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Introduction Générale

Introduction

L’évolution des systemes de réception vise la numérisation des signaux aux fréquences les plus hautes
possibles. Une telle opération requiert le développement de convertisseurs analogiques numériques
pouvant étre tres rapides et tres précis avec des performances raisonnables en terme de consommation
ce qui constitue un enjeu technique tres difficile.

Cet objectif permettrait de rapprocher la numérisation des signaux au plus prés de 1’antenne de
réception en simplifiant ainsi les chaines de conversion de fréquence. Une amélioration de cofit, et de
performances ainsi qu’une augmentation des possibilités de reconfigurabilité sont visées.

Le développement de technologies de transistors bipolaires a hétérojonction InP/InGaAs qui affichent
de fortes potentialités en terme de fréquence de coupure offre de réelles possibilités de réalisation de
circuits électroniques tres rapides. C’est dans ce contexte général que s’inscrivent ces travaux de these.
Le travail de these a concerné plus précisément une contribution a cette problématique générale
consistant a-la caractériser et a modélisation des transistors HBT InP pour la conception de fonctions
échantillonnage large bande.

Le premier chapitre propose une description des technologies de composants semi-conducteurs
rapides puis s’oriente vers une description plus détaillée de la technologie TBH InP/InGaAs de Alcatel
Thales ITI-V Lab utilisée au cours de ces travaux

Le deuxieme chapitre est consacré a la description d’'un banc de mesure développé a Xlim au cours
de cette these. Ce banc permet la caractérisation petit signal en parametres [S] jusqu’a une fréquence
de 65 Ghz . Des caractérisations en fort signal sont également montrées. De maniere plus originale, il
est également développé des mesures de type I/V en impulsions trés étroites de 40 ns qui offrent de
réelles potentialités pour la caractérisation électrothermique de transistors.

Ce chapitre aborde ensuite la modélisation de TBH InP/InGaAs ainsi que quelques étapes de
validation du modele électrothermique par des mesures I/V pulsées d’un miroir de courant d’une part
et par la mesure des mesures de formes d’ondes temporelles aux acces des transistors unitaires d’autre
part.

Le troisieme chapitre propose des simulations de principe d’une fonction échantillonneur

bloqueur pour montrer 1’application  possible de [utilisation de ce  modele
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Chapitre I: Présentation des Technologies de Transistors pour les fonctions électroniques Ultra Rapides

L. Introduction générale

L’évolution des systemes de télécommunications hyperfréquences et opto-hyperfréquences en
terme de débit et de fréquence d’utilisation nécessite le développement de circuits numériques
ultra rapides. Dans le contexte de ce travail de these, on s’intéresse plus particulierement aux
fonctions de type échantillonnage ultra large bande visant a simplifier les chaines de
translation de fréquence en réception et numériser le signal hyperfréquence au plus prés de
I’antenne .

Ce chapitre présente un apercu des différentes technologies de semi conducteurs candidates
pour la conception de circuits ultra rapides. Une description plus détaillée de la technologie
retenue dans le contexte de ce travail a savoir la technologie TBH InP d’ Alcatel Thales III-V

Lab sera faite.

II. Technologies de transistors Bipolaires :
Le premier transistor bipolaire a été réalisé dans les années 1945 [1] .En 1948, Shockley

développa le premier modele théorique du transistor bipolaire, qui sert encore aujourd’hui de
base a la compréhension de ce composant [2]. Le fonctionnement du transistor bipolaire est
basé sur la diode émetteur-base qui est une jonction pn. Dans le cas d’un transistor bipolaire
homojonction, la jonction pn est réalisée par la mise en contact d’un semi-conducteur dopé p
avec le méme semi- conducteur dopé n. Quand une tension positive est appliquée du c6té p de
la jonction, on observe un écoulement de courant. Pour favoriser le transport des électrons
dans le transistor homojonction npn, I’émetteur est beaucoup plus dopé que la base. De cette
facon, 1’écoulement des électrons de 1I’émetteur vers la base est beaucoup plus grand que
I’écoulement de trous de la base vers I’émetteur. La base dans un transistor bipolaire est tres
fine de sorte que la majeure partie des électrons puisse traverser cette base sans y étre ni
collectée par le contact ni recombinée avec les trous. A I'autre extrémité de la base, le semi-
conducteur dopé inversement de la base (n pour le transistor npn) constitue le collecteur. Sans
polarisation externe, la jonction est déja le siege d’un champ électrique élevé qui accélere les
électrons sortant de la base vers le collecteur. Ce champ électrique peut étre renforcé en
appliquant une tension positive sur le collecteur. Cette polarisation agit également comme
barriere de potentiel pour les électrons dans le collecteur par rapport a la base. Ainsi une petite
variation de la tension appliquée a la jonction émetteur base cause une grande variation du

courant dans le collecteur. La loi de variation est exponentielle.
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Chapitre I: Présentation des Technologies de Transistors pour les fonctions électroniques Ultra Rapides

On définit le gain en courant d’un transistor bipolaire par ,6’:5—;.(10 est le courant de

collecteur, Ib est le courant de base ) .

Ceci est symbolisé par le graphique de la figure 1.

Emetteur Base Collecteur

I

> >

Vbe Vcb

>

Vce
Figure 1 : Symbolique d’un transistor bipolaire

Le premier transistor bipolaire était fabriqué avec du germanium. C’est a Gordon Teal que
nous devons le remplacement du germanium par le silicium dans le transistor bipolaire, grace
a ses travaux sur la croissance de cristaux de silicium Suite a ces travaux, a la fin des
années 50, les transistors bipolaires utilisent le silicium en raison de sa plus large bande
interdite qui facilite son fonctionnement a température élevée. Il en résulte un courant de
saturation inverse plus petit que dans le cas du germanium

Par ailleurs on bénéficie également des excellentes propriétés d’isolation électrique et de
stabilit¢ en température de 1’oxyde de silicium (SiO2). Au fur et a mesure des années,
I’industrie électronique mondiale a donc acquis un formidable savoir-faire dans le traitement
du silicium.

Les propriétés mécaniques, thermiques et chimiques du silicium sont en grande partie
responsables de la réussite de sa maitrise technologique et de la diminution des cofits de
fabrication. Cependant, d’un point de vue électrique le silicium est considéré comme un

2

semi-conducteur ““ lent ” au sens mobilité des électrons. (WL.=1200 cmZ.V'ls'l) a 300 K.
L’augmentation de la fréquence de fonctionnement est possible en utilisant les composés I11-
V (GaAs par exemple).

La limitation fréquentielle caractérisée par la fréquence de transition et la limitation du gain
en courant du transistor bipolaire a homojonction [4] ont entrainé le développement de
transistors bipolaires a hétérojonction (TBH) autorisé par de nombreux progres

technologiques. et suggéré par Kroener [5]. L’introduction des hétérojonctions a permis une
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Chapitre I: Présentation des Technologies de Transistors pour les fonctions électroniques Ultra Rapides

avancée considérable en terme de fréquence de transition (fp) et de fréquence maximale
d’oscillation (fyax).

L’introduction de 1’hétérojonction a permis également une amélioration des performances en
terme de gain et de facteur de bruit.

