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Introduction générale

Durant ces dix derniéres années, le secteur des systémes de communications mobiles a
connu une croissance sans précédent. L’évolution des systémes de communications sans fil a
engendré une complexité croissante et de rapides changements dans les formats de
modulation. Ainsi la modulation a enveloppe constante pour le standard GSM (génération 2G)
a ¢té¢ remplacée par une modulation a enveloppe non-constante pour les standards EDGE
(génération 2.5G) et W-CDMA (génération 3G). Le développement et I’amélioration des
modules de transmission et de réception radio-fréquences (RF) apparaissent alors comme le
point crucial et la clé de la réussite dans le déploiement des futures générations et nécessitent

des évolutions technologiques.

Ces évolutions sont orientées par les attentes des consommateurs. En effet, ils
souhaitent des téléphones de petite taille, 1égers, a prix réduit et surtout avec une autonomie
de plusieurs jours. Dés lors, les concepteurs doivent concevoir une architecture de
transmetteur/récepteur répondant a ces attentes : la miniaturisation et I’intégration de plus en
plus poussée des différentes fonctions les orientent vers 1’intégration sur une seule puce
(approche SoC, System On Chip). Toutes les fonctions sont intégrables a ce jour sur la méme
puce, excepté I’amplificateur de puissance. Cet élément apparait alors comme un élément
crucial et essentiel des modules RF. Ainsi, il est I’objet de nombreuses recherches pour
améliorer ses performances. En effet, pour répondre a toutes les spécifications imposées par
les nouveaux standards de téléphonie mobile, I’amplificateur de puissance doit étre fortement
linéaire, délivrer une forte puissance de sortie (de I’ordre de 24dBm), et présenter un ACPR
performant. C’est dans ce contexte que s’inscrit ce travail de thése, en proposant une étude
approfondie des transistors de puissance, congus en technologie BICMOS. Cette technologie,
dont I’idée clé est d’associer les caractéristiques des transistors bipolaires haute-vitesse, avec
celles des transistors CMOS faible consommation, le tout sur une méme puce, se révele

particulicrement bien adaptée aux besoins des circuits de radio-communications mobiles.

Dés lors, ce manuscrit s’intéressera particuliérement a la technologie a base de
silicium, avec en particulier, la description des transistors bipolaires a hétéro-jonction SiGe
issus des fonderies de STMicroelectronics. Le chapitre I sera donc consacré a la description
technologique de ces derniers. Il retracera 1’historique du transistor bipolaire, marqué par trois
évolutions majeures, que sont 1’utilisation de la structure de type auto-alignée, 1’introduction

du germanium dans la base et enfin 1’utilisation du carbone dans cette derniére.




Introduction générale

Le chapitre II sera, quant a lui, consacré aux simulations grand signal de ce transistor.
Il permettra de mettre en évidence la nécessité d’utiliser des modeles robustes, permettant une
description correcte des phénoménes physiques. Ainsi, le modele utilisé pour les simulations
est le modele HICUM, choisi par STMicroelectronics pour décrire les transistors bipolaires.
Au cours de ce chapitre, trois types de simulations seront abordées. Les premiéres
s’intéresseront a 1’optimisation CW en rendement en puissance ajoutée. Ensuite, le
compromis rendement / linéarité sera abordé par les simulations 2-tons. Les simulations
multi-tons corroboreront cet aspect avec le critere d’ACPR. Enfin, une étude théorique portant

sur I’évaluation de la robustesse sera proposée.

Le chapitre III s’intéressera a la caractérisation expérimentale des transistors de
puissance, précédemment simulés. Il permettra d’introduire la nécessité de disposer d’outils
de validation grand signal appropriés. La technique du load-pull apparait alors la mieux
adaptée pour les transistors de puissance. Ainsi, la version industrielle sera présentée, avec le
banc présent a STMicroelectronics Crolles, utilisant des tuners électromécaniques fournis par
Focus Microwaves. Puis deux configurations complémentaires de type laboratoires
académiques seront présentées. Il s’agit des versions fréquentielle et temporelle (utilisant un
analyseur vectoriel large signal, ou LSNA) de la technique des boucles actives, présent au
laboratoire universitaire Xlim. Ce chapitre permettra une comparaison entre les mesures et les

simulations, réalisées au cours du second chapitre.
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I. L’amplificateur de puissance dans les téléphones
portables: intégration dans les modules Radio-

Fréquences « front-end » (t€te de réception)

Les progres constants des technologies de I’information et, plus particuliérement, de
I’¢lectronique sont devenus indispensables dans un secteur aussi concurrentiel que les radio-
télécommunications. L’accélération de ces progrés permet de lever les verrous technologiques
successifs, qui doivent étre franchis dans le développement d’une technologie. En ce qui
concerne 1’¢lectronique numérique, et 1’électronique en général, 1’augmentation des
performances est trés directement liée a la capacité des concepteurs et des technologues a
réaliser des circuits de plus en plus petits, rapides, économes en énergie, et a faible colt. Par
ailleurs, I’intégration des fonctions numériques et analogiques devient un enjeu de plus en

plus important.

Concernant les téléphones portables, leur évolution a engendré, en Europe plus

particuliérement, plusieurs générations de téléphones mobiles :

- la premicre en date correspond a la génération 1G qui utilise le standard GSM (900MHz):

seule la voix est transmise,

— la génération 2G correspond aux standards GSM (900MHz) et DCS (1800MHz) : seule la

VOIX est transmise,

- la génération 2.5G correspond au standard GPRS (900MHz et 1800MHz) : la voix et des

données sont transmises.

- la génération 3G correspond au standard UMTS (aux alentours de 2000MHz) : la voix, des

données mais aussi de la vidéo sont transmises. Cette génération 3G est actuellement

commercialisée. Le standard s’appuie sur le W-CDMA.

Le paragraphe 1.2 détaille ces différentes générations.
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Actuellement le nombre d’utilisateurs de ces services, et donc des produits de
télécommunication, ne cesse d’augmenter. De plus, les nouvelles fonctions disponibles sur les
mobiles (images, photos, Internet...) renforcent constamment [’engouement des
consommateurs. D¢s lors, les terminaux sont devenus multi-standards. Ils intégrent de plus en
plus de fonctions, mais leur taille doit rester constante, ce qui constitue un véritable défi pour
les concepteurs de mobiles. En effet, comment augmenter le nombre de fonctions tout en

conservant la méme taille?

Trois solutions sont envisageables. La premicre consiste a réduire la taille des
composants passifs qui occupent plus de 80% de la place de la partie émetteur/récepteur
radio-fréquence d’un téléphone mobile. La deuxiéme consiste a supprimer le besoin en
composants passifs en traitant de fagon numérique les chaines de transmission et de réception,
c’est-a-dire a réduire le traitement analogique réalisé jusqu’ici. Cette solution impose de
nouvelles architectures qui abandonnent celles déja existantes (mais il y a aussi des contre-
parties en terme de consommation, etc...). Et enfin, la troisiéme solution consiste a intégrer
tous les composants passifs et actifs sur une méme puce: dans ce cas, il s’agit d’intégration
« monochip above IC ». Les passifs sont au-dessus des circuits actifs, d’ou la dénomination
above IC (au-dessus des circuits intégrés). Les systémes obtenus se nomment alors System on
Chip ou SoC, pour systéme sur une seule puce. L’avantage d’une telle solution réside dans
une réduction des cofits. Mais pour pouvoir réaliser cette solution, un véritable défi
technologique doit étre résolu : il consiste en I’intégration des différentes fonctions actives sur

la méme puce, et notamment celle de 1’amplification en puissance.
I.1. Circuit d’émission/réception d’un téléphone portable

[.1.1.Exemple d’une architecture 3G : place de I’amplificateur

de puissance
Le circuit de réception d’un téléphone portable correspond au module radio-fréquence
(RF) « front-end » et est composé, quelle que soit 1’architecture utilisée, d’'une chaine de
réception et d’une chaine d’émission, comme indiqué par la figure 1.1 extraite de la référence
[1]. L’exemple choisi présente une architecture de troisiéme génération, car ce travail de theése
s’intéresse aux transistors de puissance, constituants fondamentaux des amplificateurs de

puissance, destinés au marché 3G.
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Figure I.1 : Diagramme d’un circuit d’émission/réception pour les communications mobiles 3G

Ce circuit d’émission/réception utilise un duplexeur. Ce composant permet de séparer
la bande de réception de la bande d’émission (il joue donc le rdle de filtre). En effet, dans tous
les standards, ces deux bandes présentent des gammes de fréquences différentes. Par exemple,
pour le GSM, la bande d’émission s’étend en Europe de 880MHz a 915MHz, tandis que la
bande de réception s’étend de 925MHz a 960MHz. Et pour le standard W-CDMA, toujours en
Europe, la bande d’émission s’étend de 1920MHz a 1980MHz, tandis que la bande de
réception s’étend de 2110MHz a 2170MHz.

La chaine de réception, représentée par la chaine du haut de la figure 1.1, correspond a
I’amplification faible bruit du signal RF par un LNA (Low Noise Amplifier), puis au décalage
vers les basses fréquences du signal RF. Ce décalage est réalisé a 1’aide d’un synthétiseur de
fréquence (une PLL (Phase Locked Loop) associée a un VCO (Voltage Controlled
Oscillator)). Le signal, ainsi décalé vers les basses fréquences, est numérisé pour étre traité

par le processeur de bande de base.

La chaine de transmission, représentée par la chaine du bas de la figure 1.1, est
constituée quant a elle d’un modulateur I/Q, d’un circuit de décalage vers les hautes
fréquences et d’un amplificateur de puissance ou PA (Power Amplifier). C’est justement cet
¢lément qu’il convient d’intégrer et qui constitue un défi pour les technologues et les
concepteurs. Les différentes étapes de caractérisation de celui-ci font I’objet de ce travail de

these.
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[.1.2.Enjeux de ’amplification de puissance

L’amplificateur de puissance est un élément crucial du circuit d’émission/réception RF
et pour répondre aux exigences des standards de communications mobiles de nombreuses
contraintes en terme de rendement, gain, linéarité et robustesse doivent étre respectées. Le
paragraphe suivant s’intéresse brievement a 1’évolution des différents standards dans le

domaine, en perpétuel changement, que constitue la téléphonie mobile.
I.2. Evolution des systemes de communications mobiles sans fil

L’évolution des systémes de communications sans fil a engendré une complexité
croissante et de rapides changements entre les différentes générations ainsi qu’entre les
diverses applications possibles. La référence [1] s’intéresse particulicrement a 1’évolution des
technologies et des circuits dédiés a la téléphonie mobile. Durant ces dix derniéres années, ce
secteur a connu une croissance sans précédent. La premiére génération de mobiles utilisait des
systémes de communication analogiques congus, comme précisé précédemment, pour assurer
seulement la transmission de la voix. Cette génération 1G a rapidement montré ses limites
face a la croissance rapide du nombre d’utilisateurs et d’abonnés. Pour répondre a I’évolution
du marché, il a fallu innover et proposer de nouvelles solutions, notamment de multiplexage.
C’est ainsi que la génération 2G est apparue. Les systémes de communication s’appuyant sur
cette seconde génération utilisent la technique de I’accés multiple tels que le TDMA (Time
Division Multiple Access), qui consiste en un multiplexage temporel, ou le CDMA (Code
Division Multiple Access), qui correspond a un multiplexage par utilisation de code. Par
ailleurs, cette seconde génération utilise toujours le standard GSM (Global System for Mobile
Communications) auquel des améliorations ont ¢té apportées par rapport a la premicre
génération. Afin d’accroitre la capacité des systémes et de proposer de nouveaux services, tels
la transmission d’images ou la connexion a I’Internet via le téléphone portable, la génération

3G s’est imposée progressivement, pour étre actuellement commercialisée.

Les systemes de communication sans fil 3G sont homologués par I’IMT (International
Mobile Telecommunications) depuis 2000. Selon la région dans laquelle ces réseaux de
télécommunications 3G sont implantés, il existe plusieurs appellations pour les nommer : il
s’agit d’UMTS (Universal Mobile Telecommunication System) en Europe, de FOMA
(Freedom of Mobile Multimedia Access) au Japon et d’UTRAN (UMTS Terrestrial Radio

Access Network) aux Etats-Unis. Ces systeémes 3G ont poursuivi I’évolution des systémes 2G
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en proposant des techniques d’accés multiple de plus en plus performantes. Dés lors, en
Europe et au Japon, le W-CDMA (Wide-band CDMA) a ¢été adopté. Ce standard offre un
débit de données plus important que les précédentes techniques et a vu sa largeur de bande-
passante augmenter. Le W-CDMA permet alors la transmission de voix, d’images, de données
et de communications vidéo avec un débit supérieur a 2Mb/s pour un réseau local et a 384kb/s
pour un réseau étendu. Les signaux réceptionnés, qui correspondent aux signaux d’entrée,
sont numéris€s et traités a 1’aide d’un code spécifique a étalement de spectre sur une bande
passante de SMHz autour de 2GHz. Aux Etats-Unis, c’est le standard CDMA-2000 qui est

utilisé. Il bénéficie d’une bonne efficacité spectrale et d’un bon contrdle de puissance.

Le passage de la génération 2G a la génération 3G a nécessité de lourds
investissements en terme d’amélioration des infrastructures déja existantes et a dii surmonter
de nombreuses limitations technologiques des dispositifs. C’est dans ce contexte que des
solutions technologiques intermédiaires et transitoires ont été proposées, constituant la
génération 2.5G. Ainsi, le standard GPRS (General Packet Radio Service) a été introduit afin
d’augmenter le débit de transmission des données vocales. Ensuite, le standard historique
GSM s’est vu progressivement remplacé par 'EDGE (Enhanced Data rate through GSM
Evolution). Ce standard offre des taux de transmission plus importants et occupe la méme
bande de fréquence que le standard GSM. Cette réutilisation fréquentielle se traduit par le fait
que les opérateurs de téléphonie mobile créent des sites de transmission de stations de base,
fonctionnant avec les standards GSM et EDGE en utilisant les mémes commutateurs et les
mémes controleurs de site pour les deux applications. Le déploiement de 'EDGE a ainsi
permis de tripler la capacité du GPRS et, grace au gain financier réalisé par la réutilisation des
équipements de la génération 1G, I’évolution des télécommunications vers la 3G a pu se faire
en douceur. L’EDGE apparait alors comme un standard complémentaire et indissociable du

W-CDMA.

En s’intéressant concrétement a la couche physique des communications mobiles, les
auteurs de la référence [1] constatent que différents circuits et composants sont primordiaux
pour garantir une implémentation correcte du systéme. C’est le cas notamment du controleur
d’acceés au média ou MAC (Media Access Controller), du processeur de bande de base et
surtout des modules RF, encore appelés RF « front-ends ». En effet, le développement et
I’amélioration de ces modules RF sont le point crucial et la clé de réussite dans le déploiement
des futures générations des communications sans fil. A titre d’exemple, il est possible

d’affirmer que cette quéte d’amélioration des performances a engendré une évolution des
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formats de modulation. Ainsi la modulation a enveloppe constante pour le standard GSM a été
remplacée par une modulation a enveloppe non-constante pour le standard EDGE et W-
CDMA. Des lors, pour bénéficier d’une faible erreur vectorielle ou EVM (Error Vector
Magnitude), les amplificateurs, ainsi que les modulateurs, ont vu leurs caractéristiques en
terme de linéarité et de bruit s’améliorer dans le but de maintenir une bonne intégrité des
signaux. A ces contraintes se sont ajoutées celles de réduction de consommation de puissance
et des colits de fabrication. Dé¢s lors, la conception d’amplificateurs de puissance se révele étre

le point crucial quant a la réussite de I’évolution des communications mobiles.

Les performances radio-fréquences des circuits de transmission sont devenues la
priorité des nouveaux formats de modulation pour les générations futures (3.5 G et 4G). Ces
futures générations proposent des innovations pour les architectures des systémes ainsi que
pour I’allocation spectrale. Le but est de révolutionner les réseaux sans fil et filaires de
transmission de voix et de données, afin de permettre, par exemple, des communications sans
fil avec un débit supérieur au giga bit, ainsi que des communications multimédia et des
échanges de données en « temps réel ». Pour ces transmissions de données de plus en plus
importantes en terme de taille, la bande fréquentielle allouée serait celle comprise entre 2 et
8GHz. D¢s lors, la bande passante et 1’utilisation des canaux seraient optimisées. Mais le
développement de ces systémes de communications sans fil a haut débit et a grande vitesse
nécessite encore de nombreuses recherches sur les transmetteurs et récepteurs RF. Leur succes
s’appuie alors sur le développement et I’innovation des technologies engendrant des circuits
semi-conducteurs répondant a de nouvelles spécifications et de nouvelles exigences, encore

plus contraignantes.

En effet, en s’intéressant aux technologies des semi-conducteurs utilisés pour la
conception des modules RF, il apparait clairement que ces dernicres sont le cceur méme des
circuits de transmission et de réception des systémes de communications sans fil. La référence
[1] constate que ces circuits s’appuient sur une technologie, soit a base de silicium, soit a base
de semi-conducteurs de la famille des composés III/V. Tout d’abord, les circuits a base de
silicium utilisent les CMOS au silicium, les transistors bipolaires a hétéro-jonction SiGe et les
MOS a double diffusion latérale ou LDMOS (Laterally Double-diffused Metal Oxide
Semiconductor). Ensuite, les circuits a base des composés I11/V utilisent les transistors a effet
de champ a base d’AsGa que sont les MESFET (Metal Semiconductor Field Effect
Transistor), ainsi que les HFET (Heterostructure Field Effect Transistor), les p-HEMT

(Pseudomorphic High Electron Mobility Transistor) et les transistors bipolaires a hétéro-
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jonction AsGa. Mais de nouvelles technologies émergent. C’est le cas notamment des
transistors bipolaires a hétéro-jonction et les p-HEMT a base d’InP et les switches MEMS RF.
Si toutes ces technologies co-existent c’est parce qu’elles ont toutes trouvé une application
dans les différents circuits congus. Et surtout, c’est parce qu’il n’existe pas de solution
universelle a base d’une seule technologie pour la réalisation des modules de transmission et
de réception RF. D¢s lors, ce manuscrit s’intéressera particuliérement a la technologie a base
de silicium, avec en particulier, la description des transistors bipolaires a hétéro-jonction SiGe
issus des fonderies de STMicroelectronics.

[.3. Spécifications des différents standards de t€lécommunication

Par définition, les modules RF de transmission et de réception des systémes de
télécommunications sans fil assurent le transfert et 1’échange de la voix et des données a
travers I’espace libre. Les spécifications et les allocations fréquentielles, pour les différentes
générations des communications sans fil, déterminent la topologie du systéme ainsi que la
faisabilit¢ ou non d’une technologie semi-conducteur pour la conception du module RF.
Chaque technologie semi-conducteur possede son propre compromis cotut/performances ainsi

que ses propres applications.

Le tableau 1.1, extrait de [1], regroupe les principales caractéristiques des différents

standards de télécommunication pouvant étre déployés dans un systéme 3G.

Standard GSM GSM CDMA PHS CDMA-2000 | W-CDMA
(DSC 900) | (DCS 1800) (IS-95)
Acces TDMA TDMA CDMA TDMA CDMA CDMA
multiple /FDMA /FDMA /FDMA /FDMA
Modulation GMSK GMSK | BPSK/QPSK QPSK QPSK /BPSK QPSK
Bande de fréquence 935 1805 869 1895 2110
de réception / / / / - /
(MHz) 960 1880 894 1917 (77 canaux) 2170
Bande de fréquence 890 1710 824 1895 1920
de transmission / / / / - /
(MHz) 915 1785 849 1907 1980
Taux de 270 270 144 64 /384 384 8 /384 (ext)
transmission (kbps) 2000 (int)
Bande passante 200 200 1250 300 3.75 5000
du canal (kHz)

Tableau 1.1 : Spécifications pour différents systémes de téléphonie mobile, d’aprés [1]
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Chaque standard posséde une combinaison différente de bandes de fréquences, de
format de modulation et de débits spécifiques. Dans ce qui suit, les caractéristiques du
standard W-CDMA sont détaillées de fagon précise. Sa bande de transmission s’étend de 1.92
a 1.98GHz et sa bande de réception de 2.11 a 2.17GHz. Ce standard permet une transmission
de données a un taux de 2Mb/s avec une bande passante de SMHz. La bande passante de
I’étalement spectral est fixée a 4.997MHz. De plus, la puissance de sortie maximale
admissible est comprise entre 29 et 33dBm. Le contrdle de la puissance de sortie doit se
réaliser avec une dynamique de 70dB. De¢s lors, la puissance de sortie minimale qui doit étre
détectable est comprise entre — 41 et — 37dBm. Les bandes fréquentielles de ce standard se
divisent en 60 canaux. La densité¢ de puissance des canaux adjacents ne doit pas interférer
avec celle du canal principal. Pour ce faire, des contraintes en termes d’ACPR (Adjacent
Channel Power Ratio) doivent étre respectées, a savoir que I’ACPR a +/- SMHz de la porteuse
ne doit pas dépasser 33dBc et ’ACPR a +/- 10MHz de la porteuse doit rester inférieur a
43dBc. Enfin, pour répondre a toutes les spécifications imposées par ce standard,
I’amplificateur de puissance doit étre fortement linéaire, délivrer une forte puissance de sortie,
et présenter un ACPR performant. Des lors, il apparait bien comme un élément crucial et

essentiel des modules RF.

Enfin, ce tableau 1.1 permet de préciser que la principale différence des formats de
modulation entre les standards GSM et W-CDMA entraine de sévéres contraintes en terme de
linéarit¢ pour les circuits fonctionnant avec le W-CDMA. En effet, comme stipulé
précédemment, le GSM utilise une modulation a enveloppe constante, le GMSK (Gaussian
Minimum Shift Keying), tandis que le W-CDMA s’appuie sur une modulation numérique de
phase filtrée de type QPSK (Quadrature Phase Sift Keying) qui est, par conséquent, a

enveloppe variable, imposant des contraintes de linéarité tres fortes.

Pour conclure sur les spécifications des différents standards de communication sans
fil, la référence [2] précise que les terminaux, a savoir les téléphones portables, sont
actuellement multi-standards et multi-bandes : les modules RF doivent donc étre désormais
adaptatifs. En effet, un téléphone portable se doit de pouvoir fonctionner sur une plate-forme
2G (en GSM par exemple) mais aussi en 2.5G (via ’EDGE ou le GPRS) ainsi qu’en 3G
(transmissions en W-CDMA). Le tableau 1.2 résume les principales caractéristiques de ces

différentes générations.
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Génération| Standard Bande de fréquence | Bande passante du canal Modulation Taux de transmission
MHz MHz
GSM 900
2 DCS 1800 0.2 GSMK 9.6 kbps
PCS 1900
CDMA 900
GPRS paratgé entre GMSK (multislot) 115 kbps
2.5 EDGE GSM/DCS 0.2 8-PSK 384 kbps
CDMA IS-95B 900/1900 114 kbps
3 W-CDMA 1900 - 2200 5 HPSK 384 kbps / 2Mbps
3.5 W-CDMA + - 2 Mbps
Packet Data - 10 Mbps
4 MC-CDMA - 100 Mbps

Tableau 1.2 : Evolution des générations des systémes sans fil, d’apres [2]

La forte demande concernant I’augmentation de la vitesse des taux de transmission est
a Dorigine des générations 3.5G et 4G, qui ne sont pas encore commercialisées, mais qui
constitueront les futurs standards de communications sans fil. Le but est de fournir des taux de
transmission de 100Mbps afin de permettre un accés rapide a 1’Internet par exemple, ainsi que
le téléchargement et I’échange d’images ou de vidéos, via le téléphone portable, comme

’attestent les références [3] et [4].

Enfin, les attentes des consommateurs orientent ces évolutions. En effet, ils souhaitent
des téléphones de petite taille, 1égers, a prix réduit et surtout avec une autonomie de plusieurs
jours. De¢s lors, les concepteurs doivent concevoir une architecture de transmetteur/récepteur
répondant a ces attentes : la miniaturisation et I’intégration de plus en plus poussée des
différentes fonctions les orientent vers 1’intégration sur une seule puce, plus communément

appelée SOC (pour System On Chip).
[.4. Vers I’intégration « System on Chip »

Suite a ce qu’il vient d’étre énoncé et comme 1’expliquent les références [5] et [6], le
marché des systemes électroniques ne cesse d’évoluer et les besoins des téléphones portables
deviennent de plus en plus nombreux. Ils doivent en effet pouvoir offrir plus de
fonctionnalités, étre plus rapides en augmentant la puissance de calcul, tout en réduisant la
consommation de puissance, les dimensions géométriques et, bien évidemment, le cott. Leur
conception doit se faire rapidement, afin de permettre une mise sur le marché le plus tot
possible, avec un réel souci d’évolutivité pour suivre les normes, qui sont elles aussi,

soumises a une évolution continuelle.
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Face a ces besoins, les concepteurs ont réalis¢ des progrés technologiques
considérables, comme [’attestent les références [7] a [14]. Des lors, les pertes des
performances dans les circuits et dispositifs sont maintenant dues au temps de propagation
dans les interconnexions. Les conditions de propagation d’onde nécessitent en effet d’adapter
les différents circuits entre eux, afin d’optimiser le transfert de puissance et la rapidité¢ des
circuits. Sur la méme puce, les distances a parcourir sont courtes et les capacités de jonction
sont faibles. Dés lors, ces problemes n’existent pas. Mais s’il faut réaliser un échange de
données avec d’autres composants situés sur d’autres puces, les ordres de grandeur de temps
de propagation, de puissance etc... changent alors et se heurtent aux limites. Par conséquent,

les performances potentielles des dispositifs sont limitées et freinent 1’évolution des systémes.

C’est dans ce contexte que les concepteurs ont imaginé de concevoir sur une méme
puce tous les circuits donnant ainsi naissance, au début des années 2000, a la conception SoC
(System on Chip). La conception des systémes de téléphonie mobile peut alors se décomposer
en deux temps. Premi¢rement, il faut construire une architecture matérielle qui se compose de
blocs logiques standards (processeurs, mémoires), de blocs logiques spécifiques et de bus de
communication. Dans un deuxiéme temps, il faut développer les ressources logicielles.
L’optimisation du systeme global consiste alors, a adapter les ressources matérielles et
logicielles, en vue d’optimiser les besoins spécifiques. Grace a I’approche SoC, il est possible
de faire cohabiter ces ressources sur une méme puce et de considérer le systéeme de facon

globale dans ses réalisations matérielles et logicielles.

D’un point de vue technologique, 1’approche SoC s’appuie sur la technologie
BiCMOS (Bipolar Complementary Metal-Oxide-Semiconductor) qui utilise a la fois des
dispositifs bipolaires et CMOS. Cette technologie est détaillée en troisiéme partie de ce
chapitre. Aujourd’hui, I’approche SoC répond aux besoins de performances et d’intégration,
mais elle est peu adaptée a 1’évolutivité des systémes, c’est-a-dire que chaque nouveauté et
amélioration nécessitent de concevoir de nouvelles puces SoC. Par conséquent, elle reste
réservée aux grands volumes de production, ¢lément renforcé par le fait que leur production et
leur test sont des étapes longues et cofiteuses. Des lors, 1’approche SoPC (System on
Programmable Chip) peut étre une alternative aux inconvénients qui viennent d’étre énoncés.
Cette approche s’appuie sur la programmation reconfigurable des systémes via un FPGA. Son
développement, ainsi que son prototypage, sont rapides et permettent d’obtenir des

composants reconfigurables en quelques millisecondes et a volonté. Néanmoins, cette
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approche souffre elle aussi d’inconvénients, a savoir que la densité d’intégration est moindre

qu’en approche SoC, la consommation est plus importante et les performances sont moindres.

En guise de conclusion, il faut retenir qu’il reste encore beaucoup a faire pour intégrer
au mieux les différentes fonctions des systemes de téléphonie mobile. Mais 1’avenir reste
prometteur et s’annonce porteur de réelles innovations qui seront le résultats de tous les défis
technologiques relevés, auxquels se trouvent de nos jours confrontés les concepteurs de

circuits et les technologues.

II. Le transistor bipolaire hétéro-jonction (TBH) Si1/S1Ge

Avant d’introduire le concept de I’hétéro-jonction SiGe, il convient de présenter
briévement le transistor bipolaire classique silicium, nommé TBJ pour Transistor Bipolaire
homo-Jonction (ou BJT pour Bipolar Junction Transistor). Ensuite, le Transistor Bipolaire a
Hétéro-jonction (TBH) Si/SiGe (ou HBT pour Heterojunction Bipolar Transistor) sera

présenté, ainsi que ses améliorations en utilisant du carbone dans la base.
II.1. Historique du transistor bipolaire homo-jonction au silicium

Le transistor bipolaire a été inventé en 1947 [15] et a immédiatement connu un
développement rapide dans les années 1950 et 1960, avec entre autres, I’idée d’utiliser une
hétéro-jonction a la place de I’homo-jonction dans la base [16]. Des lors, au milieu des
années 1970, il a été admis que la technologie bipolaire silicium était mature, alors méme que
de nombreuses possibilités restaient a explorer afin d’améliorer les performances et les
applications du transistor bipolaire au silicium. Devant le manque de publications
internationales sur le sujet et face aux nombreux programmes de recherche destinés au
transistor MOSFET (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor), un groupe basé au
centre de recherche T. J. Watson d’IBM s’est constitué en 1977 afin de lancer un vaste projet
d’étude pour explorer les performances du transistor bipolaire. Toutes les études ont été
menées sur la technologie bipolaire au silicium d’IBM et la principale avancée de ce groupe
réside dans la fabrication du transistor bipolaire auto-aligné a double polysilicium. La

structure de ce transistor standard ou planaire va étre introduite maintenant.
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I1.1.1. Description de la structure planaire du transistor

bipolaire
II.1.1.a. Réalisation technologique

Cette structure date des années 1960 et se rencontre aujourd’hui dans les circuits
bipolaires analogiques lents et a faible niveau d’intégration. Comme 1’indique la référence
[17], elle a consisté en une véritable révolution dans la fabrication des circuits intégrés
monolithiques, en réunissant, sur une méme plaquette de silicium, parfois plusieurs dizaines
de diodes, de transistors et de résistances. La dénomination planaire vient du fait que les
surfaces de semi-conducteurs impliquées dans la constitution du transistor sont planes. La

figure 1.2 décrit les différentes étapes de fabrication d’un tel transistor.

Sio, Sio,

Figure 1.2 : Les divers stades de fabrication d’un transistor planaire, d’apres [17]

La réalisation d’un transistor bipolaire planaire utilise une plaquette de silicium de
type n, revétue d’une couche protectrice d’oxyde de silicium SiO, (étape a). Le silicium de
type n constitue le collecteur du transistor bipolaire. Ensuite, au moyen d’une attaque
chimique, une fenétre est pratiquée (étape b) par laquelle du bore B est diffusé, pour créer une
zone p. Le bore est le dopant utilisé pour réaliser la base du dispositif. La jonction p-n ainsi
créée vient a la surface a un endroit ou cette derni¢re se trouve encore protégée par la couche
d’oxyde de silicium, si bien qu’il n’y a, a aucun moment, contact avec 1’atmospheére
environnante. Cette particularité est indiquée dans 1’étape ¢ qui montre également qu’il est
procédé un nouveau revétement d’oxyde de silicium avant d’y pratiquer une nouvelle fenétre
(étape d), par laquelle une diffusion de phosphore P est effectuée. Une nouvelle zone n (qui

est celle de I’émetteur) est ainsi créée. Comme précédemment, elle s’étend un peu en-dessous
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du revétement protecteur, si bien que la jonction n’entre en aucun point en contact avec
I’atmosphere. Pour créer cette zone n, du phosphore est utilisé. En effet, il est le dopant le plus
couramment utilisé pour I’émetteur, mais il existe des bipolaires utilisant de ’arsenic As pour
doper I’émetteur. Aprés la mise en place d’une nouvelle couche de protection (étape e), de
nouvelles fenétres sont ouvertes pour recevoir les connexions d’émetteur et de base (étape f).
Pour arriver a une résistance de base réduite, le contact de base peut étre dédoublé. Les
contacts de base et d’émetteur sont réalisés par évaporation d’or ou d’aluminium et les fils de
connexion y sont ensuite fixés par thermocompression. Le contact de collecteur est, quant a
lui, réalisé en dessous de la couche n. C’est une des limites de la technologie planaire, qui sera
résolue par I’utilisation du puits collecteur et par les tranchées d’isolation, qui permettront de

ramener le contact collecteur en surface, comme il le sera vu par la suite.

Pour conclure sur cette structure planaire, il convient de préciser que lorsque
I’épaisseur de base est relativement réduite, ce transistor montre de bonnes propriétés haute-
fréquences. Pour cette raison, la structure planaire est a la base des transistors radio-

fréquences utilisés actuellement.

I1.1.1.b. Evolutions technologiques: épitaxie et triple diffusion

Afin de réduire la capacité entre la base et le collecteur pour permettre la montée en
fréquence et tolérer une tension de collecteur élevée, il faut utiliser un semi-conducteur
faiblement dopé pour le collecteur. Dans la structure planaire décrite précédemment, le
collecteur posséde une épaisseur relativement grande, si bien qu’il oppose au courant de
collecteur une résistance d’autant plus forte qu’il est faiblement dopé. Avec une résistance de
collecteur ¢élevée, la dissipation, donc la perte d’énergie, est non négligeable. Par ailleurs,
I’utilisation en commutation est difficile, car la tension de collecteur ne pourra pas devenir
pratiquement nulle. Une résistance de collecteur élevée est donc un inconvénient pour le
transistor : il faut donc s’attacher a la réduire. La solution qui peut étre proposée consiste a
débuter la fabrication du transistor par un semi-conducteur fortement dopé, sur la surface
duquel, est évaporée une mince couche de silicium monocristallin a faible teneur en
impuretés. La plaquette de départ ne sert alors que de support, et c’est dans la couche dite
« épitaxiale » (rapportée), que les impuretés destinées a créer les zones de base et d’émetteur
sont diffusées. Dans la figure 1.3, le résultat d’un tel procédé de fabrication a été schématisé
pour le cas d’un transistor « planar épitaxial ». Une variante a cette technique consiste a

utiliser une couche de collecteur a résistivité variable, en partant d’un semi-conducteur
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faiblement dopé dans lequel sont diffusées, sur la surface destinée a recevoir ultérieurement la
connexion de collecteur, des impuretés supplémentaires. Deux autres diffusions étant
nécessaires par la suite pour créer les zones de base et d’émetteur : ces composants sont

appelés alors transistors a triple diffusion.

n (Dopage
faible)

n (Dopage
élevé)

Connexion du collecteur

Figure 1.3 : Transistor épitaxial en technologie planaire , d’aprés [17]

Grace a ces évolutions technologiques, les transistors épitaxiaux et a triple diffusion se
distinguent essentiellement par une faible résistance série de collecteur. Ils sont donc utilisés

dans les étages de puissance ou dans les applications de commutation.

En guise de conclusion sur la structure planaire, la référence [18] explicite les facteurs
sur lesquels il faut agir pour optimiser différentes performances du transistor bipolaire. Tout
d’abord, pour une optimisation en rapidité, il convient d’utiliser de faibles épaisseurs et de
faibles capacités, dans le but de réduire le nombre de dopants de la base. Ensuite, pour une
optimisation en tension de saturation, il faut des collecteurs peu profonds et fortement dopés
(d’ou I'utilisation des couches épitaxiales). Enfin, I’optimisation en tenue en tension est

réalisée grace a des collecteurs épais faiblement dopés.

I1.1.2. Vers de nouvelles structures : régle de mise a

I’échelle

Pour améliorer les performances du TBJ, la structure planaire a dii évoluer vers
d’autres structures qui permettent la miniaturisation. Cette miniaturisation implique que les
dimensions horizontales et verticales soient réduites de fagon coordonnée afin de conserver au
transistor un fonctionnement équilibré: ceci est réalisé grace aux régles dites de « scaling »,

c’est-a-dire de mise a I’échelle.

D’une maniere générale, la miniaturisation des structures s’accompagne toujours d’un

accroissement des dopages de base et de collecteur et par conséquent d’une diminution de la
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tenue en tension du transistor (d’ou la tendance a réduire les tensions d’alimentation des
circuits). En utilisant un puits collecteur afin de ramener le contact de collecteur au niveau des
contacts de base et d’émetteur, ainsi que des tranchées d’isolation, le transistor bipolaire

conventionnel Circa d’IBM a vu le jour dans les années 1970.

I1.1.3. Le transistor bipolaire conventionnel

IT1.1.3.a. Description technologique du transistor conventionnel

Circa d’IBM

La référence [15] détaille la fabrication du transistor conventionnel Circa, créé au

début des années 1970 par IBM. La figure 1.4 en propose une coupe technologique.

B E B C
e I =1 77 | A ;
...-' + [ n+ .] + .--'.:' A o " i .-_: ..-".-.-"-..
,“’% -'r p p p .-'{‘:E.".;:; - n+ e %.-"
- - s %
p* n* sous-collecteur p
p ) p

Figure 1.4 : Coupe schématique du transistor bipolaire conventionnel, d’apres [15]

Les principales différences avec la structure planaire sont I’utilisation du puits
collecteur, ainsi que la réalisation des régions dopées p' assurant I’isolation du dispositif : ce

sont les prémices des tranchées d’isolation, qui seront détaillées dans la suite.

L’émetteur posseéde une surface de 3 x 7um? soit 21um?, ce qui donne un ordre d’idée
des dimensions du transistor ainsi constitué. Les contacts de base sont réalisés de part et
d’autre de celui de 1’émetteur afin de réduire la résistance de base. Le collecteur, grace a la
technique de 1’épitaxie, est réalisé dans une couche de silicium fortement dopé n', ce qui
permet de réduire la résistance de collecteur. Le contact est rapporté au niveau de la surface
via le puits. Enfin, les régions fortement dopées p” permettent I’isolation du transistor réalisé,
vis-a-vis des autres dispositifs susceptibles d’étre créés sur la méme plaquette de silicium.
L’aire de la jonction base/collecteur vaut 284um? tandis que 1’aire totale du transistor réalisé
incluant I’isolation est de 945um?. L’ épaisseur de I’émetteur est de 500nm et celle de la base

intrinséque (région p') est de 250nm.

21



Chapitre I : Description technologique du TBH Si/SiGe:C

I1.1.3.b. Limitations technologiques

A partir du milieu des années 1970, les limitations du transistor bipolaire
conventionnel sont devenues de plus en plus apparentes et difficilement surmontables. Malgré
les techniques d’implantation ionique qui permettent de réaliser de faibles épaisseurs
d’émetteur et de base, il n’était pas possible de réduire a moins de 300nm celle de 1’émetteur.
En effet, a cause des effets de surface, le courant de base devenait trop élevé, dégradant le
gain en courant du transistor. Par ailleurs, la résistance de base devenait trop forte. Force était
donc de constater que la structure conventionnelle du transistor bipolaire ne pouvait pas
atteindre des épaisseurs de base et d’émetteur fortement réduites. Pour continuer a améliorer
les performances du transistor bipolaire, une nouvelle structure a vu le jour en 1977 dans le

centre de recherche d’IBM précédemment cité.

I1.1.4. Geneése du transistor bipolaire avancé

En 1977, le centre de recherche d’IBM a congu un transistor bipolaire a hautes
performances avec de trés petites dimensions : le transistor bipolaire auto-aligné double
polysilicium a tranchées d’isolation est né. Avant de décrire en détail sa réalisation
technologique, il convient de s’intéresser a la révolution que constitue 1’auto-alignement dans
la conception des transistors: en effet, grace a cette nouvelle technique, la forte

miniaturisation des dispositifs est devenue réalité.

II1.1.4.a. Transistors de forte miniaturisation : structure de type

auto-alignée

Comme indiqué précédemment, la structure de type auto-alignée a consisté en une
véritable révolution au cours des années 1980, comme le précise la référence [18]. Elle a
permis 1’¢élaboration de dispositifs de plus en plus avancés en miniaturisant toujours plus les
dispositifs réalisés. De par son évolution, elle est actuellement utilisée pour la réalisation des

fonctions actives, et notamment des amplificateurs de puissance.

Cette technique a été permise par le transfert au transistor bipolaire d’innovations
technologiques, développées initialement au bénéfice du MOSFET (prémices de Ia
technologie BICMOS). Cette évolution a conduit a une réduction drastique des dimensions
latérales (les largeurs d’émetteurs sont en train de devenir sub-microniques), a une réduction

en harmonie des dimensions verticales (les épaisseurs de bases sont de quelques dizaines de
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nanometres), ainsi qu’a la nécessité d’un sérieux renforcement de I’isolation du fait du
foisonnement ¢€levé des transistors dans les circuits. Le résultat est 1’¢laboration de transistors
appelés « avancés ». Les caractéristiques communes des structures bipolaires avancées sont
les suivantes. Tout d’abord, la réalisation des motifs les plus critiques font appel aux
techniques d’auto-alignement. L’auto-alignement a pour but un positionnement sans
lithographie de la base et de I’émetteur sous leurs contacts respectifs. Il utilise une structure
réalisée a une étape de fabrication, pour conduire a une étape suivante sans lithographie et
donc sans introduire de gardes d’alignement. Ensuite, il y a toujours la présence d’un contact
d’émetteur en polysilicium (imposée par 1’extréme finesse de I’émetteur monocristallin). La
base extrinséque est, quant a elle, tres fortement dopée de facon a minimiser les effets
parasites du transistor extrinseque, dont I’importance relative est de plus en plus grande.
Enfin, I’isolation est réalisée a 1’aide de tranchées dites d’isolation qui sont de deux types:
DTI (Deep Trench Isolation) pour une isolation en profondeur et STI (Shallow Trench

Isolation) pour une isolation surfacique.

I1.1.4.b. Description technologique

Grace aux projets de recherche, le groupe de travail d’IBM a proposé plusieurs
innovations technologiques qui ont permis d’aboutir a la structure présentée par la figure 1.5

extraite de la référence [15].

B E C
p* polysilicium n* polysilicium

p* polysilicium

surfacique

Sio, ﬁ-:’.i-'::.’_.’/:-"f__ P [_ : ] P "'"-. ':____.:_ nt ff/ﬁ;féj d’isolation
] ]

¢ n* sous-collecteur

B

p ﬁ\ Remplie avec du polysilicium
Tranchée d'isolation profonde

Figure 1.5 : Coupe schématique du transistor bipolaire auto-aligné double polysilicium a tranchées

d’isolation, d’apres [15]
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Tout d’abord, I’émetteur a vu son épaisseur se réduire de fagon spectaculaire grace a
I’utilisation du polysilicium dopé, découvert fortuitement. L’auto-alignement de la base et de
I’émetteur a permis de réduire le rapport entre 1’aire de la jonction base/collecteur et 1’aire de
I’émetteur : ceci a favorisé la réduction des dimensions. Par ailleurs, 1’isolation du dispositif a
été renforcée par I’utilisation des tranchées. Les zones fortement dopées p' ont donc été
abandonnées. Enfin, la formation du collecteur exploite la technique de 1’épitaxie. La
concentration en dopants du collecteur est fortement élevée directement au-dessus du substrat
(zone n" sous-collecteur) et devient ensuite plus faible (zone n) afin de minimiser la capacité
de jonction base/collecteur. Tous les éléments de ce transistor avancé ont été réalisés par une

lithographie de 1.25um.

