v

F  =10GHz
Vpe =50V

vV, =45V
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only two profiles seem to be suitable, i.e. the flat one and
the Gaussian with a stepped end (Figs. 84 and 8¢). The real
attractiveness of such profiles under large-signal operation is
studied in the following Section.

5 Large-signal behaviour

Figs. 92 and 94 show the Z,, impedance evolution at 10 GHz
for ¥, ~ O and V, =40V, [, being varied from O to 45 mA.

We note that the negative resistance does not vary with
V, for the flat profile and is only slightly influenced by V,
for the step-ended Gaussian profile. Undoubtly this varia-
tion is small compared to that of the exponential one, as
can be seen in Fig. 7. Consequently the output power of
these two profiles is greater than that of the exponential
one, as shown in Fig. 10.

6 Conclusion

The study of the transit-time transistor under large-signal
conditions shows that, as under small-signal conditions, the
negative resistance is strongly limited by the Early effect.

It appears that the negative resistance rapidly decreases
with increasing the output level because of the Early effect.
Base Josses and the substrate series resistance emphasise this
decrease and then limit the output power to small values.

Therefore we looked for a structure which can offer
simultaneously a small Early effect and a substantial
negative resistance. For this purpose we established a
numerical treatment of the continuity equation in the base,
usable for any impurity profile. This numerical treatment
allows us to calculate the admittance parameters, and to
analyse completely transport phenomena and frequency
limitations in the base of any classical transistor whatever
the doping profile.

The best results are given by the flat and the stepended
Gaussian profiles. Thg potential output power of these
structures is higher than that of the usual profiles, i.e. the
Gaussian or exponential. A step-ended profile realisation is
not easy but a flat profile can be made by epitaxial
technology.

Because of the extreme importance of the losses it is
apparent that this device may not be more efficient than
Barritts. The interest of the device then lies in the third
electrode which should allow specific uses as modulators or
controlled oscillators.

7 Acknowledgments

We would like to thank Mr. Armand of Thomson-CSF,
Orsay, France, for the devices supplied and for his co-
operation. The experiment was supported by the D.G.R.S.T.
‘under contract.

8 References

1 WRIGHT, G.T.: ‘Transistor transit-time oscillator’, Electron,
Lert., 1967, 3, pp. 234-235

[EEPROC., Vol. 127, Pr. I, No. 2, APRIL 1980




2 WRIGHT, G.T.: ‘Efficiency of the transistor transit-time oscil-
lator’, ibid., 1968, 4, pp. 217-219

3 ARMAND, M., SALMER, G., CROSNIER, Y., and DRUELLE,
Y.,. ‘Negative resistance and c.w. oscillation of the transit-time
transistor’, ibid., 1977, 13, pp. 100-102

4 WRIGHT, G.T.: ‘Small signal theory of the transistor transit-
time oscillator (translator)’, Solid-Stare Electron, 1979, 22, pp.
399-403

5 KROEMER, H.;: “Zur theorie des diffusions und des drift-
transistors’, Arch. Elektron & Ubertragungstech., 1954, 8, pp.
223-228

6 PAUL: ‘Nichlineares verhalten von flachentransistoren bei
hoheren frequenzen’, Nachrichtentech., 1961, pp. 213220

IEE PROC., Vol. 127, Pt. I, No. 2, APRIL 1980

9 Appendix

V, is calculated from the r.f. emitter-base voltage V; using
the approximate expression V,/V, = C,/C, where C, and -
C, are, respectively, the emitter-base and collector-base
depletion capacitances (provided /, is not too large). ¥; is
related to the bias base-emitter voltage decrease AV, by
the relation exp (qAVye/kT) = Iy (qV,/kT) where I, is the
zero-order Bessel function of the first kind.

The output power is deduced from the input power Py,
by the relation P,,; = 2P;,Ap, where Ap is the variation of
the reflexion-coefficient module, compared to the case
I, =0, P, =0; the base circuit being tuned for these
conditions.
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