En effet le transistor bipolaire homojonction posséde une limitation intrinséque dans son
mode de fonctionnement..D’un c6té, un dopage de base NA €levé est nécessaire pour la
rapidité du transistor car la fréquence maximale d’oscillation fuax du transistor est
inversement proportionnelle a la résistance de base Rb» (d’autant plus faible que Na est élevé),
d’autre part le dopage de base doit étre plus faible que celui de I’émetteur pour accroitre
I’efficacité d’injection. Afin de découpler les deux caractéristiques, il a été proposé d’utiliser

I’hétérojonction .

II.1. L apport de I’hétérojonction

Par définition, et comme le précise la référence [6], une hétérojonction est obtenue lorsque
deux matériaux semi-conducteurs différents sont associés. Sa réalisation s’effectue par
croissance cristalline d’'un matériau sur I’autre et nécessite 1’utilisation de semi-conducteurs
ayant des propriétés cristallines voisines (la taille des atomes doit €tre notamment assez
proche). Selon les matériaux utilisés pour les semi-conducteurs, on peut distinguer deux

types d’hétérojonctions.

Le schéma de la figure 2 donne une description schématique des décalages de bandes de

conduction et de valence pour deux types d’hétérojonction.

s Matériau 1
Matel’lau 2 | petlt gap Matériau 2
Matériau 1 grand gap | Bande de grand gap
Bande de _petitgap 4 _ Ee conduction Ec1>Ec2
conduction |
Eg1<Eg2 |
- | Bandede
Bande de Evi > Ev2 valence Evi>Ev2
valence |
I
Hétérojonction Type | Hétérojonction Type I
22 2b

Figure 2: Diagrammes schématiques montrant deux types différents d'hétérojonction.
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Chapitre I: Présentation des Technologies de Transistors pour les fonctions électroniques Ultra Rapides

Pour 1'hétérojonction de type I, figure 2.a les offsets de bande pour la bande de conduction et
de valence agissent comme des barrieres de potentiel et gardent les électrons et les trous dans
le matériau de plus petit gap . Une énergie est donc nécessaire pour faire déplacer les porteurs
du matériau petit gap au matériau grand gap. Les hétérojonctions (GaAs-AlGaAs, InP-
InGaAs, Si-SiGe) sont des hétérojonctions de type I. Les hétérojonctions de type II, figure 2-
b, dites a gap décaléfavorisent le déplacement d’un seul type de porteurs. L’hétérojonction
InP-InGaAsSb fait partie des hétérojonctions de type II. Une hétérojonction favorise la
circulation d’un courant de trous ou d’électrons selon le type de dopage de part et d’autre de

I’hétérojonction.

I1.2. Hétérojonction III-V

Un tres fort développement a eu lieu au cours des dernieres décennies pour I’élaboration de
transistors bipolaires a hétérojonction AlGaAs / GaAs et InGaP / GaAs pour des applications
de puissance en particulier. Conformément au contexte de ce travail de thése nous orienterons

la description faite dans ce chapitre autour de la technologie TBH InP.

Un transistor bipolaire a simple hétérojonction associe un premier semi-conducteur grand gap
pour I’émetteur et un second semi-conducteur petit gap pour la base et le collecteur. Un
exemple de ce type de transistor est représenté figure 3. Dans cet exemple 1’hétérojonction

émetteur base est une hétérojonction de type I.

Cette hétérojonction favorise I’injection des électrons de I’émetteur vers la base et s’oppose a

celle des trous de la base vers 1’émetteur.

Emetteur Base Collecteur
InP dopé n InGaAs InGaAs dopé n
« silicium» dopé P « silicium»
«carbone»

Figure 3 Exemple d’un transistor bipolaire a simple hétérojonction

Un transistor a double hétérojonction associe un premier semi conducteur grand gap pour
I’émetteur, un second semi conducteur petit gap pour la base, et un troisieme semi
conducteur pour le collecteur. Le méme matériau peut €tre utilisé pour 1’émetteur et le

collecteur. Un exemple de ce type de transistor est montré figure 4.
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Chapitre I: Présentation des Technologies de Transistors pour les fonctions électroniques Ultra Rapides

Emetteur Base Collecteur
. InGaAs i

InPl que n dopé P InPIQO.pe n

« silicium» «carbone» « silicium»

Figure 4: Exemple d’un transistor bipolaire a double hétérojonction

Dans cet exemple les deux hétérojonctions émetteur base et base collecteur sont de type I .Le
changement abrupt de structure de bande a 1'hétéro interface entre deux semi-conducteurs
conduit a I'apparition de discontinuités a la jonction des bandes de conduction et de valence,
c'est-a-dire a des sauts de potentiel. La figure 5 montre le diagramme de bandes d'une

hétérojonction (type I). (Figure Sa avant mise en contact ; figure 5b aprés mise en contact).

IAEC In /72 ___.
Niveau de Fermi

2 Base InGaAs: Base
Emeteur InP: Matériau petit ga
Matériau grand gap pettt &4p Niveau de fermi
, Dopé p:
Dopén

Niveau de Fermi

’ AE,

5.a: Avant mise en contact

Emetteur

5. b: Apres mise en contact

Figure 5: Diagramme de bandes d’une hétérojonction type I

L'application des regles d'Anderson permet de déterminer les positions respectives des bandes
de valence et de conduction a l'interface. La forme de la barriere dépend alors de la différence
des travaux d'extraction et de la position du niveau de Fermi dans les deux matériaux. La
particularité des composants a hétéro structures résulte de leur capacité a controler le flux et la

distribution des €lectrons et des trous a travers ces décalages de bandes

L’intérét principal de I’hétérojonction est de modifier I’énergie des bandes et par conséquent
de favoriser la mobilité des é€lectrons et de minimiser le courant de trous de la base vers
I’émetteur dans le transistor et ainsi d’augmenter 1’efficacité d’injection dans la jonction

émetteur base. En effet le rapport entre le courant d’électrons et le courant de trous varie
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Chapitre I: Présentation des Technologies de Transistors pour les fonctions électroniques Ultra Rapides

exponentiellement en fonction de la différence de gap d’énergie entre I’émetteur et la base [5],

suivant la formule.

In Jn Ag,
— =(— ex .
(Jp )hetero (Jp)homo p(8K'T) ( )
Avec une hétérojonction, une efficacité d’injection, (définie comme yz%) proche de
n+Jp

100 % peut étre rapidement obtenue, et ceci quelque soit le niveau de dopage dans la base.

Le temps de transit est un parametre qui caractérise la vitesse de fonctionnement du transistor.
Un gradient de composition dans la zone de base permet également d’augmenter les
potentialités du transistor en fréquence.

En résumé , grace a I’hétéro structure on peut sur doper la base par rapport a I’émetteur pour
avoir une résistance de base faible tout en ayant une capacité base émetteur faible ce qui

permet d’atteindre des fréquences de fonctionnement tres élevées et de bons gains en courant .