Comme il vient d’étre précisé, I’émetteur polysilicium a été découvert de fagon
fortuite lors d’études expérimentales, visant a étudier I’impact de 1’implantation et de la
diffusion d’émetteurs surfaciques. Dés lors, cette découverte a révolutionné 1’élaboration des
transistors bipolaires au silicium. En effet, grace a I’émetteur polysilicium, il est maintenant
possible de réaliser des jonctions base/émetteur treés fines (I’épaisseur de 1’émetteur peut
atteindre sans aucun probleme des dimensions de 30nm). Cette technique permet la
miniaturisation des dispositifs réalisés. C’est ainsi, que depuis 1981, les transistors bipolaires

d’IBM ont un émetteur polysilicium.

Lors de I’auto-alignment des contacts de base et d’émetteur, 1’équipe d’IBM a décidé
d’utiliser du polysilicium p~ pour former la base extrinséque et réaliser le contact avec
I’émetteur. Dés lors, la structure proposée présente plusieurs avantages qui sont tout d’abord
une faible capacité de jonction base/émetteur. Par ailleurs, la base se décompose en une base
intrinséque (zone p’) et une base extrinséque (zone polysilicium p') permettant une
optimisation de la composition de cette derniére. Enfin, la fenétre d’ouverture dans le
polysilicium p’, pour I’implantation de 1’émetteur, offre une protection naturelle pour

I’implantation ionique du polysilicium n" destiné a 1’émetteur.

La concentration en impuretés du collecteur dans cette structure avancée est optimisée
afin d’obtenir un gain en courant le plus élevé possible. Les régles de mise a I’échelle sont
¢galement largement employées pour optimiser les performances finales du transistor créé. En
effet, la théorie de mise a I’échelle constitue une aide précieuse pour la compréhension des
potentialités et des limites des transistors bipolaires a dimensions réduites. A titre d’exemple,

la vitesse du transistor est améliorée d’un facteur d’échelle k lorsque la densité en courant du
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collecteur, ainsi que sa concentration en dopants, augmentent avec la proportion de k2. Pour
augmenter la concentration en dopants du collecteur et minimiser la capacité de jonction
base/collecteur, le collecteur a été concu en forme de puits. Sa réalisation utilise la technique

d’implantation auto-alignée ou SIC (Self-aligned Implanted Collector).

Pour conclure sur la structure avancée du transistor bipolaire, il convient de
s’intéresser a 1’isolation de ce dernier. Dans la structure conventionnelle, I’isolation était
assurée par les zones fortement dopées p'. Elles nécessitaient beaucoup de place afin de
limiter les diffusions latérale et verticale des impuretés, ce qui allait a I’encontre de la
démarche de miniaturisation des transistors. Par ailleurs, afin de minimiser la capacité de
jonction collecteur/substrat silicium, ces isolations ne devaient pas étre trop proches du sous-
collecteur n". En conséquence, ce type d’isolation n’est pas approprié au transistor avancé et il
a fallu utiliser une autre technique pour assurer I’isolation : 1’isolation par tranchées. Comme
indiqué sur la figure 1.5 et comme stipulé précédemment, il existe deux types de tranchées :
des tranchées profondes (ou DTI) et des tranchées surfaciques (ou STI). Par rapport a la
structure conventionnelle, I’aire dédi¢e aux tranchées d’isolation est deux fois plus petite. De
plus, ces tranchées délimitent directement la zone de sous-collecteur, qui par conséquent, n’a
pas besoin d’une fenétre de réalisation spécifique. La capacité de jonction collecteur/substrat
silicium est également réduite de fagon significative. Par conséquent, les profondeurs de ces
tranchées d’isolation répondent a des regles usuelles de lithographie. Les tranchées profondes
sont réalisées en premier grace a une étape de gravure de la plaquette de silicium. Ces
tranchées sont ensuite remplies par un mélange d’oxyde de silicium et de polysilicium. La

planéité des tranchées est enfin assurée par une étape de polissage mécanico-chimique.

I1.1.4.c. Définition des principales caractéristiques du transistor

bipolaire

Pour évaluer les performances du transistor destiné a 1’amplification de puissance
haute-fréquence et pour quantifier les comportements hautes-fréquences de ce dernier,
différentes caractéristiques et facteurs de mérite sont utilisés. Le but de ce paragraphe est de

définir brievement les principaux facteurs utilisés.
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II.1.4.c.i. Gain en courant statique

La premicre caractéristique la plus utilisée est le gain en courant statique B, qui a pour

I. _ D,WyN,

: C
expression : p = — EE——
P P I, D,W,N,

(1.1)

e avec Dy, D, : constantes de diffusion respectives des €lectrons et des trous,
e Wi, Wg : largeur de I’émetteur et largeur de la base,
¢ N, N}, : concentrations respectives des dopants dans 1’émetteur et dans la base.

Pour augmenter le gain afin d’assurer un fonctionnement en puissance, il convient de
maximiser le dopage de I’émetteur N, et de réduire celui de la base Ny, Par ailleurs, en jouant
sur les dimensions, il est souhaitable d’avoir une épaisseur de base Wp la plus fine possible,
tandis que celle de 1’émetteur, Wg, doit étre maximisée. Enfin, le dopage du collecteur, bien
qu’il n’apparait pas dans la définition, a une influence sur le gain, comme le précise la
référence [19]. Il ne faut pas qu’il soit trop élevé sous peine de réduire le gain. Il apparait
donc clairement que des compromis doivent étre réalisés, afin d’optimiser le gain mais aussi
les autres caractéristiques et facteurs de mérite décrits dans ce qui suit, car les différentes
caractéristiques du transistors (niveaux de dopage, dimensions, etc...) influent sur plusieurs

parametres a la fois.

II.1.4.c.ii. Densité de courant de collecteur

La densité de courant de collecteur, Jc, donne une indication quant a la tenue en

courant du transistor. Cette derniére, définie par la référence [20], a pour expression :

Jo= q WJ]—@ 1.2
C (AT {exp( kT 42
0 D, (x)”j; (x)

e avec q : charge ¢lémentaire d’un électron,

e k : constante de Boltzmann,

o T : température en degrés Kelvin,
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kT . )
e — : tension thermique,
q

¢ N, : concentration des dopants dans la base a la position effective x,
e D,;, : constante de diffusion des électrons minoritaires dans la base a la position effective x,
® n;, : concentration intrinséque dans la base a la position effective x.

Pour augmenter la densité de courant, nécessaire pour un fonctionnement en puissance
des transistors, il faut minimiser le niveau de dopage dans la base N, tout en maximisant la

concentration intrinséque n;, dans cette dernicre.

I1.1.4.c.iii. Tension d’Early

Ensuite, la référence [20] définit la tension d’Early V. Cette tension est obtenue par
extrapolation de la caractéristique de sortie linéaire, Ic en fonction de Vg, tracée en mode
émetteur commun a polarisation fixée. Elle permet d’évaluer la tenue en tension du transistor
et se définit selon (1.3) :

-1

oJ,.
Wy,

Va= (1.3)

La tension d’Early est un parameétre fortement utilisé par les concepteurs des circuits.
Il est souhaitable qu’elle soit la plus grande possible, afin d’avoir une linéarité en tension
importante. Néanmoins, sa valeur dépend du type d’application visée. Dans le cas de la

téléphonie mobile, il est souhaitable d’avoir des valeurs supérieures a 100V.

[1.1.4.c.iv. Tension de claquage

Pour compléter la caractérisation de tenue en tension du transistor, la tension de
claquage en base ouverte BVcgy (BV pour Breakdown Voltage) est utilisée. Cette derniere se
mesure a 1’aide d’un montage en émetteur commun lorsque la tension de base/émetteur Vg
est nulle. Elle est reliée a la tension de claquage en base court-circuitée, BV gy, par la relation
(1.4):

BV,
BVCE() = CIBO (1 4)

ﬂn
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e avec B : gain en courant du transistor,

e n : parametre expérimental compris entre 3 et 4.

Afin que le transistor fonctionne sur une grande plage de tension, les concepteurs
cherchent a augmenter cette tension de claquage. Mais il sera vu par la suite, qu'un
compromis est nécessaire avec les autres caractéristiques, afin de répondre au mieux aux
applications pour lesquelles le transistor est destiné. En effet, pour augmenter cette tension de
claquage, il convient d’avoir un collecteur faiblement dopé. Or, doper faiblement un
collecteur est incompatible avec une fréquence de transition fr de valeur élevée, car cela crée

une capacité de jonction parasite base/collecteur.

II.1.4.c.v. Temps de transit direct

Avant d’introduire les deux facteurs de mérite fréquentiels, il est intéressant de définir
le temps de transit direct, tir, qui donne une indication quant a la rapidité du transistor étudié.

I1 est composé de quatre termes, définis d’apres les références [18] et [21] par :
tot =tg Tt + tc + tz1E (1.5)

e avec tg: retard d’émetteur, correspondant au temps de renouvellement des électrons en

exces dans 1’émetteur,

e t3: temps de transit des ¢lectrons dans la base,

e tc : retard de collecteur,

e tzrp : temps de transit dans la zone de transition base/émetteur.

Les expressions respectives des différents termes sont les suivantes :

kT
tg = (Cjs + Cjo) (1.5.1)
IC
WZ
tg= —2 1.5.2
® 2D, (1>2)
tc = (Rg+ Rc) Cic (1.5.3)
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/4
tzTE = 5 e (1.5.4)

sat

e avec Cjg : capacité de jonction d’émetteur,

e Cjc : capacité de jonction de collecteur,

e n : facteur idéal de courant,

e Wy : largeur de base,

e Ry, Re : résistances respectives d’émetteur et de collecteur,
e Wyep : profondeur de la zone de déplétion,

® Vg vitesse de saturation.

Il convient de réduire au minimum ces temps de transit en agissant de la manicre
suivante. Tout d’abord, la réduction du temps de transit dans la base, tg, s’obtient, comme le

précise la référence [19], en combinant différents parameétres qui sont :
- la minimisation de 1’épaisseur de la base,

- la réduction du dopant de la base (le bore) grace a I'utilisation du carbone. Le principe sera

décrit dans le paragraphe I1.3,

- enfin, il convient d’augmenter la pente du profil de germanium afin d’accélérer les électrons,
en provenance de I’émetteur, a travers la base. La aussi, des explications détaillées seront

fournies dans le paragraphe 11.2.3.

Le retard du collecteur, tc, se minimise en utilisant un collecteur fortement dopé.
D’ores et dé¢ja, il apparait clairement qu’un compromis doit étre trouvé entre ce retard et le

gain du transistor.

La capacité de jonction de collecteur, Cjc, se minimise en augmentant le courant de
collecteur, donc la densité de courant de collecteur. Pour ce faire, il convient d’intervenir sur
la base, comme précis¢ précédemment au paragraphe II.1.4.c.ii. Par ailleurs, il est souhaitable
d’avoir un collecteur faiblement dopé, mais ceci va a I’encontre de I’augmentation de la

tension de claquage BV cgo. Des compromis doivent donc étre réalisés.
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La capacité de jonction d’émetteur Cig est réduite si le dopage de I’émetteur est élevé.

Enfin la résistance d’émetteur, Rg, est quant a elle minimisée lorsque la profondeur de

la jonction émetteur/base est faible.

I1.1.4.c.vi. Fréquence de transition

La fréquence de transition, fr, est un facteur de mérite important pour quantifier les
performances hautes-fréquences des transistors. Elle se définit a partir du temps de transit
direct et correspond a la fréquence de coupure pour laquelle le module du gain en courant
dynamique est unitaire (c’est-a-dire égal a 0dB). Son expression, définie par [20], est donnée

1
ar (1.6) : fr= 1.6
par (1.6) [y (1.6)

tot

D’apres la définition, la fréquence de transition fr est maximale si le temps de transit
total, tiyr, est réduit. Les critéres qui minimisent t,; sont donc les mémes que ceux qui
maximisent fr. Dans les applications de téléphonie mobile, ou la montée en fréquence est de
plus en plus primordiale, il est souhaitable que cette fréquence de transition, notamment son

pic, soit le plus élevé possible.

I1.1.4.c.vii. Fréquence maximale d’oscillation

La fréquence maximale d’oscillation, fi.x, est le second facteur de mérite utilisé pour
¢évaluer le comportement haute-fréquence du transistor. Elle correspond a la fréquence pour

laquelle le gain en puissance unilatéral est unitaire. f,.x se définit a partir de fr, comme

. | Jr
I’indique [21] par : frax =  |[——— 1.7
que [21] p 87R,C e (L.7)

e avec Rp : résistance de base,
e Cigc : capacité de jonction collecteur/émetteur.

La aussi, il est préférable que cette fréquence soit la plus €levée possible. D¢s lors, il
convient d’augmenter la résistance de base Rp ainsi que la capacité de jonction Cijgc en
augmentant 1’épaisseur de la base. Néanmoins, 13 aussi des compromis sont a réaliser, sous
peine de dégrader le temps de transit dans la base et par conséquent la fréquence de

transistion.
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I1.1.4.c.viii. Relation entre tension de claquage et fréquence

de transition

La tension de claquage et la fréquence de transition ne sont pas indépendantes 1’une de
I’autre. Elles sont reliées par la limite, dite limite de Johnson. La figure 1.6 illustre cette

relation.

Limite de Johnson

BVCEO

fréquence de coupure f;

Figure 1.6 : Relation entre BV g et fr, plus connue sous le nom de limite de Johnson, d’aprés [22]

Les couples (fr, BVcgo) et (fr, BVcgo) sont liés par la relation (1.8) :

BVery _ fr

: (1.8)
BVCEO fT

Les transistors bipolaires a hétéro-jonction SiGe répondent a cette limite. Cela signifie
que pour avoir une forte fréquence de transition, la tension de claquage sera faible. Il faut
donc trouver un compromis entre fr et BVcg afin de répondre au mieux aux applications
visées. C’est la raison pour laquelle, les technologues congoivent souvent deux types de TBH.
Le premier est destiné aux applications, dites faible tension, et correspond, par exemple au
couple (fr, BVcgo). 1l est obtenu en dopant plus fortement le collecteur. Le second est déstiné
a fonctionner a haute tension et correspond alors au couple (fr, BVcgo). Il existe donc
clairement un dilemme entre ces deux critéres et le défi des technologues et des concepteurs
consiste a concilier les caractéristiques des TBH (dans ce cas, il s’agit principalement du

dopage du collecteur) avec leurs performances.
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II.1.4.d. Influence des facteurs de mérite sur 1’amélioration des

performances

Afin de répondre aux besoins de plus en plus exigeants en matiére de performances,
les régles de réduction d’échelle ont largement été utilisées pour les transistors bipolaires.
Comme I’indique la référence [23], chaque €lément constitutif des transistors (a savoir,
collecteur, base, émetteur et isolation, entre autres) ont fait I’objet de plusieurs optimisations
pour concevoir la structure avancée qui vient d’étre présentée. Mais les techniques de
lithographie et les différents procédés technologiques utilisés ont permis d’atteindre les
performances maximales des transistors. La rapidité des circuits créés dépend, certes de la
rapidité des dispositifs et de la fréquence de transition, mais a cela s’ajoutent toutes les autres
caractéristiques des dispositifs. Dés lors, un compromis doit étre trouvé afin d’obtenir la
meilleure réalisation technologique et les meilleures performances possibles. La figure 1.7
illustre parfaitement ce propos. En effet, la référence [23] a évalué I'impact du temps de
transit dans la base sur le retard total, ainsi que de la capacité de jonction et la résistance
parasite de cette dernicre. Les auteurs remarquent que la capacité de jonction et la résistance
parasite dépendent du régime de fonctionnement choisi. Par exemple, si le transistor est
destiné¢ a fonctionner a de faibles puissances, ce qui revient donc a fonctionner avec un
courant de travail faible, la réduction de la capacité parasite s’avere essentielle. Toute la
difficult¢ consiste donc a concilier I'impact des caractéristiques de la structure en vue

d’optimiser les performances pour I’application dédiée.

102 1 1 1 1 LILELEL

Capacité

@ N o ©
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2" ‘x RB o ““‘-‘-
Temps de transits, ROPAOPPRELLLE
kesssnnnnnnnnns CEREER ) AELERLLLL L A l‘
* .

Retard du circuit (unités arbitraires)

dans la base RN

101 L
100

Courant de travail (unités arbitraires)

Figure 1.7 : Impact des différentes caractéristiques sur le retard global du transistor, d’aprés [23]
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II.1.4.e. Limites technologiques

La structure avancée homo-jonction qui vient d’étre présentée a rapidement été
confrontée a des limitations technologiques. En effet, pour améliorer la densité du courant de
collecteur, 1’avalanche de la jonction base/collecteur, la densité de courant du dispositif final,
ainsi que la résistance série de 1’émetteur, il n’est plus possible de réduire les dimensions du
transistor. Les limites technologiques ont été atteintes. De nouvelles structures ont di étre
proposées et, c’est dans ce contexte, que le transistor bipolaire a hétéro-jonction a pu

s’imposer afin de poursuivre 1’évolution des transistors bipolaires.

I1.2. Introduction du Germanium dans la base : réalisation du

Transistor Bipolaire a Hétéro-jonction SiGe

En introduisant du germanium Ge dans la base du transistor bipolaire au silicium, deux
hétéro-jonctions SiGe sont obtenues. La premicre se situe entre la base et I’émetteur et la
seconde est celle entre la base et le collecteur. Le transistor ainsi réalisé est un transistor
bipolaire a hétéro-jonction (TBH). Ce paragraphe est consacré a la description de 1’hétéro-
structure SiGe. Pour ce faire, le diagramme de 1’hétéro-jonction base/émetteur sera présenté,
puis le diagramme de bandes du transistor bipolaire a hétéro-jonction. Ensuite, les différents
profils de germanium utilisés feront 1’objet d’une description succincte. Une comparaison des
performances entre le transistor bipolaire a homo-jonction (TBJ) au silicium et le transistor
bipolaire a hétéro-jonction SiGe confirmera I’intérét de 1’hétéro-structure. Ceci permettra de
s’intéresser a la formation technologique de la base SiGe et d’introduire les évolutions de la

base, avec notamment 1’utilisation du carbone associée a 1’alliage SiGe.

I1.2.1. Réle et intérét de I’hétéro-jonction

Par définition, et comme le précise la référence [16], une hétéro-jonction est obtenue
lorsque deux matériaux semi-conducteurs différents sont associés. Sa réalisation s’effectue
par croissance cristalline d’un matériau sur 1’autre et nécessite 1’utilisation de semi-
conducteurs ayant des propriétés cristallines voisines (la taille des atomes doit notamment étre

assez proche). Selon le type de dopage utilisé pour les semi-conducteurs, deux hétéro-
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jonctions se distinguent. Les premicres sont les hétéro-jonctions isotypes, pour lesquelles les
deux semi-conducteurs sont de méme type de dopage. Les secondes sont les hétéro-jonctions
anisotypes, pour lesquelles les deux semi-conducteurs sont dopés différemment. La
conception de transistors bipolaires & hétéro-jonction utilise des hétéro-jonctions anisotypes et
par définition, ils associent un premier semi-conducteur de grand gap pour 1’émetteur et un
second semi-conducteur de gap plus faible pour la base. L’intérét principal de 1’hétéro-
jonction est de modifier I’énergie des bandes et, par conséquent, de favoriser la mobilité des

¢lectrons, permettant ainsi une amélioration des performances des dispositifs créés.

Les transistors bipolaires a hétéro-jonctions se nomment de la fagcon suivante : semi-
conducteur pour I’émetteur puis semi-conducteur pour la base. Le transistor
AlAsGa(n)/AsGa(p) est le bipolaire a hétéro-jonction « historique », formé a partir de semi-
conducteurs des familles III/V. Mais, ce travail de thése s’intéresse aux transistors bipolaires a
hétéro-jonction a base de silicium, c’est-a-dire que I’émetteur est constitué de silicium dopé n
et la base d’un alliage de silicium dopé p associé¢ a du germanium : ces transistors utilisent des

semi-conducteurs de la famille I'V.

Avant de présenter en détail le transistor bipolaire a hétéro-jonction silicium, il
convient de rappeler que ce dernier est apparu dans les années 1980, et qu’il a pris une
importance majeure en quelques années seulement. Son succes réside principalement sur le
fait que ses performances, en rapidit¢ notamment, sont proches de celles obtenues par les
transistors III/V. Par ailleurs, le silicium possede de nombreux avantages sur les semi-

conducteurs III/V, dont les principaux sont les suivants :

- tout d’abord, I’oxyde naturel du silicium, SiO,, posséde d’excellentes propriétés

di¢lectriques et mécaniques,

- ensuite, le silicium a une conductivité thermique plus élevée que celle de I’arséniure de

gallium (d’un facteur 3, d’apres la référence [1]),

- enfin la technologie silicium bénéficie d’une grande maturité, fruit de plus de 40 ans de
développement. Les dispositifs réalisés présentent une grande fiabilité, un rendement ¢élevé et

surtout un faible cofit, critére des plus importants en vue d’une production de masse.
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Par conséquent, la technologie bipolaire SiGe supplante désormais la technologie bipolaire au
silicium dans les circuits analogiques denses et rapides du domaine des télécommunications.

Elle est presque toujours exploitée en configuration BICMOS, comme le décrit la partie III.

I1.2.2. Diagramme de bandes du TBH SiGe

Avant de débuter la description du transistor bipolaire a hétéro-jonction SiGe, il est
bon de noter que ce transistor est réalisé a partir du transistor bipolaire homo-jonction silicium
avancé, qui vient d’étre présenté en I1.1. Comme le précise la référence [15], ce TBH SiGe

utilise la méme technique d’auto-alignement et la méme isolation par tranchées que le TBJ Si.

La conséquence de I’utilisation de [’alliage SiGe dans la base provoque une

modification dans le diagramme des bandes du transistor.
I1.2.2.a. Description de [’hétéro-jonction base/émetteur

La figure 1.8 représente le diagramme de 1’hétéro-jonction base/émetteur du TBH

SiGe.
Zone de transition  Bage p
o, quasi-neutre B
miétallurg iy ue .
” 1:‘“31:3 E asice
Emetteur n : :
guasi-neutre ﬂEE[F{llF Em
EE T ' ; § gV ERCEEH)
F — :
L] = L] tq.vh_ﬂEF
£ : AE 4
E q5i) T . : 'y vl
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A :
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Ey =—i ] ; — TBJ §i

Figure 1.8 : Schéma de bandes a I’équilibre thermique de la jonction base-émetteur d’un TBH SiGe a

profil rectangulaire de germanium — Comparaison avec le schéma de bandes du TBJ Si équivalent, d’aprés [16]

Sa construction utilise 1’expression simplifiée de I’écart AEg entre le bandgap du
silicium et celui de 1’alliage SiGe de base, en fonction de la composition en germanium de cet

alliage. Pour une construction compléte et pertinente, cette seule donnée ne suffit pas. Il faut
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en effet connaitre, en plus, les décalages AEc et AEy des bandes de conduction et de valence,
engendrés dans la base, par le changement de matériau et qui sont tels que AEc + AEy = AEg.
Les données intéressantes sont AEcg et AEys dans la base quasi-neutre et AEcy et AEy, au

niveau de I’hétéro-jonction base/émetteur.

Les décalages AEcp et AEyp dans la base quasi-neutre, ¢’est-a-dire loin de 1’hétéro-
jonction métallurgique ont été déterminés a 1’aide d’un profil rectangulaire de germanium. Le
raisonnement développé dans la référence [16] s’appuie sur les trois étapes suivantes : tout
d’abord la détermination de I’expression de la concentration intrinséque n; dans le SiGe, puis
celle de I’expression de la différence entre les niveaux intrinséques de base Ejz d’'un TBH

SiGe avec un TBJ Si équivalent. Et enfin celle de I’expression des décalages AEcg et AEys.

A T’équilibre thermique, les concentrations en électrons et en trous dans les régions
quasi-neutres sont données par les relations (1.9) et (1.10), avec pour hypothese, qu’il s’agit
d’une étude unidimensionnelle, de sortes que, toutes les grandeurs sont implicitement fonction

de la variable d’espace x :

n = Ncexp (—‘J(ﬁﬂck; r )j (1.9)
p:NV exp [Q(¢F_¢V)j (1 10)
kT '

Le produit np égal a I’équilibre a ni?, déduit des relations précédentes en identifiant

q(ev — ¢c) au bandgap E,, est donné par (1.11) :

E
np=ni2=NCNvexp(—k—;j (1.11)

Une expression reliant la concentration intrinseque njsigey dans la base avec la
concentration intrins€éque njsj dans 1’émetteur et I’écart E; = Egsi) — Egsigey > 0 entre le

bandgap de I’émetteur et celui de la base est alors déduite :

N-N, AE
C* 'V (SiGe) exp g (112)

Ni(siGe) = Ni(Si)
N:.N, (si) 2kT
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Le positionnement global des bandes d’énergie et par conséquent, des potentiels
intrinseéques dans I’émetteur et dans la base par rapport au niveau de Fermi est fixé par le
dopage. Si Nap et Ngg représentent les dopages de la base et de 1’émetteur supposés uniformes,
alors les potentiels intrinséques @ig dans 1’émetteur quasi-neutre et @;z dans la base quasi-

neutre sont donnés par les relations (1.13) et (1.14) :

N
o — op = <L 1| Nae (1.13)
q Rsi
N
wchpiB:k—Tln o8 (1.14)
q 1, (siGe)

Dés lors, 1l vient :

kT i
0B — Oie = - Vbi(si) -71{&] (1.15)

1, (siGe)

ou Vysiy) représente la barriere de potentiel d’équilibre de 1’homo-jonction au silicium

équivalente, donnée par (1.16) :

2
Ncsiy

Vicsi) = %Tln[M] (1.16)

Par conséquent, I’écart entre les niveaux d’énergie intrinséques de la base et de

I’émetteur s’exprime par (1.17) :

N-N, ) .. AE
Eig — Eie = q Viisp T kT In SRRLICIR (1.17)
(N Ny )(SiGe) 2

Le terme en kT peut étre négligé car les différences faibles entre les densités effectives
d’états Nc¢ et Ny du silicium et de I’alliage SiGe sont fortement atténuées par la fonction
logarithmique. Ainsi, les niveaux intrinséques se placent au milieu des bandes interdites. Par
conséquent, I’écart entre les niveaux intrinséques de base d’un TBH SiGe et d’un TBJ Si

équivalent est donné par (1.18) :
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(1.18)

AE,
Eig(rn) — EiB(tB)) ~ - —
Pour les deux transistors, & homo-jonction TBJ et a hétéro-jonction TBH, les niveaux
intrinseéques Ejg sont reliés aux niveaux des bandes de conduction Ecp et de valence Eyp dans

la base quasi-neutre par les relations (1.19) a (1.22) :

E,
Ecg(y) = EiB(tBy) + 72’ (1.19)
Eg AEg
Ecpren) = Eip(tBH) T+ 2 "3 (1.20)
Eve(sy) = Eig(tey) - Tg (1.21)
E p AE p
Eve(ren) = Eig(teH) - B3 + > (1.22)

Les décalages AEcp et AEyg des niveaux Ecp et Eyp, consécutifs a la présence de

germanium dans la base, sont donnés par (1.23) et (1.24) :

AEcp = Ecp(rsy - EcarBn) ® AE, (1.23)

AEvg = Evg(rey) — Eve(ran) = 0 (1.24)

[1.2.2.b. Diagramme de bandes du transistor bipolaire a hétéro-

jonction SiGe

En résumé, la figure 1.9, issue de la référence [20], représente le diagramme de bande
simplifi¢ du TBH SiGe ainsi que le profil de germanium associé. Le report de la totalité¢ du
décalage AE, sur la bande de conduction dans la base engendre une augmentation de la
densité du courant de collecteur du TBH SiGe sur celle du TBJ équivalent. Le profil graduel
de germanium introduit un quasi-champ électrique dans la base qui se manifeste par la pente
dans la bande de conduction dans la base. Ce champ accélére les porteurs a travers la base.
Enfin, la référence [24] précise que le profil graduel de SiGe améliore le gain en courant DC,

diminue le temps de transit dans la base et augmente la tension d’Early du TBH.
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Figure 1.9 : Comparaison des diagrammes de bandes du TBJ Si et du TBH SiGe, d’aprés [20]

Par ailleurs, puisque la bande de valence n’est affectée ni dans 1’émetteur, ni dans la
base, les deux transistors ont la méme densité de courant de base. En d’autres termes, cela
signifie que pour la comparaison des courbes de Gummel obtenues pour un TBH SiGe et pour
un TBJ Si de méme géométrie, de méme structure et de méme profil de dopage, les courants
de base seront identiques alors que les courants de collecteur seront différents. La figure 1.10,

extraite de la référence [25], le confirme.
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Figure 1.10 : Comparaison des courbes de Gummel du TBJ Si et TBH SiGe, d’apreés [25]

Les deux transistors présentent la méme barriére de potentiel vis-a-vis du passage des
trous vers 1’émetteur, car leurs émetteurs sont dopés de la méme maniére. Ainsi, une méme

tension de polarisation Vgg donne un méme courant de base. Par contre, vis-a-vis des
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¢lectrons injectés de I’émetteur vers la base, le TBH SiGe présente un abaissement de barriére
de potentiel par rapport au TBJ Si, qui se traduit par une augmentation du courant de
collecteur. Ainsi, les deux transistors ont le méme courant de base mais des courants de
collecteur différents. En d’autres termes et comme le précise la référence [15], le TBH SiGe
n’est pas un « vrai» transistor bipolaire a hétéro-jonction car I’hétéro-jonction n’est pas
réalisée a partir d’un émetteur de grand gap. En effet, en comparant un TBJ avec un « vrai »
TBH, une baisse du courant de base aurait été¢ obtenue. Les différences de comportement
observées entre les TBH SiGe (qui sont donc des transistors bipolaires a gap de base
graduelle) et les «vrais» TBH, réalisés a partir des matériaux semi-conducteurs III-V,

résultent de la conception méme des TBH SiGe.

I1.2.3. Description du profil de Germanium

L’introduction du germanium dans la base entraine une modification du diagramme de
bandes du transistor réalisé, comme il vient d’étre vu. Ce dernier est alors constitué de deux
hétéro-jonctions car, comme précisé précédemment, le collecteur et I’émetteur sont constitués
de silicium. La base, quant a elle, est réalisée a partir d’un alliage de silicium et de
germanium, noté Si;.,Ge,. Pour déterminer la concentration de germanium, le coefficient de
substitution y (ou fraction molaire, compris entre 0 et 1) est utilis€¢ : 100 x y représente alors
le pourcentage en atomes de germanium contenus dans la base. Le bandgap de cet alliage est
inférieur a celui du silicium de la quantit¢ AEg. La référence [16] donne une expression

empirique (équation (1.25)) de ce bandgap, valable pour de faibles valeurs de y (y <0.2) :

AEg (eV)=0.74y (1.25)

I1.2.3.a. Principaux types de profils de germanium

Selon I’évolution de la quantité de germanium dans [’alliage de la base, trois
principaux types de profils de germanium se distinguent: ce sont le profil rectangulaire
(appelé aussi box), le profil trapézoidal (le plus utilis€¢ en pratique) et enfin le profil
triangulaire. La figure I.11 représente la concentration de germanium en fonction de I’abscisse
x correspondant a la profondeur de la base. L’origine des abscisses est prise a la limite coté

émetteur de la base quasi-neutre, c’est-a-dire pratiquement a la jonction métallurgique base-
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émetteur. Quel que soit le profil utilis¢, I’écart de bandgap AEg varie linéairement d’une
extrémité a ’autre de la base quasi-neutre (d’épaisseur Wp) puisqu’il est une fonction linéaire
du coefficient de substitution y, lequel est lui-méme une fonction linéaire de 1’abscisse. Des

lors, il est possible d’écrire :

AEg (x) = AEg (0) + AEg (grade) (1.26)
X

B

ou AEg (grade) = AEg (Wp) — AEg (0)

Emetteur Base Collecteur
AL A AL
'd N~ Y 4 N
A : Triangulaire
Trapézoidal

y
Rectangulaire
y[Ge(%)]

x=0 x=X; x=Wg

X

Figure I.11 : Les trois principaux types de profils de germanium, d’apres [20]

Au vu de cette figure et de la relation (1.26), force est de constater que selon la
quantité de germanium, il existe plusieurs variantes de chaque profil. Dés lors, plusieurs
dopages et profils de germanium ont été comparés pour déterminer la structure optimale et ont
fait I’objet de nombreuses études, comme [’atteste la référence [26]. Avant de dresser les
principales conclusions, il convient de s’intéresser a la maniere utilisée pour quantifier le

germanium contenu dans la base SiGe.

I1.2.3.b. Techniques de quantification du germanium de la base

SiGe

D’apres la référence [27], ’introduction de la couche SiGe dans la base du TBH
apporte des améliorations importantes notamment en terme de vitesse et rapidité. Dés lors, les

TBH SiGe sont concurrents des TBH AsGa pour les applications sans fil. L hétéro-jonction
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SiGe a fait naitre de nouveaux besoins, notamment celui de controler précisément la quantité
de germanium introduite. Différentes techniques ont alors été élaborées pour caractériser ce

profil de germanium.

La premiére technique est la mesure des ions secondaires par spectroscopie de masse
ou SIMS (Secondary Ion Mass Spectroscopy). Elle permet d’obtenir la composition totale du
profil de germanium, mais elle est lente, destructrice et cotteuse. Elle a donc été remplacée
par la diffraction par rayons X ou XRD (X-Ray Diffraction) qui est la seconde technique
possible. Cette dernicre est beaucoup utilisée pour caractériser la couche SiGe dans les phases
de recherche et développement. A 1’origine, cette technique XRD a été ¢élaborée pour
caractériser les matériaux III/V. Avec I’émergence du SiGe, de nouveaux défis ont di étre
relevés. Tout d’abord, I’analyse XRD doit étre capable de caractériser une base SiGe fine
(souvent inférieure a 40nm) avec une composition graduelle. En effet, la concentration de
germanium peut varier de 15% a la jonction collecteur/base pour atteindre 0% a la jonction
émetteur/base. La technique XRD fournit une mesure absolue et non ambigué du profil de
germanium. Elle constitue donc une méthode trés précise pour déterminer la composition et
I’épaisseur des couches graduelles de SiGe. Néanmoins, elle n’est pas capable de mesurer le
profil du dopant bore, ainsi que les parameétres du wafer (telle que I’épaisseur du substrat,
etc...). Par conséquent et comme le précise la référence [27], cette technique est difficilement
adaptable a un environnement de production, car elle nécessite beaucoup de temps. De
nouvelles techniques sont alors proposées, comme 1’analyse analytique, qui permet d’extraire
rapidement et de facon fiable 1’épaisseur de la couche SiGe, la quantité de germanium ainsi
que son profil. Enfin, selon le besoin et I’environnement de travail, les technologues utilisent

la technique appropriée.

[1.2.3.c. Influence du profil sur les performances des TBH

La référence [20] propose une comparaison de différents types de profils de
germanium pour lesquels la concentration de germanium varie. Dans le tableau 1.3, les quatre
premiceres lignes correspondent a des profils pour lesquels la concentration de germanium est
de 3% a la jonction émetteur/base et varie de 8 a 33% pour la jonction collecteur/base. Ces
profils s’apparentent donc a des profils triangulaires. En analysant les performances des TBH,
il vient que la tension d’Early V,, le gain en courant et le courant de saturation Is augmentent
lorsque le gradient de germanium croit. En revanche, le temps de transit dans la base { ainsi

que le temps de transit total (i chutent, conséquence de 1’augmentation de la fréquence de
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transition fr et de la fréquence maximale d’oscillation fi,.x. Pour conserver la méme pente que
le profil de la quatrieme ligne, avec une concentration de germanium de 10% a la jonction
émetteur/base, la quantité a la jonction collecteur/base a du étre ajustée a 40%, et les résultats
sont présentés dans la derniere ligne du tableau. La tension d’Early Va dépend uniquement de
la pente du profil de germanium, alors que tous les autres parametres mesurés dépendent a la

fois de la pente et de la quantit¢ de germanium présente dans la base SiGe.

Profil de Ge| V4 (V) | Gain en courant I5 (A) Cs (PS) | Cotar (08) | fr (GHZ)| £,y (GHZ)
3%-8% | 49.53 149.1 234x 10" | 0.64 2.36 67.3 127.7
3%-15% | 199.12 296.7 464x10"% | 037 2.1 76 135.6
3%-22% | 984.90 477 745x10" | 0.24 1.97 80.8 139.8
3% -33% | 15231.92 786.9 1232x 10| 0.15 1.88 84.9 143.35

10% - 44% | 15231.92 6269.1 982x 10" | 0.13 1.86 85.6 144

Tableau 1.3 : Influence du profil de Ge sur les performances du TBH SiGe, d’aprés [20]

Au vu de ce tableau et en conclusion de leur étude, les auteurs de la référence [20]
affirment qu’en général le profil de germanium utilisé est de type trapézoidal et que les deux
cas extrémes sont les profils rectangulaire et triangulaire. En étudiant I’impact du profil sur les
performances du TBH, les auteurs ont démontré que le gain en courant et le temps de transit
total chutent lorsque le profil passe du type rectangulaire a triangulaire, alors que la tension
d’Early, la fréquence de transition et la fréquence maximale d’oscillation croissent. Par
ailleurs, pour un méme type de profil, les caractéristiques fréquentielles augmentent avec la
quantité¢ de germanium introduite. Enfin, lorsque seules les performances RF importent, le
profil triangulaire s’avere étre le meilleur choix. Si maintenant il convient d’optimiser les
performances RF ainsi que le gain en courant, alors le profil qui s’impose est celui de type
trapézoidal. En effet, il est le seul a pouvoir controler la position du pic de germanium ainsi

que la quantité totale de germanium contenue dans la base SiGe.

Il convient maintenant de s’intéresser aux TBH destinés a €tre utilisés dans les étages
des amplificateurs de puissance, qui est le cadre dans lequel cette thése a été menée. Pour de
tels transistors de puissance, il convient de caractériser leur linéarité et leur distorsion
harmonique. Les références [28] a [30] étudient I’influence du profil de germanium sur leurs
performances et se proposent de trouver le profil de germanium optimal pour les applications
radio-fréquences. Au cours de ces investigations, les auteurs ont démontré qu’il est possible
d’ajuster le profil de germanium des TBH SiGe de fagon a obtenir des fréquences de

transition ¢élevées tout en minimisant le bruit. Par ailleurs, pour réduire la distorsion
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harmonique, il est souhaitable d’utiliser une forte concentration de germanium a la jonction
émetteur/base. Mais le profil de germanium n’est pas le seul facteur sur lequel il convient de
jouer pour améliorer les performances. En effet, le profil de dopage du collecteur intervient
¢galement. Avec un profil de dopage non-uniforme du collecteur, il est possible de réduire la
distorsion harmonique tout en favorisant la tension de claquage BVcgo. Un compromis entre
la tension de claquage BV gy et les propriétés a fort courant, ¢’est-a-dire le pic de la fréquence
de transition fr et les effets de distorsion dus a la capacité de jonction base/collecteur, Cpc,

doit donc étre réalisé.

En conclusion, il est possible d’affirmer que la forme et la concentration du profil de

germanium sont importantes pour un fonctionnement faible et fort courants des TBH.

11.2.4. Formation technologique des bases SiGe et SiGe:C

Les applications auxquelles les TBH SiGe sont dédiées dépendent largement de la
croissance du matériau SiGe, notamment du controle de la surface de réaction, de la formation
des défauts ou dislocations et de la rugosité de surface. La référence [31] dresse le bilan des
techniques de fabrication des hétéro-structures SiGe et montre 1’intérét de soigner
particulierement cette étape de fabrication, car les performances des TBH réalisés en

dépendent.

Dans le cadre de son étude, la référence [31] rappelle que la croissance des couches
SiGe qui croissent sur un substrat silicium ont une latence de 4.2% au maximum, lorsque la
couche de germanium est pure. Cette latence introduit une contrainte dans le film SiGe et de
I’énergie élastique de contrainte s’accumule au fur et & mesure que la couche croit. Cela se
manifeste de deux fagons. La premicre est une déformation élastique, c’est-a-dire une
déformation de la surface du film. Dans ce cas, il s’agit de ségrégation de surface car 1’hétéro-
surface entre le silicium et le germanium n’est pas abrupte et plate au niveau atomique. La
seconde correspond a une déformation plastique qui se manifeste par des dislocations (défauts
de la structure cristalline). L’épaisseur a partir de laquelle les dislocations apparaissent est
appelée épaisseur critique. Une solution pour s’affranchir de ces déformations est d’introduire
du carbone dans le film SiGe. En effet, I’introduction du carbone a connu un réel intérét
croissant pour les applications électroniques et optoélectroniques utilisant des semi-

conducteurs du groupe IV. En raison des différents rayons covalents du silicium, du
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germanium et du carbone (0.117, 0.122 et 0.077nm respectivement) les atomes de carbone
comblent les latences qui existent dans le film SiGe et, de ce fait, réduisent le parametre de
latence et les contraintes des couches SiGe. La génération de dislocations est prévenue et la
structure cristalline, ainsi que la fiabilité des dispositifs, s’en trouvent améliorées. Par ailleurs,
et comme il le sera précisé dans la suite, I’incorporation de carbone peut supprimer de fagon
significative la diffusion du dopant bore hors de la couche de type p de la base. Néanmoins, le
carbone ne regle pas tous les problémes et une incorporation excédant quelques pourcentages
est tres difficile a réaliser. Une des principales raisons a cette difficulté est 1’équilibre
thermique entre les solubilités des atomes de carbone et de germanium dans le silicium. En
effet, les propriétés structurelles des films Sij,GeCy sont trés sensibles a la fraction de
carbone. La référence [31] indique que la qualité des films se dégrade lorsque la fraction de
carbone croit et engendre des morphologies non planes, des précipités SiC et une
augmentation des dislocations. La compréhension du mécanisme fondamental de I’évolution
des films d’alliage SiGe:C a I’échelle atomique débute juste et I’introduction d’une forte

concentration de carbone dans le SiGe reste une défi entier a relever.
I1.2.4.a. Croissance de la base SiGe

Au cours de I’évolution des TBH SiGe, différentes techniques de formations
technologiques ont été élaborées pour la croissance de la base SiGe. Deux grandes familles de
procédés de fabrication se distinguent, a savoir la croissance par faisceau moléculaire et le

dépot par vapeur chimique. Une présentation succincte est donnée dans ce qui suit.

[1.2.4.a.i. Croissance par faisceau moléculaire : MBE

La croissance par faisceau moléculaire ou MBE (Molecular Beam Epitaxie) est
utilisée pour déposer des matériaux semi-conducteurs ou métalliques afin de former un film

fin ou une multi-couche.

Dans le cadre de cette these, c’est-a-dire pour la croissance des films de silicium par
MBE, un faisceau moléculaire de silicium est irradié pour nettoyer une surface de substrat de
silicium dans une chambre exempte de toute contrainte ou la pression est réduite jusqu’a
atteindre un vide ultra-poussé UHV (Ultra High Vaccum) de I’ordre del0'® Torr. Un
évaporateur a canon a électrons est généralement utilisé pour une source solide de silicium
afin d’obtenir la bonne pression pour la croissance. L’évaporation du germanium peut étre

réalisée par une cellule conventionnelle Knudsen (communément appelée K-cell), laquelle est
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immergée dans un liquide nitrogéné glacé afin de condenser les évaporations parasites et
d’améliorer le vide dans la région concernée. La cellule K-cell est aussi utilisée pour
I’évaporation des matériaux dopants. L autre solution consiste a utiliser des sources gazeuses
de silicium et de germanium, telles que SiHa, Si;He ou GeHy, dans le méme type de chambre
a vide ultra poussé : il s’agit alors de croissance par source gazeuse ou GSMBE (Gas Source
MBE). Le principal avantage de cette technique réside dans la possibilité de pouvoir réaliser
une croissance sélective sur un masque de Si0, sur substrat de silicium, c’est-a-dire de

pouvoir choisir précisément la zone de croissance.

I1.2.4.a.i11. Dépot par vapeur Chimique : CVD

Le dépot par vapeur chimique ou CVD (Chemical Vapor Deposition) est utilisé pour
la croissance de films semi-conducteurs, de métal et d’isolant pour les dispositifs en phase de
production. Selon la valeur de la pression utilisée, cette technique CVD se répartit en
différentes catégories qui sont explicitées par la suite. Le point commun a toutes ces
techniques est qu’elles utilisent un réacteur a murs chauds ou froids qui pompe et controle le
débit des gaz utilisés, afin d’alimenter exactement les substrats utilisés en réactifs gazeux pour
la croissance des films Si, SiGe et SiGe:C. Les sources gazeuses les plus utilisées sont SiHy,
SiH,Cl,, SiH3;CH3, GeHs, CHy et SiCHg. Pour le dopage, des sources de PH; (dopage par le
phosphore) et de B,Hg (dopage par le bore) sont utilisées.

La CVD se répartit donc entre les trois techniques suivantes :

- UHV-CVD (Ultra High Vaccum CVD) : cette technique a été la premicre a étre utilisée pour

la croissance de films SiGe sur substrat de silicium,

- LP-CVD (Low Pressure CVD) et RP-CVD (Reduced Pressure CVD) : ce sont les procédés
les plus commercialisés pour lesquels la pression est comprise entre 1 Torr et quelques

dizaines de Torrs,

- et AP-CVD (Atmospheric Pressure CVD).
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I1.2.4.b. Avancée technologique

La référence [32] précise que de nombreuses études ont montré le potentiel des TBH
en terme de performances hautes fréquences et que leur intégration en technologie BICMOS
est nécessaire pour leur commercialisation. Néanmoins, il ne faut pas que le procédé
technologique dégrade les performances du dispositif. En raison de leur taille toujours plus
petite, la caractérisation physique des défauts est difficile a réaliser. Les technologues et les
concepteurs s’aident alors du procédé technologique et de la simulation des dispositifs basée
sur des modeles physiques, pour étudier I’influence et I’impact d’une certaine étape du
procédé. Les techniques de caractérisation des défauts (dont, par exemple, les mesures
spectroscopiques transitoires) apportent des informations importantes sur les mécanismes mis

en jeu dans la création de ces derniers lors des différentes étapes de fabrication.

En résumé, d’énormes progres ont été réalisés dans la croissance des films SiGe,
comme en témoigne la référence [24]. La croissance initiale de la base utilisait la technique
MBE. Elle a été remplacée par une technique plus performante, la CVD, fournissant des films
SiGe de meilleure qualité. A ce jour, la possibilité et la maitrise de pouvoir doper des films de
SiGe avec du bore, ainsi que I’introduction du carbone, ont étendu I’utilisation des films SiGe

et contribuent a ’amélioration des performances des TBH.

I1.2.5. Comparaison des performances du TBH Si/SiGe
avec le TBJ Si1

La comparaison du transistor bipolaire a hétéro-jonction SiGe avec le transistor
bipolaire @ homo-jonction Si a fait 1’objet de nombreux articles, car il est intéressant
d’observer I’amélioration des performances apportées par 1’hétéro-structure. La référence [15]
quantifie I’amélioration du gain en courant B (équation 1.27), de la tension d’Early Va
(équation 1.29) et du temps de transit dans la base tg (équation 1.30), lorsque le profil de
germanium utilisé est graduellement linéaire. Dans les formules suivantes, la quantité AE, sige

correspond au bandgap maximal obtenu dans la région de la base SiGe.

AE"g,SiGe
ﬂ(Sle’e) _ kT (127)
ﬂ(Sl) 1 ( AE‘g,SiGe j
—exp| ————
kT
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La référence [15] établit, par ailleurs, que le rapport des gains en courant est du méme

ordre de grandeur que celui des densités de courant de collecteur (équation 1.28).

B(SiGe)  J (SiGe)

B(Si) — Jo(Si) (129
SiG AE, g
V/;/ ( (lSi)e) = AEkT. {exp(—;’T j—l:l (1.29)

t,(SiGe) _ 2kT |, kT l—exp[—%j (1.30)
t,(S))  AE, g6 | AE, g6 kT

Enfin, puisque la fréquence maximale d’oscillation est, au facteur 2x prés, assimilable
au temps de transit de la base, la référence [16] montre que les fréquences maximales

d’oscillation sont proportionnelles au rapport donné par I’équation (1.31) :

fmax(SiGe) o tb(Sl)
fmax (Sl) ZLb (SlGe)

(1.31)

La figure 1.12 compare les fréquences de transition obtenues avec des TBJ Si et des
TBH SiGe. En terme de rapidité, les TBH SiGe sont 50% plus rapides que les TBJ Si. A titre
d’exemple, en 1995, la fréquence de transition atteignable par le TBH SiGe était de 110GHz

et celle du TBJ Si était d’environ 73GHz, ce qui correspond bien a une augmentation de 50%.

-
[=]
o

fr du transistor NPN (GHz)

-
=3

@ Neo

1980 1985 1990 1995

Figure 1.12 : Evolution des fr du TBJ Si et du TBH SiGe, d’apreés [23]
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La référence [25] compare alors la fréquence de transition fr en fonction du courant de
collecteur, pour un petit TBH SiGe (I’aire active de 1I’émetteur est de 0.5 x 2.5um?) avec un
profil de germanium triangulaire (la quantit¢ de germanium passe de 0 a 13%), avec celle

d’un TBJ Si de méme conception technologique. La figure 1.13 montre les résultats obtenus.

60 T T AR R P R Jo | T
50 I” 7
40 TBH SiGe ’—‘\\ |
30 -- ./_,. _-
» I //“-r—""’"—o-—“ ]

f; (GHz)

- TBJ Si A:=0.5x2.5 pm?
10 L Rp55~8KkY o |
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Courant collecteur (mA)

Figure 1.13 : Comparaison des fr du TBJ Si et du TBH SiGe, d’apres [25]

Le pic de fr pour le TBJ Si est a 30GHz tandis que celui du TBH SiGe se situe a
49GHz. Grace a I’introduction du germanium, la fréquence de transition a ét¢ multipliée par

un facteur 1.6, améliorant ,par conséquent, la rapidité du TBH SiGe.

I1.3. Introduction du Carbone dans la base : TBH Si/ SiGe:C

Comme stipulé précédemment, 1’introduction du carbone dans la base SiGe diminue la
latence entre les atomes de silicium et de germanium, ce qui réduit les contraintes du SiGe sur
le substrat silicium. Par ailleurs, le carbone permet de limiter la diffusion du bore, dopant de
la base. Ceci permet alors d’affiner 1’épaisseur de la base SiGe:C et par conséquent une
montée en fréquence et en rapidité des TBH Si/SiGe:C. Cette avancée technologique a fait

I’objet de nombreuses publications, comme 1’attestent les références [34] a [41].

I1.3.1. Impact du carbone sur le profil de dopage de la base
La figure 1.14 représente les profils de germanium et de bore dans la base SiGe (donc
sans introduction de carbone (courbe de gauche)) et dans la base SiGe:C (courbe de droite).
Dans les deux cas, le profil de germanium est représenté par I’aire pleine. Le profil de bore est

quant a lui représenté dans deux situations : les courbes pointillées correspondent aux profils
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de bore réalisés lors du dépot et les courbes pleines correspondent aux profils obtenus lorsque
la conception est terminée. Les profils de bore lors du dépdt, avec et sans carbone, ont la
méme allure. La comparaison du profil de bore obtenu lors du dépdt avec celui en phase finale
indique qu’il y a une différence entre ces deux profils, lorsque la base ne contient pas de
carbone. Le bore a diffusé dans la base, preuve en est 1’élargissement du profil de bore. Pour
limiter, voire €liminer cette diffusion, I’introduction du carbone est la solution (la quantité de
carbone introduite est de I’ordre de 10°° atomes par cm®). En effet, les atomes de carbone ont
un rayon beaucoup plus faible que ceux du silicium et du germanium. Ainsi, les atomes de
carbone viennent combler les latences entre les atomes de silicium et de germanium, ce qui
empéche la diffusion du dopant bore dans la structure cristalline SiGe:C de la base. La
conséquence est le maintien du profil de bore entre le dépo6t et la phase finale de réalisation du
TBH. Ainsi, la concentration en dopant bore reste élevée (de 1’ordre de 10" atomes par cm?)
et la profondeur reste faible : ces deux facteurs participent a la réduction du facteur de bruit

NF (Noise Figure) du transistor réalisé.
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Figure 1.14 : Profil de Ge dans la base SiGe avec (droite) et sans (gauche) carbone, d’aprés [42]

I1.3.2. Comparaison des TBH SiGe et SiGe:C

Suite a ce qui vient d’étre mentionné, il est intéressant d’analyser 1’influence du
carbone sur le diagramme de bandes de transistors réalisés. La figure 1.15, extraite de la
référence [42], représente le diagramme de bandes du TBH SiGe (figure de gauche) et celui

du TBH SiGe:C (figure de droite) pour une tension base/émetteur, Vgg, de 0.7V et une tension
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collecteur/émetteur, Vcg, de 1V. Le profil du dopant bore, mesuré par SIMS, est représenté
par la forme triangulaire. La densité des €lectrons n est représenté par les profils en pointillé.

Les deux lignes verticales pointillées délimitent la base, de composition Sip gGeo ».

Pour le TBH SiGe, 1’¢largissement et 1’affaissement du profil de bore indique que ce
dernier diffuse. Cette diffusion engendre la formation d’une barriére de potentiel parasite, qui
a pour effet une réduction du gain du transistor, de sa rapidité et de sa tension d’Early, comme
le précise la référence [42]. Par ailleurs, cette barriere freine le flux de la base vers le
collecteur des électrons €mis par I’émetteur. S’ensuit alors une accumulation d’électrons dans
la base, comme en témoigne la stagnation de la densité¢ des électrons sur le graphique. Par
conséquent, la fréquence de transition est fortement affectée, ce qui dégrade les performances

RF du TBH SiGe.

Grace au carbone, la diffusion du bore est réduite et comme indiqué sur le graphique
de droite du TBH SiGe:C, le profil du bore reste confiné dans la base. Par ailleurs, les
¢lectrons ne s’accumulent plus dans cette dernicre, ce qui permet d’obtenir des fréquences de

transition plus élevées qu’en SiGe.
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Figure 1.15 : Comparaison des profils de dopage et des diagrammes de bandes avec et sans carbone,

d’apres [42]

51



Chapitre I : Description technologique du TBH Si/SiGe:C

Ce phénomene est illustré a I’aide de la figure 1.16. Elle compare les fréquences de

transition obtenues pour le TBH SiGe et le TBH SiGe:C de méme type.
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Figure 1.16 : Comparaison des fr du TBH SiGe et du TBH SiGe:C, d’aprés [42]

Il apparait que le pic de fr pour le SiGe se situe a S0GHz, alors que celui obtenu avec
le SiGe:C est de 80GHz. En conclusion, pour les applications RF, I'utilisation du TBH

SiGe:C s’avere étre, actuellement, la seule solution qui s’impose en technologie silicium.
I1.4. Prise en compte de la thermique

Avant d’aborder la suite de ce chapitre avec la présentation de la technologie BICMOS
SiGe, il convient d’évoquer brievement la prise en compte de la thermique dans les transistors
bipolaires a hétéro-jonction. En effet, et comme I’indique la référence [43], les TBH sont
congus pour délivrer des puissances de sortie importantes (de I’ordre de 24dBm pour les
applications de téléphonie mobile) et ceci, pour un fonctionnement a hautes fréquences. Ainsi,
ils doivent étre capables de supporter des densités de puissance élevées, tout en évitant
I’emballement thermique. Les considérations thermiques constituent a I’heure actuelle la

principale limitation de leurs performances.

Les nombreuses études menées, pour passer outre ces limitations, témoignent de
I’intérét et de la pertinence de comprendre les phénomenes thermiques dans les TBH. Les
références [19] et [43] a [46] traitent de ce sujet et apportent les conclusions suivantes.
L’emballement thermique et I’auto-échauffement dégradent la densit¢é de courant de
collecteur, le gain en puissance et les pics des fréquences de transition fr et maximale
d’oscillation f,,x. La référence [44] indique qu’une €lévation trop importante de température

augmente le temps de transit dans la base en raison de la réduction de la mobilité des électrons
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dans Ia jonction collecteur/base. Les solutions proposées a ce jour sont peu nombreuses car
I’emballement thermique, n’est pas complétement compris et maitrisé. D¢s lors, la principale
solution employée consiste a utiliser des résistances de ballast sur I’émetteur afin d’éviter une
augmentation trop forte et trop rapide du courant d’émetteur, comme I’indique la référence
[43]. Enfin, cette prise en compte des phénoménes thermiques nécessite 1’évolution des

modeles des transistors comme en témoignent les références [47] a [52].

III. Pourquoi la technologie BICMOS SiGe ?

III.1. Principe

Comme il vient d’étre évoqué, la technologie silicium est, depuis plus de trente ans, au
ceeur des systémes électroniques et microélectroniques et est sujette & de nombreuses
innovations. Depuis 1980, la densité des dispositifs sur les puces de silicium a doublé tous les
deux ans comme le précise la référence [53]. Cette amélioration de la densité d’intégration est
due a la combinaison des progrés en lithographie associés aux innovations des technologies.
Concernant ces dernieres, plusieurs directions ont été prises, donnant ainsi naissance a
différentes plates-formes technologiques silicium, dont les principales sont illustrées a 1’aide

de la figure 1.17.
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Figure 1.17 : Evolution des plates-formes silicium, d’aprés [53]

D’apres la figure 1.17, il apparait que les plates-formes technologiques CMOS
demeurent dominantes car elles offrent un bon compromis entre la puissance dissipée, la

réduction des dimensions et le colt. Néanmoins, toutes les technologies présentées ont leur
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limites propres, qui peuvent se révéler génantes selon le type d’applications visé. Concernant
la technologie CMOS, la montée en fréquence se révele difficile, ce qui est problématique
pour les applications de radio-communications mobiles. Dés lors, la technologie BICMOS a
pu s’imposer progressivement. Cette technologie s’est développée a partir de la fin des années
1970 jusqu’au début des années 1990. Actuellement, la technologie BICMOS est mature et ne
subit plus que des innovations, c’est-a-dire qu’elle n’est plus au stade de mise au point ou de
développement. L’idée clé de cette technologie est d’associer les caractéristiques des
transistors bipolaires haute-vitesse, donc SiGe, avec celles des transistors CMOS faible
consommation, le tout sur une méme puce. En combinant les avantages du bipolaire pour les
applications analogiques et hautes-fréquences avec ceux du CMOS pour les applications
numeériques, la technologie BICMOS SiGe répond bien aux besoins des circuits de radio-
communications mobiles. En effet, d’apres la référence [2], elle est particulierement bien
adaptée aux applications qui nécessitent des performances RF ¢élevées, c’est-a-dire avec une
grande dynamique fréquentielle (aspect multi-standards des terminaux) et une faible
consommation de puissance (faible consommation en courant). Concernant cette
problématique, la référence [2] précise que la consommation du module transmetteur d’un
téléphone portable résulte principalement de celle de I’amplificateur de puissance. Ainsi, pour
minimiser cette dernicre, il faut concevoir des amplificateurs de puissance trés performants en
terme de consommation, de puissance et de dissipation de chaleur. Ces contraintes imposent
des technologies spécifiques et c’est la raison pour laquelle, aujourd’hui, I’amplificateur de
puissance est congu sur une puce séparée du reste du module RF. La minimisation de
consommation de puissance, ainsi que la complexité de plus en plus croissante des standards,
sont les deux défis que se doivent de relever les concepteurs d’architectures de modules RF.
C’est dans ce contexte que la technologie BICMOS SiGe s’avere un choix judicieux pour

I’intégration SoC.

En résumé, la technologie BICMOS SiGe est bien adaptée aux modules RF 3G des
mobiles car elle offre 1’opportunité d’optimiser, pour ces standards, la consommation de
puissance, les performances analogiques et la sélection de la technologie. En effet, elle utilise
des dispositifs actifs CMOS et bipolaires, ainsi que des composants passifs. Le niveau
d’intégration n’est certes pas le plus élevé possible. Il est bien en dessous de celui atteignable
par une technologie purement CMOS. Mais elle est la seule, a ce jour, a pouvoir répondre aux

attentes évolutives des standards de communication.
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Les travaux de cette thése présenteront des résultats et des performances concernant

des transistors de puissance, utilisant la technologie BiCMOS SiGe:C développée chez

STMicroelectronics.

III.2. Réalisation technologique

La réalisation technologique des dispositifs BICMOS SiGe se fonde sur celle des

dispositifs CMOS. L’un des plus grands défis, auxquels ont été confrontés les technologues, a

consisté en la croissance de la base SiGe des transistors bipolaires. En effet, la solution qui est

utilisée consiste a partir d’un procédé purement CMOS d’ajouter plusieurs étapes spécifiques

aux bipolaires, afin de créer en méme temps des dispositifs CMOS et bipolaires. Cette

solution, illustrée a I’aide de la figure 1.18, minimise les colits de production ainsi que le

temps de réalisation.

CMOS

Tranchées d’isolation

Bipolaire

Implantation du
sous-collecteur

Caisson CMOS
Formation de la Grille

Implantation de la Source et du Drain
Protection par silicuration

Formation de la base SiGe

Ouverture de la fenétre d’émetteur
Implantation SIC: formation finale du collecteur
Dopage de I’émetteur

Structure du poly-¢ metteur

Auto-alignement émetteur/base

Structure de la base

Gravure des couches protectrices

Recuit final

Création des contacts

Inte rconnexions métalliques

v

Figure 1.18 : Détail des étapes du procédé BiCMOS, d’aprés [54]
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I11.3. Coupe technologique

La coupe technologique de la structure BICMOS, extraite de la référence [55], est
illustrée a 1’aide de la figure 1.19. Le bipolaire, qui est un TBH SiGe a double couche de

polysilicium, est intégré sur la méme puce que les transistors NMOS et PMOS.

NPN NMOS PMOS
Silicure Poly-Si

Figure 1.19 : Exemple de coupe de transistors NPN, NMOS et PMOS dans une technologie BICMOS

Il y a coexistence des transistors bipolaires et MOS sur la méme puce. Cette proximité
permet de réaliser en méme temps des fonctions numériques (a base de MOS) et des fonctions
analogiques (a base de bipolaires). C’est le principal avantage et intérét de la technologie

BiCMOS.

IV. Technologie BICMOS de STMicroelectronics

Le dernier paragraphe de ce premier chapitre est consacré a la technologie BICMOS

de STMicroelectronics.
IV.1. Evolution des technologies SiGe BICMOS et des TBH

Pour étre présent sur le marché des transistors bipolaires a hétéro-jonction SiGe,
destinés aux applications de communications mobiles et des systemes de communications
optiques fonctionnant avec un débit de 40Gb/s, STMicroelectronics a développé, en 2001, une
structure de transistor bipolaire a hétérojonction SiGe a double polysilicium avec une largeur
d’émetteur égale a 0.25um, comme I’explique la référence [56]. Ensuite, en introduisant du

carbone dans la base, STMicroelectronics a réussi a réaliser un TBH SiGe:C avec une fr de
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117GHz et une f,,,x de 100GHz. Dés lors, ces dispositifs peuvent fonctionner a trés hautes
fréquences et répondent aux besoins du marché. Mais avant d’en arriver a de tels résultats, la
technologie du TBH SiGe a subi diverses évolutions, comme le retrace le tableau 1.4. La
premicre génération de TBH SiGe présente une largeur d’émetteur de 0.35um (technologie
nommée BiCMOS 0.35um). La seconde génération a vu sa largeur d’émetteur réduite a

0.25um (technologie BICMOS 0.25um).

Principales caractéristiques | BICMOS 0.35pum BiCMOS 0.25pm
technologiques
Isolation LOCOS Tranchées superficielles (shallow),

et profondes (deep)

Epitaxie de la base SiGe Non sélective Non sélective

Architecture Poly simple Poly double
émetteur/base Quasi auto-alignée Quasi auto-alignée

Poly émetteur Par implantation Dopé in-situ

Tableau [.4 : Evolution des technologies SiGe BiICMOS de STMicroelectronics, d’aprés [56]

Comme I’indique le tableau 1.4, les deux structures sont assez similaires et leurs
principales différences sont les suivantes. Tout d’abord, les deux TBH utilisent une
architecture d’émetteur/base de type quasi auto-alignée. Dans le cas de la technologie
BiCMOS 0.35um, I’émetteur est constitué d’une simple couche de polysilicium dopée par
implantation ionique, tandis qu’en BiCMOS 0.25um, il est constitu¢ d’une double couche de
polysilicium, dopée in-situ, c’est-a-dire au cours de la croissance de cette derniére. La
conséquence est la réduction de la quantité de dopage en bore de la base, ainsi que la
réduction de la largeur d’émetteur : en effet, cette derniére est passée de 0.35um a 0.25um. La
croissance de la base SiGe est non sélective dans les deux cas, ¢’est-a-dire que cette épitaxie
est réalisée sur la totalité¢ de la plaquette (wafer). Ensuite, grace aux étapes de gravure et de
lithographie, la zone utile pour le TBH est délimitée. L’isolation de type LOCOS (LoCal
Oxidation Of Silicon) en BICMOS 0.35um a été remplacée par une isolation par tranchées
superficielles (STI) et profondes (DTI), ce qui conféere une meilleure isolation. La
conséquence de ces changements est I’amélioration des performances hautes-fréquences des
TBH. Ces performances s’évaluent en mesurant les principales caractéristiques statiques et
dynamiques du transistor bipolaire a hétéro-jonction, réalisé dans les différentes technologies.
Pour que la comparaison soit pertinente, 1’aire d’émetteur doit étre identique. A titre
d’exemple, la référence [56] propose une comparaison avec une aire d’émetteur de 0.25 x

5.85um?. Les résultats sont regroupés dans le tableau I.5. Avant de le commenter, il est bon de
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noter que la technologie BiICMOS 0.25um a ensuite évolué grace a I’introduction du carbone
dans sa base SiGe, afin de permettre une montée en fréquence des TBH. La conséquence est
la technologie nommée BiCMOS 0.25um SiGe:C. La seule différence entre le TBH en
BiCMOS 0.25um et le TBH en BiCMOS 0.25um SiGe:C est I’introduction du carbone. La
largeur d’émetteur dans les deux cas est en effet toujours de 0.25um. Les dispositifs
répertoriés dans le tableau 1.5 correspondent aux TBH les plus rapides réalisables dans les

technologies indiquées.

Paramétre BiCMOS 0.35pm | BiCMOS 0.25pm | BiCMOS 0.25pm
SiGe SiGe SiGe:C
Agmin (WmM?) 04x0.8 0.25x 0.65 0.25 x 0.65

Gain en courant 100 100 250
BV cgo (V) 3.6 2.6 1.9
Tension d'Early (V) 60 50 100
f; (GHz) @ 1.5V 45 70 120
fo. (GHz) @ 1.5V 60 90 100

Tableau L.5 : Evolution des générations de TBH SiGe de STMicroelectronics, d’aprés [56]

Une premiere remarque peut-&tre faite au vu de la premicre ligne Agmin. Elle
correspond a ’aire d’émetteur minimum du transistor élémentaire, donc il est normal de ne
pas avoir les mémes valeurs pour les trois transistors. En effet, pour obtenir un dispositif avec
une aire de 0.25x5.85um? soit 1.4625um?, 5 TBH en BiCMOS 0.35um ont été cascadés et 9
TBH en BiICMOS 0.25um et BICMOS 0.25um SiGe:C ont été cascadés.

La suite de ce tableau compare les caractéristiques statiques, a savoir le gain en
courant, la tension de claquage BVcgo et la tension d’Early. Avec le TBH SiGe:C ces
caractéristiques sont bonnes et intéressantes (gain de 250, BVcgo de 1.9V et V4 de 100V),
malgré une base étroite et un collecteur fortement dopé, comme il le sera précisé dans la suite.
Concernant les caractéristiques dynamiques (fp et fi.), la aussi ’amélioration est
impressionnante. En effet, la fréquence de transition atteint 120GHz et la fréquence maximale

d’oscillation est de 100GHz et ceci pour une structure épitaxie non sélective.
IV.2. Coupe technologique et réalisation
Ce paragraphe a pour objectif de présenter et de décrire succinctement les procédés

technologiques qui permettent de réaliser les transistors bipolaires a hétéro-jonction en

technologie BICMOS 0.35um et en BICMOS 0.25um SiGe:C, qui est le TBH caractérisé au
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cours de cette thése. Par conséquent, sa description sera plus approfondie. Néanmoins, il est
intéressant de décrire le procédé du BICMOS 0.35um car il permet de constater les défis et les

évolutions technologiques qu’a su relever STMicroelectronics.

IV.2.1. Coupe technologique du TBH SiGe en BiCMOS
0.35um

La figure 1.20 présente la coupe technologique du transistor bipolaire a hétéro-jonction
réalisé en technologie BICMOS 0.35um. La référence [57] décrit les principales étapes de sa

réalisation.

Collecte

Figure 1.20 : Coupe schématique du TBH SiGe de STMicroelectronics, d’aprés [57]

Ce TBH possede une largeur d’émetteur de 0.35um et est réalisé sur une plaquette de
silicium de 200mm. Le dispositif est isolé grace aux zones SiO, encore appelées LOCOS. La
base SiGe est déposée de fagcon non sélective, ce qui permet au contact de la base d’étre pris
sur I’oxyde de silicium, réduisant ainsi I’aire active du dispositif, ainsi que les capacités
parasites. Le profil de germanium est semi-graduel, c¢’est-a-dire trapézoidal. Comme stipulé
précédemment, la structure d’émetteur/base est de type quasi auto-alignée avec un émetteur
en polysilicium. La fabrication de 1’émetteur est réalisée immédiatement apres celle de la base

SiGe et représente 1’étape la plus critique qu’il convient de soigner particuliérement.

Iv.2.2. Coupe technologique du TBH SiGe:C en BiCMOS

0.25pum
La figure 1.21 présente la coupe technologique du TBH SiGe:C de la technologie
BiCMOS 0.25um SiGe:C. Le but de ce paragraphe est de donner les principales étapes de sa

réalisation technologique, explicitées par les références [56] et [58].
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Figure 1.21 : Coupe schématique du TBH SiGe:C de STMicroelectronics

Ce TBH posséde une largeur d’émetteur de 0.25um et est réalisé sur une plaquette de
silicium de 200mm. Dans les fonderies de STMicroelectronics Crolles, ces TBH sont aussi
réalisées sur des plaquettes de 300mm. La réalisation technologique débute par la formation
des couches enterrées n” et p' sur le substrat silicium de type p. Ces couches sont utilisées
pour la réalisation des dispositifs MOS, car ils sont réalisés en technologie BICMOS. Ensuite,
la couche d’épitaxie, de type n, est formée pour constituer le collecteur du TBH. Avant de
terminer le collecteur, les tranchées d’isolation profondes (DTI) sont créées et remplies
d’oxyde de silicium et de polysilicium. Elles assurent 1’isolation des dispositifs entre eux et
réduisent la capacité parasite entre le collecteur et le substrat. Cette capacité est de I’ordre de
0.2fF/pm. Ensuite, les tranchées d’isolation superficielles (STI) sont réalisées. A ce stade, il
convient de terminer la formation du collecteur. Pour ce faire, deux implantations ioniques de
dopant phosphore sont effectuées. La premiére conduit & la formation de la couche enterrée n*
et la seconde correspond a I’implant SIC (Selectively Implanted Collector). Cet implant SIC
est utilisé dans le but de réduire la résistance série du collecteur. Le puits est ensuite réalisé
afin de ramener le contact du collecteur a la surface du TBH. Il est a noter que, de par ces
différentes couches constitutives et implantations, le collecteur posséde un profil de dopage en
phosphore graduel. Une fois terminé, la formation du module base/émetteur peut débuter.
Tout d’abord, une couche d’oxyde de silicium est déposée sur le collecteur afin de réaliser les
différentes zones actives (ou fenétres) de la base et de 1’émetteur par plusieurs étapes de
lithographie et gravure. La base SiGe:C, dopée a 1’aide du bore, croit selon une €pitaxie non
sélective. Le profil utilisé de germanium sera décrit précisément dans le paragraphe 1V.3.

Pour délimiter la zone active de la base, sur laquelle va étre déposé 1’émetteur, une nouvelle
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couche d’oxyde de silicium est déposée puis gravée de maniére appropriée. L’émetteur
correspond alors a une structure polysilicium a double couche. L’émetteur et la base sont
quasi auto-alignés, c’est-a-dire que les contacts de la base sont utilisés pour positionner
I’émetteur. Le dopant utilisé¢ pour I’émetteur est ’arsenic. Les contacts du collecteur, de la
base et de 1’émetteur sont réalisés grace a la derniére couche de métallisation et terminent

ainsi la structure.

La figure 1.22 offre une photo au microscope électronique a balayage (MEB) du

transistor bipolaire a hétéro-jonction SiGe:C réalisé a STMicroelectronics.

-
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|
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Figure 1.22 : Coupe MEB du TBH SiGe:C de STMicroelectronics, avec dimensions des différentes

sections

Comme indiqué, les tranchées d’isolation profondes (DTI) ont une largeur de 0.8um
pour une profondeur de 4.5um. Elles sont distantes de 3.1um, qui est la largeur totale sur
laquelle le transistor est réalisé. Les tranchées d’isolation superficielles (STI) ont une largeur
de 0.4pm x 2 + 0.8um, soit 1.6pm. La zone active du collecteur posséde une largeur égale a
0.5um. La base SiGe:C possede une épaisseur de 0.15um, ce qui est extrémement étroit.
Enfin, I’émetteur posseéde une largeur de 0.7um pour une fenétre effective de 0.25um. C’est

cette dimension qui est donnée pour caractériser la technologie.

En résumé, le transistor bipolaire a hétéro-jonction SiGe:C de STMicroelectronics

utilise une structure de type quasi auto-alignée a double couche de polysilicium et a isolation
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par tranchées superficielles et profondes. Les dopants des différentes zones sont les suivants :

phosphore pour le collecteur, bore pour la base et arsenic pour I’émetteur.
I'V.3. Profil de germanium

La principale amélioration des générations de TBH de STMicroelectcronics a été
d’introduire du carbone dans la base SiGe pour permettre la montée en fréquence des
dispositifs. Il est donc intéressant de présenter les profils des différents éléments dans le TBH
SiGe et le TBH SiGe:C. Cette comparaison fera 1’objet du premier paragraphe de cette partie.
Pour ce faire, les TBH utilisés ont une largeur d’émetteur de 0.25pum, c’est-a-dire qu’ils sont
réalisés en technologie BiCMOS 0.25um et BiCMOS 0.25um SiGe:C. Dans le second
paragraphe, le profil de germanium retenu pour le TBH SiGe:C étudié au cours de cette thése

sera présenté en détail.

IV.3.1. Comparaison des profils entre le TBH SiGe et le
TBH SiGe:C

Les profils de dopants de la base (bore) et de 1I’émetteur (arsenic) ainsi que des
¢léments constitutifs de la base (germanium et/ou carbone) sont présentés grace aux figures

[.23 et 1.24. Ils ont été mesurés par spectroscopie de masse des ions secondaires (SIMS).

La figure de gauche correspond aux profils du TBH SiGe. La référence [56] explique
que de nombreux profils de germanium ont été utilisés et comparés. La comparaison
principale a porté sur I’influence d’un profil graduel (c’est-a-dire trapézoidal) par rapport a un
profil non graduel, donc constant (rectangulaire). Les meilleurs résultats en terme de
performances du TBH ont été obtenus avec un profil graduel, qui se décompose de la fagon
suivante : le profil de germanium proche de la jonction métallurgique émetteur/base est plat et
sa concentration augmente a 1’approche du collecteur. Il est spécifié qu’avec un tel profil, le

gain en courant est facilement contrdlable et la tension d’Early élevée (supérieure a S0V).

La figure de droite correspond aux profils du TBH SiGe:C. L’introduction du carbone
dans la base a pour conséquence de limiter la diffusion du bore a travers la base et permet
d’augmenter le dopage de cette dernicre. En effet, une comparaison des deux figures montrent
que le bore occupe une profondeur (ou épaisseur) de 100nm dans le TBH SiGe contre une

profondeur de 50nm environ dans le TBH SiGe:C. En comparant les concentrations de
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dopants entre les deux structures, il apparait que la concentration de bore passe de 1x10"
atomes/cm’ en SiGe pour dépasser cette valeur en SiGe:C. La conséquence de la réduction de
la diffusion du bore se ressent sur la profondeur de base (Wg = 50nm en SiGe contre Wy =
30nm en SiGe:C). Cette réduction est bénéfique, car avec une base plus petite, le temps de
transit dans cette derniére est réduit, permettant une montée en fréquence des transistors

réalisés. Preuve en est, pour un Vcg de 1.5V, fr passe de 70GHz en SiGe a 120GHz en
SiGe:C.
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Figure .23 :

Profils des dopants pour le TBH SiGe, d’apres [56] Figure 1.24 :

Profils des dopants pour le TBH SiGe:C, d’apres [56]

L’influence de I’'implant SIC pour le dopage du collecteur, a été étudié par ’auteur de
[59]. Les conclusions apportées sont qu’avec I’implant SIC, la base est mieux délimitée, car le
carbone de cette derniére supprime la diffusion du bore induite par I’implant SIC. La base
ainsi réalisée est plus fine, ce qui permet de réduire le temps de transit dans cette dernicre,
favorisant la montée en fréquence et I'utilisation du TBH SiGe:C pour les applications hautes-

fréquences.

Iv.3.2. Profil retenu dans le TBH SiGe:C étudié

Le profil de germanium utilis¢ dans le transistor bipolaire a hétéro-jonction SiGe:C qui
fait ’objet de cette étude de these, est présenté a ’aide de la figure 1.25. Ce graphique se lit de
la droite vers la gauche, car la base croit a partir du collecteur. La zone grisée de 10nm

correspond a du silicium seul, correspondant a la premicre couche constitutive de la base.
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STMicroelectroincs a fait le choix d’utiliser un profil de germanium trapézoidal, c’est-
a-dire que la concentration de germanium décroit d’un pourcentage P1 a P2 de facon
graduelle. Le dopant bore de la base est diffusé sur 15nm seulement, avec une concentration
de 1x10" atomes/cm’. Gréce au carbone qui est introduit sur 45nm, le bore ne diffuse pas, ce
qui permet d’avoir une base d’épaisseur effective relativement fine (15nm). En effet,
I’épaisseur totale de la base est de 90nm. L’intérét d’une base effective fine est, comme il I’a

déja été stipulé, la montée en fréquence des TBH ainsi réalisés.

[fie]

P,%

P.%
Collecteur
>
35 15 15 15 10 nm

Figure 1.25 : Profil de germanium dans la base du TBH SiGe:C retenu pour la technologie BICMOS
0.25um SiGe:C

IV.3.3. Utilisation du germanium dans 1’émetteur

Une ¢étude originale décrite par la référence [60] a ¢t¢é menée en 2002 a
STMicroelectronics et consiste a introduire du germanium, non plus uniquement dans la base
SiGe:C, mais aussi dans I’émetteur. L impact sur les performances statiques (gain en courant
et BVcgo) et dynamiques (fr et temps de transit dans 1’émetteur) a été analysé a I’aide de trois
TBH pour lesquels la concentration de germanium varie. Le premier transistor contient 0% de
germanium (c’est donc le TBH SiGe:C classique qui vient d’étre présenté), le second en
contient 10% et le troisieme 20%. La tableau 1.5 offre une comparaison des principaux

parametres électriques pour un TBH avec une aire effective d’émetteur de 0.25 x 6um?.
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0% de Ge | 10% de Ge | 20% de Ge
Iz @ Vgg=0.75V (nA) 143 357 666
Ic @ Vg=0.75V (nA) 71 83 72
BV (V) 1.88 2.01 2.24
Vi (V) 80 60 72
fr @ Vcr=01.5V (GHz) 128 116 99
foax @ Vcp=01.5V (GHz) 134 114 91
fr * BV gy (GHZ*V) 241 233 222
Cip (fF) 14.7 20.6 19.2
Cic (fF) 15.9 15.9 15.9
R; (Q) 8.5 12.4 12.6

Tableau 1.5 : Principaux paramétres électriques des 3 types de TBH SiGe:C, d’aprés [60]

Les conclusions obtenues lors de cette étude sont les suivantes.

- Tout d’abord, I’introduction du germanium dans I’émetteur affecte le courant de base
(augmentation avec le pourcentage de germanium) et, par conséquent, le gain en courant ainsi

que la tension de claquage BV k.

- Par ailleurs, la capacit¢ de jonction émetteur/base Cjg augmente (elle passe de 14.7fF a
19.2fF) ainsi que la résistance d’émetteur Rg (elle passe de 8.5Q a 12.6Q) : ceci confirme
donc, que plus la quantité de germanium introduite dans 1I’émetteur est importante, plus la
jonction base/émetteur est profonde. Les paramétres dynamiques, ainsi que les performances
radio-fréquences, sont tous dégradés lorsque le pourcentage de germanium dans 1’émetteur
augmente. A titre d’exemple, il est pertinent de remarquer que la fréquence de transition fr
chute de 12GHz puis de 29GHz lorsque le pourcentage de germanium passe de 0 a 10% et de
0 a 20%. D’apres la référence [60], il est précisé que cette chute est due a la réduction du gain
en courant. En effet, tous les parameétres statiques, exceptés le courant de base et la tension de
claquage BVcgo, sont identiques quelle que soit la quantité de germanium introduite. Les
profils SIMS de dopage d’émetteur et de base sont eux aussi identiques pour les trois

dispositifs.

En guise de conclusion de cette étude, le produit BVcgg par fr a été étudié. Il a été
montré que sa décroissance est plus rapide que celle de fr. Ceci permet d’affirmer que
I’introduction du germanium dans 1I’émetteur n’est pas une solution appropriée pour améliorer
les performances radio-fréquences. Par conséquence, les TBH ainsi réalisés ne sont pas
adaptés aux applications nécessitant une vitesse ¢levée. Néanmoins, cette étude a permis de

mettre en évidence que le gain en courant influe sur la rapidité du transistor (donc sur fr)
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ainsi que sur sa tenue en tension BV gg. Pour terminer, les références [61] a [64] offrent des

compléments sur la technologie BICMOS propre a STMicroelectronics.

IV.4. Prise en compte de la thermique : résistance de ballast

La dissipation de puissance du transistor bipolaire a hétéro-jonction peut se faire soit
par le substrat silicium soit par les métallisations. Deux phénoménes thermiques existent dans

les transistors bipolaires, comme le rappelle 1’auteur de la référence [65].

Le premier consiste en 1’emballement thermique. Il est dii a la pente négative de la
courbe Vgg(T) a Ig constant. Cette pente est de —1.3mV/degré pour la technologie BICMOS
0.25um SiGe:C et de —2mV/degré pour les transistors classiques. Ce phénomeéne se traduit par
une augmentation du courant collecteur et, par conséquent, de la puissance dissipée. Le risque
est, bien évidemment, la dégradation ou destruction du transistor. Une polarisation adaptée du

transistor permet de controler cet emballement.

Le second phénomeéne thermique présent dans les transistors bipolaires est appelé

second claquage. Il est lié¢ a :
- la pente négative de la courbe Vg(T) a I constant,

- a2 la non-uniformité des résistances thermiques des doigts, qui sont les constituants de
I’émetteur du transistor. A titre d’exemple, le transistor bipolaire étudi¢ comprend 4 fois 8

doigts d’émetteurs,
- et a la contribution, pour la température d’un doigt, de I’ensemble du transistor.

Il faut savoir que, de par la disposition géométrique des doigts du transistor, la
résistance thermique des doigts de bord est plus faible que celle des doigts centraux. Par
ailleurs, la température d’un doigt dépend de la puissance dissipée, de la résistance thermique
associée au doigt et de la puissance dissipée par les autres doigts. Elle utilise donc les
résistances thermiques mutuelles. Tous ces éléments font que la répartition du courant n’est
pas homogene et que le courant est concentré dans les doigts centraux. En effet, si la
puissance a dissiper devient trop importante, les doigts centraux vont devoir supporter une

plus grande puissance que les doigts extérieurs. Les doigts centraux seront donc endommagés
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avant : ¢’est la manifestation du second claquage. Ainsi, pour éviter ce probléme, il convient
d’homogénéiser le courant dans le transistor bipolaire. Deux solutions peuvent E&tre
envisagées. La premicre consiste a placer une résistance en série sur la base du transistor
(figure de gauche de 1.26). La seconde consiste, quant a elle, & mettre une résistance en série
avec I’émetteur (figure de droite de 1.26). Ces résistances sont appelées résistance de ballast et
elles ont pour but d’aider a la dissipation de la puissance thermique en contrant I’emballement

thermique local.

Rg ballast

R ballast

Figure 1.26 : Deux possibilités pour la résistance de ballast

Pour assurer un fonctionnement correct de ces techniques, ces résistances doivent étre
distribuées sur le transistor de puissance. Pour obtenir les mémes effets, les valeurs de ces
deux résistances sont liées par le gain en courant du transistor (selon Rg = gain x Rg). Avec
un gain en courant moyen de 150 du TBH SiGe:C ¢tudié, Rp ballast varie de 4500 a 7500Q et
Rg ballaste varie de 30 a 50Q. Le choix de 1’une ou ’autre solution est fait en fonction
d’autres parametres €lectriques, tels que la tenue en tension du transistor, la figure de bruit ou

les performances en puissance et en linéarité.

IV.4.1. [1lustration de I’influence de la résistance de ballast

La figure 1.27 montre 1’évolution de la fréquence de transition fr et de la fréquence
maximale d’oscillation f;,.x pour un transistor idéal ou seul (courbes lisses) et deux transistors
ballastés soit sur la base (courbes avec les marqueurs triangles) soit sur I’émetteur (courbes
avec les marqueurs ronds). Le transistor qui a été utilisé est le transistor unitaire haute tension
de la technologie BICMOS 0.25um SiGe:C, c’est-a-dire qu’il est composé¢ de 8 doigts
d’émetteurs. Ces doigts sont distants de 3.6 ou 5.3um, leur largeur est de 0.4um et leur

longueur de 13.4um.
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Figure 1.27 : Influence de la résistance de ballast sur fr et f;,,,, d’aprés [65]

D’apres le graphique de gauche, il vient que la fréquence de transition fr n’est pas
affectée par la résistance de ballast et reste égale a celle obtenue pour le transistor seul.
Néanmoins une légeére diminution est observée dans le cas de la résistance d’émetteur : fr
passe de 33GHz a 31.2GHz. Cette diminution correspond, au premier ordre, a la réduction de

la transconductance apparente du transistor.