IT 3 Heterojonction IV -1V (TBH SiGe )

Les premieres études sur le mélange de ces deux composés en alliage binaire Si;.4Gex ont eu
lieu dans les années 60. Dans un transistor bipolaire a hétérojonction (SiGe) npn, 1’alliage
SiGe est utilis€é pour la base. Le silicium Si est utilisé pour I’émetteur et le collecteur.
Cependant, le désaccord de maille qui existe entre le cristal de silicium et le cristal de

germanium (4.2%) a rendu compliqué la croissance directe du SiGe sur substrat Si, et

inversement. Cette croissance peut rapidement provoquer 1’apparition de dislocations [7] dans

le cristal, engendrant ainsi une détérioration irrémédiable du fonctionnement électrique de la
jonction ainsi formée. Ce n’est donc qu’avec la possibilité de déposer et de controler avec
précision des films d’une dizaine de nanometres, que les premieres études sur 1’alliage SiGe
contraint au parametre de maille du silicium et dépourvu de défauts, ont pu étre menées. Les
recherches sur les semi-conducteurs dans les années 80 [8] ont montré qu’une hétérojonction

SiGe peut surmonter le probleme de désaccord de maille si le pourcentage de Ge ne dépasse

pas 30 % [9]. Ainsi des techniques de croissance de couches fines contraintes, propices a la

réalisation de structures a hétérojonctions ont été développées.
Pour un transistor SiGe de type npn les dopants sont respectivement le phosphore pour le

dopage de type n et le bore pour le dopage de type p.
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Une autre évolution du transistor SiGe est d’introduire du carbone dans la base. La présence
du carbone dans 1’alliage binaire réduit fortement la quantité d’atomes de silicium en sites
interstitiels susceptibles de participer a la diffusion du bore qui est le dopant dans la base [10].
La réduction de la diffusion du dopant limite ainsi la dégradation des caractéristiques initiales
de la base.

Par ailleurs un profil graduel de germanium introduit un quasi-champ électrique dans la base
qui se manifeste par une pente dans la bande de conduction dans la base. Ce champ accélere

les porteurs a travers la base et diminue le temps de transit dans la base.

In
— Base

_ raduelle
Base 9
Sige dopeé P
« Bore»
Emetteur Si dopeé n
« phosphore»
/ P
Collecteur
Si dopeé n
« phosphore»

Ge\

<+———————Jonction abrupte

Y

Base Sige
Graduelle

Figure 6 : Diagramme de bande d’un TBH SiGe en présence d’une base graduelle

Le succes du TBH SiGe réside principalement dans le fait que ses performances, en rapidité
notamment, sont proches de celles obtenues par les transistors III/V. Par ailleurs, le silicium
possede de nombreux avantages dont les principaux sont les suivants :

- tout d’abord, l’oxyde naturel du silicium, SiO2, possede d’excellentes propriétés

diélectriques et mécaniques,

- ensuite, le silicium a une bonne conductivité thermique de 148 W/(m-K).

-La technologie bipolaire SiGe est intégrable avec la technologie MOS classique permettant

ainsi l’intégration de fonctions analogiques et numériques. Cette solution technologique
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permet donc de réaliser des circuits trés haute fréquence sans sortir de l'environnement
silicium, et donc de bénéficier de ses avantages en terme de maturité et de colit de fabrication
Les technologies de lithographie et de gravure, trés avancées sur silicium permettent d'utiliser
des dimensions latérales tres faibles. Ceci permet, par une réduction des éléments parasites
(résistance, capacité, ...) du composant, de compenser les qualités physiques moyennes des
matériaux a base de silicium.

On releve aussi I'introduction de la structure a double polysilicium :

- Un polysilicium dans I’émetteur a permis de réduire les €paisseurs de base et d’émetteur de
maniere drastique.

- Un polysilicium de base a comme effet de séparer la base intrinseque de la base extrinseque
et de permettre ainsi d’optimiser la composition en bore de cette derniere sans pénaliser la
premiere.

Les contacts ohmiques utilisant le polysilicium dopé ont de faibles résistances de contact avec
les matériaux a base de silicium, ce qui permet de réduire fortement les dimensions
intrinseques du composant, sans €tre pénalisé par les résistances de contact. Ceci a permis des
réalisations des TBH SiGe de 0.1 um (BICMOS9) avec des fréquences maximales
d’oscillation (Fmax) de 280GHz[11],[12]. Pour adresser des applications jusqu'a 45
GHz d'un quadrupleur de fréquence [13] , une bascule-D ainsi qu’un circuit complet de
récupération d'horloge a 43 Gb/s [14] ,[15]. Les TBH SiGe de derniere génération sont
encore plus performants (Fr proche de 500 GHz [16],[17]). Des résultats récents présents dans
la littérature montre la réalisation de diviseurs statiques et dynamiques respectivement a 86
GHz et 100 GHz [18] ainsi qu'un VCO fonctionnant a 150 GHZ [19].

On note toutefois des faibles valeurs de la (tension de claquage en émetteur commun notée
BVce0. Les TBH SiGe ont des BvceO de 2 V alors que des Bvce0 au dessus de 6 V sont
obtenues pour les TBH a base des matériaux III-V. Cette caractéristique limite en outre la
tension délivrable par les circuits SiGe, qui ne peuvent ainsi concurrencer les technologies I11-
V pour certaines applications ou de fortes tensions de sortie sont requises (circuit de
commande, amplificateurs de puissance, ...). La faible tension de claquage est pénalisante
aussi dans les applications numériques car elle limite 1'excursion logique et donc I'immunité
au bruit.

Le tableau suivant donne quelques exemples relevés dans la littérature.

REF Techno Application Source FT/Fmax
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[11] 0.13um SiGe _ IBM 200/280 GHz
BICMOS
[12] 0.13um SiGe _ IBM 350/300 GHz
BICMOS
[13] 0.13 um SiGe Multiplieur de Infineon 200/ GHz
BiCMOS frequence
[14] 0.18um SiGe Circuit de IBM 120/100 GHz
BiCMOS generation d’
horloge a 43 Gb/s
[15] 0.18um SiGe Circuit de IBM 120/100 GHz
BiCMOS recuperation
d’horloge a
40-43-Gb/s
[16] 0.13 um SiGe Univ Paris-Sud, ST 500 GHz
BiCMOS microeclectronics
[18] 0.13 um SiGe Diviseur de Infineon 200/-- GHz
BiCMOS fréquence a (86 et
110 GHz)
[19] SiGe 150 GHz push— | Lucent Technologies | 200/275 GHz
HBT process push VCO — Bell Laboratories
[20] SIGe BiCmos Transmission de IBM 150/-- GHz
0.13 um données a 10,7-
to-86 Gb/s
[21] 0.13 um Diviseur de University of 210/-- GHz
BiCMOS Fréquence a136- Toronto,IBM
GHz
[22] IHP- 0.25 pm Mélangeur sous BOSH 200/- GHz
harmonique
122 GHz
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I1.3. Développement des TBH InP

Les matériaux III-V sont remarquables par leurs propriétés de transport électronique (tres
forte mobilité des électrons). La Figure 7, représente les vitesses de dérive électronique a

I'équilibre pour différents matériaux lorsqu'un champ électrique est appliqué.

r' s
GalnAs InP
c 3
ie]
G GaAS
28
g2 2
o O
T~
22
% SN—
S Sl
0 1 1 1 1 >
0 4 8 12 16

Champs électrique (KV/cm)

Figure 7: Comparaison de vitesses de saturation en fonction du champ électrique.

La vitesse croit en fonction du champ électrique pour les faibles valeurs de champ jusqu’a un
maximum Vg, obtenu pour un champ Ec appelé champ critique.

La vitesse électronique a faible champ dans le matériau GalnAs est plus élevée que dans les
autres alliages, ce qui caractérise sa tres forte mobilité. Cette propriété est appréciable et
GalnAs est utilisé pour la couche de base des TBH InP

La figure 6 indique également une mobilité excellente dans GalnAs a faible champ ce qui
constitue une trés bonne caractéristique pour obtenir des temps de transit dans la base tres
faibles. On peut mentionner également que GalnAs présente comme avantage une faible
vitesse de recombinaison en surface ce qui est favorable pour élaborer des composants a fort

gain en courant.

Le développement de TBH InP/InGaAs a longtemps été freiné par la difficulté d’épitaxier de
I’InGaAs sur InP. Il a fallu attendre le développement de 1’épitaxie par jets moléculaires a
source gazeuse (GS-MBE) pour voir les premieres structures TBH InP avec une base en
Ings3Gap47As [23]. En 1988 Hayes rapporte également la croissance de structures TBH
InP/InGaAs par MOCVD avec des forts gain en courant [24]. En 1989, Nottenburg a rapporté

la réalisation de TBH InP/InGaAs de petites dimensions (surface émetteur 3.2 x 3.2 um2)
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ayant une fréquence de coupure f7 de 110 GHz. Cette performance a surpassé la meilleure
performance de TBH AlGaAs/GaAs de 1’époque ( fT 105 GHz) [25]. La méme année, cette
équipe a rapporté le premier TBH ayant un temps transit sous la pico seconde ( fT' = 165 GHz
ce qui correspond a un temps transit émetteur collecteur t,. =0.97 ps) [26]. Cette performance
exceptionnelle est attribuée a la trés grande vitesse d’électrons chauds dans InGaAs et a la
faible vitesse de recombinaison de surface sur InGaAs [27]. Les systemes InP/InGaAs et
InAlAs/InGaAs sont ainsi devenus des systemes privilégiés pour la réalisation de transistors
rapides. Leurs performances s’améliorent avec une meilleure maitrise de la technique
d’épitaxie qui permet de réaliser des hétérojonctions abruptes a I’échelle nanométrique
[281,[29][30] [31]..11 devient ainsi possible de réduire considérablement les épaisseurs de
base et de collecteur des transistors. Cette réduction des €paisseurs se répercute directement
sur le temps de transit des électrons. La maitrise des techniques d’épitaxie a également permis
d’introduire un quasi champ électrique par une gradualité de concentration d’indium dans la
base, qui permet d’accélérer les électrons dans la base. D’autre part la technologie de
fabrication de transistors de petites dimensions s’est aussi améliorée. L’ emploi des techniques
de lithographie électronique a permis de réduire la dimension du doigt d’émetteur jusqu’a 0.2
um. [30]. Des travaux recents [32] ont démontré une fréquence de transition f7= 600 GHz.
L’utilisation d’une deuxieme heterojonction base-collecteur permet d’optimiser séparément la
base et le collecteur du transistor. Cependant l’utilisation d’une hétérojonction pour la
jonction base collecteur doit étre bien conditionnée pour ne pas engendrer un phénomene de
blocage des électrons dans le collecteur en raison de la discontinuité des bandes de conduction
.Ce phénomene de blocage est accentué a faible polarisation base —collecteur. Dans les
transistors sur substrat InP avec une base en InGaAs, il n’est pas possible d’utiliser une
hétérojonction abrupte dans la jonction base collecteur ayant pour collecteur le méme
matériau que 1I’émetteur Pour contourner I’effet de la barriere de potentiel, plusieurs solutions
ont été proposées. On note I’utilisation de collecteur composite [33], I’utilisation d’espaceurs
en InGaAs avec dopage contr0lé et 1’utilisation de matériaux de transition ayant une bande
interdite graduelle tels que I'InGaAsP [34] [35] ou I'InGaAlAs [36].

La solution de matériaux de transition en InGaAsP s’est révellée étre la meilleure.[37]
rapporte un TBDH InP/InGaAs/InP avec fT , fMAX > 300 GHz. En 1998 I’équipe du
Professeur Bolognesi de I’Université Simon Fraser au Canada a proposé une approche

alternative consistant a utiliser une base en GaAsSb.
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L’intérét principal de cette structure contenant de 1I’antimoine est que 1’alignement de bande
de I’hétérojonction InP/GaAsSb.en accord de maille avec InP est de type II. L’ offset de bande
de conduction de I’hétérojonction InP/GaAsSb est estimé entre -0.11 a -0.18 eV [38][39].
Dans le type II d’hétérojonction (représenté figure 2) le matériau a petite bande interdite
représente un puit de potentiel pour les trous et une barriere de potentiel pour les électrons.
Cet alignement de bande convient parfaitement a une jonction base-collecteur car les
€électrons sortant de la base gagneront une énergie supplémentaire correspondant a 1’offset de
la bande de conduction (AE¢) entre InP/GaAsSb.

Par ailleurs le grand offset de bande de valence supprimera toute injection de trous de la base
vers le collecteur. En utilisant la base en GaAsSb, il est donc possible d’utiliser le collecteur
en InP tout en assurant une collection complete des électrons en sortie de base. Cette

configuration est représentée par le schéma de bande de la figure 8.

l Base InGaAsSb

Emetteur AEg--Y-mooe Collecteur

np A== InP

Figure 8 : Diagramme de bande pour un TBH InP/InGaAsSb/InP

L’autre intérét de la base en GaAsSb est la possibilité d’utiliser le carbone comme dopant

de la base. L’intérét majeur de cet élément est sa tres faible diffusion , [40] [41]. Ceci a
entrainé de nombreuses recherches pour utiliser le carbone comme dopant de type p dans la
base des TBH a la place des éléments de la colonne II (béryllium), ou des éléments de
transition (zinc, magnésium) qui présentent tous des coefficients de diffusion élevés .De plus
il s’avere que le carbone est un dopant efficace dans le GaAsSb et montre tres peu d’effet de
passivation par I’hydrogene [42] [43]. La propriété non diffusive du carbone permet un tres
fort niveau de dopage dans la base [44]. Cette possibilité d’augmenter le dopage dans la base
permet également de réduire 1’épaisseur de la base tout en maintenant une résistance de base
peu élevée. Ainsi, il a ét€ mesuré sur les premiers dispositifs submicroniques utilisant ce
systeme des fréquences de transition de ’ordre de fr = 670 GHz [45]. Ces performances

exceptionnelles font des TBH InP/GaAsSb un candidat pour ’acces au domaine THz.
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L'application du TBH InP s’étant beaucoup focalisée sur les circuits rapides pour les
télécommunications optiques, les réalisations de circuits logiques sont nombreuses. Le TBH
InP permet globalement de réaliser toutes les fonctions nécessaires a la constitution d'une
liaison complete a 40 Gb/s. Les circuits suivants ont ainsi été présentés dans la
littérature:circuit de décision a 80Gb/s [46], bascule-D a 50 Gb/s [47], un doubleur de
fréquence jusqu’a 100 GHZ [48], un multiplexeur a 165Gb/s [49], un démultiplexeur 100

Gb/s [50] ainsi que des circuits de récupération d'horloge a 100 Gb/s.[S51] ont eté presentés
dans la litterature.