La fréquence maximale d’oscillation fy.x dépend, quant a elle, fortement de la
résistance de ballast, comme I’illustre le graphique de droite. f.x peut s’exprimer de fagon

approchée par I’équation (1.32) :

Fre = |2 f (1.32)

. ) ) 1 )
avec Ry : résistance de sortie du transistor, R = V_C (Va4 : tension d’Early)
A

En ajoutant une résistance de ballast sur la base, Rz augmente, donc fi,.x diminue. I1 est donc

tout a fait normal que fi,.x soit plus faible avec une résistance de ballast sur la base.

Puisque 1’étude de cette these porte sur I’utilisation haute-fréquence des transistors
bipolaires, la solution qui a été retenue pour contrdler le second claquage est d’utiliser une
résistance de ballast sur I’émetteur, car c’est cette solution qui offre le meilleur compromis,

homogénéisation du courant/valeurs de fr et fiax.
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IV.5. Caractéristiques du TBH SiGe:C

Ce paragraphe a pour objectif de donner les principales caractéristiques du TBH
SiGe:C utilis¢é au cours de cette thése, que ce soit en simulations (chapitre II) et en

caractérisation (chapitre III).

IV.5.1. Comparaison TBH SiGe avec TBH SiGe:C

La référence [59] s’est attachée a décrire les principales caractéristiques statiques et
dynamiques obtenues en faisant varier certains éléments du procédé technologique des TBH
SiGe et SiGe:C. Pour les besoins de la comparaison, les deux transistors ont les mémes profils
de dopage. La seule différence est donc I’introduction ou non du carbone. Les TBH posseédent
une base de 40nm d’épaisseur. La concentration de germanium du c6té de la jonction
émetteur/collecteur est graduelle de fagon a minimiser le temps de transit dans la base et
d’augmenter la fréquence de transition fr. Le niveau de dopage du bore est de 1’ordre de
2x10" atomes/cm’, de fagon & maintenir une résistance de base faible malgré une épaisseur
d’environ 30nm. Enfin, le dopage du collecteur, et plus particulierement ’implant SIC, est
ajusté de facon a minimiser le temps de transit dans le collecteur ainsi que la capacité de
jonction base/collecteur. Des lors, avec un tel profil, il existe un bon équilibre entre la
fréquence de transition fr, la fréquence maximale d’oscillation f,,x et les parametres statiques,
comme I’illustre la figure 1.28. Les ronds clairs correspondent aux différents essais menés sur

le TBH SiGe tandis que les ronds noirs sont relatifs au TBH SiGe:C.
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Figure 1.28 : fr et BV g pour les TBH SiGe et SiGe:C, d’aprés [59]

Force est de constater que la fréquence de transition du TBH SiGe:C est améliorée par
rapport au TBH SiGe. L’utilisation du carbone est donc bénéfique quant a I’amélioration des

performances RF des TBH.
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Concernant les performances statiques, la référence [58] propose une comparaison des
courbes de Gummel obtenues pour les TBH SiGe:C en technologie 0.25um. Comm il I’a déja
été stipulé, les concepteurs et les technologues congoivent généralement deux types de TBH
pour assurer un fonctionnement basse tension et haute tension. Ainsi, les tracés présentés par
la figure 1.29 sont obtenus pour un premier TBH SiGe:C fonctionnant a Vcg=2.5V (basse
tension), nommeée TBH 2.5V dans la suite, et un second TBH SiGe:C fonctionnant a V=5V
(haute tension), nomm¢é TBH 5V. L’aire de I’émetteur de ces deux transistors est de 0.25 x
5.85um?. Les courbes foncées sont relatives au TBH faible tension et les courbes claires

correspondent au TBH haute tension.

1.E-01
A.=0.25x5.85mm?
1£-03 | VeV
. VEO05
<
o 1E07 |
)
1.E-09 |
1E11 | === Falble tension
== Forte tension
1.E-13 : ; ; i

0 02 04 06 08 1 1.2

VBE (V)

Figure 1.29 : Courbes de Gummel pour les transistors NPN SiGe:C 2.5V et 5V, d’apreés [58]

Les courants de base et de collecteur ont un comportement similaire pour les deux
transistors. Néanmoins, le principal probléme rencontré par le TBH 5V est ’augmentation du
courant de base a fort Vpg (régime de forte injection). Pour limiter ce effet, il convient

d’optimiser le profil de germanium a la jonction collecteur/base.

IV.5.2. Bilan des caractéristiques du TBH SiGe:C

Le bilan des -caractéristique des TBH faible tension et forte tension de

STMicroelectronics est résumé dans le tableau 1.6.

Parametres des TBH SiGe:C | Valeur

(FT/HT)
Gain 200
BV g (V) 2.6/6.3
Tension d'Early (V) 200

Max f; @ V=1.5V (GHz) | 65/31
Max f,,,, @ V=1.5V (GHz) | 99/71

Tableau 1.6 : Bilan des paramétres des TBH SiGe:C en technologie BICMOS 0.25um, d’apres [66] et
[58]
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Les performances statiques sont données par les trois premiéres lignes. Le gain est de
I’ordre de 200 ce qui est intéressant. La tension de claquage BV g est de 2.6V pour le TBH
faible tension et de 6.3V pour le TBH haute tension. La tension d’Early est trés bonne car elle
atteint 200V. Cela est la conséquence du dopage élevé de la base. Les performances RF sont
¢galement trés satisfaisantes et laissent présager une belle évolution et une utilisation tres
importante de ces TBH SiGe:C pour les applications de téléphonie mobile. En effet, les
fréquences de transition fr sont respectivement de 65GHz et 31GHz pour le TBH faible
tension et le TBH haute tension. Par ailleurs, les fréquences maximales d’oscillation f,,x sont

respectivement de 99GHz et 71GHz.

V.Conclusion

Ce chapitre a présent¢ les enjeux de I’amplification de puissance pour les systémes de
communications mobiles. La solution d’intégration SoC est de plus en plus présente. De ce
fait, les transistors de puissance, qui sont de type bipolaire, sont voués a étre intégrés dans les
modules « front-end ». Ce chapitre s’est alors intéressé a ces derniers, en retragant 1’historique
du transistor bipolaire, marquée par trois €volutions majeures. La premicre consiste en la
miniaturisation, qui a été rendue possible grace a la structure de type auto-alignée. Ensuite,
I’introduction du germanium dans la base a permis la réalisation du TBH SiGe, transistor
particuliérement bien adapté pour les applications de puissance. Enfin, I'utilisation du carbone
dans la base a permis une montée en fréquence significative et une diminution toujours plus
grande des dimensions, répondant parfaitement aux attentes et aux avancées technologiques

actuelles.

Ce chapitre a ainsi montré que la technologie silicium est particuliérement bien
adaptée pour les applications de puissance de téléphonie mobile. L’intégration du TBH passe
alors par la technologie BICMOS. Les références [67] a [71] montrent son intérét. Des lors,
une description de cette derniere, avec le cas concret de STMicroelectronics, a été présenté.
Les références [72] a [82], qui traitent des performances de TBH réalisés en technologie
BiCMOS 0.25um SiGe:C, permettent de conclure que STMicroelectonics est bien placé sur le

marché mondial.
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I. Introduction

Ce chapitre a pour objectif de montrer au travers de simulations les potentialités en
terme de puissance, rendement et linéarité du transistor bipolaire a hétéro-jonction SiGe:C de
la technologie BICMOS 0.25pm de STMicroelectronics. La surface d’émetteur du composant
simulé est de 1260pum?. Le transistor est décrit a 1’aide du modéele de transistor bipolaire
HICUM, qui est un mode¢le non-linéaire permettant de décrire les phénomeénes présents,
notamment ceux lors d’un fonctionnement a fort courant. Ce modele, supporté par
I’Université de Dresde (et plus particuliérement par le Professeur Mickaél Schroter), est
extrait par I’équipe de modélisation bipolaire de STMicroelectronics Crolles et fait I’objet de
la premiére partie de ce chapitre. La seconde partie est consacrée a la description du transistor
simulé. Il est a noter que toutes les simulations sont réalisées avec le logiciel ADS (Advanced

Design System) d’Agilent Technlogies.

Dans la troisiéme partie de ce chapitre, des simulations fort signal en mode CW
(Continuous Wave) montrent I’impact des impédances de fermeture aux trois premiers

harmoniques sur les performances en terme de gain, puissance et rendement.

Ensuite, la quatriéme partie est consacrée a une analyse de linéarité en biporteuse, afin

de dégager les meilleurs compromis rendement et linéarité.

Enfin, une analyse théorique de robustesse au TOS (Taux d’Onde Stationnaire) est

développée en fin de ce chapitre.

II. Description du modele utilisé

Ce paragraphe a pour but de présenter le modele utilisé, pour les simulations du
transistor bipolaire a hétéro-jonction étudié et mesuré au cours de cette thése. Ce modele est le

modeéle HICUM.
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II.1. Présentation du modele HICUM (HIgh CUrrent Model)

Le modéle HICUM, qui par définition signifie modele fort courant (HIgh CUrrent
Model), est un modele compact pour les transistors bipolaires avancés destinés aux circuits
rapides pour les communications sans fil et a fibres optiques ([1] et [2]). Ce modele est
particulierement bien adapté pour décrire les transistors radio-fréquences, utilisés notamment
en technologie BICMOS SiGe:C, car il s’est affranchi des limitations et des faiblesses du
modele SPICE Gummel-Poon [3], qui est le modele de base des transistors bipolaires,

notamment pour la description des phénomenes intervenant a fort courant.

Comme rappelé dans la référence [2], ce modele a vu le jour dans les années 1980 a
I’universit¢ de Bochum Ruhr en Allemagne, grace aux travaux menés par 1’équipe du
Professeur H. M. Rein. Le point de départ a été¢ de décrire de fagon plus précise et basée sur la
physique du composant les effets forts courants pour les circuits rapides. Ainsi, en 1985, la
premicre version compléte du modéle HICUM a été¢ implémentée dans le simulateur SPICE.
Ensuite, en 1986-1987, la vérification expérimentale sur des commutateurs rapides s’est
révélée prometteuse et encourageante. Dés lors, entre 1988 et 1994, de nombreuses
améliorations et extensions ont été¢ apportées dans la modélisation des transistors bipolaires a
hétéro-jonction. En 1994, ce modele a été intégré dans de nombreux simulateurs de circuits
commerciaux et a commencé a étre déployé dans différentes industries (telles Nortel,
Rockwell, Jazz...). Par conséquent, en 1999, le modele Hicum est passé dans le domaine
public (c’est-a-dire que les équations du modele et le code source sont accessibles de tous) et
il est depuis supporté par le Professeur Mickaél Schroter de 1’Université de Technologie de
Dresde, au sein du laboratoire CEDIC (Chair for Electron Devices and Integrated Circuits). Il
est alors implanté dans les principaux simulateurs de circuits commerciaux (tels ADS, ELDO,
HSPICE, SPECTRE) et est supporté par de nombreuses industries de semi-conducteur, dont
STMicroelectronics. Enfin, en 2003, le modéle HICUM a ¢été choisi avec le modéle
MEXTRAM, comme modele standard pour le transistor bipolaire par le CMC (Compact
Model Council).

La mise a jour de ce modele aboutit a différents niveaux (ou level) et a différentes
versions, de plus en plus complétes. Ceci atteste de la perpétuelle évolution du modéle

HICUM et de sa pertinence, que ce soit en terme de précision et de compréhension des
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phénomenes physiques. De nombreuses études sont menées sur ce modele comme 1’attestent

les références [4] et [5].

Le modéle HICUM apparait alors comme un modele compact basé sur la physique du
composant dédi¢ aux transistors bipolaires homo-jonction et hétéro-jonction verticaux. Le
cceur des équations de ce modele est basé sur des simulations TCAD (Technology Computer-
Aided Design) qui sont des outils de simulation de composants et de processus technologiques
et qui permettent, contrairement aux modeles classiques, de prendre en compte les effets 1D
et 2D et de reproduire les phénomeénes physiques qui se produisent au sein du semi-

conducteur, permettant une précision inégalée.

Ce gain de précision se manifeste sur la modélisation :

e par une grande région de polarisation, notamment celle a forts courants,

e ct par une meilleure précision de simulation des performances bas niveau a haute fréquence.

Grace a un circuit équivalent, présenté a la figure II.1, les effets physiques suivants

sont modélisés :

e les effets 2D et 3D tels I’injection périmétrique du courant émetteur, le partage du courant
collecteur en une partie surfacique et une autre périmétrique et la distribution intrinséque et

extrinseque de la base sont considérés.

e Le courant d’avalanche dii au claquage de la jonction base/collecteur et le courant tunnel de

la jonction base/émetteur sont modélisés.

e Le transistor parasite et I’influence du substrat via un réseau de couplage sont pris en

compte.

o Les effets d’auto-échauffement et la dépendance en température sont inclus.

e Les effets non quasi-statiques des charges et des courants sont modélisés a 1’aide des temps

de transit.

e La variation du bandgap des TBH SiGe est considérée.

e Et enfin, les mécanismes standards de bruit sont inclus dans ce modéle.
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Il convient maintenant de décrire le circuit équivalent du modele HICUM.

Transistor extrinséque Transistor intrinséque
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Figure I1.1 : Schéma équivalent grand signal du modele HICUM du transistor bipolaire

La figure II.1 représente le schéma équivalent du modele HICUM pour un transistor
bipolaire de type NPN. Les contacts de base, d’émetteur, de collecteur et de substrat sont

indiqués a I’aide des lettres B, E, C et S.

La premiere constatation qui peut étre faite au vu de ce schéma est que le modéle se
divise en cinqg morceaux principaux. Le premier correspond au transistor intrinséque et il
constitue le cceur méme du transistor. Les nceuds notés E’, B’ et C’ sont les noeuds internes.
Le transistor extrinséque, qui est le second morceau, permet de modéliser les interactions qui
existent avec le reste de I’environnement technologique. Ensuite, de par la structure méme, il
existe un transistor parasite, de type PNP (son émetteur est réalisé par la base du NPN, sa base
correspond au collecteur du NPN et le substrat du NPN joue le role de collecteur). Un réseau
substrat permet enfin de modéliser 1’influence du substrat sur les performances du transistor.
Et enfin, afin de considérer les phénomeénes d’auto-échauffement qui existent au sein du

transistor bipolaire, un réseau thermique est utilisé.
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Il convient maintenant de détailler le role des différents éléments constitutifs du

schéma du mode¢le, en commengant par les courants.

e [ ¢ transistor intrinseque est constitué d’une source de courant, nommeé I, qui modélise le
courant de transfert entre le collecteur et I’émetteur. Ce courant est la somme des courants des
jonctions base/émetteur et base/collecteur. Le courant de chacune de ces jonctions se divise en
un courant intrinséque et un courant extrinseéque. Ainsi, les deux diodes, Igg; et Ipci,
correspondent aux courants intrinséques des jonctions respectives base/émetteur et
base/collecteur et permettent de modéliser les phénoménes surfaciques. Les deux diodes, Iggp
et Ipcx, correspondent aux courants extrinseéques respectifs et permettent de décrire les

phénomenes périmétriques.

e Lorsque la jonction base/émetteur est polarisée en inverse (Vgg < 0), il apparait un courant

tunnel dans la base, noté Iggr.
e La source de courant I,y; modélise le courant d’avalanche de la jonction base/collecteur.

¢ Enfin, la source de courant Its est I’analogue de la source It pour le transistor parasite. Ce

courant représente le courant des jonctions base/collecteur (Igcx) et collecteur/substrat (Ics).

Les différentes charges et capacités de ce schéma se répartissent en six groupes.

1- Le premier groupe, est li¢é aux charges fixes présentent dans les différentes jonctions et

constitue les capacités de jonction ou de transition.

Ainsi, la jonction base/émetteur se modélise a 1’aide d’une charge de jonction
intrinseéque, Qyr1. La jonction base/collecteur se modélise, quant a elle, a 1’aide d’une charge
intrinseque, Qjcr associée a des charges extrinseques, Qiacxi et Qmcxz. Et enfin, la jonction

collecteur/substrat est modélisée a 1’aide de la charge Qys.

2- Le deuxiéme groupe qui correspond aux charges de diffusion, modélise 1’influence des

charges mobiles contenues dans les différentes jonctions.

La capacité de diffusion de la jonction base/émetteur est représentée par la charge
intrinséque Qpg associée a la charge extrinseéque Qep. De méme, la jonction base/collecteur se

modélise a I’aide de la charge intrinséque Qpc, associée a la charge extrinseque Qps.
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3- Pour prendre en compte les effets de modulation de la base, et plus précisément de la
dépendance en fréquence de la résistance de base interne, appelée AC crowding, la capacité

Crpr est utilisée.

4- De part la réalisation technologique utilisée, il existe une capacité¢ d’oxyde, Cgox, entre

I’émetteur et la base, résultant de la présence des « espaceurs ».

5- Ensuite, le cinquiéme groupe est constitu¢ de la capacité de substrat, Cgy. Elle modélise

I’impact des charges contenues dans le substrat.

6- Et pour terminer, les résistance et capacité thermiques, Rry et Crp, permettent la
modé¢lisation des phénomenes d’auto-échauffement. Une description précise de ces derniers

est présentée au paragraphe I1.3.

Pour terminer la description du schéma, il convient de s’intéresser aux résistances.
Ainsi, Rg correspond a la résistance d’accés a I’émetteur, Rcx correspond a la résistance
d’acces au collecteur, Rgy est la résistance d’accés au substrat. La résistance d’accés a la base
est composée d’une partie intrinséque, Rp;, variable avec la polarisation, et d’une partie

extrinséque, Rpx, constante.

I1.2. M¢éthodes d’extraction des parametres de modele

Le modele HICUM est basé sur des équations qui font appel a des parametres modéele
qu’il convient d’extraire. Pour ce faire, différentes mesures électriques sur une grande variété
de configurations de transistor et sur des motifs spécifiques sont réalisées. Ceci dans le but
d’aboutir & un modele « paramétré », c’est-a-dire composé de parameétres unitaires

indépendants de la géométrie du transistor.

A titre d’exemple, I’auteur de [1] indique les structures de test utilisées et les
parametres extraits associés. Ainsi, les résistances d’acces extrinséques sont obtenues a partir
de structures de test spécifiques, ne faisant intervenir que les résistances voulues, sur
lesquelles des mesures statiques I/V sont effectuées. Par exemple, des structures en anneau de
type CBEB, dites tétrodes, sont utilisées pour extraire les valeurs des résistances de base,

comme I’expliquent les références [6] et [7]. Les résistances collecteur, sont a quant a elles
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obtenues a partir de structures de type CBEBC, décrites par les auteurs de la référence [8].
Concernant les capacités de jonction base/émetteur, base/collecteur et collecteur/substrat,
plusieurs transistors a largeur W variable sont mesurés, afin d’élaborer les lois d’échelle
(communément appelées lois de « scaling ») pour ces capacités. Ensuite, les capacités de
diffusion sont obtenues a partir de mesures de paramétres S de plusieurs transistors a

configuration différente, polarisés en inverse et a faible niveau de courant.

Les mesures qui sont alors réalisées pour 1’extraction des parametres se regroupent en
quatre catégories, listées ci-dessous. Ces mesures sont toutes réalisées pour plusieurs

configurations de transistor et sous pointes.

1- Les premieres mesures correspondent aux mesures DC. Les jonctions base/émetteur

et base/collecteur sont polarisées en direct ou en inverse selon les paramétres a extraire.

2- La seconde catégorie regroupe les mesures de paramétres S qui permettent, entre
autre, d’évaluer la dépendance en fréquence et en polarisation des parameétres extraits a 1’aide

de ces mesures.

3- Pour connaitre la dépendance en température des parametres sensibles a cette
derniere, des mesures en température sont réalisées. Ce sont, en fait, les précédentes mesures
DC et de parametres S qui sont effectuées a des températures différentes de la température

ambiante (fixée a 27°C soit 300°K).

4- Et pour terminer, des mesures de bruit a faible fréquence sont menées afin de

modeéliser les parameétres bruyants du modele.

L’extraction des paramétres modele se base sur ces différentes mesures et se déroule
en plusieurs étapes. La premiére consiste en la préparation, c’est-a-dire en la définition des
régles de dessin des structures et en I’établissement d’un format spécifique de sauvegarde des
fichiers de mesures. Ensuite, les paramétres basiques (telles que les résistances par carré, les
résistances de contact et les capacités de déplétion) sont extraits. Puis les paramétres modéle
sont a leurs tours extraits. Enfin, la derniére étape est la plus importante dans le sens ou elle
correspond a la validation des parametres du modéle HICUM. Pour ce faire, d’autres
transistors sont mesurés en DC, en paramétres S, en température et en bruit afin d’obtenir les
caractéristiques DC (telle la transconductance...), les caractéristiques petit signal en fonction

de la fréquence et de la polarisation (tels la fréquence de transition, le gain en puissance ou les
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paramétres Y...) et le bruit basse et haute fréquences. Le modele sera considéré comme

correct si ces caractéristiques sont cohérentes avec celles qui sont simulées et attendues.

En guise de conclusion, il est important de garder a I’esprit que 1’élaboration d’un
modele de transistor nécessite des méthodes d’extraction précises afin de déterminer au mieux
les paramétres descriptifs. En effet, un modéle sophistiqué sans techniques d’extraction
précises peut étre plus mauvais qu'un modele approximatif avec des méthodes d’extraction

précises.

I1.3. Description du réseau thermique du transistor

Etablir le réseau thermique du transistor revient a calculer sa résistance thermique Ry,
et sa capacité thermique Cy,. Le réseau thermique proposé par le modele Hicum, composé
d’une source de puissance thermique associée a une seule résistance thermique en parallele
avec une seule capacité thermique, permet une approche globale des phénoménes thermiques.
Pour une description plus précise et plus réaliste de la propagation de la chaleur au sein du
transistor, il est possible de complexifier ce réseau. Il convient alors de distribuer la résistance
et la capacité thermiques, depuis la surface du transistor jusqu’au fond du substrat, comme

I’indique la référence [9].

C’est cette idée qui a été utilisée pour établir le réseau thermique du transistor étudié.
Dés lors, il a été décidé de diviser ce dernier en dix morceaux de profondeur identique, afin
d’observer la propagation de la chaleur et la répartition des résistances et capacités thermiques
distribuées. Puisque ’épaisseur totale du transistor jusqu’au fond du substrat est de 350um,
chaque morceau a une épaisseur T de 35um. Chacun des dix morceaux possede alors une
résistance et une capacité thermiques distribuées comme le montre la figure I11.4. Chaque
¢lément est alors modélisé a I’aide d’une cellule thermique CRC, illustrée a ’aide de la figure
I1.2. Les deux capacités thermiques de la cellule CRC sont identiques et valent la moitié de la
capacité thermique totale d’un morceau. Il est évident que cette division en dix morceaux de
méme profondeur est une approche simplifiée, mais elle donne des ordres de grandeur des
constantes thermiques tout a fait réalistes et satisfaisants. Enfin, il est bon de rappeler que
I’étude des phénomenes thermiques dans les transistors bipolaires est complexe et fait 1’objet

de nombreuses études, comme [’atteste la référence [10]. Dés lors, ce qui importe est d’avoir
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une idée cohérente du réseau thermique et pas de chercher a tout prix la précision maximale

de ce dernier.

Pour continuer, il faut maintenant définir la source de chaleur, c’est-a-dire la zone a
I’origine des phénomeénes thermiques. Cette source est supposée infiniment plane, avec un
angle de diffusion o qui vaut 45° dans les conditions de fonctionnement utilisées. Cette
source a les dimensions de la jonction base/émetteur et est placée au niveau de la jonction
base/collecteur, comme le rappelle 1’auteur de [10]. La figure I1.3, issue de la référence [9],

illustre ces dimensions. Ainsi, pour le transistor étudié :

a=49.2um et b=122.4um (2.1)

Ensuite, les dimensions A et B, ainsi que la résistance et de la capacité thermiques des
différentes cellules se calculent a 1’aide des formules (2.2) a (2.6). Pour ce faire, il est supposé
que chaque morceau s’apparente a un conducteur parallélépipédique, illustré a 1’aide de la

figure I1.3.

A=2xTxtga)+ta=2xT+a cartg(a) =1 aveca=45° (2.2)
B=2xTxtg(a) +b=2xT+b (2.3)
[ 5)
T P
a -
Ry = pan X y 4 B en °C.W™! (2.4)
a b

avec py, = 6870 deg.um.W™': résistivité thermique du silicium.
Cin = psi X ¢p x Vol enJ.oC! (2.5)
avec psi = 2.33 ¢ kg.m™ : résistivité du silicium

2 2 21 .
cp=7¢ m".s".K : chaleur spécifique

Vol=T{axb+(a+b)xT+§xT2} (2.6)
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Figure I1.3 : Dimensions de la source de chaleur, utiles pour
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Figure I1.4 : Distribution des résistances et capacités thermiques
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Par itération successive, les caractéristiques des dix morceaux sont calculées. Les
valeurs des résistances et capacités thermiques obtenues sont regroupées dans le tableau II.1.

La figure I1.5 trace 1’évolution de ces deux grandeurs avec la profondeur.

R1th (°C/W) | 20,30 | C1th (J/°C) | 3,90E-07
R2th (°C/W) | 7,12 | C2th (J/°C) | 1,01E-06
R3th (°C/W) | 3,68 | C3th (J/°C) | 1,91E-06
R4th (°C/W) | 2,25 | C4th (J/°C) | 3,10E-06
R5th (°C/W) | 1,52 | C5th (J/°C) | 4,56E-06
Ré6th (°C/W) | 1,10 | Cé6th (J/°C) | 6,30E-06
R7th °C/W) | 0,83 | C7th (J/°C) | 8,32E-06
! R8th (°C/W) | 0,65 | C8th (J/°C) | 1,06E-05

‘ R9th (°C/W) | 0,52 | C9th J/°C) | 1,32E-05
0 35 70 105 140 175 210 245 280 315 350 R10th (°C/W)| 0,43 |C10th (J/°C)| 1,61E-05

Profondeur (um)

N
5
|

N
o
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Figure IL.5 : Evolution de Rth et Cth avec la profondeur Tableau I1.1 : Valeurs des Rth et Cth

distribuées

D’aprés ce graphique, il vient que la résistance thermique se concentre en surface. La
capacité thermique, quant a elle, voit sa contribution croitre avec la profondeur. Ceci est
attendu car, lorsque le transistor chauffe, la température augmente d’abord en surface, car
c’est 1a que se trouve la source de chaleur. Ensuite, la chaleur se propage progressivement en
profondeur jusqu’au substrat. En premicre approximation, il est possible d’affirmer que le
temps de propagation est fonction de deux constantes de temps, dites thermiques. Comme
I’expose D'auteur de la référence [9], la premicre constante de temps, qui est rapide,
correspond a la propagation de la chaleur en surface. Et la seconde constante de temps, qui est

plus lente, refléte la propagation de la chaleur en profondeur jusqu’au substrat.

Pour déterminer ces deux constantes de temps thermiques, le logiciel de simulation
¢lectrique RF Advanced Design System, plus connu sous le nom d’ADS, d’Agilent
Technologies est utilisé. Deux simulations ont ét¢é menées. La premicre est une simulation
petit signal (plus communément appelée simulation AC (Alternating Current)) : elle permet
d’accéder a la fonction de transfert dans le domaine fréquentiel. La seconde simulation est de
type temporel (appelée simulation transient (transitoire)). Elle permet de visualiser les signaux

dans le domaine temporel.
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La figure I1.6 indique les schémas utilisés pour cette détermination. Tout d’abord, le
réseau thermique avec ses dix cellules CRC a été¢ simulé. C’est a partir de la forme, dans le
domaine fréquentiel, de la tension V1 que les deux constantes de temps ont été extraites. En

effet, son amplitude peut s’approximer par la somme de deux passe-bas, d’équation 2.7.

38.39 1 1
= X

\"2! + (2.7)
2 1+ji 1+ji
S fa
avec f; = 19kHz soit 1, = L. 52.6us (2.8)
/i
etf, = 1.9kHz soit 1, = L =0.53ms (2.9

2

Les deux constantes thermiques valent alors 52.6us et 0.53ms. Le signal d’entrée
utilisé étant une source de courant idéale de 1A, la fonction fréquentielle trouvée correspond
directement a la fonction de transfert du réseau. Dés lors, pour vérifier la pertinence des
constantes trouvées, le second schéma a été simulé. A 1’aide d’une boite de paramétres Y,
I’inverse de la fonction de transfert a été¢ utilis¢é comme équation de cette boite. La tension
Vboite a alors été comparée, d’une part en fréquentiel (simulation AC) et d’autre part en
temporel (simulation transient, avec pour signal d’entrée une impulsion de courant), avec la

tension V1 du réseau. Les comparaisons obtenues sont données a 1’aide des figures I1.7 et 11.8.
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Figure I1.6 : Schémas de simulation sous ADS pour déterminer les constantes de temps thermiques

40 0
] A MMIiJuu( 7 ™ PlJaLu
o -20
g 3" 7] @ ~ ] N
= = ] o 2 -40 \
& 20— HHI—HHHHH LN L L - -
w7 S 7 60
%D g 10 1 :E i 80 ] ~..l
B 1 \\ A Rl ~_
0 N -100
1 1E1  1E2 1E3 1E4 1E5 1E6 1 1E1 1E2 1E3 1E4 1E5 1E6
freq (Hz) freq (Hz)
40 NIRRT 35
S0 A M o Zoom du module
i hd ..N
& _ T 25 ™N
T m o2 H H H s =] =20 \
bERCENE e \
2 = 4 e fe z \
T 2 o 2 15
S oo A 2 >10 \
ME 1 NI g - \
100 R e e e I \
1 1E1 1E2 1E3 1E4 1E5 1E6 1E7 1E8 1E9 1E10 {’\
freq (Hz) 1 1E1 1E2 1E3 1E4 1E5 1E6
freq (Hz)

Figure I1.7 : Résultats de simulation AC de la tension V1
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L’approximation de la tension V1 est satisfaisante car les deux courbes ont la méme

allure.
40 o ]
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Figure I1.8 : Résultats de simulation transient de la tension V1

Néanmoins, une petite remarque peut étre faite concernant I’amplitude et la phase :
entre 100Hz et 10kHz, les deux courbes ne sont pas tout a fait superposées. Pour une
meilleure précision, il faudrait rajouter un passe-bas, donc une constante thermique. Par
ailleurs, en augmentant le nombre de morceaux (par exemple, cinquante au lieu de dix), la
précision obtenue serait peut-étre meilleure. En analysant maintenant les performances
temporelles, force est de constater que I’approximation est relativement correcte. Le zoom des
tensions montre que 1’allure générale est respectée. L’écart maximal est relativement faible

(moins de 1V) ce qui permet de conclure que la détermination est réaliste et judicieuse.

III. Description du transistor bipolaire a hétéro-jonction

étudié

III.1. Aide a la compréhension de la conception du transistor

Pour faciliter la compréhension des dessins de conception du transistor étudié, il

convient de présenter briecvement le lien qui existe entre une vue en coupe et une vue de
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dessus du transistor le plus simple possible, a savoir celui qui contient un seul collecteur, une

seule base et un seul émetteur (encore appelé CBE).

La figure I1.9, extraite de [11], représente en (a) la vue de dessus du transistor. La

correspondance avec la vue en coupe est donnée en (b).

Base P+ /—Emetteur N+ /_ Collecteur N+

Isolation 7 y | PR Ouverture
(@) profonde P+ .’ l l contacts
Couche enterrée
N+
............................................ ’E/—BC

Isolation
) P

N+
Substrat P-

Figure I1.9 : Correspondance entre la vue de dessus et la vue en coupe d’un transistor CBE, d’apres [11]

II1.2. Caractéristiques dimensionnelles

Le transistor bipolaire étudi¢ est obtenu en cascadant plusieurs transistors unitaires,
matricés en cellules élémentaires. Un transistor unitaire est composé de huit doigts de
collecteur, associés a quatre doigts de base et a huit doigts d’émetteur. En matricant quatre de
ces transistors unitaires, la cellule ¢lémentaire est obtenue. Pour finir, le transistor étudié
comprend quatre de ces cellules élémentaires. Sur la figure I1.10, issue de la référence [9], les
huit rectangles verticaux correspondent aux doigts de collecteur. La figure I1.11, issue de la

référence [9], montre le dessin de conception du transistor étudié.

97



Chapitre II : Simulations €lectriques grand signal

Figure I1.10 : Cellule élémentaire constituée de quatre transistors unitaires

La taille d’un transistor élémentaire est de 16.9um x 50.8um. Concernant le transistor
¢tudié, sa surface est de (16.9um x 8 + 9.8um) x 50.8um soit 145pum x 50.8um. Les 9.8um
sont liés a la juxtaposition des 8 cellules entre elles. La surface réelle de 1I’émetteur du

transistor étudié est donc de 1260um?.

Cellule de base répétée 8 fois

145pm

Figure I1.11 : Transistor étudié obtenu en cascadant huit cellules élémentaires

Pour tester et caractériser ce transistor, il faut utiliser une structure de test spécifique
qui nécessite la présence de plots de contact, pour poser les pointes RF, et les lignes d’acces
jusqu’au transistor. La figure I1.12 montre ce motif de test. Il est & noter que le transistor est

utilisé en configuration d’émetteur commun, c’est-a-dire que 1’émetteur est relié¢ a la masse.

D’apres la figure, deux pointes RF GSG (pour Ground — Signal — Ground) sont
utilisées en entrée et en sortie. Le schéma équivalent de I’ensemble transistor, pointes RF et
cables reliant les sources de tension de polarisation aux sondes RF, est représenté par la figure
I1.13. En supposant que ces cables ont une résistance série faible, donc négligeable, les
résistances R1, R1a, R2 et R2a modélisent les résistances de contact des pointes de mesure.

Ces résistances ont, a fort courant, un impact important sur la précision des mesures, car une
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chute de tension s’y produit, comme le confirme 1’auteur de [9]. D¢s lors, il faut trouver un
moyen pour connaitre précisément ces chutes de tension donc ces résistances de contact. Pour
ce faire, il faut sonder les tensions réellement appliquées, afin que les tensions délivrées par
les sources de tension soient ajustées, de fagon a ce que les tensions réelles appliquées au
niveau de la base et du collecteur du transistor soient égales a celles souhaitées. Le moyen qui
a alors été choisi, par les concepteurs de ces transistors, consiste a utiliser des plots « sense
DC ». Ainsi, la tension de base est sondée par une résistance de 500Q2 (R3), la tension de
collecteur par une résistance de 5kQ (R5) et la tension d’émetteur par une résistance de 5kQ2
(R4). La résistance R3 doit étre suffisamment faible pour éliminer les éventuelles oscillations
parasites (liées aux inductances parasites du té de polarisation, de la ligne d’acces, de la pointe

etc...) et suffisamment forte pour ne pas étre vue lors des mesures petit et grand signaux.

525pm

v

65um 150pm

VDC+VRF

R3 R4 RSE
Plots sense DC

Emetteur
Base Collecteur

650pm

Figure 11.13 : Plots sense DC

Figure I1.12 : Structure de test du transistor

étudié

I11.3. Premiéres simulations du transistor

Ce paragraphe présente les premicres simulations réalisées sur le transistor bipolaire

¢tudié. Dans un premier temps, les simulations de réseau I/V seront détaillées et permettront
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d’identifier quatre points de polarisation intéressants pour 1’étude menée dans ce chapitre.
Ensuite, les parametres S ainsi que les cercles de stabilit¢ vis-a-vis des impédances de
fermeture externes seront présentés. L’optimisation CW en rendement sera détaillée en partie
IV de ce chapitre, tout comme les cycles de charge extrinséques ainsi que les formes d’ondes

temporelles des courants et tensions aux acces.

Pour les simulations des réseaux I/V, des parametres S et des cercles de stabilité, un
seul schéma de simulation est nécessaire. Ce schéma, présenté par la figure I1.14, est constitué
uniquement du transistor étudié ainsi que des deux selfs qui modélisent le retour du courant

par le plan de masse (et qui font partie intégrante du transistor, congu en émetteur commun).

Alimentations de tension DC

Transistor

DC_Feed

et Sonde de courant

e

L L

L L2

L=20 pH L=20pH
R= R=

Terminal (charge 50L2) Selfs \DC Feed DC BlOCL(
(retour du courant par le plan de masse) '
Té de polarisation

Figure 11.14 : Schéma de simulation du réseau I/V, des paramétres S et des cercles de stabilité

I11.3.1. Réseau I/V

Les simulations réalisées sur le TBH SiGe:C prennent en compte les effets thermiques
d’auto-échauffement. Il est donc intéressant de présenter les réseaux I/V avec et sans prise en
compte du réseau thermique du transistor. Pour rappel, un réseau I/V trace I’évolution du
courant collecteur I¢c en fonction de la tension collecteur/émetteur Vcg, pour une tension

base/émetteur Vgg constante ou un courant de base Iy constant.

Pour les simulations considérées, Vcgo varie de 0 a 10V et Vg varie de 0 a 1.5V. Les
figures I1.15 a I1.16 comparent les réseaux I/V obtenus. Il est a noter que, de par la nature
compact du modele utilisé, les résistances d’acces sont incluses dans ces réseaux I/V (pour

information, Reopecteur = 3.2 et Rémetteur = 3.7Q2).
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Ic (mA)

Ic (mA)

700

600—

500

400

300—

200

100—

0

-100 |

700

= Sans thermique X Avec thermique

Figure I1.15 : Réseau I/V a Vg constant avec et sans thermique
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Figure I1.16 : Zoom du réseau I/V a Iy constant avec et sans thermique
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Les courbes avec les marqueurs croix correspondent au réseau I/V simulé avec le
réseau thermique du modele HICUM (simple réseau RC). Les effets thermiques
correspondant a 1’auto-échauffement du transistor ont pour conséquence d’augmenter le
courant Ic pour une tension Vpg fixée. A Ip constant, le courant I¢ diminue avec la
température, d’ou la pente négative observée. Par ailleurs, la tension d’avalanche diminue

pour une commande de polarisation de base a courant I constant.

Pour la suite de 1’étude, quatre points de polarisation ont été retenus. Ces points ont été
choisis car ils permettent d’illustrer différentes classes de fonctionnement et, par conséquent,
permettent de mener une étude assez compléte des performances en puissance et rendement
du transistor simulé. Pour ces quatre points, la tension d’alimentation, Vggy, prend
successivement les valeurs de 0.70V, 0.73V, 0.78V et 0.97V, ce qui correspond a des courants
de repos collecteur Ic respectifs de 2.5mA, 6.5mA, 30mA et 300mA. La tension
d’alimentation, Vcgo, vaut 3.72V pour ces quatre points, et permet, compte tenu des
résistances d’acceés des pointes, d’obtenir une tension Vcg au niveau du collecteur de 3.6V
(qui est la valeur retenue pour les applications de téléphonie mobile) pour le point & Vg de

0.97V. Les points de repos ainsi obtenus sont résumés dans le tableau I1.2.

Valeurs des tensions et courants de repos au niveau du transistor
VBEO =0.70V VBEO =0.73V VBE0 =0.78V VBEO =0.97V
Vi (V) 0.70 0.73 0.78 0.93
Iz (mA) 0.01 0.03 0.15 2.1
Ve (V) 3.72 3.72 3.72 3.6
Ic (mA) 2.5 6.5 30 300

Les réseaux I/V des figures I1.17 a II.19 indiquent ces points de polarisation

sélectionnés.

Tableau I1.2 : Points de repos des quatre points de polarisation étudiés
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Figure I1.17 : Zoom du réseau I/V a Vg constant avec les quatre points polarisation
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Figure I1.18 : Zoom du réseau I/V a I constant avec Vgg=0.70 (Ic=2.5mA) et Vpge=0.73V (Ic=6.5mA)
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Figure 11.19 : Zoom du réseau I/V a I constant avec Vggy=0.78 (Ic=30mA) et Vgg=0.97V (Ic=300mA)

I11.3.2.  Influence de la température

Afin de quantifier ’impact de la température sur les caractéristiques DC du transistor,
il est intéressant de tracer le courant collecteur Ic en fonction de la tension de polarisation
Vggo en fixant la tension Vcgo. Pour la figure 11.20, Vg est fixée a 3.72V, la tension Vggo

varie de 0 a 1.4V et la température prend successivement les valeurs de 27°C (température

ambiante), 50°C, 100°C et 150°C.

Le tableau I1.3 regroupe les valeurs de I¢ obtenus pour les quatre points de polarisation

choisis, aux températures simulées.

Température (°C) | Vpgo = 0.70V | Vpgg = 0.73V | Vg = 0.78V | Vggy = 0.97V
27°C 2.5 mA 6.5mA 30mA 300mA
50°C 7.1mA 17.9mA 58.5mA 336.1mA
100°C 41.5mA 70.3mA 132.2mA 405.3mA
150°C 104.8mA 141.6mA 208.2mA 463.7mA

Tableau I1.3 : Valeurs simulées de Ic en fonction de la température et de Vg
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Figure I1.20 : Tracé de I versus Vggg a Vegg =3.72V pour différentes températures

D’aprés les simulations réalisées, il vient que le recul de Vpg est d’environ ImV

lorsque la température croit d’un degré Celsius.

Il est a noter que toutes les simulations qui vont étre présentées, au cours de ce

chapitre II, ont été réalisées a 27°C.

I11.3.3. Parametres S

Les parametres S ont été simulés de 10MHz a 10GHz. Cette gamme de fréquence a été
choisie car elle inclut les trois fréquences intéressantes, a savoir les trois premiers
harmoniques (fy = 1.8GHz, 2f, = 3.6GHz et 3f, = 5.4GHz), correspondant aux conditions de

simulations grand signal qui seront réalisées par la suite.

Les figures I1.21 a 11.24 s’attachent a donner les parameétres S pour les quatre points de

polarisation retenus pour 1’étude.
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Figure I1.21 : Paramétre Sy,
Figure I1.22 : Paramétres S,

Figure I1.23 : Paramétres S, Figure 11.24 : Parametres Sy,
O Vgg=0.70V (I.=2.5mA) A Vg, =0.73V (I;=6.5mA)
O Vie=0.78V (Ic=30mA) X Vp,=0.97V (Ic=300mA)

I11.3.4. Cercles de stabilité

Les cercles de stabilité en charge ont ¢té tracés lors de la simulation des parameétres S
(simulation de 10MHz a 10GHz pour les quatre points de polarisation). L’intérét de tracer les
cercles de stabilité en charge est de prédire si le transistor sera instable ou non, selon les
impédances qui lui seront présentées. Pour ce faire, les cercles de stabilité ont été tracés aux
trois fréquences intéressantes (fo = 1.8GHz, 2f, = 3.6GHz et 3f, = 5.4GHz). Et pour chacun

des points de polarisation, les impédances optimales en charge, trouvées a ces trois fréquences
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lors de I’optimisation CW en rendement en puissance ajoutée ou PAE (Power Added
Efficiency), qui sera détaillée dans le paragraphe IV.3.1, sont indiquées sur 1’abaque de
Smith, afin de conclure sur la stabilité du transistor. Le tableau I1.4 indique les valeurs de ces

impédances optimales de charge, données en terme de coefficient de réflexion.

Point de polarisation T eharge@m T charge@zm0 I eharge@3m
Vome = 0.70V (Io = 2.5mA) 043 Z 117° 0.99 / 92° T 7 186°
Vo = 073V (Ic = 6.5mA) 0.41 Z 130° 1 Z91° 17 186°
Vieo = 0.78V (I = 30mA) 0.50 Z 159° 1765 17 184°
Vieo = 0.97V (I = 300mA) 078 Z175° TZ301° TZ148°

Tableau I1.4 : Valeurs des I'charee Optimaux des quatre points de polarisation

I11.3.4.a. Cercles de stabilité en charge

Les figures suivantes illustrent les cercles de stabilité simulés. Les figures 11.25 a 11.28
montrent les trois cercles complets ainsi que les trois impédances optimales trouvées. Et la
figure 11.29 compare les quatre cercles de stabilité a f; tracés sur 1’abaque de Smith classique

(sous-entendu celle de rayon 1).

Le cercle de stabilité vis-a-vis des conditions de charge pour le premier point de

polarisation (Vggo = 0.70V et Ic =2.5mA) est représenté a I’aide de la figure 11.25.

ercle de stabilité

Cercle de stabilité @2f,
@fy
l_‘charge@Zfo
Iﬂcharge@fo

Cercle de stabilité
@3f,

ﬂ

Cercle de rayon 1

charge@3f,
(Abaque de Smith classique) ree@3fy

Figure I1.25 : Cercles de stabilité en charge pour le point Vggy = 0.70V (I¢ = 2.5mA)
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Les trois impédances intéressantes sont hors des cercles de stabilité¢ auxquelles elles se
reportent. Pour le point de polarisation Vggy = 0.70V, le transistor est stable pour les

impédances optimales considérées.

Le cercle de stabilité vis-a-vis des conditions de charge pour le second point de

polarisation (Vggo = 0.73V et Ic = 6.5mA) est représenté a I’aide de la figure 11.26.

Cercle de stabilité Cercle de stabilité

@f @2f,
l—‘charge@Zfo
Cercle de stabilité
r @3f,
charge@f,
Cercle de rayon 1 T
(Abaque de Smith classique) charge@3f),

Figure I1.26 : Cercles de stabilité en charge pour le point Vggy = 0.73V (I¢ = 6.5mA)

Les trois impédances intéressantes sont hors des cercles de stabilité¢ auxquelles elles se
reportent. Il est alors possible de conclure que pour le point de polarisation Vggo = 0.73V, le

transistor est stable pour les impédances optimales considérées.

Le cercle de stabilité¢ vis-a-vis des conditions de charge pour le troisiéme point de

polarisation (Vpgo = 0.78V et Ic = 30mA) est représenté a I’aide de la figure 11.27.
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@f, @2,
Cercle ég fsotablhte rcharge@lfo
1—‘charge@?afo Fcharge@fo
Cercle de rayon 1

(Abaque de Smith classique)

Figure I1.27 : Cercles de stabilité en charge pour le point Vggy = 0.78V (I¢ = 30mA)

Pour le point de polarisation Vggy = 0.78V, le transistor est stable car les trois

impédances intéressantes sont hors des cercles de stabilité auxquelles elles se reportent.

Le cercle de stabilité vis-a-vis des conditions de charge pour le quatrieme point de

polarisation (Vg = 0.97V et Ic = 300mA) est représenté a 1’aide de la figure 11.28.

Cercle de stabilité
@f,

Cercle de stabilité

@21, charge@3f),
Cercle de stabilité r W .
@3f, charge@f,
Cercle de rayon 1 r
(Abaque de Smith classique charge@2f,

Figure 11.28 : Cercles de stabilité en charge pour le point Vggo = 0.97V (Ic = 300mA)

Pour le point de polarisation Vggy = 0.97V, le transistor est également stable, car les

trois impédances intéressantes sont hors des cercles de stabilité auxquelles elles se reportent.
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La figure I1.29 compare les cercles de stabilité tracés a la fréquence f) pour les quatre

points de polarisation.

Cercle de stabilité @f,

v 0.70V Cercle de stabilité @f,
pour Vgg, =0.

pour Vgge =097V

Cercle de stabilité @f, 7
pour Vg, =0.73V & pour Vg, =0.78V

T charge@fj
charge@fy pour
pour Vgg =097V Vg = 0.70V

l—‘charge@fo lﬂcharge@fo
pour Vg, =0.78V pour
Vg = 0.73V

Figure 11.29 : Comparaison des 4 cercles de stabilité

Au vu de cet abaque, il est possible d’affirmer que quelque soit le point de polarisation
utilisé, le transistor est stable. Cependant, pour les points de polarisation Vggo = 0.78V (Ic =
30mA) et Vggo = 0.97V (Ic = 300mA), I’'impédance de charge optimale a f; se rapproche

dangereusement de la zone d’instabilité.

I11.3.4.b. Cercles de stabilité en source

Les cercles de stabilité ont également été tracés en source et sont présentés a I’aide des

figures 11.30 a I1.33.
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Cercle de stabilité Cercle de stabilité
\ en source @f)

en source @f,

Cercle de stabilité

Cercle de stabilité —> en source @2f,

en source @2f,

Cercle de stabilité

en source @3f, Cercle de stabilité

en source @3f,

Figure I1.30 : Cercles de stabilité en source Figure I1.31 : Cercles de stabilité en source
pour le point Vggy = 0.70V (Ic =2.5mA) pour le point Vggy = 0.73V (Ic = 6.5mA)
Cercle de stabilité Cercle de stabilité
en source @f, en source @f,
Cercle de stabilité\ Cercle de stabilité
en source @2f; en source @2f,
Cercle de stabilité Cercle de stabilité
en source @3f,; en source @3f,
Figure 11.32 : Cercles de stabilité en source Figure I1.33 : Cercles de stabilité en source
pour le point Vg = 0.78V (I¢ = 30mA) pour le point Vg = 0.97V (Ic = 300mA)

Les zones d’instabilité potentielles en source sont localisées au voisinage du court-
circuit. Il faudra donc s’assurer que les impédances d’entrée du transistor polarisé, par les

quatre Vpgo, ne soient pas dans cette zone.

IV. Simulations des performances en CW fort signal

Apres avoir présenté le transistor simulé a 1’aide de ses réseaux 1/V, de ses parameétres

S et de ses cercles de stabilité, il convient maintenant d’exciter ce transistor par un signal CW

111



Chapitre II : Simulations €lectriques grand signal

a fréquence RF f) de 1.8GHz. Les simulations, de type CW fort signal, ont été réalisées de
facon a maximiser le rendement en puissance ajoutée (PAE) du transistor. Elles vont
permettre de montrer ’impact des impédances de fermeture en charge aux trois premiers

harmoniques, sur les performances en terme de gain, puissance et rendement.

IV.1. Description des conditions de simulation et des parametres

analysés

Dans une simulation Harmonic Balance (HB), il est possible de choisir 1’ordre de
simulation qui correspond au nombre d’harmoniques qui vont étre considérés pour
reconstituer les différents signaux (par transformée de Fourier dans le domaine fréquentiel et
par transformée de Fourier inverse dans le domaine temporel). Un compromis doit étre trouvé,
car si ce nombre est trop petit, les formes temporelles des signaux simulés n’auront pas une
« belle » allure car trop peu d’harmoniques seront utilisés. Il est alors tentant d’utiliser un
ordre ¢levé, mais a partir d’une certaine valeur, les harmoniques supérieurs n’ont que trés peu
d’influence sur I’allure des signaux, car les niveaux de puissance associés sont tres faibles : il
est alors possible de les négliger. Dés lors, pour les simulations réalisées au cours de cette

these, I’ordre a été fixé a 8, soit de fo = 1.8GHz a 8f, = 14.4GHz.

Pour le calcul des principales caractéristiques du transistor simulé, données a 1’aide

des formules (2.10) a (2.15), les définitions suivantes sont utilisées:

® Vpase correspond a la tension appliquée entre la base et I’émetteur du transistor (sur le

schéma de simulation (figure 11.34) Vgase = Vg — Vi),

® Viollecteur COTTespond a la tension appliquée entre le collecteur et I’émetteur du transistor (sur

le schéma de simulation (figure 11.34) Vcoliectewr = Ve — VE),
e [ correspond au courant entrant dans la base du transistor,
e [ correspond au courant entrant dans le collecteur du transistor,

e Vpgo correspond a la tension DC de polarisation appliquée a 1’entrée du transistor par la

source d’alimentation DC. Le courant associé est Ipo,
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e et enfin, Vcgo correspond a la tension DC de polarisation appliquée a la sortie du transistor

par la source d’alimentation DC. Le courant associé est I¢y.

De¢s lors, les principales caractéristiques sont définies a 1’aide des formules (2.10) a

2.15).

e Puissance d’alimentation : Patim = Igo X Vero *+ Ico X Vero (2.10)
. 1 :

e Puissance d’entrée a fj : Py = 5 Re (VBase@ﬁ] xIpa ) (2.11)
. - 1 "

e Puissance de sortie a fj : Pas = >y Re (VCollecteur@fO xIcq s ) (2.12)

Le signe « - » est dii a la convention qui a été prise pour le courant Ic entrant dans le

transistor.
e Puissance ajoutée a fj : P,asn = Py, mW)— P, . (mW) (2.13)
. A P 4@/, (mW)
e Rendement en puissance ajoutée a f: PAE= ————x 100 (2.14)
P, (mW)
¢ Gain (en puissance) : Gain= P, . (dBm)— F,, . (dBm) (2.15)

IV.2. Schéma de simulation

Le schéma de simulation utilisé pour les simulations HB permettant 1’optimisation des
performances en puissance et rendement en mode CW est présenté a la figure 11.34. Des

conditions de load-pull harmonique seront simulées. L’ impédance de source sera fixée a 50Q2.
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Alimentations de tension DC
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DC_Block Isource
DC_Block1

Générateur de puissance Selfs Boite de paramétres S
1-ton (2 f) (retour du courant par le plan de masse) (modélise le tuner en charge)

Figure 11.34 : Schéma de simulation HB

La polarisation du transistor est réalisée a I’aide de deux sources de tension DC, une
en entrée imposant Vpgo et une en sortie imposant Vcgo. Le signal RF est quant & lui imposé
par un générateur de puissance 1-ton a la fréquence fy (égale a 1.8GHz). Dés lors, pour
découpler les signaux RF et DC alimentant le transistor, il faut utiliser deux tés de
polarisation, modélisés par un DC Block (c’est en fait une capacité idéale qui empéche le
signal DC de passer a travers le générateur de puissance et la boite de paramétres S) et un DC
Feed (qui est en fait une self idéale empéchant le signal RF de passer et protégeant ainsi les

sources d’alimentation DC).

La charge du transistor est modélisée a 1’aide d’une boite de paramétres S, permettant
de mod¢éliser le tuner. En effet, grace a un bloc d’équations, les impédances aux fréquences de
simulation sont accessibles, ce qui permet d’optimiser ces valeurs ou de les imposer. Enfin,
les parasites sont modélisés en entrée et en sortie du transistor par les circuits entourés sur la
figure I1.34. La détermination de la valeur des différents ¢léments parasites est expliquée dans

ce qui suit et s’appuie sur la figure I1.35.
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Signaux .
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Figure 11.35 : Eléments parasites

Les parasites a considérer sont dus :

e au retour de courant dans la plan de masse. Cela implique deux selfs. Leur valeur est

déterminée empiriquement et vaut L1 = 20pH.

¢ au contact des sondes RF. En effet, ’é¢talonnage du systéme de mesure permet de ramener
les plans de référence au niveau des sondes RF. Mais le contact des pointes sur les plots de
contact du circuit engendre I’apparition de parasites qu’il convient de modéliser, grace a une
capacité et a deux résistances. La capacité, de valeur C1 = 0.1pF, modé¢lise la capacité du plot
de contact. Enfin, le contact des pointes engendre une résistance de pointe, appelée Reontact-
Les pointes étant constituées de trois sondes (deux pour la masse et une pour le signal), il

vient :
Reontact = (Rmasse // Rimasse) s€rie Rgignal, 01t avec les notations de la figure 11.35 :
Reontact = (R // Ry) série Ry.

En supposant que Reonwaet Vaut 0.6Q2 (qui est une valeur moyenne obtenue de fagon

empirique) et que Ry = 2Ry, il vient :
2 .
R, = E Reontact = 0.24Q), et par conséquent R, = 0.48C).

Dés lors, pour les simulations, les parasites prendront les valeurs qui viennent d’étre

calculées.
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IV.3. Optimisation CW en rendement en puissance ajoutee

IV.3.1. Principe de ’optimisation en charge

L’optimisation est effectuée afin de maximiser le rendement en puissance ajoutée,
appelé également PAE (Power Added Efficiency) du transistor simulé. Pour augmenter cette
PAE, I'impédance de charge est optimisée aux fréquences fy, 2f, et 3f;. Dans tout ce qui suit,
les impédances seront décrites en terme de coefficient de réflexion, car elles seront visualisées

sur I’abaque de Smith.

L’optimisation se déroule de la fagcon suivante. Au départ, I’'impédance a f, est fixée a
50Q2 (c’est-a-dire I'charge@pn = 0 £ 180°) et les autres impédances sont toutes court-circuitées
(Tcharge@mo = 1 £ 180°). Un premier balayage en puissance est réalisé par la simulation HB. La
valeur optimale de I"charge@ro, qui permet d’accroitre la PAE, peut étre obtenue de deux fagons
différentes. La premicre consiste a utiliser le bloc « Optimizer » associé au bloc « Goal »
d’ADS. L’optimisation est réalisée automatiquement par le logiciel, en faisant varier le
module et la phase de I'charge@o €t €n ayant précisé dans 1’objectif qu’il convient d’optimiser la
PAE. Cette méthode est attrayante car c’est le simulateur qui gere toute 1’optimisation.
Néanmoins, il faut étre vigilant car il peut se produire de problémes de convergence et il est
possible de rater la solution optimale lorsqu’il y a plusieurs optimums locaux. La seconde
méthode consiste a réaliser un double balayage sur le module et la phase de I'charge@fo pour un
niveau de puissance d’entrée donné (correspondant au maximum de PAE lors du balayage sur
50Q)). Cette seconde méthode est moins automatique et nécessite une intervention extérieure
pour fixer, entre autres, le niveau de puissance d’entrée et rechercher ensuite la solution

optimale.

Une fois que I'charge@o Optimal est déterminé, il convient d’optimiser I'charge@2n. Pour
ce faire, ['charge@ st fixé a sa valeur optimale et les autres I'charge aux harmoniques supérieurs
restent court-circuités. L optimisation se réalise par le double balayage en module et en phase
de Tcharge@ano. « L optimizer » d’ADS a été utilisé mais les résultats obtenus n’étaient pas

cohérents. Cet outil s’avére intéressant seulement dans le cadre de 1’optimisation de I'charge@ro-

Puis en fixant I'charge@aro Optimal, un double balayage en module et en phase de

Fcharge@3f‘0 est réalisé.

116



Chapitre II : Simulations €lectriques grand signal

A la fin de la séquence, I'charge@m Optimal est 1égérement affin€, puis I'charge@2r0 Optimal

et I"charge@3fo Optimal.

La comparaison des deux méthodes d’optimisation, a savoir avec le bloc « Optimizer »
(nommée auto) et avec le double balayage (nommée double), a ét€¢ menée pour déterminer
[charge@ro du point de polarisation Vggg = 0.73V (Ic = 6.5mA). Par ailleurs, I’influence du
réseau thermique a été évaluée sur la détermination de I’'impédance optimale I'charge@m
trouvée. En effet, le transistor a ¢été¢ simulé avec le réseau thermique par défaut du modéle
HICUM (simple réseau Ry, Cy, avec Ry, = 46.6 °C/W) et avec le réseau thermique constitué
des dix cellules Cy,RiCyy présenté précédemment (la somme de dix résistances Ry, série vaut
38.4 °C/W). 1l est a noter que le modele a subi une 1égeére amélioration, entre celui utilisant le
réseau par défaut Ry,Cy, et celui permettant 1’utilisation du réseau thermique composé des dix

cellules Cq,RthCy,.

La figure I1.36 et le tableau II.5 répertorient les valeurs optimales des I'charge@o

trouveés.
RC auto
RC double
10 CRC double
10 CRC auto
Figure 11.36 : Comparaison des quatre I'cparge@ Optimaux simulés
Réseau RC HICUM Réseau 10 cellules CRC
Double balayage Automatique Double balayage Automatique
[ charge@m 0.39 £ 132° 0.41 £ 130° 0.35 £ 150° 0.35 £ 133°
Z harge@n (€2) 253+j17.3 24.6+j18.6 254 +j10.1 27.6+j15.9
PAE max (%) 68.5 68.4 68.1 67.5

Tableau II.5 : Comparaison des quatre I'¢paree@n Optimaux simulés
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Les deux méthodes donnent sensiblement le méme optimum et la valeur maximale de
la PAE est sensiblement identique (de ’ordre de 68%) quelque soit le réseau thermique
considéré. Ceci est tout a fait normal et attendu, car la résistance thermique du réseau simple
RinCin (de valeur 46.6 °C/W) est a peu pres égale a la somme des dix résistances thermique du
réseau constitué des dix cellules Cy,RCy, (de valeur 38.4 °C/W). En effet, en CW, seules les
résistances thermiques sont prises en compte car les capacités thermiques se comportent
comme des circuits ouverts. Ceci permet de conclure que quelque soit la méthode utilisée et
quelque soit le réseau thermique considéré, I’optimisation de I'charge@m reste la méme. Cette
conclusion est corroborée par la comparaison des tensions, courants, PAE, gain et puissance

de sortie présentés par les figures 11.37 et 11.38.
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Figure 11.37 : Comparaison des tensions et courants
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Figure I1.38 : Comparaison des performances
Réseau RC HICUM Réseau 10 cellules CRC
Double balayage Automatique Double balayage Automatique
PAE max (%) 68.5 68.4 68.1 67.4
Pe@ry 2 PAE max(dBm) 29 2.6 3.6 1.7
Ps @0 2 PAE max (dBm) 222 22.1 23.1 219
Gain a PAE max (dB) 19.3 19.6 19.5 20.2
Expansion de gain (dB) 3.8 3.7 3.3 2.8

Tableau I1.6 : Comparaison des performances

Les légeres différences observées sur le courant base, I, et la tension base, Vg,

s’expliquent par le fait que la somme des dix résistances thermiques ne correspond pas

exactement a la résistance thermique du réseau simple. Mais surtout, parce que les deux

modeles sont un peu différents du fait de I’amélioration de ce dernier.

En résumé, cette comparaison a permis d’expliquer la méthodologie utilisée pour

I’optimisation CW de la PAE. Le réseau thermique utilisé est celui propos¢ par défaut par le

modéle du transistor (réseau Ry,Cyp). Enfin, les valeurs de I'charge@m pour les quatre points de

polarisation ont été déterminées avec le bloc « optimizer » du logiciel ADS.
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Les paragraphes 1V.3.2 a IV.3.5 présentent les résultas d’optimisation CW de la PAE

pour les quatre points de polarisation, précédemment choisis.

Pour chacun des points de polarisation, les valeurs des impédances optimales seront
explicitées. Par ailleurs, les principales caractéristiques seront comparées pour quatre

conditions d’impédances de charge, répertoriées dans le tableau I1.7.

Nom du cas 1—‘charge(tl}l‘o rcharge@ZfO rcharge@lm) rcharge@autresifréquences
50Q2 50 ohms court-circuit court-circuit court-circuit
f, optimal court-circuit court-circuit court-circuit
2f, optimal optimal court-circuit court-circuit
3f, optimal optimal optimal court-circuit

Tableau I1.7 : Conditions d’impédances de charge : quatre cas comparés

Le but de comparer les performances pour ces quatre conditions d’impédances de
charge est de visualiser I’impact de ces derniéres, lorsqu’elles sont optimisées aux fréquences

sélectionnées, sur les performances du transistor. Et de valider ainsi I’optimisation réalisée.

I1V.3.2. Point de polarisation Vggg = 0.70V (Ic = 2.5mA)

L’optimisation CW qui a ét¢ menée, afin d’optimiser la PAE du transistor simulé, a
permis de trouver les impédances de charge optimales aux trois fréquences intéressantes. Ces

dernieres, données en terme de coefficients de réflexion, sont les suivantes (figure 11.39) :
1—‘cha_rge@fo = 0.43 Z 1 170,
1—‘(:ha_rge@ZfO = 099 4 920,

rcharge@3m = 1 Z 1860.

La figure 11.40 compare les tensions et les courants. Les courbes présentées par la
figure 11.41 comparent les principales caractéristiques grand signal (a savoir la PAE, le gain et
la puissance de sortie a la fréquence fy) lorsque différentes conditions de charge sont

présentées au transistor.
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rcharge@Zfo
Lo, (cas 3fy)
rclmrge@fo
Fe@fo (cas 2f0)\
r
charge@3f re@fo (cas fo)
50Q

Lo, (cas 502)

Figure I1.39 : T'charge €t I'enwree pour différentes conditions de charge a Vg = 0.70V (Ic = 2.5mA)

Au vu de la figure 11.39, il apparait que I’'impédance d’entrée du transistor est proche
du bord de I’abaque (de I’ordre de 0.96 £ -174°), ce qui signifie qu’elle est de faible valeur et
qu’il faut étre prudent, car sous certaines conditions de polarisation, le transistor peut

facilement entrer en oscillations.
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Figure 11.40 : Tensions et courants pour différentes conditions de charge & Vggo = 0.70V (Ic = 2.5mA)
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Figure 11.41 : PAE, gain et Ps pour différentes conditions de charge a Vggo = 0.70V (Ic = 2.5mA)

Les figures 11.40 et 11.41 montrent que les caractéristiques obtenues lorsque I'charge@io
et Icharge@2ro SONt optimisés sont peu différentes de celles obtenues lorsque les coefficients de
réflexion sont optimisés aux trois premiers harmoniques. Il est donc possible de conclure, que
dans la procédure d’optimisation utilisée, I'charge@3ro influence peu les caractéristiques. En
effet, il sera vu au paragraphe IV.3.6, qu’en changeant les conditions initiales de I"charge@2ro €t

de Icharge@3, les performances obtenues sont différentes.

Le tableau I1.8 résume I’optimisation en PAE réalisée.

Cas 50Q Cas f, Cas 2f, Cas 3f,
PAE max (%) 58.7 71.2 84.2 84.4
Pegn 2 PAE max (dBm) 7.2 24 8.6 8.3
Ps@n @ PAE max (dBm) 21.4 21.1 23.9 23.9
Expansion de gain (dB) 7.8 7.4 7.7 8.1

Tableau I1.8 : Récapitulatif des performances du point Vggo = 0.70V (Ic =2.5mA)
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D’aprés ce tableau, il vient que la PAE croit lorsque les différents I'charee sont
optimisés. Un maximum de 84.4% est obtenu pour une puissance d’entrée a fy de 8.3dBm. De
plus, polarisé sous Vggo = 0.70V, ce qui correspond a une classe AB profonde (pour rappel, Ic

=2.5mA), le transistor présente une expansion de gain significative.

A ce stade, il est intéressant d’observer que la courbe de PAE fait apparaitre deux
points importants pour 1’é¢tude des formes d’ondes temporelles. Le premier correspond au
maximum de la PAE lorsque seul I'charge@m €St optimisé (les I'charge aux autres fréquences sont
court-circuités). Et le second correspond au maximum de la PAE lorsque @'charge@m €t
I charge@2to sont optimisés. Des lors, les formes d’ondes temporelles, calculées par transformée
de Fourier inverse pour ces deux points particuliers, sont présentées a 1’aide des courbes de la
figure 11.42. Enfin, la figure I1.43 montre les cycles de charge extrinséques associés, ainsi que
I’évolution de la température. Il est a noter que, de par la nature compacte du modéele utilisé
(HICUM), les nceuds internes (ou intrinséques) du transistor ne sont pas accessibles. Par
conséquent, il est impossible de tracer les cycles de charge intrinséques, couramment utilisés

en conception. Seuls les cycles de charge extrinséques sont accessibles.
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Figure I1.42 : Formes d’ondes temporelles extrinséques a Vggg = 0.70V (Ic = 2.5mA)
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Les formes d’ondes temporelles obtenues étant extrinséques, leur interprétation se
révele difficile, notamment pour le courant collecteur Ic. Néanmoins, la forme sinusoidale du
courant Ig est prévisible, comme I’indiquent les références [12] et [13]. En effet, la
polarisation est assurée par une source de tension délivrant une tension Vggg constante. Le
générateur de puissance d’entrée est alors équivalent a un générateur Thévenin de courant
50Q), qui présente une impédance €levée par rapport a celle du transistor. Dans ces conditions,
il est normal que le courant Ig soit sinusoidal. Par ailleurs, pour une polarisation de base a
Vggo constante, la tension Vg atteint 10V, valeur correspondant a la limite d’avalanche,
présentée par les cycles de charge. Enfin, la forme de demi-sinus de la tension Vg, obtenue
en optimisant les harmoniques, est une forme caractéristique permettant la minimisation de la
puissance dissipée, et par conséquent, la maximisation du rendement. Elle correspond a une

classe F inverse.
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] — = ] /
300 ///;//// " /
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200 | // S.; ’ /
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200 | 25 20 15 10 S5 0 5 10 15 20
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VCE(V)
(o] Fcha,ge@f“ optimal et Fcharge@zf“ c/c - I‘charge@f“ et Fcha,ge@zf“ optimaux

Figure I1.43 : Cycle de charge extrinséque et température a Vg = 0.70V (Ic = 2.5mA)

Le cycle de charge extrinséque ne constitue pas un critére de jugement trés précis, car
de par sa nature extrinséque, son interprétation n’est pas aisée comme 1’atteste la figure 11.43.
L’évolution de la température interne du transistor (par I’acces au nceud thermique) avec la
puissance d’entrée a f, permet de mettre en évidence le phénomene d’auto-échauffement

(pour rappel, la simulation est réalisée a 27°C).

En résumé, polarisé a Vpgy = 0.70V, ce qui correspond a un courant collecteur I¢ de
2.5mA, le transistor présente de bonnes performances en puissance et rendement. Mais le
profil de gain en fonction de la puissance d’entrée a f, n’est pas propice a de bonnes

performances en terme de linéarité.

124



Chapitre II : Simulations €lectriques grand signal

Iv.3.3. Point de polarisation Vggo = 0.73V (Ic = 6.5mA)

Pour le second point de polarisation, I’optimisation CW de la PAE a conduit aux
coefficients de réflexion en charge optimaux suivants, représentés sur 1’abaque gauche de la

figure 11.44 :
[ charge@m = 0.41 £ 130°,
[charge@zro = 1 £ 91°,
[ charge@sro = 1 £ 186°.

Comme pour le point a Vggg = 0.70V, ce paragraphe s’attache a décrire 1’évolution des
principales caractéristiques des performances du transistor, lorsque les coefficients de
réflexion aux fréquences étudiées sont successivement optimisés. Les résultats d’optimisation

sont donnés a 1’aide des figures 11.45 et 11.46.

Fcharge@zfo
Fcharge@fo
T.ar, (cas fy)
l—‘char
ge@3fy
l“e@fo (cas 2f)
50Q

l"e@,0 (cas 31)
I, qy, (cas 50Q2)
Figure 11.44 : Tcharge €t I'enuree pour différentes conditions de charge & Vggo = 0.73V (Ic = 6.5mA)

L’impédance d’entrée du transistor est proche du bord de 1’abaque, comme indiqué sur

la figure 11.44.
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Figure 11.45 : Tensions et courants pour différentes conditions de charge a Vggg = 0.73V (Ic = 6.5mA)
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Figure 11.46 : PAE, gain et Ps pour différentes conditions de charge a Vggy = 0.73V (Ic = 6.5mA)
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De méme qu’avec Vggo = 0.70V, les courbes des figures 11.45 et I1.46 montrent que

Icharge@so influence peu les performances. Ceci est corroboré par le tableau I1.9.

Cas 500 Cas f, Cas 2f, Cas 3f,
PAE max (%) 56.7 68.4 83.2 83.4
[Pegn 3 PAE max (dBm) 6.3 2.6 8.7 8.4
Psan 2 PAE max (dBm) 21.3 22.1 249 24.9
Expansion de gain (dB) 3.6 3.1 34 3.8

Tableau I1.9 : Récapitulatif des performances du point Vggg = 0.73V (Ic = 6.5mA)

Les simulations indiquent que la PAE croit lorsque les différents I'charge SONt Optimisés.
Un maximum de 83.4% est obtenu pour une puissance d’entrée a f, de 8.4dBm. Le gain
présente une expansion plus faible, c’est-a-dire une meilleure platitude par rapport au cas a
Vgeo = 0.70V. Cette remarque permet d’introduire la notion de compromis rendement
maximal / platitude de gain pour la linéarité. L’analyse des formes d’ondes temporelles
extrinseques (figure 11.47) et du cycle de charge (figure 11.48) aux deux points particuliers de

maximum de la PAE, conduit aux mémes remarques que précédemment.
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Figure 11.47 : Formes d’ondes temporelles extrinséques & Vggg = 0.73V (I¢ = 6.5mA)
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Figure I1.48 : Cycle de charge extrinséque et température & Vggo = 0.73V (Ic = 6.5mA)

Polaris€ a Vpgy = 0.70V ou 0.73V, le transistor présente la méme évolution de
température interne avec Penrsc@ro. Le transistor chauffe tout d’abord, avant de se refroidir une

fois que la PAE maximale est atteinte.

IV.3.4. Point de polarisation Vggo = 0.78V (Ic = 30mA)

L’optimisation CW de la PAE pour le troisiéme point de polarisation conduit aux
coefficients de réflexion en charge suivants, représentés sur I’abaque gauche de la figure

11.49.
Icharge@to = 0.50 £ 159°,
1—‘charge@ZfO =1Z 650:

Fcharge@3ﬂ) =1 £ 184°.
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50Q
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Iy, (cas 2fy)

T.qy, (cas 3f)
I, g, (cas 50Q)

Figure I1.49 : Tcharge €t I'enuse pour différentes conditions de charge a Vggo = 0.78V (Ic = 30mA)

Que le transistor soit polarisé & Vggg = 0.70V, 0.73V ou 0.78V comme c’est le cas

présent, son impédance d’entrée est toujours proche du bord de ’abaque.

Les résultats d’optimisation sont donnés a 1’aide des figures I1.50 et I1.51.
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Figure I1.50 : Tensions et courants pour différentes conditions de charge & Vggy = 0.78V (Ic = 30mA)
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Figure 11.51 : PAE, gain et Ps pour différentes conditions de charge a Vggo = 0.78V (Ic = 30mA)

La encore, les caractéristiques laissent apparaitre que I'charge@sro influence peu les

performances. Ceci est résumé par le tableau II.10.

Cas 50Q Cas f, Cas 2f,, Cas 3f,
PAE max (%) 50.2 62.7 78.8 78.9
[Peg 2 PAE max (dBm) 5 2.7 11 9.7
Ps@n 2 PAE max (dBm) 21.3 24.2 27.3 27.1
Expansion de gain (dB) / / / 0.1

Tableau I1.10 : Récapitulatif des performances du point Vggy = 0.78V (Ic = 30mA)

Polarisé a Vggo = 0.78V, la PAE maximale est de 78.9% pour une puissance d’entrée a
fo de 9.7dBm. Par rapport aux cas précédents, le maximum de la PAE chute mais le gain est

plat. Il apparait donc clairement qu’un compromis rendement / linéarité existe.

L’analyse des formes d’ondes temporelles extrinséques (figure 11.52) et du cycle de
charge extrinseéque (figure I1.53), aux deux points particuliers de maximum de la PAE est la

méme que précédemment.
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Figure 11.52 : Formes d’ondes temporelles extrinséques a Vggg = 0.78V (Ic = 30mA)
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Figure I1.53 : Cycle de charge extrinséque et température a Vggy = 0.78V (Ic = 30mA)

La courbe de température interne laisse apparaitre que 1’¢lévation de cette dernicre
n’est pas immédiate, comme pour les deux points de polarisation précédents. En effet, a Vg
= 0.78V (soit Ic = 30mA), la polarisation passe d’une classe AB profonde a une classe AB,

pour laquelle I’auto-échauffement est plus lent a démarrer.
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IvV.3.5. Point de polarisation Vggo = 0.97V (Ic = 300mA)

La derniere optimisation CW a été menée pour maximiser la PAE du quatrieme point

de polarisation. Elle a conduit aux coefficients de réflexion en charge suivants (figure 11.54) :
rcharge@fo =0.78 £ 1750,
1—‘charge@Zﬂ) =1Z 30109

Fcharge@3ﬂ) =12 148°.

charge@3f
S l"e@fo (cas 50Q2)

rcharge@fu

I o (cas 2f))
50Q % 0

T, @y, (cas 3f)
T

charge@2fy

L gy, (cas fy)

Figure I1.54 : T charge €t Ieniree pour différentes conditions de charge a Vggg = 0.97V (Ic = 300mA)

Comme précédemment, I’impédance d’entrée du transistor polarisé a Vggg = 0.97V est

de faible valeur.

Les figures I1.55 et I1.56 montrent les performances du transistor obtenues lors des

différentes optimisations simulées.
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Figure I1.55 : Tensions et courants pour différentes conditions de charge a Vggy = 0.97V (Ic = 300mA)
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Figure 11.56 : PAE, gain et Ps pour différentes conditions de charge a Vggo = 0.97V (Ic =300mA)
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VBE (V)

I (mA)

Comme il I’a déja été remarqué, I charee@3ro influence peu les performances. Le tableau

11.11 le confirme.

Cas 50Q Cas f, Cas 2f) Cas 3f,
PAE max (%) 15.1 45 62.3 63
Pegn & PAE max (dBm) 8.3 6.9 13.1 17.3
Ps@m 2 PAE max (dBm) 22.2 28 30.3 31
Expansion de gain (dB) / / / /

Tableau II.11 : Récapitulatif des performances du point Vggg = 0.97V (Ic = 300mA)

Polarisé a Vpgg = 0.97V, la PAE maximale est de 63% pour une puissance d’entrée a
fo de 17.3dBm. Par rapport aux cas précédents, la chute de la PAE est importante (63% contre
84.4% a Vggy = 0.70V) et résulte du fait que la polarisation est passée d’une classe de
fonctionnement AB profonde (Vggo = 0.70V) a une classe A (Vggo = 0.97V). Mais, la linéarité

est améliorée, car le gain est bien plat sur toute la gamme de puissance d’entrée a f;.

L’analyse des formes d’ondes temporelles extrinséques (figure I1.57), aux deux points

particuliers de maximum de la PAE, reste la méme que précédemment.
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Figure I1.57 : Formes d’ondes temporelles extrinséques a Vgg = 0.97V (I¢ = 300mA)
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Il est intéressant de noter qu’au compromis rendement / linéarité s’ajoute la diminution
de la tension d’avalanche, donc la tenue en tension du transistor, lorsque la polarisation croit
vers une classe A, qui serait réalisée pratiquement avec une source de courant de polarisation

de base.

Le cycle de charge extrinseque est a nouveau donné a titre indicatif, ainsi que la

courbe de température interne (figure 11.58).
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Figure I1.58 : Cycle de charge extrinséque et température a Vg = 0.97V (Ic = 300mA)

Polarisé a Vggo = 0.97V (Ic = 300mA), c’est-a-dire en classe A, le transistor refroidit

au départ, puis sa température interne croit apres que le maximum de la PAE soit atteint.

Avant de passer a la suite, une derniére remarque concernant les formes d’ondes

temporelles extrinséques peut étre faite.

En effet, il est apparu que les formes d’ondes temporelles extrinséques a fort niveau
ont a peu pres la méme allure, quelque soit le point de polarisation choisi. Ce qui change ce
sont les ordres de grandeurs. Ainsi, il est intéressant de s’interroger sur les diverses remontées

observées, en particulier sur le courant collecteur Ic. Les formes d’ondes temporelles
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extrinséques sont obtenues par calcul de Transformée de Fourier inverse, et en analysant ces

derniéres pour chacune des composantes fréquentielles, les formes finales peuvent s’expliquer

facilement par sommation graphique.

A titre d’exemple, les décompositions des formes d’ondes temporelles extrinseques
pour le point de polarisation présent (Vggo = 0.97V, Ic = 300mA) optimisé a fj et a 2f; sont
présentées a 1’aide de la figure 11.59, pour le niveau de Peypec@m correspondant a la PAE

maximale. En se limitant a 'ordre 3, il est aisé de retrouver les différentes remontées

spectrales.

Vbase (V)
Vcollecteur (V)

Ibase (mA)
Icollecteur (mA)

Figure I1.59 : Décomposition des formes d’ondes temporelles a Vggg = 0.97V (Ic = 300mA)
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IvV.3.6. Remarque importante sur 1’optimisation des

harmoniques en charge
Ce paragraphe a pour but de montrer I’influence des coefficients de réflexion aux
fréquences harmoniques 2f; et 3fy sur I"optimisation en rendement en puissance ajoutée. En
effet, en prenant comme conditions initiales le court-circuit a ces fréquences, il est apparu que
Icharge@so Influence peu les performances du transistor. Seuls I'charge@fo €t I charge@2o Ont leur
importance. Mais est-ce réellement le cas ? Pour ce faire, il est intéressant d’analyser
I’influence de T'charge@2ro €t Dcharge@sro sur les performances du transistor, polarisé a

VBE():O.73V (Ic=6.5mA)
IV.3.6.a. Influence de I’harmonique 2

La détermination du pire cas et du meilleur cas de I'charge@2ro lorsque Vggo = 0.73V
(Ic=6.5mA), avec I'charge@n fixé a sa valeur optimale et I'charge aux autres fréquences court-

circuités, a conduit aux courbes de la figure 11.60.
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Figure I11.60 : Comparaison des performances avec I'charge@2ro Pire cas et meilleur cas (optimisé)
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Le tableau I1.12 montre tout I’intérét d’optimiser I charge@210-

Pire cas - I'¢parge@an = 0.8 £ 175° Meilleur cas - Tyarge@ano = 1 £ 91°
PAE max (%) 65.5 83.2
[Pean 2 PAE max (dBm) 3.7 8.7
Psan 2 PAE max (dBm) 22.6 24.9
Expansion de gain (dB) 3.5 4

Tableau I1.12 : Comparaison des performances avec I'charge@oro pire cas et meilleur cas (optimisé)

La PAE passe en effet de 65.5% dans le pire cas, a 83.2% dans le meilleur cas. Mais le

bénéfice est obtenu a une compression de gain forte (correspondant & P.gn= 8.7dBm)

IV.3.6.b. Influence de I’harmonique 3 lorsque [I’harmonique 2 est au

pire cas

L’impact de I charec@zio SUr les performances du transistor a été réalisé avec I charce@2f0
ge@. ge@.

pris au pire cas. Les résultats d’optimisation de I'charge@3o sont donnés par la figure 11.61.

SN N

- \ 16
'] N
S 0 /‘ 8 13 \
< 40 =
< . £
a 30 & 10

25 20 15 10 5 0 5 10 15 20 25 25 20 -5 -0 5 0 5 10 15 20

PS g (dBM)

Pegy (dBm)

(o) I harge@st, court-circuit = Diharge@sr, OPtimisé

Figure I11.61 : Influence de I'charge@so lorsque Igparge@zrn €St au pire cas
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Les courbes présentées montrent que I’influence de I'charge@3o Sur les performances du
transistor (environ 8 points sur la PAE) est moindre et présente 1’inconvénient d’étre tres
localisé¢ en rendement. Il est alors possible d’affirmer que I'charge@sro influence peu les

performances du transistor. Pour la suite des simulations, il sera donc fixé au court-circuit.
IV.3.6.c. Influence de I’harmonique 3

La détermination du pire cas et du meilleur cas de I'charge@sn lorsque Icharge@mo €t

I charge@2ro sont optimisés est illustrée par les courbes de la figure 11.62.
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Figure 11.62 : Comparaison des performances avec I'charge@sto pire cas et meilleur cas (optimisé)

139



Chapitre II : Simulations €lectriques grand signal

Ce qui est appelé ici, pire cas, peut s’avérer étre le meilleur cas si le transistor est
destiné a fonctionner avec du recul de puissance (« back-off »). En effet, la courbe de PAE
assez particuliére obtenue mériterait vraiment d’étre validée en mesure. Ce qui n’a pas été fait
pour I’instant. En résumé, ces courbes corroborent le fait que I'charge@sr influence peu les
performances du transistor simulé. Seuls I'charge@to €t I'charge@2fo Ont un effet probant lors de

I’optimisation de la PAE.

Iv.3.7. Comparaison des optimisations réalisées

D’aprés ce qui vient d’€tre vu, il apparait clairement que quelque soit le point de
polarisation choisi (Vggg = 0.70V, 0.73V, 0.78V ou 0.97V), la PAE est déterminée par les
valeurs optimales de I"charge@mo €t I'charge@2ro- La charge I'charge@sno influence relativement peu la
PAE lorsque I'charge@oro €St optimisé. Ainsi, il a été convenu, pour la suite de 1’étude, de le
laisser fixer au court-circuit. Dés lors, afin de conclure sur I’optimisation CW en rendement
en puissance ajoutée, il est judicieux de comparer les principales caractéristiques grand signal
(a savoir PAE, gain, puissance de sortie a la fréquence fy) obtenues pour les quatre points de

polarisation, lorsque les impédances de charge optimales trouvées sont fixées a f; et a 2.

Le tableau II.13 rappelle les valeurs des coefficients de réflexion optimaux en charge
I charge@m €t Icharge@2fo pour les quatre points de polarisation, trouvés lors des optimisations
CW. Ainsi, toutes les comparaisons et les simulations a venir ont été menées avec I'charge@ €t
Icharge@ero  Optimaux. Les 1impédances aux autres fréquences sont court-circuitées

(Fcharge@autresﬁfréquences =1Z1 800)-

Impédances de charge optimales
Vo = 0.70V Vo = 0.73V Vg = 0.78V Viggo = 0.97V
I charge@m 043 £117° 0.41 £ 130° 0.50 £ 159° 0.78 £ 175°
T charge@zmo 0.99 £ 92 1 £091° 1 £65° 1 £301°

Tableau I1.13 : Valeurs optimales de I charge@to €t d€ I'charge@ro pour les quatre points de polarisation

Les figures 11.63 et 11.64 correspondent aux tracés de ces impédances optimales.
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0.70V

0.73V

0.78V

» Tendance

0.97v

Figure I1.63 : I'charge@o des quatre points

0.70V
0.73V

Figure I11.64 : T cparge@oro des quatre points

Au vu de ces deux abaques de Smith (figures 11.63 et 11.64), une premiére remarque

peut étre faite : plus la polarisation croit (passant des points Vggo = 0.70V a 0.97V), plus

Icharge@to s€ rapproche du court-circuit. Enfin, une rotation de la phase de I'charge@2ro Optimal

est observée.