Le tableau suivant donne des exemples relevés dans la littérature.
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REF Techno Application Source FT/Fmax
[28] TBHInP | - Alcatel-Thales >200 GHz
III-V Lab,
Marcoussis
[45] GaAsSb/InP | -—--- UIuC 600/400
[46] InP DHBT Selecteur 2:1 Alcatel-Thales 170/200 GHz
80Ghbit/s III-V Lab,
Marcoussis
[47] InP DHBT Bascule D flip Alcatel-Thales 190/200 GHz
flop a 50 Gb/s III-V Lab,
Marcoussis
[48] InP DHBT Doubleur de Alcatel-Thales 180/220 GHz
fréquence III-V Lab,
DC-100-GHz Marcoussis
[49] TBH InP MUX 4:1 a Microwave >300 GHz
165-Gb/s Electronics
Laboratory,
Chalmers,Suede
[50] InP DHBT DEMUX 1:4 Fraunhofer >300 GHz
0 100-Gb/s Inst,Germany
[51] InP DHBT DEMUX 1:2 et Microwave >300 GHz
CDR Electronics
a 100 Gb/S Laboratory,
Chalmers,Suede
[52] TBH InP Récepteur HRL Labs., FT=150GH,
optique Malibu, CA;
[53] InP DHBT Drivers a UCSB FT=150 GHz
40Gb/s pour
modulateurs EO
et EA
[54] InP/GaAsSb/InP TIA Michigan Univ. >300 GHz
DHBT USA
[55] InP DHBT TIA a 43 Gb/s InPHI >150 GHz
[56] TBH InP XOR et CDR a Alcatel-Thales 190/220 GHz
40 Gb/s III-V Lab,
Marcoussis
[57] InP DHBT Echantillonneur InPHI ———
bloqueur

(18GHz, 2Gs/s)
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II. La Technologie (MOS)

Ce transistor est né en 1962 et constituait une nouvelle famille de dispositifs appelée les
transistors a effet de champ Métal Oxyde Semi-conducteur (MOSFET). 1l a été inventé par
Steven Hofstein et Fredric Heiman au laboratoire RCA a Princeton, New Jersey. Bien que ces
transistors aient été plus lents que les transistors bipolaires, ils étaient meilleur marché, plus
petits et consommaient moins de puissance.

En effet par rapport au transistor bipolaire, ou le courant de base est nécessaire pour son
fonctionnement, une fois que la grille d’'un MOSFET est chargée, aucun courant n’est plus
nécessaire pour maintenir le transistor en fonctionnement. La puissance consommée et la
chaleur dissipée des circuits intégrés utilisant des MOSFETS sont moins importantes que
celles des circuits a transistors bipolaires. Cet avantage du MOSFET en fait un composant de
choix dans les circuits intégrés utilisant de nombreux transistors.

Des performances au-dela des 150 GHz ont été rapportées pour des transistors MOS [58].Ces
performances remarquables au niveau composant permettent de réaliser des circuits
numériques et analogiques fonctionnant a trés haute fréquence, comme un multiplexeur a 60

Gb/s[59] et un démultiplexeur 40 Gb/s [60], un circuit de récupération d’horloge a 44Gb/s
[61], ainsi qu'un oscillateur contrdlé en tension a 192GHz [62].

Avec l'arrivée de nouvelles techniques (silicium contraint, Silicon on Nothing,...) la
technologie CMOS va progresser encore vers de plus hautes fréquences. Cette technologie
fait figure de troisieme protagoniste dans la compétition entre TBH SiGe et TBH InP pour
les circuits tres hautes fréquences. Cependant la technologie CMOS ne semble pas en mesure
actuellement de s'affranchir de son importante limitation en tension de sortie, tout comme le
TBH SiGe, ce qui permet de rendre les composants III-V encore irremplacables pour certaines

applications ol une tension de sortie importante est requise.
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Quelques Réalisations a base du transistor MOS, sont résumées dans le tableau suivant :

Référence Techno Application Source FT/Fmax
[58] CMOS-0.18um -- Philips -/150 GHz
[59] CMOS-90 nm MUX a 60 Gb/s INFINEON 155/100 GHZ
[60] CMOS-90 nm CDR a 44 Gb/s (ETH) Ziirich ---
[61] CMOS-90 nm CDR et DEMUX University of ---

1:16 44Gb/s California Davis
[62] CMOS 0.13pum 192 GHz, push- Université de -
push VCO florida
[63] CMOS-0.18um Amplificateur Université 60 GhZ/--
Trans impédance TSING-HUA
40 Gb/s

IV. Technologie HEMT

Le transistor 2 haute mobilité électronique (HEMT : High Electron Mobility Transistor), est
un transistor a effet de champ en technologie III-V. Le HEMT intégre un canal de conduction
non dopé dans lequel les porteurs bénéficient de tres fortes valeurs de mobilité des matériaux
III-V (GaAs ou GalnAs). Les principaux avantages du HEMT par rapport a ses concurrents,
et en particulier face au transistor bipolaire a hétérojonction (TBH), sont :

- un faible bruit haute fréquence et une faible résistance de grille.

- des fréquences de transition et maximales d'oscillation élevées a cause de la haute

mobilité des électrons et donc des temps de transit petits.
Grace a ces deux caractéristiques, le HEMT est généralement préféré dans les applications
comme l'amplification haute fréquence faible bruit ou de puissance. En revanche, la
dépendance des caractéristiques du HEMT (performances dynamiques et tension de
pincement) a certains parametres technologiques (définition lithographique de la grille),
confere une moins bonne homogénéité et reproductibilité des caractéristiques €lectriques de
ce composant comparé au TBH. Ceci est un inconvénient majeur pour les architectures
différentielles nécessaires dans les circuits d’électronique rapide qui nécessitent un bon
appairage. Par ailleurs, la transconductance du HEMT, qui est faible comparé a celle du TBH
le rend plus sensible aux capacités parasites du circuit, et aussi moins facilement "pilotable"
en courant. Pour ces raisons, le HEMT apparait moins bien adapté a I’application *numérique’
que le transistor bipolaire. Le HEMT InP a des performances fréquentielles meilleures que le

HEMT GaAs. Le canal utilisé dans le cas d’un transistor HEMT InP est composé de InGaAs
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ce qui permet d’avoir des vitesses de saturation plus grandes donc des fréquences de coupure
plus élevées pour des tensions faibles [64].

Le transistor MHEMT (HEMT métamorphique) utilise un substrat en GaAs. Dans ce cas un
buffer est utilis€é pour modifier progressivement le parametre de maille pour que cela soit
compatible avec le canal du transistor. L’ utilisation de GaAs comme substrat permet d’avoir
un composant moins cher et qui peut €tre fabriqué avec des wafers (GaAs) de grands
diametres contrairement aux wafers InP qui sont plus fragiles.

D’autres structures utilisent 1’antimoine Sb (AlSb/InAs), Le canal du transistor est constitué
de InAs qui a une énergie de gap (0.36eV) plus faible que I’ InGaAs (0,72eV) tandis que la
vitesse de saturation pour les électrons dans le cas de InAs (4.10” cm/sec) est plus grande que
dans le cas de InGaAs(2.7.107 cm/sec). Cette différence permet d’avoir des transistors qui ont
des tres hautes fréquences de coupures et de tres faibles consommations [65].

On trouve dans la littérature des

mélangeur a 94 GHz [67].et un multiplexeur a 100 Gb/s [68]

doubleurs de fréquences jusqu’a 164 Ghz [66], un

Les principales réalisations a base du transistor HEMT qu’on retrouve dans la littérature sont

résumées dans le tableau suivant.