PAE (%)

W A

Psgq (dBm)

-

Une comparaison des principales caractéristiques est donnée par la figure 11.65.
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Figure I1.65 : Comparaison des caractéristiques grand signal des quatre points de polarisation
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Le tableau II.14 compare les performances obtenues avec ces quatre points de

polarisation.
Vo =0.70V (Ic=2.5mA) [ V55=0.73V (Ic=6.5mA) [ Vig =0.78V (1 =30mA)| V;=0.97V (1c=300mA)
PAE max (%) 84.2 83.2 78.8 62.3
[Pe g 2 PAE max (dBm) 8.6 8.7 11 13.1
[Ps gz 3 PAE max (dBm) 23.9 24.9 27.3 30.3
Expansion de gain (dB) 7.7 3.4 / /

Tableau I1.14 : Comparaison des performances selon la polarisation

D’apres I’allure des PAE, il apparait que plus la polarisation croit, plus la PAE
diminue. Cette chute est cohérente car lorsque la polarisation croit la puissance dissipée
augmente (tendance vers la classe A). De ce fait, il est normal que la meilleure PAE soit

obtenue, a cette fréquence basse de 1.8GHz, sous la plus faible polarisation (Vggg = 0.70V).

Concernant la linéarité, I’expansion de gain est un bon indicateur. Lorsque la
polarisation croit, le gain petit signal (c’est-a-dire aux faibles puissances d’entrée P.gq)
devient de plus en plus plat. En d’autres termes, cela signifie que la linéarité est améliorée.
Dés lors, avec la remarque précédente, il est évident qu’un compromis entre rendement (ou
PAE) et linéarité devra étre trouvé afin de satisfaire au mieux les applications auxquelles le

transistor sera destiné.
IV 4. Influence des impédances de source aux harmoniques

Pour analyser I’influence des impédances de source aux harmoniques sur les
performances du transistor, deux boites de parameétres S ont été¢ intégrées au schéma de
simulation. La premicre en série est appelée Sz et la seconde en parallele est appelée Sy,
comme indiqué sur la figure I1.66. La boite « Sz » présente un court-circuit a f et un circuit-
ouvert aux fréquences harmoniques supérieures. La boite « Sy », quant a elle, présente un
circuit-ouvert a fy et une impédance qu’il est possible de faire varier aux fréquences 2f; et 3f;.
Les harmoniques supérieurs sont court-circuités. De ce fait, 'impédance de source est

contrdlable et permet de simuler du source-pull.

142



Chapitre II : Simulations €lectriques grand signal

Alime ntation de

. . tension DC B .
Générateur de puissance Transistor
1-ton (a f)
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180 S[1,1]=SY_Tuner -

IA I Z[1]=50

P_1Tone |_Probe | |

Vin
PORT1 lin
Num=1 *
Z=50 Ohm
P=polar(dbmtow(Pgene),0) '
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Figure I1.66 : Schéma de simulation pour la prise en compte des impédances d’entrée

Les simulations menées ont fait apparaitre de petites différences de performances,

seulement vis-a-vis de I'source@2fo (pris comme un court-circuit variable, ¢’est-a-dire I'source@2fo

JPsource @2 0

=]1xe

profil de gain en fonction de la puissance.

). La figure I1.67 donne les courbes ou ces différences apparaissent sur le
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Figure 11.67 : Influence de I'source@2v
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I1 est possible d’espérer un impact sur la linéarité lorsque la phase de I'sourcc@2r Vaut
180° (court-circuit parfait), car I’ondulation de gain simulé est moindre (2.8dB contre 5dB

lorsque la phase vaut 190°).

V. Simulations des performances en linéarite

Ce paragraphe se concentre sur les simulations de linéarité. Les références [14] a [16]
montrent I’intérét de ce type de simulations, notamment pour la recherche d’un compromis
rendement / linéarité. Dans un premier temps, 1’analyse des compromis rendement / linéarité
sera donc menée par des simulations en biporteuse (ou 2-tons), au moyen du critere C/I13.

Puis, une simulation d’ACPR, pour le meilleur cas, sera exposée.
V.1. Description de la simulation HB 2-tons

V.1.1. Description des signaux 2-tons utilisés
Dans une simulation 2-tons, le transistor est excité par la somme de deux signaux CW,

aux fréquences f et f, telles que : f, — f; = Af. Les fréquences porteuses f et f; sont définies

Af

) A
de la fagon suivante : f; = f¢ - Tf eth =fc+ 7 , ou f; représente la fréquence fondamentale

CW. L’intérét des simulations 2-tons est I’analyse et 1’étude des non-linéarités des dispositifs,

par le biais, notamment, de I’intermodulation d’ordre 3 (ou IM3) et d’ordre 5 (ou IM5).

Comme pour la simulation HB CW (1-ton), la simulation HB 2-tons utilise un
générateur de puissance, qui permet d’imposer deux signaux CW, aux fréquences fj et f,. Pour
ces deux fréquences porteuses, il faut choisir un ordre d’harmoniques générés par chacune
d’elles, ainsi qu’un ordre d’intermodulation maximal considéré pour les simulations. Dans le

cadre de cette theése, I’ordre d’harmoniques est fixé a 8 et ’ordre d’intermodulation a 5.

Comme pour les simulations CW, les définitions des principales caractéristiques des
performances simulées sont rappelées a 1’aide des équations (2.16) a (2.31). Les définitions de

VBases Vcollecteur> 1B, Ic, VBE0, IB0, Vo €t Ioo restent les mémes qu’en CW. D¢s lors, il vient :
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e Puissance d’alimentation : Patim = Igo X Vero + Ico X Vero (2.16)
e Puissance d’entrée totale (autour de fy) : P=Py,+Lqy, (2.17)
. 1 N
avec - puissance d’entrée a fj : Fan= 5 Re (VBase@f1 xIpa s, ) (2.18)
3 b 14 b\ 1 %
- puissance d’entrée a f; : Pasn = ) Re (VBm@f2 X IB@fZ) (2.19)
e Puissance de sortie totale (autour de fy) : P =Py, *+ Py, (2.20)
. . 1
avec - puissance de sortie a fj : Pan = >y Re (VCOHecm @ % Ig p ) (2.21)
. . 1
- puissance de sortie a f; : Pas = >y Re (VCOHecm @ % I 1 ) (2.22)

Pour le calcul des intermodulations d’ordre 3 et 5, il faut définir les puissances de

sorties des raies d’intermodulation 3 :

. o 1 "

- puissance de sortie a 2f; — f5 : Pari s = "3 Re (chﬂmw@zfl X gy _/.2) (2.23)
. . 1 .

- puissance de sortie a 2f, — f; : Parp s = "3 Re (chﬂmw@zfz_ﬁ legas s ) (2.24)

et les puissances de sortie des raies d’intermodulation d’ordre 5 :

: . 1 .

- puissance de sortie a 3f; — 21, : Passapn = "5 Re (VCOHMW@3fl g Xeasy 72_&) (2.25)
. . 1 .

- puissance de sortie a 3f, — 2f; : Passap = 3 Re (I/CO,,meur@U.z_ZfI xIeass, -2y, ) (2.26)

W)+ P w
e C/13 total : /13 =10 x logyg | — @™+ By (mW) 2.27)
Py, (mW)+PCZ/ s (mW)
WY+ Py . (mW
o C/15 total : C/15 = 10 x logyy | — e ™)+ B, () (2.28)
Ps@af1 f(mW)+ S@3/f,-2f, (mw)
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e Puissance ajoutée totale (autour de fp) : P, = P, (mW) - P, (mW) (2.29)
: . B, (mW)
e Rendement en puissance ajoutée a fj: PAE= 24— x 100 (2.30)
Pa lim (m W)
¢ Gain (en puissance) : Gain = P, (dBm)— P, (dBm) (2.31)
V.1.2. Schéma de simulation utilisé

Lors des simulations 2-tons, le réseau thermique composé des dix cellules CRC a été

utilisé a la place du simple réseau thermique RC du modéle HICUM. Pour ce faire, le

cinquieme nceud du transistor a été rendu accessible depuis ’extérieur du transistor (nceud

thermique). Dé¢s lors, le schéma de simulation utilisé est celui représenté par la figure I1.68.
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Figure I1.68 : Schéma de simulation HB 2-tons
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V.1.3. Influence de 1’écart fréquentiel

Compte tenu de ’utilisation du réseau thermique composé des dix cellules Cp,RiCin
présentant deux constantes de temps thermiques, définies au début de ce chapitre (pour rappel,
T = 52.6us et 1, = 0.3ms), il a été¢ décidé de faire varier I’écart Af, pour voir si la thermique a

une influence sur les performances du transistor.

Pour ce faire, les impédances de charge ont été fixées a celles déterminées lors des
simulations CW. Ainsi, I'charee@mo Optimal a été imposé aux fréquences fi, f> et aux fréquences
d’intermodulation d’ordre 3 et 5 autour de fy. I'charge@2ro Optimal a été imposé a la fréquence
2fc et aux fréquences d’intermodulation d’ordre 2 et 4 autour de 2fj. Le reste des impédances,
du spectre fréquentiel généré, a été court-circuité. Enfin, 'impédance de source est restée

fixée sur 50Q2.

Les quatre points de polarisation, précédemment définis, ont alors été simulés avec des
Af prenant successivement les valeurs de 1kHz, 10kHz, 50kHz et SMHz. Les résultats de
simulations, que ce soit en PAE, puissance ou linéarité n’ont montré aucune différence en
fonction du Af. Dés lors, il a été décidé de travailler avec un écart Af de 10kHz pour la suite

des simulations en biporteuse.

V.2. Résultats de simulation avec les impédances optimales CW

V.2.1. Comparaison des points de polarisation avec un
¢cart fréquentiel de 10kHz

Les simulations ont ét¢ menées avec un écart fréquentiel, Af, de 10kHz. Les quatre
points de polarisation utilisés lors des simulations CW ont été testés. Les impédances de
charge optimales a fy et 2fy;, déterminées lors des simulations CW, ont été imposées aux
impédances autour de fj et de 2f. Les courbes de la figure I1.69 comparent la PAE, le gain, la

puissance de sortie, le C/I3 et le C/I5 obtenus avec les quatre points de polarisation.
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Figure I1.69 : Comparaison des performances 2-tons pour les quatre points de polarisation
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Ces courbes font apparaitre les mémes conclusions qu’en CW, a savoir que plus la
polarisation croit, plus la PAE diminue et plus le gain perd de son expansion. Par ailleurs, les
valeurs des performances simulées en 2-tons sont moindres qu’en CW. A titre d’exemple, la

PAE maximale, pour le point a Vggo = 0.70V, est passée de 84.2% en CW a 72.5% en 2-tons.

Mais le point le plus important que font apparaitre ces simulations 2-tons tient dans
I’analyse du C/I3. Pour satisfaire un C/I3 de 30dBc, la meilleure polarisation correspond a
Vgeo = 0.73V (Ic = 6.5mA). La PAE obtenue est alors de 55%, valeur bien supérieure par
rapport aux autres points de polarisation. Le tableau II.15 compare les performances en

fonction de la polarisation.

Vgro=0.70V | Vgge=0.73V | Vgge=0.78V | Vgpgy=0.97V
(Ic=2.5mA) | (Ic=6.5mA) | (Ic~30mA) | (I~300mA)
PAE max (%) 72.5 71.1 65.9 44.4
P. a PAE max (dBm) 6.1 6.5 8.3 11.1
P, a PAE max (dBm) 22.5 23.5 25.7 28.2
Expansion de gain (dB) 9.2 2.9 / /
P, ou C/I 3 atteint 30dBc (dBm) -17 -0.9 -6.5 -2

Tableau I1.15 : Comparaison des performances avec Vggg

Compte tenu de ses bonnes performances en linéarité¢, le point de polarisation

Vieo=0.73V (Ic=6.5mA) a été retenu pour présenter le reste des simulations 2-tons.

V.2.2. Influence des impédances de source et de charge aux

harmoniques

L’influence des impédances de source et de charge aux harmoniques a été réalisée

avec le point de polarisation Vggo = 0.73V (Ic = 6.5mA) et un écart Af de 10kHz.
V.2.2.a. Influence de I’impédance de source autour de 2f,

Comme en CW, les impédances de source autour de 2f; pire cas et meilleur cas ont été

JPsource@ 210

déterminées (I'source@ero = 1 X e ). Les courbes obtenues sont présentées a la figure

I1.70.
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Figure I1.70 : Comparaison des meilleur et pire cas pour I'source@2o
L’impédance de source optimisée (meilleur cas) est au voisinage du court-cicuit,
comme en CW.

V.2.2.b. Influence de I’impédance de charge a Af

Les simulations faisant varier I'impédance de charge aux fréquences de battement
basse-fréquence (fréquences Af et 2 x Af) donnent les résultats de la figure I1.71 (pire cas et
meilleur cas). Il est a noter, qu’en raison de problémes de convergence, le module de

I charge@nr a ét€ pris égal a 0.95 (et non 1).
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Figure I1.71 : Comparaison des meilleur et pire cas pour I charge@nr

Le meilleur cas observé correspond au court-circuit. En effet, la PAE maximale atteint
71.6% lorsque I'charge@pr €st court-circuité et chute a 23.2% lorsqu’il est proche du circuit-

ouvert.

V.2.2.c. Influence de I’impédance de source a Af

De méme, I’influence de I’'impédance de source aux fréquences de battement basse-

fréquence (Af et 2 x Af) a été étudiée. Les résultats obtenus avec I'source@r = 0.85 x

¢’”<e" sont indiqués a la figure I1.72 (pire cas, meilleur cas et 50Q).
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Figure 11.72 : Comparaison des meilleur et pire cas pour Syggr

Au vu de ces courbes, il est possible de conclure que le meilleur cas correspond a une

faible impédance (court-circuit, voire quelques ohms). Cela est confirmé par le tableau I1.16.
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Pire cas Meilleur cas 50Q
Sy@sr = 0.85 £ 0° Syasr = 0.85 £ 180° Syasr =0 £ 180°
PAE max (%) 28.7 72.1 70
P. a PAE max(dBm) 11.5 8.7 8.7
P, 2 PAE max(dBm) 23.3 23.3 23.2
Expansion de gain (dB) 0.4 1.1 1
Pe ou C/I 3 atteint 30dBc (dBm) -12.8 2.7 -2.3

Tableau I1.16 : Comparaison des meilleur et pire cas pour I'source@nr

L’étape suivante des simulations 2-tons consiste a étudier le comportement du
transistor lorsqu’il est excité par un signal modulé multi-tons. Ces simulations multi-tons vont
permettre d’analyser la linéarité obtenue, par le biais de I’ACPR et font 1’objet du paragraphe

suivant.

VI. Simulations d’ACPR (Adjacent Channel Power
Ratio)

Les simulations multi-tons présentées ont été réalisées avec le point de polarisation

Vieo = 0.73V (Ic = 6.5mA).

Pour les simulations d’ACPR, un circuit a éléments localisés remplace la boite de
parametres S modélisant les impédances de charge CW et 2-tons. Ce circuit, qui est un filtre,

est présenté a I’aide de la figure I1.73. Il permet de synthétiser les coefficients de réflexion

I charge@fo €t I'charge@2fo optimaux.

r L,=22nH

charge@2f VSN

Vers le collecteur
du transistor

R, = 38.4Q L, =5.30H

1—‘charge @fy

11

Figure I1.73 : Description du circuit utilisé¢ pour modéliser le tuner de charge
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Le tableau I1.17 compare les coefficients de réflexion générés par ce circuit, avec ceux

obtenus lors de I’optimisation CW pour le point de polarisation Vggy=0.73V (Ic=6.5mA).

Boite de parameétres S Filtre
Ccharge@n 0.41 £ 130° 0.37 £ 130°
1—‘chmrge@Zﬂ) 1291° 0.6 £ 68°

Tableau I1.17 : Comparaison des I'charge@to €t I'charge@2to

Ce tableau atteste que la synthése d’impédances est correcte. Les courbes de la figure
I1.74 permettent de vérifier que les performances obtenues sont a peu pres les mémes avec la

boite de parameétres S et le circuit en éléments localisés.
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0— ‘ 5
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O Boite de paramétres S = Filtre

Figure I1.74 : Comparaison de la boite de paramétres S avec le circuit a ¢léments localisés
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VI.1. Résultats de simulation

Le schéma de simulation reste le méme que celui utilis¢ en CW et en 2-tons. La
différence porte sur le signal d’entrée. Ce dernier est en effet un signal multi-tons, de type
QPSK filtré, avec un débit symbole de 4MHz. II est généré a I’aide de deux générateurs

aléatoires, sommés dans un modulateur IQ, comme indiqué sur la figure I1.75.

Générateur de puissance Modulateur I/Q
1-ton
Vers la base
] .
Y e T Vout 1 du thSIStOI'
L o) |I_Probe

P_1Tone lout_IQ

PORT3 I} MbdTuned

Num=3 MPD! .

2250 Ohm Edom=1.8. Gz Filtre passe-bas

=1 P=polar(dbmtow(Pgene),0) Rout=50 Ohm . .

Freq=1.8 GHz Root Raised-Cosine

LPF_RaisedCos LPF_RaisedCos
r LPF4 LPF3 \
= Alpha=0.35 Alpha=0.35
SymbolRate=4 MHz SymbolRate=4 MHz
DelaySymbols=5 DelaySymbols=5
Exponent=0.5 Exponent=0.5
DutyCycle=0 DutyCycle=0
SincE=no SincE=no
Voie 1 < VILFSR_DT > Voie Q
VtLFSR_DT

SRC3
Viow=-1V
Vhigh=1V
Rate=4 MHz
Delay=0 nsec
Taps=bin("10000101010001100")
Seed=bin("10100000110000101")
\ Rout=50 Ohm

SRC4

Viow=-1V

Vhigh=1V

Rate=4 MHz

Delay=0 nsec
Taps=bin("10000000000000100")
Seed=bin("10101010101010101")
Rout=50 Ohm J

Source de tension:
train d’impulsions
pseudo-aléatoires

Figure I1.75 : Génération du signal d’entrée pour la simulation d’ACPR

L’ACPR est calculé comme étant le rapport entre la puissance moyenne dans le canal
principal, pris de bande passante égale a 4MHz, avec la somme des puissances moyennes des
canaux adjacents. Ces derniers ont une bande passante de 4MHz et sont pris a +/- SMHz de la
fréquence centrale du canal principal. La courbe d’ACPR simulée est représentée a 1’aide de
la figure I1.76. Par ailleurs, quatre spectres de sortie sont représentés, afin d’observer la

remontée des canaux adjacents, t€émoins du comportement non-linéaire du transistor.
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Figure 11.76 : Résultats d’ACPR

Pour de faibles niveaux de puissance d’entrée, I’ACPR moyen est constant autour de
64dBc. Cette valeur plafonnée correspond au bruit des générateurs aléatoires. Puis, ’ACPR

chute au fur et a mesure que les non-linéarités du transistor apparaissent.
VI1.2. Comparaison des performances 2-tons et multi-tons

La comparaison de la linéarité, en 2-tons et en multi-tons, a été réalisée en fonction du
niveau de la puissance délivrée par le signal d’excitation, appelée P.,. Cette puissance est
déterminée en connectant directement le générateur de puissance 2-tons ou le circuit de

génération du signal modulé a une résistance de 50Q2, comme 1’illustre la figure 11.77.
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Générateur de puissance Générateur de puissance Modulateur I/Q
2- tons (, 5) 1-ton: f, /
- B
Vout gene ¥ ﬁk: Vout lo -

R7
R=50 Ohm

Rout=50 Ohm

LPF_RaisedCos
LPF4

Alpha=0.35
SymbolRate=4 MHz
DelaySymbols=5
Exponent=0.5

[ Pfobe P_tTone
lout_gene R FORTS
o=
RS Z=50 Ohm
/ R=50 Ohm P=polar :(dhml w(Pgene),0)
Freq=1

Calcul de la puissance =
délivrée dans la résistance
de 50Q: P,

Calcul de la puissance
délivrée dans la résistance
V‘”f“ o de 50Q: P,

= Taps=bin ('monowmowononon“;
Seed=bin(*10100000110000101)
Rout=50 Ohm

000000000000100%)
in(101010101010101017)

Ohm )

~—

-
Voie I Voie Q

Figure I1.77 : Calcul de la puissance P,

La figure I1.78 compare la PAE et la linéarité obtenues dans les deux cas.
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Figure I1.78 : Comparaison de la PAE et du C/I3 en fonction du type de signal d’excitation

Au vu de ces courbes, il apparait qu’en fixant une spécification de 37dBc d’ACPR, la
PAE obtenue est d’environ 35%. Cela correspond a peu prés a une spécification de C/I3 de
30dBc, donnant une PAE de 55% en mode biporteuse. La relation entre I’ACPR et le C/13
n’est pas évidente a déterminer, comme D’attestent les références [23] a [25]. L’allure des

courbes obtenue est tout a fait cohérent avec ce qui est attendu.

Apres avoir simulé le transistor avec des signaux CW, 2-tons puis multi-tons, il est
intéressant de terminer ce chapitre par une €tude théorique concernant le test en robustesse
des transistors. En effet, pour les transistors destinés a fonctionner en puissance, la linéarité
est un critére important, de méme que la robustesse. Le paragraphe suivant va donc détailler

cet aspect.
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VII. Evaluation de la robustesse des transistors de

puissance

Comme il I’a été précisé au cours du premier chapitre, I’amplificateur de puissance est
un ¢lément important de la chaine de transmission du module « front-end ». Ce dernier est
alors soumis a de fortes contraintes, que ce soit en terme de puissance, rendement, linéarité et
robustesse. Pour cette raison, il s’avere nécessaire de caractériser les amplificateurs de
puissance ainsi que les transistors de puissance qui en constituent les cellules ¢lémentaires. Ce
paragraphe va donc étre structuré de la fagon suivante. Dans un premier temps, 1I’importance
et I’utilité de caractériser les transistors de puissance en robustesse seront abordées. Pour ce
faire, le critére d’évaluation TOS sera introduit. Ensuite, la résolution mathématique sera
exposée et permettra une comparaison entre trois méthodes de résolution possibles. Enfin, la
méthodologie pour évaluer concrétement la robustesse des dispositifs sera présentée dans le

dernier point.

VII.1. Pourquoi et comment évaluer la robustesse des transistors

de puissance ?

Les transistors de puissance constituent les cellules élémentaires des amplificateurs de
puissance. En effet, un amplificateur de puissance est le résultat de la mise en parall¢le de
plusieurs transistors, comme 1’illustre la figure I1.79. Grace aux réseaux d’adaptation 50 en
en entrée et en sortie, I’amplificateur de puissance présente une impédance de source Zgoyrce €t
une impédance de charge Zchagee de 50Q. Ce qui n’est pas le cas pour le transistor de
puissance. En effet, d’une fagon générale les impédances de source et de charge du transistor
sont différentes de 50Q. Des lors, pour caractériser ces derniers, la technique la plus

appropriée est la technique du load-pull.

157



Chapitre II : Simulations €lectriques grand signal

Amplificateur Cellule élémentaire
de puissance

Réseau | Réseau | ‘
71 adaptation adaptation

“ I"

;<_| _<_| |_>§ ' Zsouroe Zcharge
50Q Zsouroe Zcharge 509
Réseaux d’adaptation Pour un transistor
50Q de puissance
en entrée et en sortie Z,ource 8 Zparge # 50Q

Figure I1.79 : Le transistor de puissance : cellule élémentaire de I’amplificateur de puissance

La question qui se pose alors est la suivante: pourquoi et comment évaluer la

robustesse des transistors de puissance ?

Tout d’abord, force est de constater que dans un téléphone mobile, I'impédance de
I’antenne dépend de son environnement et varie. Lorsque cette impédance varie, I’impédance
de charge de I’amplificateur de puissance varie a son tour et par conséquent celle des
transistors constitutifs aussi. Dans certaines conditions, 1’étage de sortie de I’amplificateur
peut étre endommagé voire détruit. La capacité de I’amplificateur et du transistor & supporter
les changements d’impédance est appelée robustesse. Pour tester cette robustesse, un critére
appropri¢ et spécifique est utilisé : il s’agit du Taux d’Onde Stationnaire ou TOS. Par

définition, le TOS se calcule de la fagon suivante :

soit  |Tcharge| = w = constante (2.32)
TOS +1

1+
TOS =

charge
1-—

charge

avec ['charge: coefficient de réflexion en charge. Le paragraphe VIIL.2 détaille ces

définitions.

Ainsi, le TOS est le moyen utilisé pour évaluer la robustesse des dispositifs. Reste

maintenant a analyser la fagon utilisée pour mener cette évaluation.

D’une fagon générale, le TOS est mesuré autour de 5002 mais au niveau des

transistors de puissance (et non au niveau de I’amplificateur final) il est plus intéressant de le
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mesurer autour de I’impédance optimale au fondamental (qui est rarement égale a 50Q0) car
ceci correspond aux conditions réelles de fonctionnement. Il est donc important d’évaluer la
robustesse des transistors de puissance vis-a-vis de TOS variables présentés par les antennes.
Par conséquent, les mesures a TOS constants autour d’une impédance de charge optimale
s’imposent. Grace a ces mesures, il sera possible de conclure sur la robustesse, c’est-a-dire a

la capacité a résister a certains stress, des transistors étudiés.

Pour arriver a ces conclusions, il convient de déterminer le lieu des points a TOS
constant autour de I’'impédance de charge optimale. La résolution mathématique est exposée

dans le paragraphe suivant.
VII.2. Résolution mathématique des cercles a TOS constants

Lorsqu’un transistor de puissance est optimisé¢ par la technique du load-pull,
I’impédance optimale de charge a la fréquence fondamentale est souvent complexe, c’est-a-
dire rarement purement réelle. Dés lors et comme il vient d’étre précisé, le critére qui permet
de tester la robustesse du dispositif est le TOS, dont la définition est rappelée par I’équation

(2.33).

(2.33)

ou I" représente le coefficient de réflexion a la fréquence fondamentale.

Généralement, les spécifications de TOS de sortie sont données autour de 50Q. Les
auteurs de la publication [26] ont déterminé le lieu des points & TOS de sortie constant autour
d’une impédance purement réelle et ils sont arrivés a la conclusion que ce lieu est un cercle.
De¢s lors, il est intéressant de poursuivre I’investigation et de déterminer le lieu des points a
TOS constant autour d’une impédance complexe, représentant 1’impédance de charge
optimale a la fréquence fondamentale (notée Z.rgm par la suite). Ainsi, la robustesse du
dispositif sera évaluée dans des conditions correspondant a un fonctionnement réel. Les

publications [27] et [28] illustrent I’intérét de cette détermination.

Pour déterminer le lieu de ces points, deux approches sont envisageables. La premicre

est basée sur la résolution classique et utilise plusieurs hypothéses, dont certaines sont
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restrictives. La seconde, quant a elle, est la solution développée au cours de cette thése et qui
a fait I’objet de deux publications ([29] et [30]). Son principal avantage est qu’elle n’utilise
aucune hypothése, donc aucune restriction. Les deux sous-paragraphes suivants développent

et exposent les deux résolutions possibles. Leur comparaison est réalisée en VII.2.3.

VII.2.1. Résolution avec hypothéses

Le point de départ de la résolution classique est 1’expression du coefficient de
réflexion d’entrée du dispositif sous test ou réseau, dont la définition est rappelée par
I’équation (2.34).
+ SIZSZIF

charge
217 charge 2.34
=TS (234)

charge

Ientrée = St1

De cette expression peut étre extrait le coefficient de réflexion de charge, dont

I’expression est donnée par I’équation (2.35).

Sll - Fentrée (235)
A-T, .S,

entrée

1—‘charge =

Le but de la résolution consiste en la recherche du lieu des points a TOS constant. Par
conséquent, le TOS a une valeur constante connue et cette derniere impose la valeur du
module du coefficient de réflexion en charge, comme indiqué par 1’équation (2.36).

708 -1

Ichargel = = cte 2.36
Ferrsel = 0541 (236)

La résolution se poursuit en calculant le module au carré du coefficient de réflexion en
charge (équation (2.37)) et en posant égal a A le déterminant de la matrice de paramétres S du

dispositif sous test (équation (2.38)).

I

charge

? = cte? (2.37)

A=S11 82 -512 Sy (2.38)

L’égalité (2.39) est alors obtenue.
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s .S, —cte*AS,, o S, —cte*N'S,, _ cteZ|A|2 —|S“|2

, 2.39
1- cte2|522|2 e cteZ|S22 | ’ 1- cte2|S22|2 239

entrée ~ entrée entrée

Cette équation (2.39) peut s’identifier avec 1’équation d’un cercle de centre I'¢ et de

rayon R, dans un systeme de coordonnées polaires référencé a I'enee, donnée par (2.40):

r.r. .- -Tr . T +T T =R (2.40)

entrée ~ entrée ¢ ~ entrée entrée ~ ¢

Ainsi, le centre et le rayon du cercle solution sont donnés par 1’équation (2.41).

2

_ S —ctezAS;2 ) R2 = cz‘ez|A|2 —|S“|2

2 ? 2 + F
1- ctez|S22| 1- ctez|Szz|

c

(2.41)

Afin de pouvoir exploiter ces expressions, plusieurs hypothéses doivent étre faites. La
premicre consiste a supposer que le réseau est réciproque (équation (2.42)). Ensuite a
supposer la matrice de parametres S unitaire, ce qui revient a considérer le réseau sans pertes.

Cette hypothése implique alors les égalités des équations (2.43) a (2.45).

S12=Sa (2.42)
S =[50/ (2.43)
[Sial = 1- 18] (2.44)
Sit S;,+S21 S,=0 (2.45)

Enfin, le coefficient de réflexion d’entrée est considéré comme étant égal au

coefficient de réflexion optimal (équation (2.46)).
['n=Sn= I_‘opt (2.46)

Avec les hypothéses (2.42) a (2.46), les expressions du centre et du rayon du cercle

solution sont simplifiées (équation (2.47)).
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1" 2

opt

1- ctez‘l"

— o2 1-
1—‘c:ropt I—Ctez, R =cte
1—ctelI’

opt

(2.47)

2
opt

Au vu de ces expressions, la solution qui vient d’étre développée est facilement
applicable. Mais sa principale limite réside dans le fait qu’elle se base sur des hypothéses
restrictives, qui ne sont pas toujours atteintes par les dispositifs sous test évalués. Dés lors, il
apparait important et primordial de proposer une solution qui s’affranchit de toute hypothese.
Le paragraphe suivant s’attache a présenter cette nouvelle résolution, qui a été¢ développée et

mise en place au cours du présent travail de these.

VII.2.2. Résolution sans hypothéses

Pour déterminer le lieu des points & TOS constant autour de ’'impédance de charge
optimale a la fréquence fondamentale, qui est celle de référence notée Zrg, 1l faut utiliser le
coefficient de réflexion en charge défini a partir des parametres S généralisés, concept détaillé
par les auteurs de la publication [31]. Le coefficient de réflexion est alors défini a ’aide de
I’impédance de référence complexe, comme I’indique I’équation (2.48).

roZ-2y

= avec Z..r = Zoptimale 2.48
Zv7,, of p @M (2.48)

Comme il I’a déja été précisé, le module du coefficient de réflexion est imposé par la
valeur constante du TOS. Pour la suite de la résolution, il est important de noter que le
coefficient de réflexion complexe I' ainsi que son conjugué I ont le méme module, comme le

rappelle I’équation (2.49) :

*

I =" avec T = z_—zf (2.49)
+

ref
Dés lors, le lieu des points solutions peut étre obtenu & partir de I ou de I : il existe
donc deux lieux de points solution. Le développement de ces deux résolutions est exposé dans

les deux sous-paragraphes suivants.
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VII.2.2.a. Résolution avec Gamma complexe

La premiere résolution développée pour déterminer le lieu des points a TOS constant
utilise le module du coefficient de réflexion complexe |I']. Pour ce faire, le coefficient de

réflexion est écrit sous forme de parties réelle et imaginaire et sous forme de module et phase

(équation (2.50)).
[ =re+jim= || exp” (2.50)

Le module [I'| est imposé par la valeur constante et connue du TOS. De la définition
(2.48) du coefficient de réflexion, qui fait intervenir I’impédance de référence complexe
conjuguée, découle une astuce de calcule qui consiste a exprimer Z;f en fonction de Zr

(équation (2.51)) et ensuite d’exprimer le rapport Z sous forme de module et phase et de

ref

parties réelle et imaginaire (équation(2.52)).

*

* Zre =2 jBrer jo
Z,= ~ Z,,= exp 2 7= eXP'™* Zes (2.51)
ref
A 5 ,
——=Aexp=R+jl (2.52)

ref

En remplacant alors les équations (2.50), (2.51) et (2.52) dans I’équation (2.48), il est

possible d’exprimer les parties réelle et imaginaire et le module et la phase du rapport Z
ref

(équations (2.53) a (2.59)).
re—re*+cosa—recosa —im?—imsin o

R = 2.53
(l—re)2 +im? (.53)

imcosa +im+sina —resina
1= > (2.54)
(1 — re) + im?

A=~R*+1I° et B = arctan (éj (2.55)
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Par conséquent, le module et la phase de I’impédance Z, qui correspond au lieu des

points cherchés, se déduisent de ces équations et sont définis a 1’aide de 1’équation (2.56) :

En exprimant I’impédance Z sous forme de coefficient de réflexion I'y, grace a la

définition classique (F Z=30

o = , les parties réelle et imaginaire Re(I'sq) et Im(I'sor)
Z+50

correspondent au lieu des points solutions, tracés dans une abaque de Smith référencée a 50Q.
Ce lieu est un cercle. Son rayon est obtenu en réalisant la demi-différence de deux points dont
la différence de phase vaut 180°. Le centre, quant a lui, est égal a la demi-somme de deux
points dont la différence de phase est de 180°. Le point important a noter est que le centre ne
correspond pas a I'impédance de charge optimale autour de laquelle a été déterminé le lieu

des points a TOS constant.

VIIL.2.2.b. Résolution avec Gamma complexe conjugué

Puisque le coefficient de réflexion complexe I ainsi que son conjugué I ont le méme
module, le lieu des points solutions peut étre obtenu a partir de I' ou de I"". Autrement dit, la
résolution se réalise soit en Z soit en Z'. Ce paragraphe s’attache donc a décrire la résolution

en Z" qui constitue la seconde méthode proposée.

Pour ce faire, il convient d’exprimer le coefficient de réflexion complexe sous forme

de parties réelle et imaginaire et de module et phase (équation (2.57)).
[M=re-jim=re’ +jim’ =|"| exp’® =] exp™® (2.57)

Le module || est imposé par la valeur constante et connue du TOS. De la définition
(2.49) du coefficient de réflexion conjugué qui fait intervenir I’impédance de référence

complexe conjuguée, découle une astuce de calcule qui consiste & exprimer Z.s en fonction
*

. : : . VA
de Z,,, (équation (2.58)) et ensuite d’exprimer le rapport —— sous forme de module et phase
ref

et de parties réelle et imaginaire (équation (2.59)).
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Z~ 3 * iB, - 5 ) *
Zref = Z’:f Zre{f = eszjﬂM/ Zref = eXp] * Z ref (25 8)
ref'
Z* 2 'B’ b T b
—=A’exp” =R’ +j1 (2.59)

ref

En remplacant alors les équations (2.57), (2.58) et (2.59) dans I’équation (2.49), il est

*

&

ref

possible d’exprimer les parties réelle et imaginaire et le module et la phase du rapport
(équations (2.60) a (2.62)).

, _ re—re”+cosa'-re'cosa'-im"*—im'sina’
RO — ¢ (2.60)
(1-re') +im"

. im'cosa'+im'+sin a'-re'sin o'
I = — (2.61)
(1 - re') +im"

A’ = VJR?+]"? et B’ = arctan (éj (2.62)

Par conséquent, le module et la phase de I’impédance Z, qui correspond au lieu des
points cherchés, se déduisent de ces équations et sont définis a 1’aide de 1’équation (2.63) :
Z*

|Z | = A’ ref

et p,=B"+ Py = B’ - Pz, (2.63)

. . ’ * . r . * A \
En exprimant 'impédance Z sous forme de coefficient de réflexion I',, grice a la

. . . _Z - : o
définition classique (Fm] = zgj, les parties réelle et imaginaire, Re (FSO]
+

' ) et Im(F* ),

sol

correspondent au lieu des points solutions, tracés dans une abaque de Smith référencée a 50Q.
Ce lieu est un cercle. Son rayon est obtenu en réalisant la demi-différence de deux points dont
la différence de phase vaut 180°. Le centre, quant a lui, est égal a la demi-somme de deux
points dont la différence de phase est de 180°. Le point important a noter est que le centre ne
correspond pas a I’impédance de charge optimale autour de laquelle a été déterminé le lieu

des points a TOS constant. Par ailleurs, ce lieu de points solutions est le conjugué du lieu qui
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vient d’étre trouvé a partir de 'impédance Z. En effet, les parties réelles et imaginaires de

*

deux lieux sont liées par les équations suivantes : Re (F:U,) =Re(l's01) et Im (FM) = (Im(Tso1)) -

Reste maintenant a déterminer quel lieu solution est correct parmi les deux qui
viennent d’étre trouvés. Pour ce faire, le paragraphe suivant propose une comparaison de ces

deux lieux quelque soit I'impédance de référence considérée.

VIIL.2.2.c. Détermination du lieu correct des points

La détermination qui est proposée est empirique, dans le sens ou elle compare les lieux
solutions pour six impédances de référence, représentant les impédances de charge optimales
a la fréquence fondamentale autour desquelles les lieux des points a TOS constant ont été
calculés. Ces six impédances ont été choisies de fagon a couvrir tous les cas de calcul
possibles, a savoir impédance de référence purement réelle, purement imaginaire et complexe.
Pour cette détermination, le TOS a été fixé a la valeur de 10:1. Le tableau II.18 regroupe les

résultats trouvés.

Numéro de cas | Impédance Z a1 Lieu solution avec |[| Lieu solution avec |1"*|
1 10Q2 correct correct
2 -1Q non sens non sens
3 (10 +j20)Q2 incorrect correct
4 (10 -200Q incorrect correct
5 j20Q incorrect correct
6 -120Q2 incorrect correct

Tableau II.18 : Validité du lieu solution pour plusieurs impédances de charge optimales fondamentales

La figure I1.80, quant a elle, compare les deux lieux solutions pour les six cas
d’impédances retenus. La premicre solution, qui vient d’étre développée en VII.2.2.a et qui
utilise |I'|, est représentée a 1’aide du cercle foncé. Son centre correspond au triangle. La
seconde solution, présentée en VIL.2.2.b et qui utilise [I|, est représentée a I’aide du cercle
clair. Son centre correspond au carré. L’impédance de référence autour de laquelle les lieux

sont calculés est représentée par le rond.

166



Chapitre II : Simulations électriques grand signal

Pour les cas 1 et 2, ou I’'impédance de référence est purement réelle (10Q2 et -1QY), les
deux solutions donnent le méme cercle solution. Il est bon de noter que le cas 2 pour lequel
Z..~=-1Q n’a pas de sens physique, car une impédance optimale ne peut pas avoir une partie

réelle négative : ce cas est juste utilisé pour son intérét théorique.

Pour les cas 3 a 6, les deux solutions donnent des lieux de points différents. Les lieux
solutions sont conjugués I’un de 1’autre, ce qui confirme bien ce qui était attendu. Afin de

conclure sur la solution correcte, il convient d’analyser les lieux solutions.

Tout d’abord, lorsque I’impédance de référence est complexe ((10+j20)<2 pour le cas 3
et (10-j20)Q pour le cas 4), le cercle solution doit englober cette impédance de référence. En
effet, le but de la résolution consiste a déterminer la robustesse autour de cette impédance de
référence Z.ram, si bien que cette dernicre ne peut pas étre a ’extérieur du cercle solution.
Dées lors, pour respecter cette condition, la solution qui s’impose comme correcte est la

seconde.

Les cas 5 et 6 confirment cette conclusion. En effet, lorsque I’impédance de référence
est purement imaginaire (j20Q2 pour le cas 5 et -j20Q2 pour le cas 6), il n’y a pas de cercle
solution. Ce dernier est dégénéré et la solution se réduit a un seul point, qui doit correspondre
a 'impédance de référence Z..rgn. Par conséquent, c’est encore la seconde solution qui donne
la solution correcte. Avant de conclure définitivement sur ce paragraphe, il est bon de préciser
que ces cas 5 et 6 n’ont pas de sens car lorsque I’impédance est purement imaginaire, aucune

puissance n’est transmise a la charge, si bien qu’il n’y a aucun intérét technique.
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Figure I1.80 : Comparaison des lieux solutions pour un TOS constant de 10:1 pour les six impédances

de charge optimales retenues
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En guise de conclusion, le lieu des points a TOS constant autour de 1’impédance de
référence Ziran se détermine en utilisant le complexe conjugué du coefficient de réflexion

T,

VII.2.3. Comparaison des résolutions avec et sans

hypotheses
Le but de ce paragraphe est de comparer les solutions offertes par les méthodes avec et
sans hypothéses. Pour ce faire, le méme type de comparaison utilisé pour conclure sur la

bonne résolution développée a été mené.

En effet, les lieux solutions sont comparés pour six impédances de référence avec un
TOS de 10:1. Le tableau I1.19 regroupe les résultats trouvés. Et la figure I1.81 compare les
deux lieux solutions pour les six cas d’impédances retenus. La méthode de résolution avec
hypothéses est représentée a 1’aide du cercle foncé. Son centre correspond au losange. La
méthode de résolution sans hypothese est, quant a elle, représentée a 1’aide du cercle clair et
son centre est symbolisé par le carré. L’ impédance de référence autour de laquelle les lieux

sont calculés est représentée par le rond.

Numéro de cas | Impédance Z,a | Lieu solution avec hypothéses | Lieu solution sans hypothése
1 10Q2 correct correct
2 -1Q non sens non sens
3 (10 +3200Q correct correct
4 (10 - j20)Q2 correct correct
5 j20Q2 correct correct
6 -j20Q correct correct

Tableau I1.19 : Comparaison des lieux solutions résolus avec et sans hypothéses

Que I’'impédance de référence soit purement réelle (cas 1 et 2), complexe (cas 3 et 4)

ou purement imaginaire (cas 5 et 6), les deux méthodes aboutissent a la méme solution.

169



Chapitre II : Simulations électriques grand signal

N

ypo
ypo

Cercle_SANS_h

Cercle_AVEC_h

® Zopt_-1_ohm
¢ Co_AVEC_h

ypo
ypo

= Co_SANS_h

Cercle_AVEC_h

® Zopt_10_ohms

ypo
ypo

Cercle_SANS_h

¢ Co_AVEC_h

ypo
ypo

= Co_SANS_h

ypo
ypo

Cercle_SANS_h

Cercle_AVEC_h

£
o O
s 22
o > >
o £ <
.nV..C_S_
T
S w2z
>«
.m._A_S_
o O O
N O O
® ¢ &
o O
o o
> >
h_h_
(2]
£z
A_S_
o o
0 O
L
o O
[N &)
£
c O O
o Q& Qo
sz
m+V..C_S_
S wz
> <«
..m._A_S_
o © o
N O O
@ ¢ &

ypo
ypo

Cercle_SANS_h

Cercle_AVEC_h

® Zopt_-j20_ohms
¢ Co_AVEC_h

ypo
ypo

= Co_SANS_h

Cercle_AVEC_h

ypo
ypo

Cercle_SANS_h

® Zopt_j20_ohms
¢ Co_AVEC_h

ypo
ypo

m Co_SANS_h

Figure I1.81 : Comparaison des lieux solutions pour un TOS constant de 10:1 avec et sans hypothéses de

résolution

170



Chapitre II : Simulations électriques grand signal

En guise de conclusion, les deux résolutions donnent les mémes solutions. Néanmoins,
la méthode qui a été développée au cours de cette thése est plus performante car elle ne se

base sur aucune hypothése, ce qui en fait sa force.