Référence Techno Application Source FT/Fmax
[64] InP HEMT -- FUJITSU 547/400 GHz
[65] InAs/AISb HEMT | Amplificateur a Rockwell 235 GHz

100 GHz Scientific
Company,UCSB
[66] InP-HEMT Doubleur de Northrop /60GHz
fréquence a Grumman
164 GHz Corporation
[67] GaAs 70nm- Meélangeur a 94 Dongguk 320 /430 GHz
MHEMT GHz University-
Korea
[68] InP HEMT MUX a 100Gb/s Fujitsu-japan 165 GHz
et Dff 140 Gb/s
[69] AlSb/InAs -- Northrop 260/280 GHz
HEMT Grumman Space
Technology,
[70] InP HEMT circuit intégré NTT-Japan 175/350 GHz
logique a 100
Gb/s

Le ceeur de ce travail de these étant la modélisation de transistors bipolaires a hétérojonction

la technologie InP Technologie d’Alcatel Thales III-V Lab, nous allons maintenant décrire

plus en détail cette technologie.

29




Chapitre I: Présentation des Technologies de Transistors pour les fonctions électroniques Ultra Rapides

V. La technologie TBH InP d’ Alcatel Thales III-V Lab.

Les électrons traversant toute la structure épitaxiée, sont tres sensibles a la nature de

N

I’empilement des couches et a la qualit¢ de leur réalisation. Rappelons quelques

caractéristiques essentielles que doit présenter une structure TBH.

>

Un grand décalage des bandes de valence au niveau de la jonction émetteur-base, pour
empécher les trous de la base dopée p de se recombiner avec les électrons de
I’émetteur.

Une base fine pour minimiser le temps de transit des électrons et obtenir une tres haute
fréquence de transition.

Une base a électrons de faible masse effective, pour accélérer leur diffusion. Un
gradient de composition en indium peut aussi aider a « tirer » les électrons vers le
collecteur.

Une base tres dopée pour limiter sa résistance qui intervient dans son temps de charge
RC. Cependant un dopage trop fort augmente la recombinaison des €lectrons injectés
avec les trous présents dans la base, ce qui diminue le gain.

Une parfaite coincidence de la jonction électrique et de I’interface des matériaux, ce
qui implique un contrdle sévere de la diffusion et de la ségrégation des dopants, mais
aussi une grande maitrise des interfaces ol interviennent 5 types d’atomes.

En sortie de base, les électrons doivent étre rapidement accélérés par le champ
électrique de la jonction base-collecteur polarisée en inverse. Une hétérojonction
présentant une discontinuité descendante de la bande de conduction est tres favorable.
Le collecteur ne doit pas étre trop épais, car son temps de transit limite la bande
passante du transistor. Il doit supporter un champ électrique élevé sans générer de
multiplication des porteurs par ionisation.

Les dimensions latérales de la jonction base collecteur doivent étre petites pour
diminuer la capacité de désertion Cpc et ainsi augmenter la fréquence maximale
d’oscillation.

L’émetteur et le collecteur doivent étre contactés électriquement de fagon treés peu
résistive. Cela implique la croissance de couches de contact trés peu résistives en

utilisant des matériaux de petite bande interdite treés dopés.
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En résumé, une bonne structure pour un TBH doit réussir de nombreux compromis sur les

matériaux utilisés et leur agencement et exige une grande qualité des interfaces.

V.1. Présentation de la structure épitaxiale

Pour la technologie 1,5 wm, la structure de couche est réalisée par épitaxie par jets
moléculaires a sources gazeuses. Elle comprend un émetteur en InP et une base en Ga;4 In x
As d’environ 40 nm d’épaisseur, graduelle en composition d’indium et fortement dopée au
carbone. Le collecteur composite d’environ 200-300 nm d’épaisseur integre une couche d'InP
et une transition GalnAs/InP.

La structure présente donc deux hétérojonctions. Pour limiter les effets de blocage des
électrons au niveau des discontinuités de bande de conduction entre la base et le collecteur,
deux couches de matériaux quaternaires GalnAsP sont utilisées entre la base et le collecteur.
Les collecteurs contenant de 1'InGaAsP présentent cependant quelques inconvénients par
rapport a un collecteur en InP. D’une part, ce matériau diminue la conduction thermique mais

d’autre part il implique des difficultés d’ordre technologique.

La structure de couche du sous-collecteur est choisie de manic¢re a minimiser la résistance de
collecteur. Pour les mémes raisons que pour 1’émetteur, la couche de contact collecteur est en
InGaAs tres fortement dopé et une couche d’InP fortement dopée est insérée au niveau de
I’hétérojonction InP n- / InGaAs n+ dans le but de réduire la résistance d’interface. De plus
I’épaisseur totale du sous-collecteur est élevée, ce qui a pour effet de minimiser la résistance
de couche.

Les transistors ont un émetteur de largeur 2 wm, tandis que la longueur peut varier (de 3 a 20
um), ce qui permet aux concepteurs de circuits de disposer d’un nombre important de
possibilités en ce qui concerne les courants maximums des composants. Les caractéristiques

typiques d’un transistor 2x10 pum? sont les suivantes.

B BVcEo Va fr fmax JCmax

50 >7V 180 mV | 170 GHz 210 GHz 220 kA/cm?

La structure épitaxiale du transistor est donnée dans la figure9.

Dopage

Région Nature de la couche | Matériau | Type (cm”)

Epaisseur (nm)
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Contact d’émetteur GalnAs n+ 1#10" 200
InP n+ 1*10" 50
Emetteur InP n qques 0" 120
Base graduelle In,Gag nAs | P+ qquesl 0" ~40
%1016
Espaceur InGaAs nr;l- } % 1817
Collecteur Quaternaires InGaAsP n 1%10" 200-300
Collecteur InP - 1%10'6
Sous collecteur InP n+ 1#10" 200
Sous collecteur | Contact Collecteur InGaAs n+ 1#10" 100
Semelle collecteur InP n+ 1#10" 400
Stop-Etch InGaAs Non dopé 10
Substrat InP Semi isolant 350 pm

Figure 9: Les différentes couches epitaxiales du transistor (technologie 1,5 pm)

Les couches de contact d'émetteur et de collecteur sont en GalnAs dopé n au silicium.
L'utilisation du GalnAs dans les couches de contact se justifie par la faible largeur de bande
interdite de cet alliage, ce qui favorise des résistivités de contact faibles pour les électrodes
métalliques. Pour la mé&me raison, et aussi pour minimiser les résistances d'acces a travers la
couche, le dopage du GalnAs de contact est le plus élevé possible, (autour de qques 10"
at/cm3). L'émetteur lui-méme est en InP, ce qui permet de réaliser une hétérojonction avec la
couche de base en GalnAs. Le dopage d'émetteur est de I’ordre de qques 10 at/cm3. 11 est
déterminé par les nécessités conjointes d'obtenir une bonne efficacité d'injection de la jonction
émetteur-base, tout en conservant une capacité émetteur-base Cbe faible. Le dopage
d'émetteur doit aussi €tre suffisamment élevé pour favoriser I’injection d’electrons dans la
base.

La base est en GalnAs dopé p au carbone. Par rapport a un dopage au béryllium utilisé
antérieurement le dopage au carbone offre I'avantage de peu diffuser, si bien que I'utilisation
de couches d'espacement n'est pas nécessaire. La base est graduelle en composition d’indium,
ce qui a pour effet de générer un champ électrique dans cette couche, limitant ainsi la
recombinaison des porteurs minoritaires et réduisant le temps de transit dans la base Tg.

La base est en InGaAs avec une gradualité en composition d’Indium qui crée un pseudo-

champ électrique.
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Par rapport a un collecteur en GalnAs (simple hétérojonction), I'utilisation d'un collecteur en
InP ( double hétérojonction ) a plusieurs avantages D’une part la large bande interdite de
I'InP (1.35 eV) permet de conserver une tension de claquage élevée, méme pour de faibles
épaisseurs de collecteur. On peut ainsi minimiser le temps de transit de collecteur tout en
conservant une bonne tenue en tension. D’autre part la conductivité thermique de I'InP (0.68
W/K.cm) est bien supérieure a celle de GalnAs (0.048 W/K.cm). L'élévation de température
du composant en fonctionnement est ainsi diminuée, limitant les phénomenes de
vieillissement et de claquage thermique dans la jonction base-collecteur. Les discontinuités de
bande de conduction a I'hétérojonction GalnAs/InP peuvent toutefois générer un phénomene
de blocage des porteurs, en particulier a fort courant et/ou faible tension Vce. Ce phénomene
est partiellement résolu par deux couches de matériau quaternaire GalnAsP de fraction
molaire différente qui forment une transition graduelle par paliers entre le GalnAs et 1'InP.

Ces différents points mentionnés sont illustrés par le schéma de bande de la figure 10 [71].

1.5 Emetteur InP Base ;Plan | Collecteur InP
:GalnAs: L de i

Energie (ev)
o

;Espaceur !
¢ GalnAs !

Bande de valence

100 120

Position (nm)

0 20 40 60 80 140 160 180 200

Figure 10: Schéma de bande du TBDH InP de 3-51ab.

Pour une meilleure jonction émetteur base, la discontinuité de bande de conduction doit étre
la plus faible a comparer avec la discontinuité de bande de valence. C’est le cas de la jonction

I'InP/InGaAs pour laquelle AEC<AEV.,comme indiqué dans le tableau de la Figure 11 :

Hétérojonction base- émetteur | AEc(eV) AEv(eV)
InP/InGaAs 0.25 0.34
AllnAs/InGaAs 0.48 0.24
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AlGaAs/GaAs

0.22

0.15

Figure 11: différences de niveau d’énergie de bandes

Le tableau de la figure 12 mentionne quelques parametres physiques des matériaux.

[72],[73],[74].

Propriétés a 300 K GaAs InP In0,53Ga0,47As
Largeur Bande Interdite (eV) 1,42 43 1,35 43 0,75
Champ critique (kV/cm) 3.5 10 3
V nax (107 cm/s) 2.1 2.2 2.35
Ve (107 cm/s) 0.8 1,5 0,7
U, (cm?/Vs) 8500 4600 15 000
up (cm?/Vs) 400 150 300

Figure 12: Parametres physiques des matériaux (GaAs, InP, InGaAs)

L'hétérojonction InP/InGaAs crée un potentiel de diffusion Vp composé d’une barriere de
potentiel vue par les trous Vp, plus importante que la barriere de potentiel vue par les

électrons Vp, comme représenté sur la figure 13.

Energie du vide .
o
\V2
qVp y -
P s 15 .
ix .u."-')/ IIIIIIII N !'.AEC F 3 CB
ECE E "\r"-l D EgB
EF FE R LR R AR R L AAR R AR ANA AN AL AARRRNNARRARLANARRRENEAREE “"""""“'EF
-~ EVB
e ey |
Eve
emettenr base

Figure 13 Diagramme de bande de I'hétérojonction InP/InGaAs

V.2. Croissance épitaxiale

En technologie III-V, la fabrication du transistor bipolaire reprend toujours un enchainement
d'étapes similaire qui est :

* Croissance épitaxiale de la totalité des couches du composant
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* Gravure des couches d'émetteur, de base de collecteur, et dépot des électrodes de contact de
maniere a former un composant avec la géométrie voulue.

Une réalisation simple, dite a géométrie 3 mesa, est présentée figure 14

Contact
émetteur
Contact st -
base g
== = :
Contact | ommm— rrerpsces:
collecteur

Figure 14 Schéma de réalisation [71]

L'épitaxie consiste a déposer sur une plaque d'un matériau donné (le substrat), des couches de
matériaux ayant des compositions ou des dopages différents du substrat, tout en conservant
l'ordre cristallographique et la nature mono cristalline de ce dernier.

La qualité de croissance épitaxiale et en particulier les niveaux de dopage et les compositions
des alliages des différentes couches constituant le TBH se répercute directement sur les
performances de ce composant. L'utilisation d'une base graduelle en composition ainsi que
d'une hétéro structure GalnAs/InP avec des quaternaires GalnAsP a l'interface base-
collecteur, nécessite un contrdle précis des compositions des matériaux déposés. Par ailleurs,
'épitaxie du TBH a la particularité d'exiger la réalisation d'une zone de type p tres fortement
dopée (la base avec p = qques 10" at/cm3) entre deux couches faiblement dopées (dont le
collecteur : n = 10" at/cm3), ce qui demande une bonne gestion des transitions entre les
étapes de croissance.

Deux techniques de croissance, basées sur des principes différents, ont été largement
développées. Ces deux techniques qui sont actuellement les plus utilisées pour la fabrication
industrielle ou en laboratoire de composants sont respectivement : 1'épitaxie en phase vapeur
aux organométalliques (MOVPE = Metal-Organic Vapor Phase Epitaxy) [75] et I'épitaxie par
jets moléculaires (MBE = Molecular Beam Epitaxy) [76].

L'épitaxie MOVPE consiste a faire passer, sur le substrat porté a haute température, un flux
de gaz porteur (hydrogene) contenant des précurseurs des éléments III et V. Pour les éléments
III, les précurseurs employés sont des organométalliques (TMI : trimethylindium, TMG :

trimethylgallium, ...), et pour les éléments V, ce sont des hydrures (PH3 : phosphine et AsH3
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: arsine). Au contact du substrat porté a haute température, les précurseurs sont craqués et les
éléments III et V peuvent alors s'incorporer au cristal.

» L'épitaxie MBE consiste a évaporer a haute température des sources pures d'éléments III et
V solides dans une enceinte sous ultravide (~10"10 torr). Les atomes ou molécules émis ne
subissent aucune interaction avant leur collision avec le substrat car le libre parcours moyen a
ce niveau de pression est plus grand que les dimensions de la chambre. Les différentes
especes s'incorporent alors pour former les couches. Le principal avantage de la technique
MBE est le contrdle précis des interfaces qu'elle offre permettant ainsi de réaliser des couches
tres fines, ainsi que des interfaces abruptes entre matériaux. Pour pallier la difficulté de
controle d'une source de phosphore a 1'état solide, I'épitaxie par jets moléculaires a source
gazeuse (GSMBE) est utilisée [77]. Cette technique utilise les hydrures phosphine et arsine
(PH3 et AsH3) pré craqués a haute température comme précurseurs des éléments V.

* Le dopage de type n est réalis€é avec du silicium. Le précurseur utilisé est le SiBr4 (tétra
bromure de silicium).

* Le dopage de type p est réalisé au carbone. Le précurseur utilisé est le CBr4 (tétra bromure

de carbone).

Pendant la phase d’épitaxie de la couche GalnAs, I’hydrogene libéré par les hydrures lors de
craquage, interagit avec le carbone qui constitue le dopant de cette couche, il en résulte une
diminution de la densité effective des atomes carbone entrainant ainsi une augmentation de la
résistance de cette couche

Une solution largement étudiée pour remédier a ce phénomene, est l'utilisation d'un recuit a
haute température pour faire diffuser I'hydrogene hors de la couche GalnAs. Le recuit
appliqué consiste en un arrét de croissance de 5 minutes sans injection d'hydrure avec une
rampe de température jusqu'a 510°C.