VIII. Conclusion

Ce chapitre a été consacré aux simulations fort signal du transistor bipolaire a hétéro-
jonction en technologie BiCMOS 0.25um SiGe:C propre a STMicroelectoncis. La premiére
partie a ¢ét¢ dédiée a la description rapide du modele utilis¢ (modele HICUM). Elle a permis
de montrer la nécessité de 1’évolution des modeles avec les avancées technologiques, pour
décrire au mieux les transistors. Ainsi, les phénomenes d’auto-échauffement sont modélisés

dans ce modéle de facon satisfaisante.

Ensuite, les simulations large signal en mode CW ont permis de mettre en évidence
I’importance du choix du point de polarisation pour obtenir des rendements €levés (une classe
AB profonde fournira davantage de PAE qu’une classe A). Par ailleurs, I’influence des
impédances de fermeture en charge a été étudiée, par des simulations de type load-pull. Il est
apparu que les performances sont surtout conditionnées par 1’optimisation des coefficients de
réflexion T'charge@o €t Tcharge@oro. L’impact des impédances de source s’est révélé moins

probant sur les caractéristiques observées.

Puis les simulations 2-tons et multi-tons ont permis de mettre en évidence la nécessité
du compromis rendement / linéarité, qui s’avere primordial pour les transistors de puissance
destinés a fonctionner avec les modulations de type 3G. Les transistors doivent en effet
présenter une bonne PAE mais délivrer un gain le plus linéaire possible. Il a ensuite été
montré que les impédances de fermeture en charge et en source aux fréquences de battement
Af ont une influence notable sur les performances. Il faut alors veiller a ce qu’elles soient

proches du court-circuit, sous peine de dégrader ce compromis.

Enfin, ce chapitre a abordé un autre critére essentiel pour les transistors de puissance :
la tenue au TOS autour de I’impédance de charge optimale a f;. Une résolution mathématique

originale a été proposée et s’avere pertinente, comme il le sera vu au chapitre II1.
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CHAPITRE 111
Mesures et évaluation du potentiel des
transistors de puissance a I’aide d’outils de
caractérisation fonctionnelle de type load-

pull multi-harmonique
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I. Introduction

Le but de ce chapitre est de décrire les trois systémes de caractérisation load-pull
utilisés pour la validation et la caractérisation des transistors de puissance. La premiere partie
de ce chapitre sera consacrée a la description du banc a tuners (systéme de type load-pull
passif) de STMicroelectronics Crolles. Puis, en seconde partie, les bancs a boucles actives
(systéme de type load-pull actif) seront présentés, avec tout d’abord la version fréquentielle,
utilisant un analyseur de réseaux vectoriel (ou ARV) et ensuite la version temporelle, utilisant
un analyseur dédi¢ grand signal, que constitue le LSNA (Large Signal Network Analyzer).
Ces deux bancs sont utilisés au sein du laboratoire universitaire Xlim. Pour étayer ces
descriptions, quelques résultats de mesures sur des transistors de puissance NLDMOS et
bipolaires seront présentés au fur et a mesure, ainsi qu’une comparaison entre les mesures

réalisées et les simulations qui viennent d’€tre présentées au cours du chapitre I1.

II. Description du systeme de caractérisation de type

load-pull passif

Avant de s’intéresser a la description du banc passif, il convient de rappeler
brievement le principe de la technique du load-pull. Cette technique, apparue dans les années
1970, comme le rappelle I'auteur de [1], permet la caractérisation de composants et de
transistors en fonctionnement non-linéaire. Pour ce faire, les impédances de source et/ou de
charge varient pour plusieurs conditions de mesure (telles que la polarisation, le niveau de
puissance d’entrée, le type de signal d’excitation, etc...). Il est a noter que ces impédances de
source (il s’agit alors de source-pull) et/ou de charge (dans ce cas, il s’agit de load-pull)
peuvent varier a la fréquence fondamentale fj, mais aussi aux fréquences harmoniques (2f; et
3fy), pour réaliser du load-pull multi-harmonique. Lors de la caractérisation des transistors de
puissance, ces impédances varient de fagon a optimiser une caractéristique de sortie du
transistor (par exemple, le rendement ou la puissance de sortie). Il existe deux possibilités de

mettre en ceuvre ce type de mesures : la premiére utilise des tuners électro-mécaniques,
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comme ceux utilisés a STMicroelectronics Crolles, et sera développée dans le prochain
paragraphe. La seconde utilise des boucles actives, et sera exposée dans la partie III de ce
chapitre, avec les bancs de caractérisation présents au laboratoire Xlim de Limoges. Chacune
de ces techniques présentent des avantages et des inconvénients, comme le rappellent les
auteurs des publications [2] et [3], et sont complémentaires, comme il le sera montré a la fin

de ce chapitre.

II.1. Description du banc de mesure : synthése d’impédances a

I’aide des tuners

Le banc de caractérisation load-pull présent a STMicroelectronics Crolles utilise des
tuners électro-mécaniques passifs, fournis par Focus Microwaves, société qui produit des
tuners depuis 1989, comme le retrace [4]. Le schéma de principe du banc utilisé est décrit a

I’aide la figure I11.1.

Source RF =
= ! Analyseur de spectre
lllllllllll wattmétre
Sonde de Alime ntation DC SE] | I
puissance m ; ‘
S LS
. =
_”_g Sondes DC et RF g_”_
Isolateur
Tuner fondamental pm:;i;:eﬁ on Tuner harmonique Tuner
de source de charge fondamental de charge

PdisplmilieE EPsl:n'tie
Figure III.1 : Schéma de principe du banc load-pull passif de STMicroelectronics

Dans la configuration présentée, les mesures sont réalisées sous pointes. Le tuner
fondamental de source permet de controler I'sourcc@mo. Le tuner fondamental de charge assure
le controle de I'charge@to €t le tuner harmonique de charge controle I'charge@2m €t I charge@sfo. En
source, il n’y a pas de tuner harmonique car ['source@2r €t I'source@sto influencent peu les
performances des transistors de puissance, comme I’ont montré les simulations du chapitre II.

Avant de détailler le principe de fonctionnement des tuners, il convient d’expliquer
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brievement le role des différents constituants du banc. Tout d’abord, ce schéma montre que
les mesures sont effectuées a 1’aide d’un wattmetre. Le bloc d’entrée (constitué¢ des deux
isolateurs, du coupleur uni-directionnel et de I’atténuateur) permet de mesurer la puissance
P4, a la fréquence fy. Grace a I’étalonnage du banc, la puissance a I’entrée du dispositif sous
test (DST), Paisponivie @ fo, est déduite de Po. Compte tenu de I'utilisation du coupleur uni-
directionnel, seule la puissance transmise est mesurable. Or, cette puissance est la somme de
la puissance injectée au transistor (appelée Penwec@m au chapitre II) et de la puissance réfléchie
a fo, qui existe lorsque le transistor n’est pas parfaitement adapté (c’est-a-dire dans la majorité
des cas de mesures). Ainsi, ce banc passif permet d’accéder a Pgisponible@f, mais pas a Penwec@mo
(il faudrait un coupleur bi-directionnel). La source RF impose le type de signal d’excitation
(CW dans le cas du schéma) et ’amplificateur est utilis¢é comme « driver », afin d’obtenir un
niveau de puissance d’entrée suffisant. Ensuite, le bloc de sortie (constitu¢ de 1’isolateur, du
coupleur uni-directionnel et des deux atténuateurs) assure la mesure de Pgorie & fo, qui est
déduite de Pg. Par ailleurs, le spectre de sortie est observable grace a 1’analyseur de spectre, ce
qui peut se révéler utile pour détecter, par exemple, des problemes d’oscillations parasites.

Enfin, les tés de polarisation assurent la polarisation du DST.

Les mesures load-pull réalisées a 1’aide de ce banc, sont référencées par rapport a
I’impédance. En effet, le principal parameétre indépendant de la mesure est, non pas la
fréquence, la puissance ou la polarisation, mais les impédances de source et/ou de charge
(exprimées sous forme de coefficients de réflexion) aux fréquences fondamentale et
harmoniques, présentées au DST. Ces impédances sont générées par les tuners, qui sont des
composants passifs permettant de synthétiser une impédance a une fréquence donnée, selon la
position des composants internes. Le fonctionnement des tuners, ¢’est-a-dire la maniére selon
laquelle la synthése d’impédance est réalisée, est expliquée dans les deux paragraphes

suivants.

II.1.1. Principe de fonctionnement des tuners

fondamentaux
Les tuners fondamentaux utilisés sont de type iICCMT-1808 (intelligent Computer
Controlled Microwave Tuner, présentés dans les références [5] et [6]). Leur fréquence
fondamentale varie entre 800MHz et 18GHz. Ces tuners, qui font partie de la derniére
génération de tuners de Focus Microwaves, sont des tuners électro-mécaniques avec de

I’¢électronique embarquée (micro-processeur pour controler les moteurs pas a pas et mémoire
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pour le stockage des fichiers d’étalonnage), ce qui facilite leur intégration dans un banc de
mesure, car ils se comportent comme des instruments indépendants. Une liaison de type

TCP/IP permet leur contrdle depuis un PC, grace au logiciel fourni par Focus Microwaves [7].

Ces tuners fondamentaux fonctionnent selon le principe suivant. Une sonde, placée
dans un chariot, se déplace a ’aide de micro-moteurs pas a pas dans les directions horizontale
(ce qui permet de contréler la phase @) et verticale (pour contrdler le module [I'gg|) le long
d’une ligne 50Q. Outre le fait de permettre le réglage du coefficient de réflexion, ces micro-
moteurs controlent les accélérations, les décélérations et éliminent toute vibration, rendant ces
tuners trés appropriés pour les mesures sous pointes. L’ impédance générée par la sonde est
bande-étroite, car sa valeur est constante sur environ 8% autour de f, ce qui se traduit par une
série de résonances lorsque cette impédance est observée en fonction de la fréquence. Etant
constitué d’éléments passifs, le tuner présente des pertes inhérentes, comme le rappelle la
publication [8]. Par conséquent, le module de I'gp est toujours inférieur a 1. Il est, par
ailleurs, trés dépendant des connexions entre les pointes RF et le tuner. Ces derniéres sont
alors assurées par des cables treés faible perte. Dans la configuration proposée et a la fréquence

fy de 1.8GHz, le module maximal atteignable est de I’ordre de 0.75 2 0.8.

En résumé, les tuners fondamentaux permettent de générer n’importe quelle
impédance de I’abaque de Smith. Pour ce faire, un algorithme d’interpolation entre les points
d’¢étalonnage a été développé par Focus Microwaves et sera expliqué briévement lors de la

description de I’étalonnage du banc.

I1.1.2. Principe de fonctionnement du tuner harmonique
Le tuner harmonique de charge utilis¢ est de type i1PHT-1808 (intelligent
Programmable Harmonic Tuner, présenté dans la référence [9]). Il permet le contrdle de

Icharge@ero dans la gamme de 1.6 a 18GHz et celui de I'charge@sro dans la gamme de 2.4 a

. o , A .
18GHz. Ce tuner harmonique utilise deux résonateurs 1 (un pour chaque fréquence

harmonique) qui se déplacent le long d’une ligne 50€2 permettant la génération de I'charge@2r0
et de I'charge@sro. Chaque résonateur est composé de deux sondes dont l’espacement est
réglable. Les modules des coefficients de réflexion ne sont pas contrdlables et, de par la
constitution des résonateurs, ils sont trés élevés (de 1’ordre de 0.98 a 1.6GHz et de 0.83 a

50GHz), ce qui permet de travailler en classe F ou duale-F, classes propices a I’obtention de
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rendements élevés. Le tuner harmonique permet un balayage des phases de I'charge@2ro €t de
Icharge@sto de 0 a 360°, avec une précision de ’ordre du degré. Il est a noter que Focus
Microwaves a développé un nouveau concept de tuner harmonique, le MPT (Multi-Purpose
multi-harmonic Tuner), qui permet de régler le module et la phase des coefficients de

réflexion aux fréquences harmoniques.

Apres avoir présenté le banc de mesure passif et expliqué la synthése des impédances,
il est intéressant de présenter une application concrete de ce dernier, avec des mesures de

robustesse.

I1.2. Application : mesure de robustesse de transistors NLDMOS

et bipolaires

Ce paragraphe a pour but d’illustrer, par des mesures, le calcul théorique des cercles a
TOS constants, développé dans le chapitre II. Pour ce faire, la méthodologie a suivre sera
détaillée dans un premier temps. Puis, deux exemples de mesures réalisées sur le banc load-
pull passif seront présentés. Au cours de cette these, deux types de transistors en technologie
BiCMOS 0.25um spécifique a STMicroelectronics ont ét¢ caractérisés. Les premier sont des
transistors bipolaires a hétéro-jonction SiGe:C, qui constituent la trame de ce manuscrit. Mais,
des transistors MOS, et plus particulicrement des NLDMOS (N-type Lateral Double
Diffusion Metal Oxide Semiconductor, c’est-a-dire des N-MOS a double diffusion) ont
¢galement été testés. Ils ont, par ailleurs, permis de mettre en évidence le probléme

d’étalonnage du banc passif.

I1.2.1. M¢éthodologie pour évaluer la robustesse
Ce paragraphe décrit de fagon pratique la mise en ceuvre des mesures de robustesse.

Ce type de mesure comporte trois étapes principales qui sont les suivantes.
1- Tout d’abord il convient de fixer les conditions de travail, a savoir :

e la fréquence fondamentale de travail et le type de signal utilisé (par exemple, un signal CW

a f=1.8GHz),
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e la polarisation des dispositifs (tensions d’alimentation),

e ct les conditions particulieres d’impédances de source. Ainsi, les mesures ont été menées
avec I’impédance de source fixée a 5002, car ce qui importe est de tester la robustesse en

charge du transistor étudié, donc I’influence de la source n’est pas considérée.

2- La seconde étape consiste en la recherche de I'impédance de charge optimale a f; en
optimisant, par exemple, le rendement de sortie ou le rendement en puissance ajoutée. Cette

recherche se fait a un niveau de puissance disponible donné.

3- Une fois I'impédance de charge optimale trouvée, la mesure sous TOS peut enfin

commencer.

a)- tout d’abord, un premier balayage en puissance Psoric@mo Versus Paisponible@to aVeC I charge@to
optimal est réalisé. Les différentes performances des transistors de puissance, telles que la
Psortic@fo, 1€ Nsortie@o ou le gain a fo, sont relevées. Cette mesure va servir de référence pour la

suite.

b)- Ensuite, une valeur de TOS est fixée ainsi qu’un niveau de puissance disponible
suffisamment ¢élevé. En effet, ce type de mesure s’effectue a forte puissance car c’est la que
les dispositifs présentent les meilleures performances et la robustesse des transistors se teste
dans les conditions les plus extrémes possibles (donc a forte puissance) correspondant
toujours a la réalité du fonctionnement du dispositif. La mesure a TOS constant est alors
réalisée, c’est-a-dire que les performances des transistors de puissance sont relevées en faisant

varier 'charge@o de fagon a décrire le cercle a TOS constant choisi.

¢)- Pour vérifier si le dispositif n’a pas ét¢ endommagé par le test de robustesse, un balayage
en puissance avec [charge@ro Optimal est réalisé en fin de test et les performances sont
observées pour voir si elles n’ont pas été dégradées. Ainsi, si les courbes des points a) et ¢)

sont identiques, il est possible de conclure que le transistor tient le TOS fixé.

d)- Enfin le test de robustesse est réitéré pour différentes valeurs de TOS et différentes

tensions de polarisation.

La figure II1.2 résume les conditions de mesure pour le test de robustesse.
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500 l)
—_— > > >

I_ZI<-I =50Q2 Ij'

source

Zcha rge@fy Zcharge@ZfO Zcharge @31y
variable optimale optimale

Figure II1.2 : Conditions de mesure pour le test de robustesse

Les mesures réalisées sur les transistors de puissance NLDMOS et bipolaires sont

présentées dans les deux paragraphes suivants.

I1.2.2. Résultats de mesures sur un NLDMOS

Le NLDMOS caractérisé posséde une largeur de grille (Wg) de 6mm et une longueur
de grille (Le) de 0.13mm. Ce transistor est polarisé en tension, en classe AB profonde. Le
point de polarisation est le suivant: Vggo=0.66V, Igo= OmA, Vpgp=3.6V et Ip=60mA

(correspondant a Ipgs/30).

Les mesures présentées ont été réalisées avec deux valeurs de TOS (5:1 et 15:1).
Compte tenu de la configuration du banc passif, elles sont données en fonction de la puissance

disponible a fy, Paispo@m, dont la définition est la suivante :

opP = 1 X |a ou a; est ’onde de puissance incidente sur le transistor
dispo @ f, 2 1@ fy 1 '

De plus, Paispo@m est liée @ Pengsc@mselon: Py o o = Pvea s + Propocnica s,

Pour rappel, les tensions et courants aux acces du transistor se définissent a partir des

ondes de puissances, ou « ondes de Kurokawa » ([10] et [11]), de la maniére suivante :

e _ Vba‘zse@f(J + ZO X Ibase@fo ° b _ Vbase@fO - ZO x Ibase@fO
1@ fo 1@ fo
2JRe(Z,) 2/Re(Z,)
Vcollecteur@fo + ZO x Icollecz‘eur@f(J b _ I/collecteur@fO - ZO X Ict)llecteur@f0

®* hays T 2\/@ ® Day, zm

¢ 7, = impédance caractéristique = 50Q2, dans le cas présent.
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Dés lors, seul le rendement de sortie est accessible. La PAE nécessitant la
connaissance de Peywée@io n’est pas obtenue. Et le gain mesuré, n’est plus le gain en puissance
simulé lors du chapitre II, mais le gain transductique. Les définitions de ces deux quantités

sont données par les formules (3.1) et (3.2).

P, - (mW
e Rendement de sortie a o : n= M() x 100 (3.1)
Pa lim (m W)
¢ Gain transductique : Gain= P, . (dBm)— P, .. (dBm) (3.2)

Les lieux des points théoriques a TOS=5:1 et 15:1, obtenus par la résolution exposée

dans le chapitre I, sont présentés a la figure I11.3.

I‘chﬁ,rg(,_(,_@f0 optimal
Cercle théorique Centre du cercle
de TOS =5:1 théorique de TOS = 5:1
Cercle théorique Centre du cercle
de TOS =15:1 théorique de
TOS =15:1
Cercle limite Centre du
(T max| =0.75) cercle limite

Figure I11.3 : Lieux théoriques a TOS constants et cercle limite

En raison des pertes intrinséques du banc passif, le module de I'charge@f ne peut pas
atteindre la valeur de 1 a la fréquence de travail, prise égale a 1.8GHz. Ce dernier est limité a
0.75. Cela signifie, qu’il n’est pas possible de générer un coefficient de réflexion avec un
module supérieur a 0.75. Des lors, tous les I'charge@ro Synthétisables sont contenus dans le
cercle limite. Par conséquent, les cercles théoriques déterminés vont étre tronqués dans leur
partie supérieure gauche (figure II1.4). La limitation du module de I'charge@r €st un des

principaux inconvénients du banc passif.
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Cercle mesuré
de TOS =5:1

Cercle mesuré
de TOS =15:1

Cercle limite
(T maxl = 0.75)

Figure I11.4 : « Cercles » a TOS constants mesurés

Pour conclure quant a la robustesse du transistor testé, il convient de mesurer les

performances de ce dernier avant et apres chaque test, illustrées a I’aide de la figure I11.5.

Rendement (%)

Psg (dBm)

-25

Gain (dB)

20 15 10 -5 0 5 10 15 20 25 30 -30 25 20 -15 10 -5 0 5 10 15 20 25 30

Pdispogy (dBm) Pdispogs (dBm)

Avant toute mesure de TOS

Apreés la mesure 2 TOS =5:1

Apreés la mesure a TOS =15:1

-30

-25

20 15 10 5 0 5 10 15 20 25 30

Pdispogy (dBm)

Figure I11.5 : Comparaison des performances apres les tests de robustesse

Au vu des courbes de rendement, il est probable que la mesure des courants continus

ne soit pas assez précise, car les valeurs obtenues sont trop élevées (de I’ordre de 90%).
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Malgré cela, il apparait qu’apres les tests a TOS de 5:1 et de 15:1 les performances
sont conservées. Il est alors possible de conclure, qu’a Vpsgo=3.6V, le transistor NLDMOS

tient des valeurs de TOS de 15:1.

I1.2.3. Résultats de mesures sur un bipolaire

Le transistor bipolaire testé est celui utilisé pour les simulations du chapitre II. Deux
points de polarisation ont été utilisés pour ces mesures. Le premier correspond a Vpgy=0.94V,
Igo=2mA, Vcgo=3.6V et Icc=300mA. Le second est Vpg=0.91V, Igg=2mA, Vcro=5V et
Ico=300mA. La différence porte sur Vcgo. Les résultats de mesures pour différentes valeurs de

TOS sont présentées a 1’aide de la figure I11.6.

TOS = 4:1 @ Vg = 3.6V

TOS = 6.5:1 @ V5 = 3.6V

Rendement (%)

TOS =8:1 @ V gy = 3.6V

5 t t t t t t t t t t t t t 1
-210 -180 -150 -120 -90 -60 -30 0 30 60 90 120 150 180 210

Phase(Gammacnarge@n) (°)

.. ——  TOS=4:1@ Vg =3.6V
60 1---
55
50
45
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35+4---
30
25
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15 ¢---
10
5]
0 t t t t t t t t t t t t t 1
-210 -180 -150 -120 -90 -60 -30 0 30 60 90 120 150 180 210

Rendement (%)

TOS =4:1 @ Vg =5V

Phase(Gammacharge@n) (°)

Figure I11.6 : Mesures de TOS du transistor bipolaire
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En visualisant le rendement de sortie en fonction de I’angle de I'charge@o, tracé lors du
test de robustesse (les mesures sont réalisées tous les 10°), il est possible de conclure quant a
la tenue en TOS du transistor. En effet, a Vcgo=3.6V, les courbes sont a peu pres similaires
lorsque le TOS passe de 4:1, a 6.5:1 puis a 8:1. Cela signifie que le transistor supporte des
TOS de 8:1 2 3.6V.

Maintenant, en augmentant la tension de polarisation Vcgo a 5V, il apparait que le
rendement est dégradé lors du test a TOS= 4:1. Le transistor ne tient donc pas un TOS de 4:1

sous 5V.

I1.3. Mise en évidence du probléme de reproductibilité des

mesurcs

Les mesures réalisées au cours de cette thése ont permis de mettre en évidence un
probléme de reproductibilit¢ de ces dernieres. Par reproductibilité, il faut entendre qu’en
mesurant un méme transistor au cours de deux campagnes de mesure différentes, entre
lesquelles le banc a entierement été reconnecté (en effet, le banc utilisé n’est pas
exclusivement dédié aux mesures load-pull), les performances mesurées, dans les mémes
conditions, sont différentes. Ce paragraphe a pour but de décrire la mise en évidence de ce
probléme grave, ainsi que son origine. La solution apportée pour le résoudre est présentée au

paragraphe 11.3.3.

I1.3.1. Identification du probléme : mesures non

reproductibles

La mise en évidence du probléme de reproductibilité s’est faite graice aux mesures CW
d’optimisation en rendement de puissance de sortie du transistor NLDMOS, précédemment
testé en robustesse (pour rappel, Wg=6mm et Le=0.13mm). Ce transistor, polarisé en classe
AB profonde avec Vgso=0.66V, Igo=0mA, Vpgo=3.6V et Ip;=60mA, a été mesuré lors de
plusieurs compagnes de caractérisation CW a fy=1.8GHz. Afin de vérifier la pertinence et la
précision des impédances optimales trouvées, il a été décidé d’optimiser ce transistor lors de
deux campagnes, réalisées a trois mois d’intervalle, et pour lesquelles le banc de mesure a

compleétement été reconnecté et étalonné entre les deux. Ces campagnes sont nommées
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Camp.1 et Camp.2. La figure III.7 et le tableau III.1 comparent les coefficients de réflexion
optimaux trouvés.
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Figure I11.7 : Coefficients de réflexion optimaux trouvés lors des deux campagnes de mesure

Campagne 1 Campagne 2
A r 7 Q) r

fy 21.7-j1.4 | 040 £-176°| 52.6-j5.3 | 0.06 £-61°
Source  |2f, (pas optimisé) | 23.4+j1.9 | 0.36 £174° 45+j0.3 -0.05 £177°

3f, (pas optimisé) | 56.4-j112 | 0.12.2-54° | 454-j57 | 0.08 £-126°

fy 86+j85 | 0.71.£160° | 7.1+j13.1 | 0.76 £150°
Charge |2f) 58+j17.9 | 0.81 £140° 6+j17.8 0.81 £ 140°

3, 83.2+j138.9| 0.74 £30° |1355-j181.8] 0.78 £-20°

Tableau III.1 : Comparaison des coefficients de réflexion optimaux trouvés
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Les deux campagnes étant réalisées dans les mémes conditions de polarisation et
d’excitation, avec le méme banc de mesure (qui a néanmoins €t¢ reconnecté et étalonné), les
coefficients optimaux trouvés devraient étre les mémes. Or, il apparait clairement une forte
disparité pour I'source@m, ainsi qu’une différence importante des parties imaginaires de
Zcharge@fo- Enfin, les phases de I'charge@sfo sont fortement distinctes. Cela n’est pas normal et

traduit un réel probléme de reproductibilité des mesures.

Afin de mieux cerner ce probléme, une troisitme campagne de mesure (nommée
Camp.3) a été menée cinq mois apres. Le banc a été connecté et étalonné de nouveau. Au
cours de cette campagne, les impédances optimales trouvées précédemment ont €té imposées
sur le méme transistor NLDMOS, polaris¢ de la méme manicre, afin de retrouver les
performances obtenues. La figure II1.8 compare le rendement de sortie, le gain et la puissance

de sortie mesurés lors des trois campagnes de test.

Rendement (%)
Gain (dB)

Pdispogg (dBm)

Opt. Campagne 1

Mesure Campagne 3 avec opt. campagne 1

Opt. Campagne 2

Ps@f0 (dBm)

Mesure Campagne 3 avec opt. campagne 2

Pdispogs (dBm)

Figure I11.8 : Comparaison des performances lors des trois campagnes de mesure
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Les performances mesurées sont toutes différentes, ce qui n’est pas normal. Les
courbes mesurées lors de la campagne 3 auraient dus étre identiques a celles des campagnes 1
et 2, car le transistor est polarisé¢ de la méme manicre et les impédances qui lui sont présentées

sont identiques. Le tableau III.2 offre une comparaison des valeurs mesurées.

Rendement (%) @ Pgispo@no = 20dBm | Pygq (dBm) @ Pyigpoan = 20dBm | Gain petit signal (dB)
Optimisation Camp. 1 80.1 28.1 11.5
Mesure Camp. 3 sur Opt. camp. 1 60.9 26.8 10
Optimisation Camp. 2 57.5 24.4 7.5
Mesure Camp. 3 sur Opt. camp. 2 46 23.3 5.5
Variation 34.1 4.8 6

Tableau I11.2 : Comparaison des performances lors des trois campagnes de mesure

Les différences observées entre les campagnes 1 et 2 peuvent s’expliquer par le fait
que les impédances optimales trouvées sont différentes. Néanmoins, les variations sont tres
importantes. En effet, le rendement présente une variation de 34.1 points, ce qui n’est
absolument pas normal. La valeur obtenue lors de la campagne 1 semble trop ¢élevée, compte
tenu de la polarisation et de la taille du transistor. A priori, cette campagne est fortement
entachée d’erreurs. De méme, les variations de 4.8dBm sur Pygq et de 6dB sur le gain sont
fortement critiques et pénalisantes, car il n’est pas possible de savoir quelle optimisation est
correcte et quelles mesures sont précises. Il convient donc d’identifier la source d’erreur

engendrant ce probléme de reproductibilité.

I1.3.2. Description de 1’étalonnage utilisé

Toute mesure comprend deux phases importantes et distinctes. La premiére consiste en
I’étalonnage du systéme de caractérisation et permet de définir les plans de référence. Ensuite,
la seconde étape consiste en la mesure elle-méme. Dans le cas présent, les mesures
d’optimisation et de vérification ont été réalisées de la méme maniere. Des lors, elles ne
peuvent pas expliquer les différences observées. Ainsi, le probléme vient peut-étre d’un
mauvais étalonnage du banc. Pour comprendre la non-reproductibilité des mesures,
I’étalonnage du systéme de caractérisation a ét¢ étudié et une méthode a été proposée afin de

vérifier la précision de ce dernier.

Pour ce faire, I’étalonnage qui a servi a réaliser les mesures des trois campagnes va
étre décrit. Comme il 1’a été précisé au début de ce chapitre, le banc load-pull passif

comprend plusieurs éléments. Ces derniers sont entourés sur la figure I11.9 et constituent huit
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blocs a étalonner séparément. De ce fait, la méthode détalonnage utilisée va étre qualifiée de

« bloc par bloc ».

T -

Analyseur de spectre

Wattmétre

Alime ntation DC

Sondes DC et RF
Vo e E_”_

‘7
g - | A \ Isolateur/
Té de . N_7
Tuner fondamental o\ oo hon Tuner harmonique Tuner -
de source de charge fondamental de charge

l:.di s

boni ble

l—‘source@fo l—‘charge@fo

Figure II1.9 : Etalonnage dit « bloc par bloc »

Le principe d’étalonnage du banc passif consiste a étalonner les différents blocs, c’est-
a-dire a déterminer leurs paramétres S. Ensuite, le logiciel fourni par Focus Microwaves
cascade ces différentes matrices de parameétres S, ce qui permet de ramener les plans de
référence dans le plan des pointes et de déduire les caractéristiques du DST par les mesures

des puissances Py et Pg.

La premicre étape de I’étalonnage consiste a étalonner I’analyseur de réseaux vectoriel
(ou ARV) qui va permettre la mesure des paramétres S des blocs. Cet étalonnage est réalisé
sur la bande de 5S0MHz a 8.05GHz, afin d’inclure les trois fréquences f;, 2fy et 3fy. La
méthode préconisée par Focus Microwaves et qui a été utilisée est de type TRL (Thru, Reflect
and Line). Cette méthode, exposée dans les références [12] a [14], permet de s’affranchir des
erreurs de I’ARV et d’accéder aux paramétres S des différents blocs. Cette étape est notée 1

sur la figure II1.10, qui décrit les six étapes de I’étalonnage du banc de caractérisation.
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Analyseur de réseaux vectoriel (1)

Station sous \_ / Tuners fondamentaux (5)
pointes (2) : : S
Plan\de ref. A Stytion Plan dJe ref. B ource Port 1 Port 2

Y . Y
Fichier 1.s2p Fichier 2.s2p

Tés de polarisation d’entrée et de sortie (3)

Port 1— ﬁkg

Entrée Sortie

Port 1 Port 2

Port2 Port 1 e g_”> b Port 2

Charge

00

Blocs d’entrée et de sortie (4)

Tuner harmonique de charge (6)

porti B W portz [ [0
2f, 31, - | 1= gl

Figure I11.10 : Les différentes étapes de I’étalonnage « bloc par bloc »

La seconde étape correspond a la détermination des parametres S des pointes RF avec
les cables de connexion trés faible perte. Un étalonnage sous pointes de type LRM (Line,
Reflect and Matched) permet de déterminer les fichiers de parametres S des deux sections

(entrée et sortie), nommés Fichier 1.s2p et Fichier 2.s2p sur la figure II1.10.

Ensuite, les étapes 3 et 4 correspondent a de simples mesures de paramétres S des tés
de polarisation et des blocs d’entrée et de sortie utilisés pour la mesure des puissances. Ces
deux blocs utilisant un coupleur uni-directionnel, il convient de les caractériser en

transmission et en couplage, comme indiqué sur la figure I11.10.

Reste maintenant a étalonner les tuners. Concernant les tuners fondamentaux (étape 5),
I’étalonnage consiste en la détermination des paramétres S pour un nombre fixé de points
d’impédances, répartis de facon équidistante sur tout I’abaque de Smith (comme le représente
I’abaque de la figure I11.10), et ceci a une fréquence donnée. Puisque le banc utilise un tuner
harmonique, 1’étalonnage est réalisé aux trois fréquences fy, 2fy et 3fy). Le nombre de points
d’étalonnage est sélectionné entre 180, 300 ou 800. Mais il ne faut pas croire que seuls ces
points d’étalonnage sont synthétisables. En effet, n’importe quel point de I’abaque de Smith

peut é&tre synthétisé¢, grice a des routines d’interpolations numériques non-linéaires
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développées par Focus Microwaves, et qui sont détaillées dans la référence [15]. Bri¢vement,
le principe d’interpolation utilisé s’appuie sur la nature méme des tuners, a savoir que la phase
est controlée par les mouvements horizontaux selon x, et le module par les mouvements
verticaux selon y. A chaque fois que le tuner atteint une certaine position définie par x et y, le
logiciel identifie les neuf plus proches voisins points d’étalonnage. Puis, a 1’aide de deux
polynomes d’interpolation de Lagrange, les parametres S du point désiré sont déduits. Cette
interpolation est trés précise (1’erreur est inférieure a 50dB pour des fréquences allant jusqu’a
18GHz) et tres rapide. Enfin, la derniére et sixiéme étape correspond a I’étalonnage du tuner
harmonique de charge, aux trois fréquences fy, 21y et 3fy. La seule différence, avec les tuners
fondamentaux, réside dans le fait que seule la phase est contrélable. Le principe reste le

méme.

Une fois que les huit blocs sont étalonnés, le logiciel réalise I’assemblage des

différents fichiers d’étalonnage. La vérification peut alors commencée.

I1.3.3. Mise en place d’une nouvelle méthode de
vérification de 1’étalonnage : identification de la source

d’erreur
Une nouvelle méthode de vérification de la qualité et de la précision de 1’étalonnage a
¢été développée durant ce travail de theése. La vérification est réalisée par des tests de linéarité,
dont le principe va étre décrit dans ce qui suit. La nouveauté apportée réside dans le fait que
cette vérification a été étendue a tout I’abaque de Smith et ne se contente plus d’une

vérification sur 50Q).

Un test de linéarité correspond a un balayage en puissance lorsque les sondes RF sont
posées sur une ligne de transmission 50Q (ou thru), de 200pm de long (ce qui équivaut & un
retard de 1ps) avec les tuners fondamentaux conjugués entre eux (I'charge@o = F*source@fo). Dans
ce cas, la qualit¢ de 1’étalonnage se vérifie rapidement et facilement grace a la mesure du
gain. En effet, le gain mesuré, qui correspond au gain transductique, se définit en fonction des
paramétres S du DST (ici la ligne 50Q) et des coefficients de réflexion des tuners

fondamentaux selon I’équation (3.3), rappelée dans la référence [16] :

2 2
| R £ ‘ ) x (1 - J

P . ) 2 2
disponible @ /o 1- Fsource@fb xS, x[I-T, arge@f, < I,

I'

charge @ f,

1-
Gt _ f)sartie@/b _ |S21 |2 % (

(3.3)
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SlZ x SZI x Fsuurce@fo
1-T xS,

source @ f,

I',=Sx»n+ (34)

avece

Par définition, la ligne 50Q2 (thru) ne présente pas de réflexion (donc S;; = Sy, = 0) et
permet une transmission totale des ondes de puissance (donc S;» = S;; = 1). Dés lors, I, =

Isource@to €t le gain s’écrit alors selon 1’équation (3.5) :

2 2
[1 - Fsource@fb ‘ ) x (1 - j
Gt =

‘1 - r‘xource@fo x rch arge@ f,

I

charge@ f,

2

(3.5)

Lorsque les tuners fondamentaux sont initialisés, ils sont sur 50Q et ne présentent
aucune réflexion (c’est-a-dire I'source@to = I'charee@n = 0), ce qui conduit a G, = 1 soit 0dB.

Maintenant, en conjuguant les deux tuners (soit I'charge@n = F*source@m) il vient, I'charge@to X

I

2
charge@ f,| » €€ qui conduit egalement a G = 1 soit 0dB. Il apparait donc que le

1_‘source@ﬂ) =

test de linéarité, réalisé pour plusieurs conditions d’impédances fondamentales complexes
conjuguées, est un critére de jugement fiable et précis quant a la précision de 1’étalonnage. En
pratique, si le gain mesuré vaut 0dB +/-0.3dB (les 0.3dB correspondent aux erreurs
résiduelles, telles les pertes entre les connecteurs etc..., comme le rappelle la référence [17]),
alors il est possible de conclure que 1’¢talonnage effectué est correct. Il est a noter que puisque
le gain transductique est indépendant des phases présentées par le tuner harmonique de

charge, ces dernieres sont quelconques durant le test de linéarité.

La figure II.11 représente les résultats des tests de linéarité¢ réalisés lors des

campagnes de mesure 1 (graphique de gauche) et 2 (graphique de droite).

04 z = (45+/100)2
z =(50+j0)2 12 b
0.2 _\ —— ‘\’ 1 — L
0 0.8 o §
0.6 -
0.2 04 Znoigear, = (10430)Q
I Y 4\YAW - Dispersion >H.5dB
g v \P a
£ 0 —A 2 o z = (50+j0)2
° Dispersion >1.2dB Zondrgoar, ~H(40-7100)2 S 02 chdrge@iy N
0.8 ] - P —
4 z =(25+80)Q 04
0.6 —
1.2 ~ N\ 08 ] i
L~ g z = (10+jo)a
1.4 -1
=25 -20 -15 -10 -5 [] 5 10 15 20 -1.2
Paipso@ro (dBmM) -25 -20 -15 -10 -5 0 5 10 15 20 25

Paipsogro (dBm)

Figure II1.11 : Tests de linéarité réalisés lors des campagnes 1 et 2
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Sur les courbes, seules les valeurs de Zcharge@o sont indiquées (celles de Zgource@o sont
les conjugués correspondants). Le gain présente une dispersion supérieure a 1.2dB pour
I’étalonnage de la campagne 1 et supérieure a 1.5dB pour celui de la campagne 2. Les
¢talonnages sont donc imprécis, ce qui permet d’expliquer les mesures non-reproductibles

observées précédemment.

Le banc étant constitué des plusieurs blocs, il a été décidé de les connecter un a un et
de procéder a des tests de linéarité, dés qu’un nouveau bloc est inséré. Cela a permis
d’identifier le bloc responsable de ’erreur d’étalonnage. En effet, la figure II1.12 représente

les tests de linéarité réalisés sans la station sous pointes.

Zcharge@fu =i(50+j0 Q\
-0.2

- \ARVAS 4 vy
Dispersion < 0.1 dB
0.25
I / VTV TV
-0.3 /—
%Znharge@q’ =(10+j30)Q
-0.35 A
/ \[ / %—zm,g.@ff 45+1100)0
-0.4 +

-25 -20 -15 -10 -5 0 5 10 15 20 25
Paipsogro (dBm)

Gain (dB)

Figure I11.12 : Tests de linéarité sans la station sous pointes

Il apparait que la dispersion observée sur le gain est inférieure a 0.1dB. Ceci permet
alors de conclure que la station sous pointes est le bloc responsable de la dispersion du gain
observée. En effet, cette derniére est trés sensible aux éventuelles erreurs de phase, qui
apparaissent suite aux nombreuses manipulations des cables de I’ARV, nécessaires pour
¢talonner les différents blocs. Lorsque ces cables sont « tordus », 1’étalonnage en phase de
I’ARYV peut étre perdu, provoquant une dispersion anormale du gain lors des tests de linéarité
réalisés sur des impédances complexes conjuguées. Il faudrait alors utiliser des cables tres

stables en phase pour limiter cet impact.

En résumé, la méthode d’étalonnage « bloc par bloc » n’est pas adaptée aux mesures
sous pointes, car I’étalonnage de la station sous pointes est trop sensible aux erreurs de phase
et provoque une dispersion anormale du gain des tests de linéarité. Une nouvelle méthode
d’étalonnage a alors été proposée et validée durant cette these. Elle fait I’objet du paragraphe

suivant.
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I1.4. Résolution du probléme : mise en place d’une nouvelle

méthode d’¢talonnage du systeme de mesure

La nouvelle méthode d’étalonnage proposée regroupe les éléments en seulement

quatre blocs (figure I11.13). La figure II1.14 résume les étapes de 1’¢étalonnage.

Source RF

o
} —.V Analyseur de spectre
Amplificateur @f, Wattmétre
Sonte ‘E puissance Alime ntation DC
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\
1
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= Té de ~~h_~ __——‘ \-—, \\_’}
polarisation  Tuner fondamental = Tuner harmonique Tuner fondamental
de source < | | ’ de charge de charge
suurce@fo charge@fo
Figure II1.13 : Blocs considérés dans le nouvel étalonnage
Analyseur de réseaux vectoriel (1 et 2)
Plan de ref. B
Turer fondamental % Tuner harmonique :
\de source A de charge -
Y '
Fichier_1.s2p Fichier_2.s2p
Blocs d’entrée et de sortie (3) Tuner fondamental de charge (4)
Port 2
Port 1 500 Port 1 Port 2
50Q 50Q
Port 2 Port 2
4}?_{1)”” Port 1 E_”—
Sortie
Entrée

Figure I11.14 : Etapes du nouvel étalonnage proposé
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Afin de s’affranchir de la sensibilité de 1’étalonnage de la station sous pointes, il a été
décidé d’associer le tuner fondamental de source, la station sous pointes avec ses cables de
connexion vers les tuners et le tuner harmonique de charge en un seul bloc. Dés lors, cette
méthode est qualifiée de «in-situ» car elle inclut les tuners a la station sous pointes.

L’étalonnage du banc comprend les quatre étapes illustrées a la figure I11.14.
La premiere étape correspond toujours a 1’é¢talonnage de I’ARV, qui est de type TRL.

Ensuite, la seconde étape constitue la nouveauté apportée. L’étalonnage de ce bloc se

décompose en quatre phases.

e La premicre consiste a initialiser le tuner fondamental de source (il présente alors une
impédance de 50Q2) et a relever les sondes des deux résonateurs du tuner harmonique de

charge, afin qu’il se comporte comme une ligne 50€2.

e La seconde phase correspond alors a 1’étalonnage de type LRM de la station sous pointes.

Cela permet de déterminer les paramétres S des sections nommées Fichier 1.s2p et

Fichier 2.s2p.

e Pour la troisiéme phase, les pointes RF sont posées sur une ligne 50 (thru de longueur
200um). L’étalonnage du tuner fondamental de source est réalisé¢ en enlevant la contribution
de sortie (c’est-a-dire en « de-embeddant » par le fichier de paramétres S Fichier 2.s2p). Le
fichier d’étalonnage du tuner obtenu correspond alors aux paramétres S du tuner fondamental
de source, associés a ceux de la pointe d’entrée et du cable de connexion, pour les points

d’impédances décrivant ’abaque de Smith.

e Lors de la dernic¢re phase, les sondes des résonateurs du tuner harmonique de charge sont
remises en place. Les pointes RF étant toujours posées sur la ligne 502, I’étalonnage du tuner
harmonique de charge est mené, en enlevant la contribution d’entrée (« de-embedding » par le
fichier Fichier 1.s2p). Le fichier d’étalonnage du tuner obtenu correspond alors aux
parametres S du tuner harmonique de charge, associés a ceux de la pointe de sortie et du cable

de connexion.

Cette phase d’étalonnage permet ainsi d’inclure les sections d’entrée et de sortie de la
station sous pointes dans les fichiers d’étalonnage des tuners. Et par conséquent, de

s’affranchir de I’erreur de phase. C’est la nouveauté et la solution proposée.
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Pour terminer I’étalonnage du banc, il convient de déterminer les paramétres S des
blocs d’entrée et de sortie en transmission et en couplage (troisieme étape). Et d’étalonner le

tuner fondamental de charge (quatrieme étape de I’étalonnage).

Le logiciel se charge alors d’assembler les différents fichiers et permet les mesures de
vérification de la qualité de 1’étalonnage proposé. La figure III.15 présente les résultats des

tests de linéarité réalisés pour plusieurs conditions d’impédances fondamentales conjuguées.

Zcharqe@_fn = (5\0 +JO )Q

0.05
/<c1arge@fo = (11 '].10-5)(2 /
0
-0.05 0\7@%\/’-{—\%’\——/-/
' -4 A\ Z igear, = (12543410
/‘ \ 9e@ )
0.1 7 %N—L
. 015 ﬂﬂ /‘/ e /\/‘(
m \ A
£ 0.2 K N
5 |/ \‘ \A_ | Dispersion <0.3u8
-0.3 ﬁqha.rs.e_@fn =(7543)0 \) L/J\\/
A
0.35
04 / \Zcharge@fo = (66']1 '6)()
"25 20 45 0 5 0 5 10 15 20 25
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Figure I11.15 : Tests de linéarité réalisés avec le nouvel étalonnage

La dispersion du gain observée est inférieure a 0.3dB, ce qui permet d’affirmer que
I’étalonnage est correct. La nouvelle méthode proposée a donc amélioré¢ la qualité et la

précision de I’étalonnage du banc load-pull passif.

Avant de conclure, il convient de comparer les deux méthodes d’étalonnage
présentées. Pour ce faire, le niveau de puissance disponible est fixé a 5dBm. Les impédances
fondamentales décrivent tout I’abaque de Smith et le gain des tests de linéarité est mesuré puis

représenté sous forme de contours load-pull, donnés par la figure II1.16.
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Tests de linéal‘ité ‘:‘ Pdispo@tb =5dBm et Zcharge@tb = Z*source@tb
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Figure I11.16 : Comparaison de la précision des deux étalonnages

Il apparait clairement que la nouvelle méthode d’étalonnage est correcte, car la
dispersion du gain est inférieure a 0.3dB. En conclusion, I’étalonnage « in-situ » est préconisé
pour les mesures load-pull sous pointes. Il faut enfin garder a I’esprit que 1’étalonnage du
banc de caractérisation est une étape cruciale dans la mesure load-pull. Un bon étalonnage
permet une bonne mesure. Donc, si 1’étalonnage se révele imprécis et erroné, toutes les

mesures qui seront réalisées seront entachées d’erreurs et ne seront pas reproductibles.

Avant de passer a la suite du chapitre, il convient de préciser que cette nouvelle
méthode d’étalonnage, ainsi que la mise en place de la vérification de la qualité de ce dernier,
par les tests de linéarité avec I'charge@mn = F*source@fo, a ¢été validée par Focus Microwaves et a
fait I’objet d’une présentation lors du séminaire utilisateur [18]. Elle a, de plus, été présentée

lors d’un tutorial portant sur 1’évaluation des incertitudes de mesures [19].
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III. Description du systeme de caractérisation de type

load-pull actif

Cette partie a pour but de décrire les deux bancs utilisant des boucles actives, installés
au sein du laboratoire universitaire Xlim a Limoges. Le premier banc propose une approche
fréquentielle de la caractérisation, grace a I’utilisation de I’analyseur de réseaux vectoriel (ou
ARYV). Son principe de fonctionnement ainsi que celui des boucles actives seront détaillés
dans un premier temps. Ensuite, des mesures CW d’optimisation en PAE pour deux points de
polarisation du transistor bipolaire seront présentées et comparées avec les résultats de
simulations. Dans le second point de cette partie, I’approche temporelle du banc actif, grace a
’utilisation de I’analyseur de réseaux large signal (ou LSNA), sera présentée et détaillée
brievement. Enfin, des mesures CW d’optimisation en PAE du transistor bipolaire, avec
extraction des formes d’ondes temporelles extrinséques, seront comparées aux simulations.
Ce chapitre se terminera alors par une comparaison entre mesures et simulations lorsque le

transistor est excité par un signal de type biporteuse.

III.1. Description du premier banc utilisé (approche fréquentielle

avec ’ARV)

[1I.1.1.  Principe de fonctionnement de la boucle active

Ce systéme, décrit dans les références [20] a [24] et présenté par la figure II1.17, se
compose d’un analyseur vectoriel de réseaux a quatre acces et de trois boucles actives en
charge, permettant une synthése d’impédances aux trois premieres fréquences harmoniques
(load-pull multi-harmonique), exprimées dans la suite en terme de coefficients de réflexion.
Chaque boucle active fonctionne selon le méme principe et contient les mémes €éléments
constitutifs. Le seule différence réside dans la gamme de fréquence de ces différents éléments

et dans le filtre bande étroite, qui permet de choisir la fréquence de travail de la boucle (fy, 21y

ou 3f).

Chaque boucle contient un premier coupleur bidirectionnel (ou réflectométre) qui
permet de prélever une partie de 1’onde réfléchie b, (a la fréquence de fonctionnement de la

boucle, par exemple fy) en provenance du dispositif sous test (DST), et un second coupleur
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bidirectionnel, qui assure I’injection de cette onde, byg, modifiée par les différents éléments

de la boucle, avec I’onde incidente arg. Ainsi, I’onde a g est modifiée et en conséquence,

le rapport bzﬂ, qui est en fait le coefficient de réflexion du DST a fy, est modifié¢ et
b f,

contrdlable. En effet, le module du coefficient de réflexion est contrélé par I’amplificateur

associé a I’atténuateur variable de la boucle active. La phase, quant a elle, se contrdle a 1’aide

du déphaseur. Le filtre bande-étroite, outre le fait de sélectionner la fréquence de travail,

permet d’éviter d’éventuelles oscillations, qui pourraient endommager et dégrader le DST.

®; @

—>

: Prélévement Prélévement Prélévement
i Injection @f, @fy  Injection @2f, @2fy Injection @3f, @3fy
i G 1l T p— 7l F%-EI
urs: i ﬂ ’ h ﬂ ’ 50Q
Atténuateur Filtre @21, Filtre @31,

Filtre @f,

Déphaseur ﬂ ﬂ

) ?b Test-set

de f 0
! ] Amplificateur
EE EE Circulateurs
o =]=

Analyseur Vectoriel de Réseaux ~ » ~ -~ - ~ -~ -
. SUTECWRFf Boucle active Boucle active Boucle active
signal )
(sig @fy) @fo @2f0 @3f0

Figure I11.17 : Schéma de principe du banc load-pull actif fréquentiel d’Xlim

Il est possible de réaliser des boucles actives de synthése d’impédances de source,
mais cela n’a pas été réalisé dans ce travail. Ainsi, toutes les mesures qui vont étre présentées

ont été effectuées avec la source sur 50Q.

[11.1.2.  Etalonnage du systéme de mesure

Les quantités accessibles et mesurables par ce systéme de mesure sont les ondes de
puissance aj, by, a; et b, du DST par ’ARV. Les caractéristiques ensuite exploitées (telles que
la puissance, le rendement, le gain, les tensions et les courants) sont calculées a partir de ces
ondes de puissance a ’aide des formules classiques. Pour pouvoir mesurer ces ondes, il faut,

au préalable, étalonner le systéme de mesure.

L’étalonnage utilisé comprend trois phases principales.
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- La premiére consiste en un étalonnage classique des rapports d’ondes, réalisé sous pointes,
dans les plans de référence du DST (plans notés 2 et 3 sur la figure III.17) aux trois
fréquences d’intérét (fy, 2fy et 3fy). Cet étalonnage sous pointes se réalise en mesurant
successivement quatre standards dans les plans de référence, & savoir un court-circuit, un
circuit-ouvert, une charge 50Q2 et une ligne de transmission : il s’agit alors d’un étalonnage de

type SOLT.

- La seconde phase a pour but de définir les plans de référence notés 1 et 4. Pour ce faire, les
pointes sont posées sur une ligne 50Q (thru) entre les plans 2 et 3 et un étalonnage de type
SOL est réalisé dans les plans de sortie des réflectometres (1 et 4). I est a noter que le
théoréme de réciprocité des coupleurs est utilis¢ pour déterminer la puissance absolue de

I’onde a; dans les plans sous pointes.

- Enfin, un étalonnage en puissance est mené en connectant un wattmeétre dans le plan 4 et en

mesurant successivement la puissance au wattmetre et sur la voie 1 (onde a;) de ’ARV.

Ce systeme de mesure utilise une approche fréquentielle, car ’ARV est basé sur un
mode de réception hétérodyne, c’est-a-dire qu’il effectue une translation de fréquence et un
filtrage étroit de chacune des composantes harmoniques, qui peuvent étre mesurées
successivement. Les puissances absolues des ondes a chacune des fréquences sont accessibles,
ainsi que les impédances et le gain. L’information de déphasage relatif entre les différentes
fréquences n’est pas obtenu, ce qui ne permet pas de remonter aux formes d’ondes

temporelles.

I11.1.3. Comparaison mesures / simulations

Ce paragraphe s’attache a comparer des mesures CW sur le transistor bipolaire (congu
en technologie BICMOS 0.25um SiGe:C) avec les simulations exposées au cours du chapitre

II.
I11.1.3.a. Mesure CW d’optimisation en rendement a Vcgo = 3.85V

Les mesures présentées correspondent a une optimisation CW de la PAE du transistor
bipolaire (d’aire d’émetteur égale a 1260um?) polarisé & Vego = 3.85V et Vggy = 0.95V,

donnant un courant de repos Ico de 290mA.
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La figure III.18 représente les impédances de charge optimales trouvées aux trois
fréquences controlées par les boucles actives (fo = 1.8GHz, 2fy = 3.6GHz et 3f, = 5.4GHz),

ainsi que I’impédance d’entrée a fj.

@fo eSure
e@

cha 2

Figure II1.18 : Coefficients de réflexion en entrée et en charge

Au vu de ces abaques de Smith, il apparait que les coefficients de réflexion d’entrée
I'.@m obtenus sont identiques en mesure et en simulation. Par ailleurs, I'charge@to Optimal
mesuré est identique a [charge@ro Simulé pour ce point de polarisation. Enfin, a 2f; et a 3fy,
compte tenu de la configuration du banc de mesure les boucles devenaient non linéaires a fort
niveau de puissance (ce qui se manifeste par le déplacement de I'charge@2ro €t surtout de

[charge@3io)- 11 a alors été décidé de caler au mieux les coefficients de réflexion en simulation.
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Le tableau III.3 compare les points de polarisation et indique les valeurs des I'charge

optimaux. Les principaux résultas obtenus sont ensuite donnés par les courbes comparatives

des figures II1.19 et I11.20.

Point de polarisation
Mesure Simulation
Veeo (V) 0.96 0.96
Iy (MA) 1.9 2
Vego (V) 3.85 3.85
Ico (mA) 298 292
rcharge@m rcharge@Zﬂ) Fcharge@3f0
0.57 £ 174° 0.41 £ 98° 0.19 £ 175°

Tableau I11.3 : Point de polarisation et valeurs de coefficients de réflexion optimaux en charge

70 24
L 23,5
60 / 2 "\v‘ " ___..M?\
/ 22,5 \
50 / . \\
o = 21
g » g 1\
&= £ 21 \
= 3 S 205 N
20 j 20 \\
/ 19,5 \\
10 / 19
o ./ 18,5
30 25 20 -15 -10 -5 0 5 10 15 18
30 25 20 <15 <10 -5 0 5 10 15
P.@rn (dBm) P.an (dBm)
310 — O  mesure
30,5 o2 o
30,0 "\
29,5
T %\
= 28,5 - simulation
5 \
i 28,0 \
= 27,5 X\
27,0 \
26,5
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25,5 —

-30 25 -20 -15 -10 -5 0 5 10 15
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Figure II1.19 : Rendement, gain et puissance dissipée

206



Chapitre III : Caractérisation et validation load-pull
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Figure II1.20 : Puissances de sortie aux trois premicres fréquences harmoniques

Apres comparaison des ces courbes, il apparait qu’il existe une bonne correspondance

des résultats, excepté pour le rendement en puissance ajoutée au voisinage de la compression.

Les écarts observés sont directement liés aux différences des courants collecteurs, Iconecteur

comme I’illustre la figure I11.21.
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Figure I11.21 : Courants

La comparaison des courants montre qu’il existe une bonne corrélation dans les sens
de variation des courants Ipsse €t Leoliectenr €0 fonction de la puissance d’entrée a f. Par ailleurs,
il est a noter qu’en réglant en simulation la tension d’alimentation Vggo de fagon a ajuster le
courant collecteur a bas niveau a 290mA puis a 295mA, comme semble 1’indiquer la mesure,

les écarts relevés entre les simulations et les mesures s’accroissent ou se réduisent.

Le tableau II1.4 résume les différences observées a faible puis a fort niveaux de

puissance et confirme la cohérence des mesures avec les simulations.

Petit signal @ Pegq = - 20.2dBm

Mesure Simulation
Gain (dB) 22.8 23.4
Tean 0.95 £-175° 0.95 £-173°

Fort niveau

Mesure Simulation
Pegn (dBm) 8 7.7
PAE (%) 48.1 59.2
Ps@n (dBm) 27 28.1
| PS o (ABm) 9.4 9.1
Ps @3 (dBm) 4 2.6
Pdissipéeg (dBm) 273 26.3
Gain (dB) 19 20.4
Iz (mA) 2 2.1
Ic (mA) 267.3 279.2

Tableau I11.4 : Comparaison mesure / simulation a Vggg = 0.95V (Icg = 290mA) et Vg = 3.85V
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I11.1.3.b. Mesure CW d’optimisation en rendement a Vcgo = 5.25V

La méme démarche de comparaison est menée pour le point de polarisation Vcgg =
5.25V et Vggo = 0.94V. Les impédances optimales de charge trouvées avec le point de
polarisation précédent sont conservées et représentées par la figure I11.22. Cette mesure a pour
but de valider le fonctionnement du transistor bipolaire lorsque la tension d’alimentation croit,

ce qui se produit lors de la charge de la batterie du téléphone portable.
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Figure I11.22 : Coefficients de réflexion en entrée et en charge

Comme précédemment, I'cg et ['charge@m Optimal sont identiques entre la mesure et la

simulation. Concernant I'charge@2r €t Icharee@3m, l€s boucles étant toujours non-linéaires, les

simulations ont été calées du mieux possible aux mesures.
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Le tableau II.5 compare les points de polarisation et reprend les valeurs des I'charge

optimaux. Les principaux résultas obtenus sont ensuite donnés par les courbes comparatives

des figures I11.23 et 111.24.

PAE (%)

Pissipec@ro (dBm)

70 7

60 1

50 1

40 1+

30 1

20 1+

10 7~

Point de polarisation

Mesure Simulation
Vero (V) 0.94 0.94
Iy (mA) 2.4 1.7
Vero (V) 5.25 5.25
Icy (MA) 302 290

1—‘charge@ﬂ) 1—‘charge@zfﬂ 1—‘charge@fifﬂ
0.57 £ 174° 0.41 £ 98° 0.19 £ 175°

Tableau II1.5 : Point de polarisation et valeurs de coefficients de réflexion en charge
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Figure II1.23 : Rendement, gain et puissance dissipée
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Figure 111.24 : Puissances de sortie aux trois premicres fréquences harmoniques

15

Il apparait les mémes commentaires que précédemment, a savoir une bonne corrélation

entre mesures et simulations. Les différences observées sont dues a celles existantes sur le

courant Igopecteur, représenté par la figure I11.25.

211



Chapitre III : Caractérisation et validation load-pull

4 330 S A S / """""
R S T -
e [T
- = 300 : S N A N WS S Y —
< 25 T E
E s , E :
P : 5 5 : 5 5 5 : 5 2% = N\
e e B e e N/t
— Nt
15 S NN A S
N/ T R
1 T s e
Lo N 60 -
0,5 ; ; ; — ; ; ; i 250
30 25 20 15 10 -5 0 5 10 15 ] o
30 25 20 15 -0 5 0 5 10 15
P, on (dBm) P, gn (dBm)
O  mesure —  simulation

Figure I11.25 : Courants

Une meilleure qualité de mesure pour Iy, devrait €tre possible, et devrait atténuer les

divergences observées sur les performances. De méme que précédemment, le tableau

1116,

comparant les performances a faible puis a fort niveaux de puissance, confirme la bonne

cohérence entre les mesures et les simulations.

Petit signal @ Pegg = - 19.8dBm

Mesure ~ Simulation
Gain (dB) 22.8 23.1
Cean 0.94 /- 174° 0.94 /- 173°

Fort niveau

Mesure Simulation
[Peq (dBm) 10.6 10.7
PAE (%) 50.6 62.1
Ps@ (dBm) 29.3 30.5
mﬂ‘ﬂ (dBm) 6.9 78
PS @30 (dBm) 10.9 10.4
Pdissipéegy (dBm) 29.1 28.3
Gain (dB) 18.7 19.9
Iz (mA) 2.5 2.8
Ic (mA) 315.2 3414

Tableau II1.6 : Comparaison mesure / simulation a Vggg = 0.94V et V¢go = 5.25V

En guise de conclusion, il est possible d’affirmer que la comparaison mesures /

simulations est cohérente sur le banc actif utilisé en approche fréquentielle. Le paragraphe

suivant s’attache a confirmer cette conclusion lorsque le banc est utilis¢é en approche

temporelle.
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II1.2. Description du second banc utilis¢ (approche temporelle avec

le LSNA)

Ce banc est basé¢ sur le méme principe de synthése des impédances par des boucles
actives que celui décrit précédemment en II1.1. La figure I11.26 illustre le schéma de principe

et permet de retrouver les trois boucles actives en charge, fonctionnant a fy, 21 et 3f.

N4466A Donwconvertor
énérateur riel
NA4466A Test Set O Générateur vectorie
de signal RF
phase ref sourceo
Entré¢
ux cal port2
Test port 2 0
Té de Prélévement Prélévement Prélévement .
. Injection Injection Filtre
polarisation v @ 4 @ @fy @2f, @3f, @3.6GHz
T b1l o1 b r—0O g—0Fh
DST Coupleur ﬁ
bidirectionnel
Amplificateur Amplifier Amplificateur A
1.472.3GHz 4/3GHz 24GHz
ﬂ i
Atténuateur =
“ Circulateur
-~
1 Y] Boucle active @2f,
Filtre @1.8GHz - Filtre @5.4GHz
—
g p Boucle active @3f,
Déphaseur Atténuateur
_/
~—
Boucle active @f,

Figure I11.26 : Schéma de principe du banc load-pull actif associé au LSNA a Xlim

La différence essentielle avec la configuration précédente (figure II1.17) provient du
principe du récepteur. L’analyseur de réseaux vectoriel a été remplacé par un analyseur de
réseaux large signal, encore appelé LSNA, appareil de mesure distribué¢ par Maury
Microwave. Ce dernier ne procéde plus a un hétérodynage suivi d’un filtrage en bande étroite
permettant de sélectionner séquentiellement les composantes fréquentielles a mesurer. Mais, il
réalise un sous-échantillonnage harmonique suivi d’une conversion analogique numérique, ce
qui permet de capturer simultanément toutes les composantes spectrales du signal mesuré. Il
s’adresse uniquement a des mesures de signaux périodiques de par le sous-échantillonnage
réalisé. Afin d’expliquer brievement le principe de fonctionnement, un spectre RF composé

de composantes a fy, 21, et 3f, est considéré (figure I111.27).
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Figure I11.27 : Principe du sous-échantillonnage harmonique du LSNA

Le signal considéré est mélangé par un peigne de Dirac de récurrence f; = 20MHz. Le

J
2

résultat est ensuite filtré par un passe-bas (de bande passante allant du DC a = 10MHz)

afin d’éviter les raies parasites issues du repliement éventuel. La sortie filtrée est alors
numérisée par un convertisseur analogique numérique (CAN) de 20MHz sur 14bits. Le
spectre (fj, 2fj, 3fj) est une image translatée et compressée en fréquence du spectre initial (fo,
21y, 310) qui, apres étalonnage, va conserver toutes les relations d’amplitude et de phase de ses

composantes (c’est le méme principe que le stroboscope).

Le signal qui vient d’étre décrit correspond a un canal du LSNA. Ce dernier en
possede quatre, qui sont synchronisés entre eux et subissent un sous—échantillonnage
harmonique a 20MHz, comme I’illustre la figure II1.28. Ces quatre canaux permettent alors

d’accéder aux modules et aux phases des quatre ondes de puissances aj, by, a, et b,.

Filtre anti-repliement

Canal 1 RF N IF |4
_ Téte C

d’échantillonnage A 20MHz

N 14 bits
Canal 2 H
......................... >
Générateur Fs/2
de peigne
Canal 3
......................... >
Oscillateur accordable

Canal 4 (20MHz)

......................... > Fréquence d’échantillonnage fs

Figure II1.28 : Principe simplifi¢ du LSNA
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I11.2.1.  Etalonnage du systéme de mesure

L’étalonnage relatif (de type SOLT) pour les rapports d’ondes et I’étalonnage absolu
(avec le wattmetre) pour les puissances restent identiques a ceux mentionnés pour le banc
actif fréquentiel utilisant I’ARV. La différence essentielle provient de 1’étalonnage en phase,
qui est nécessaire pour déterminer les relations de phase entre les composantes spectrales

harmoniques, utiles a la construction de la forme temporelle du signal.

Cet étalonnage en phase est réalis¢ au moyen d’un générateur étalon connecté dans les
plans de référence 1 et 4 de la figure 111.29. Ce générateur est composé d’un amplificateur et
d’une diode trés non linéaire (diode SRD) qui permettent de générer le peigne de fréquence
(fo, 2fo, 3fo, ..., nfy). Il s’agit en fait d’un générateur d’impulsions étroites qui a été pré-
caractérisé par le constructeur au moyen d’un oscilloscope micro-onde. Les relations de phase

entre les composantes spectrales sont connues et fournies dans un fichier d’étalonnage.

Ainsi, pendant la phase d’étalonnage du LSNA, il convient de déterminer les
déphasages générés par les quatre canaux de mesure sur les différentes raies harmoniques de

cet étalon, comme I’expliquent les références [25] a [27].

LSNA a 1 B 0 0\fay

N N a . @ N N b =‘K‘.exp(]'.¢7k) 76 000 i buu

ay bim - : 54_ bym LIVE: a, 0 0 o ﬂz 5
+«—: > :

b, b, : bz DST 0 0 7 2 52 sz

® @ © ®

Plans de référence (sous pointes)

Ports source des réflectomeétres (connecteurs)

Figure I11.29 : Matrice d’étalonnage du LSNA

En résumé, la matrice d’étalonnage donne les relations existantes entre les ondes du
DST et celles mesurées par le LSNA. Sa détermination nécessite un étalonnage relatif sous
pointes dans les plans de référence 2 et 3, afin de déterminer les coefficients B, vi, 01, a2, B2,
Y2, 01. L étalonnage absolu (ou les pointes sont posées sur une ligne 50Q2 avec un générateur
CW connecté en 1 et un wattmetre connecté en 4) permet de déterminer le module |K|. Enfin,
I’étalonnage en phase (ou les pointes sont posées sur une ligne 50Q avec le générateur de

référence connecté en 1 et une charge 50Q en 4) détermine 1’ argument .
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I11.2.2. Comparaison des résultats de mesures et simulations

en CW

Les figures suivantes s’attachent a montrer des résultats de mesures CW
d’optimisation en rendement avec les trois boucles actives en charge du transistor bipolaire
(d’aire d’émetteur égale a 1260um?). Ces mesures sont comparées avec des simulations,
réalisées avec le modéle du transistor décrit lors du chapitre II. Les caractéristiques grand
signal sont comparées, ainsi que les impédances de charge (données en terme de coefficient
de réflexion). Enfin, puisque le LSNA permet d’accéder a la phase absolue des différentes
ondes de tension, il est intéressant de confronter les formes d’ondes temporelles mesurées

avec celles simulées.
Les comparaisons sont réalisées en fonction de la puissance disponible a £y, Paispo@fo-

Les résultats sont obtenus pour le point de polarisation Vcgg = 3.9V, Vpgy = 0.95V
conduisant a un courant de repos Ic de 300mA (classe A), et sont présentés a 1’aide des

figures I11.30 a I11.32

La figure I11.30 représente les impédances de charge optimales trouvées aux trois
fréquences contrdlées par les boucles actives (fy = 1.8GHz, 2f, = 3.6GHz et 3f, = 5.4GHz),

dont les valeurs simulées sont résumées dans le tableau.
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[y—— 053 Z176°
1—‘charge@Zm 0.79 £ 80°
T charge@3to 0.55 £ 167°

Figure II1.30 : Coefficients de réflexion de charge optimaux

Au vu de ces coefficients de réflexion, il apparait des fluctuations des impédances de
charge aux fréquences 2f; et 3f; avec le niveau de puissance injecté en entrée du transistor.
Celles-ci prouvent que les boucles actives a ces fréquences ne sont pas totalement linéaires
car les amplificateurs de boucle utilisés n’étaient pas correctement dimensionnés pour
travailler en linéaire avec un recul de puissance suffisant. Dés lors, les impédances de

simulations ont été calées au mieux, comme indiqué sur les abaques de Smith.

La suite de la comparaison montre les courants de base et de collecteur courants
mesurés et simulés (figure I11.31). Ensuite, la PAE, le gain et la puissance de sortie a f; sont

comparés en fonction de la puissance disponible a f (figure 111.32).
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Figure I11.31 : Comparaison des courants obtenus avec les impédances de charge optimales
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Comme précédemment avec le banc actif utilis¢ de manicre fréquentielle, il demeure

des différences pour les courants Ipue €t leonecteur mEme si les sens de variation sont bien

corrélés entre les simulations et les mesures.
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Figure I11.32 : Rendement, gain et puissance avec les impédances de charge optimales

Les résultats comparatifs de la PAE et de Psoric@n sont bons, bien que les différences

de gain (surtout a bas niveau) sont notables (2dB), comme le confirme le tableau résumé I11.7.

Mesure Simulation
Gain petit signal (dB) | 24.6 @P,0@n = 12.5dBm | 22.6 @P 0@ = 12.5dBm
PAE max (%) 64.9 @P ispoqm = 25.4dBm | 68.4 @P5p0@n = 25dBm
Pan (dBm) 28.9 @Pispom = 25.4dBm | 29.1 @P gigp0@m = 25dBm

Tableau II1.7 : Comparaison des performances mesurées et simulées

A ce stade de la comparaison, il convient maintenant d’exploiter I’intérét du LSNA, en

présentant des formes d’ondes temporelles extrinséques. Ces comparaisons ont données lieues

deux publications [28] et [29].
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Mais avant de présenter ces comparaisons, il convient d’expliquer brieévement la
facon selon laquelle les formes d’ondes temporelles sont obtenues. La simulation HB génére
les signaux dans le domaine fréquentiel. Ainsi, pour obtenir les formes d’ondes temporelles
des tensions et courants du transistor, il est nécessaire de calculer la transformée de Fourier
inverse des données fréquentielles. Pour rappel, les tensions et courants se définissent a partir
des ondes de tension aj, by, a; et b, dans le domaine fréquentiel, selon les formules suivantes :
a;, —b,

Vi=a; +b; ; L= ’
50

aveci=1ou?2 (3.6)

La tension et le courant d’entrée sont obtenus pour i = 1 et la tension et le courant de
sortie sont obtenus pour i = 2. Le nombre d’harmoniques utilisés par le simulateur est égal a
I’ordre choisi pour la simulation HB, c’est-a-dire 8 dans le cadre des simulations CW
présentées. Néanmoins, en recomposant manuellement les formes d’ondes temporelles, il est
apparu que le nombre d’harmoniques peut étre limité a 5, car les harmoniques d’ordre
supérieur ont un faible impact sur les signaux. Une fois le nombre d’harmoniques choisi, il
convient de définir un temps « t», qui sera utilisé pour 1’affichage des signaux. Ce temps
entraine alors la translation vers les basses fréquences (encore appelée « down-conversion »)
des fréquences RF. En d’autres termes, la fréquence f; devient f dans la décomposition, 2f;
devient 2f, 3f; devient 3f et ainsi de suite. Enfin, pour que les formes d’ondes temporelles
soient cohérentes entre elles et puissent étre comparées, il est nécessaire de définir une phase
de référence. Dans le cas présent, la phase de la tension d’entrée a la fréquence fj translatée
est choisie comme référence, c’est-a-dire que @rr = Qvigp. Ainsi, les formes d’ondes
temporelles s’obtiennent par application des formules (3.7) et (3.8) (2 noter que les phases

sont données en degrés) :

ordre
Vi (6 =[Vioc] + Z\Vi@mf\w{%(mf)r s )} (3.7)
m=1
ordre T
L; (t) = [lipc| + Z‘]i@mf‘cos[zﬂ(mf)t +@(¢ﬁ@m[ - mwref):l (3.8)
m=1

Les figures II1.33 a II1.35 comparent ainsi les formes d’ondes temporelles mesurées
(courbes claires) et simulées (courbes foncées). Trois points de Pgispo@mo ont été choisis pour

ces comparaisons, afin de montrer la pertinence et la validité des simulations vis-a-vis de
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Ibase (mA)
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I’ensemble des points mesurés. Ces points sont notés FOT (pour formes d’ondes temporelles)

sur les caractéristiques précédentes de la figure I11.32.
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Figure 111.33 : Formes d’ondes temporelles extrinséques pour Pgigpo@n = 19dBm

Ces premicres courbes sont obtenues en zone linéaire. De maniere classique, les

formes d’ondes temporelles sont alors sinusoidales, ce que confirme la simulation. Le tableau

I11.8 regroupe les valeurs de principales caractéristiques pour le niveau de Pgispo@o utilisé (soit

19dBm).

Mesure a Pgipo@n = 19dBm | Simulation a Pgg,@n = 19dBm

PAE (%) 23.3 23.4
Ps gz (dBm) 24 23.9
Gain (dB) 24.7 22.4
Vi (V) 0.95 0.95
Iz (mA) 1.6 1.4

Ve (V) 3.9 3.9

Ic (mA) 274.8 268.1

Tableau I11.8 : Performances mesurées et simulées a Pggpo@m = 19dBm

220



Chapitre III : Caractérisation et validation load-pull

Les courbes de la figure I11.34 sont obtenues en zone non linéaire (a environ 1.5dB de

compression de gain).
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Figure 111.34 : Formes d’ondes temporelles extrinséques pour Pgigpo@n = 21dBm

Au vu de ces courbes, il est a noter qu’il existe une bonne concordance entre les

mesures et les simulations, notamment pour la pré-formation d’une tension collecteur

particuliére de type « demi-sinus » qui est une forme propice a un bon rendement, comme

I’indiquait I’étude en simulation du chapitre II. Le tableau II1.9 confirme la cohérence

observée.

Mesure a Pgip0qn = 21dBm | Simulation a Pgigyeen = 20.9dBm

PAE (%) 44.1 44.2
Psg (dBm) 26.5 26.6
Gain (dB) 23.2 21.5
Vi (V) 0.95 0.95
Iz (mA) 14 1.3

Ve (V) 39 3.9

I (mA) 261.6 260.8

Tableau II1.9 : Performances mesurées et simulées a Pispo@n = 21dBm
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Enfin, a forte compression, les formes d’ondes temporelles extrinséques suivantes sont

obtenues (figure I11.35).

< s
= 5
3 g
S 9
> ]
(3]
>
0,0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0 1,2
t (ns)

150 - 600 -

500 -
100 .

< 400 -
I E

e 907 5 3001
-~ [
Q -

§ 0 - 5 200

= 8 1004

50
o |
100 ; i i i i i 100 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
0,0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0 1,2 0,0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0 1,2
t (ns) t (ns)
mesure — simulation

Figure I11.35 : Formes d’ondes temporelles extrinséques pour Pgigpo@n = 25dBm

Les commentaires sont les mémes que précédemment et le tableau I11.10 résument les

rincipales caractéristiques pour le niveau de Pgispo@m choisi pour générer les formes d’ondes
po@

temporelles.
Mesure a Pg0qn = 22.5dBm | Simulation a Pg,,@n = 22.1dBm
PAE (%) 58.3 58.3
[Ps@n (dBm) 27.8 27.8
Gain (dB) 21.4 20.3
Ve (V) 0.95 0.95
Iz (mA) 1.8 1.6
Ve (V) 3.9 3.9
Ic (mA) 261.6 263.6

Tableau II1.10 : Performances mesurées et simulées a Pgigpo@n = 22dBm

Pour une tension d’alimentation Vggg = 0.95V donnant un Ic de 300mA, les

performances en PAE culminent a environ 60% et les formes d’ondes temporelles mesurées et

222



Chapitre III : Caractérisation et validation load-pull

simulées coincident. Il aurait alors été judicieux et intéressant de poursuivre les comparaisons
entre les mesures et les simulations pour le point de polarisation Vggg = 0.73V (I¢ = 6.5mA),

pour lequel des rendements proches de 80% sont prédits. Cela n’a pas été fait faute de temps.

I11.2.3. Comparaison des résultats de mesures et simulations

en 2-tons
Les comparaisons présentées entre les mesures et les simulations ont été réalisées avec
deux écarts fréquentiels : Af = 200kHz et 3MHz autour de f,=1.8GHz (f; = fy - Af2 et f, =1,
+ Af/2). Le point de polarisation est le méme qu’en CW (pour rappel, Vggo = 0.95V, Vcgo =
3.9V, Ic = 300mA). Enfin, toutes les comparaisons se font en fonction de la puissance

+ P

disponible autour de fo, c’est-a-dire Pgispo = P lispo@ f, °

dispo @ f,
I11.2.3.a. Ecart fréquentiel 200kHz

La figure I11.36 compare les impédances de charge utilisées.

T eharge@nt 0.53 £ 178°
I charge@n2 0.52 Z 174°
T charge@i+i2 0.95 £ 89°
T charge@zti+ 0.48 £ 178°
Teharge@ii2n 0.49 £174°

Figure II1.36 : Coefficients de réflexion de charge optimaux
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En mesure, la synthése des impédances harmoniques en excitation bi-tons est encore

plus difficile a gérer qu’en CW, en raison de la dispersion fréquentielle et des non-linéarités

résiduelles des boucles qui se combinent de maniére défavorable. Les lieux des coefficients de

réflexion autour des harmoniques 2 et 3 sont donnés a titre indicatif, mais peuvent étre

considérés comme tres perfectibles. Néanmoins, ce défaut ne semble pas trop impacter les

comparaisons entre mesures et simulations, présentées par les figures I11.37 et 111.38.
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Figure 111.38 : PAE, gain, puissance et C/I 3 total
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Les correspondances sont trés raisonnables (la PAE maximale vaut environ 53% et le
C/I3 atteint 30dBc pour une puissance Pgispo d’environ 19.5dBm). Néanmoins, il semble un

peu étonnant que le courant Ig soit cette fois-ci aussi bien corrélé, contrairement a I en fort

signal.

I11.2.3.b. Ecart fréquentiel 3MHz

La figure I11.39 compare les impédance de charges utilisées pour la comparaison avec
Af=3MHz.

Leharge@n 0.55 £ -160°

Ueharge@n 0.48 £ 152°
Tcharge@ti+i2 0.96 £ 87°
L harge@ziiin 0.49 £ -175°
L charge@i2n 0.55 £ 145°

Figure I11.39 : Coefficients de réflexion de charge optimaux

Pour un écart fréquentiel de 3MHz, les défauts des boucles actives s’accentuent.

Néanmoins, a 3f, comme indiqué par 1’é¢tude en simulation du chapitre II, les conditions
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d’impédances n’influencent que trés peu les performances donc les dispersions sont peu

génantes. Les figures 111.40 et [11.41 comparent les performances obtenues.
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Figure 111.41 : PAE, gain, puissance et C/I 3 total
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La encore, les comparaisons entre les simulations et les mesures des courbes
précédentes sont tout a fait raisonnables. Néanmoins, les écarts observés entre les mesures et
les simulations se creusent lorsque Af augmente (la PAE maximale simulée vaut environ
43.5% et celle mesurée atteint 38.2%). Mais les évolutions et les ordres de grandeurs sont les
mémes, ce qui est trés encourageant pour la validation du modéle en grand signal lorsque le

transistor est excité avec un signal 2-tons.

IV. Conclusion

Ce chapitre s’est attach¢ a décrire les bancs de caractérisation utilisés pour la
validation load-pull des transistors de puissance étudiés. La premiére partie a ét€¢ consacrée a
la résolution du probleme de reproductibilit¢ des mesures du banc passif de
STMicroelectronics Crolles. La nouvelle méthode d’étalonnage proposée, ainsi que la
vérification de la précision de ce dernier (que constituent les tests de linéarité sur des
impédances fondamentales complexes conjuguées), ont permis de résoudre ce probléme et ont

¢été approuvées par Focus Microwaves.

La seconde partie de ce chapitre a proposé des mesures de validation du modéle
HICUM utilisé pour le transistor bipolaire étudié, réalisées sur les bancs load-pull actifs du
laboratoire Xlim (bancs avec I’ARV et le LSNA). Les performances prédites en simulation
pour le point de polarisation en classe A (Vpgo = 0.95V, Vcro = 3.9V, Ic = 300mA) ont été
validées par I’expérimentation. La mesure temporelle apporte une information de validation
du modele intéressante et aussi une description des conditions de classes a haut rendement de
sortie pour ce composant (classe F inverse). Ce chapitre aurait gagné en contenu si des
mesures pour des tensions de polarisation de base plus faible (par exemple Vpgy = 0.73V)
auraient été faites. De méme, il aurait été intéressant de montrer des résultats d’ACPR, mais,

faute de temps, aucune mesure précise en signal modulé n’a pu étre menée.

En conclusion, la comparaison entre mesures et simulations avec des signaux de type
CW et 2-tons est trés encourageante et permet la validation du modele utilisé, y compris en

linéarité.
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Les travaux présentés dans ce manuscrit ont fait un point actuel de la technologie

BiCMOS 0.25um SiGe:C de STMicroelectronics.

Des simulations grand signal, réalisées avec le modele HICUM, ont permis de dégager
les principales tendances pour 1’obtention des performances optimales en puissance et en
rendement. Ces dernieres dépendent des conditions de polarisation et d’impédances. Il a ainsi
¢été montré qu’une classe AB profonde permet d’atteindre une meilleur PAE. Par ailleurs, une
classe A offre une meilleure linéarité. Ces conclusions attestent qu’un compromis rendement /
linéarité existe et s’avere primordial pour les transistors de puissance destinés a fonctionner
avec des modulations de type 3G. Par ailleurs, I’influence des impédances de fermeture en
charge a été étudiée par des simulations de type load-pull. Il est apparu que les performances
CW sont surtout conditionnées par 1’optimisation des coefficients de réflexion I'charge@o €t
Icharge@2ro- Les simulations 2-tons et multi-tons ont montré que les impédances de fermeture
en charge et en source aux fréquences de battement Af ont une influence notable sur les
performances. Il faut alors veiller a ce qu’elles soient proches du court-circuit, sous peine de

dégrader ce compromis.

Des caractérisations expérimentales ont ensuite permis de valider partiellement le
modele et les conditions de fonctionnement optimales déterminées en simulation. La mesure
temporelle, réalisée par le banc actif associé au LSNA, apporte une information de validation
du modele intéressante et aussi une description des conditions de classes a haut rendement de
sortie pour le composant testé (classe F inverse). Par ailleurs, le probléme de reproductibilité
des mesures du banc passif de STMicroelectronics Crolles a été¢ identifi¢ et résolu. La
nouvelle méthode d’étalonnage proposée ainsi que la vérification de la précision de ce dernier
(par les tests de linéarité sur des impédances fondamentales complexes conjuguées) se sont

révélées satisfaisantes et ont été approuvées par Focus Microwaves.
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Les perspectives a ces travaux peuvent alors étre les suivantes. En premier lieu et dans
le prolongement immédiat, il serait intéressant de réaliser des mesures de validation des
performances prédites a trés haut rendement (environ 80%), de fagon a comparer les formes
d’ondes temporelles extrinséques, les caractéristiques de puissance de sortie et de rendement,

ainsi que la linéarité en terme de C/I13, d’ACPR et ’EVM.

De plus, il serait judicieux de poursuivre cette expertise des performances en
simulation et en caractérisation a des fréquences plus ¢élevées (pour des applications Hiperlan

par exemple).

Puis, une possibilit¢ d’investigation de meilleure compromis rendement / linéarité
pourrait &tre menée, en étudiant des techniques de polarisations adaptatives de base, qui

suivraient les niveaux de puissance d’entrée RF.

Enfin, une analyse plus approfondie des mécanismes et de conditions de linéarité
optimales propres au TBH SiGe:C pourrait étre réalisée. Mais elle nécessiterait un acces aux
nceuds internes du modele de manicre a localiser d’éventuels phénomeénes de compensation

entre les différentes non-linéarités (réactives et conductives).
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Analyse et caractérisation des performances en puissance de transistors
bipolaires a hétéro-jonction SiGe:C pour des applications de radiocommunications

mobiles

Ces travaux portent sur la caractérisation de transistors de puissance bipolaires a
hétéro-jonction Si/SiGe:C, issus des fonderies de STMicroelectronics Crolles, destinés aux
applications de radiocommunications mobiles. Un historique des principales évolutions
technologiques du transistor bipolaire est proposé. Les simulations CW, utilisant le modele
HICUM, ont mis en évidence I’influence du point de polarisation et des impédances de charge
sur ’optimisation en rendement. Les simulations 2-tons et multi-tons ont confirmé le
compromis rendement/linéarité. Une résolution originale pour tester la robustesse des
transistors est ensuite exposée. Puis, les mesures réalisées sur le banc load-pull actif du
laboratoire Xlim ont montré une bonne cohérence avec les simulations CW. Les comparaisons
2-tons sont prometteuses. Enfin, cette thése a permis d’identifier le probléme d’étalonnage du
banc load-pull passif de STMicroelectonics. La résolution proposée a été approuvée par Focus

Microwaves.

Mots-clés : transistor de puissance, TBH, SiGe:C, HICUM, load-pull, TOS

Analysis and characterization of hetero-junction bipolar transistors SiGe power

features for mobile radio-communication applications

This work deals with the characterization of power hetero-junction bipolar transistors
Si/SiGe:C produced by STMicroelectronics Crolles foundry, destined to mobile radio-
communications applications. A historic of the main technological evolutions of the bipolar
transistor is proposed. The CW simulations, using the HICUM model, highlighted the
influence of the biasing and the charge impedances on the efficiency optimization. Next, an
original resolution to test the transistors robustness is presented. Then, the measurements
realized on the active load-pull bench of the Xlim laboratory showed a good consistency with
the CW simulations. The 2-tons comparisons are promising. Finally, this thesis lets to identify
a calibration problem on the passive load-pull bench of the STMicroelectronics laboratory.

The proposed resolution has been approved by Focus Microwaves.

Key-words : power transistor, HBT, SiG:C, HICUM, load-pull, VSWR