La passivation de la couche émetteur est effectuée en utilisant le benzocyclobutene ( BCB)

Les contacts métalliques sont réalisés par la technique de lift-off. Pour réaliser un lift-off le
substrat sur lequel la métallisation va avoir lieu est recouvert d’une résine dite négative ou
inverse. Des ouvertures sont ensuite réalisées par photo-lithogravure. Une propriété
intéressante des résines utilisées, dites 'inverses', est de générer des flancs légerement
rentrants lors du développement des ouvertures. La couche métallique désirée est alors
déposée sur toute la surface de la plaque, puis supprimée des zones non-ouvertes, par

dissolution de la résine. Cette opération est illustrée dans la figurel5.
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ARNNTY -
o — 7S

Flans rentrants

E==] Métallisation
0 Resine

Figure 15 : Principe de lift off

Les contacts métalliques de I’émetteur et du collecteur sont réalisées avec des alliages
Ti/Pt/Au (Titane, Platine, Or). Le titane a pour rdle d'assurer une bonne adhérence sur le
semi-conducteur, ainsi qu'une faible résistivité de contact. Le platine joue un role de barriere
contre la diffusion d'especes métalliques lors du vieillissement du composant, et en particulier
contre la diffusion de 1'or, dont une couche épaisse forme généralement la partie supérieure du
contact. Les résistivités de contact obtenues sur 1'émetteur et le collecteur pour les
métallisations Ti/Au et Ti/Pt/Au sont de 'ordre de 2 x 107 Q.cm2. La résistivité obtenue sur
le contact Pt/Ti/Pt/Au est de I’ordre de 3.107 Q.cm?.

Les empilements métalliques utilisés pour la réalisation du contact de base sont identiques a
ceux présentés précédemment pour les contacts d'émetteur et de collecteur.

Pour une résistivité de contact et une résistance de couche données, la résistance minimale
d'un contact a conduction 'latérale’ (base ou collecteur) est obtenue lorsque la largeur du
contact est grande devant la longueur de transfert LT. Les longueurs de transfert obtenues sur

les contacts de base et de collecteur sont récapitulées figure 16 :

Résistance de Résistivité de Longueur de

couche (Q) contact (Q2.cm?) | transfert (um)
Contact de base 500 <1.10-8 _.cm? 0.3
Contact collecteur 8 2 x 10-7 1.6

Figurel6 : caractéristiques des contacts de base et de collecteur
Sur des couches de base fines et fortement dopées (NA = qques 10" at/cm3), des résistivités

de contact dans la gamme de quelques 10 Q.cm? ont été obtenues,. Ceci permet de rendre

négligeable la contribution du contact a la résistance de base totale.
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Un point critique est la diffusion des especes métalliques de I'électrode de base dans la couche
de base et jusqu'a la jonction base collecteur [78], créant autant de centres de recombinaison
et de chemins de fuite a travers la jonction polarisée en inverse [79]. Dans un contact Ti/Au la
principale espece diffusante est 1’or. La présence d'une couche de platine, dans un contact
Ti/Pt/Au, permet de limiter cette diffusion. Toutefois la présence de platine peut étre a
l'origine d'une contrainte mécanique dans le contact, générant alors un niveau de fuite anormal
a la jonction base collecteur. On peut noter également I’utilisation de palladium (Pd) au lieu
du platine et également la réalisation de contacts utilisant I'iridium Pd/Ir/Au. Pour apporter
des solutions aux problemes de contrainte mécanique et de stabilité thermique [80] [81].

Les différentes couches sont gravées par des combinaisons appropriées de gravures chimique

et ionique.

V.3. Enchainement technologique

Les étapes principales de la technologie de fabrication sont présentées dans ce paragraphe
Cette technologie utilise sept niveaux successifs de masquage lithographique réalisés en
lithographie par contact. Lors de la gravure d'émetteur et de base, c'est le métal de 1'électrode
correspondante, déposé préalablement, qui fait office de masque de gravure, évitant ainsi tout
désalignement. Dans le cas de la métallisation de base, un auto alignement, est utilisé dans le
but de minimiser 1'espacement entre le mesa d'émetteur et le contact de base. Un important
avantage de la structure de TBH InP/GalnAs réside dans la sélectivité de gravure qui existe
entre les deux matériaux. En effet, les solutions acides utilisées pour la gravure du GalnAs ne
pénetrent pas dans 1'InP, et réciproquement. Les gravures pratiquées s'arrétent donc
spontanément aux interfaces entre matériaux, permettant ainsi une définition parfaite des
mesa.

L’enchainement technologique est décrit ci apres puis représenté figure 17. Premierement le
contact émetteur est déposé. Le métal émetteur sert de masque de gravure pour I’émetteur, un
léger surplomb est obtenu en prolongeant la gravure de I’émetteur (voir étape N°2). Ce
surplomb permet d’évaporer le contact de base sur et autour du mesa émetteur de facon auto-
alignée (voir étape N°3). L’étape suivante consiste a graver les couches du collecteur. La
surface du collecteur est réduite en prolongeant la gravure (voir étape N°4), le contact est
donc déposé (voir étape N°5). Dans les dernieres étapes, le transistor est encapsulé puis on

ouvre des vias a travers le polyimide pour connecter le transistor.
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/]

(Coupe tranversale)

1°) Dépodt contact Emetteur

Lithographie contact émetteur

Dépot Ti/Au

¢ GalnAs
<«—InP
GalnAs

2°) Gravure Emetteur

Gravure chimique GalnAs (Contact émetteur)

Gravure chimique InP (Contact + Emetteur)

3°) Dépdt contact Base

Lithographie contact base

Dépdt Ti/Au/Ti/Au

4°) Gravure Base-Collecteur

Lithographie protection émetteur
Gravure chimique GalnAs (Base+Espaceur)
Gravure ionique GalnAsP (Quaternaires)

Gravure chimique InP (Collecteur) + Sous gravure

5°) Dépot contact Collecteur

Lithographie contact Collecteur

Dépot Ti/Au

6°) Isolation
Lithographie protection
Gravure chimique GalnAs contact

Gravure chimique InP contact

=T =
- I

(coupe longitudinale)

7°) Via et interconnexion

Enduction polyimide

Lithographie Via

Gravure Via

Lithographie interconnexion (Niveau Métall)

Dépot métal interconnexion

Figure 17 : Les étapes technologiques du TBdH InP/GalnAs [82]

Apres la fabrication de la structure du transistor, un traitement de la surface et des interfaces

du composant s’avere nécessaire pour stabiliser les propriétés électriques notamment de la
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base extrinseque. Ce traitement appelé passivation est réalisé par dépdt d’une couche de

polyimide.

Les structures de test sont composées de transistors unitaires avec un seul doigt d'émetteur
rectangulaire. Ces puces unitaires sont connectées par quatre plots destinés a recevoir des
pointes de mesure hyperfréquence. Les émetteurs des transistors de la technologie 1,5 wm
utilisés dans le cadre de ces travaux de thése font 2 um de largeur d’émetteur avec des
longueurs (6, 10, 15, 20 um).La nomenclature correspondante est respectivement TORA20 et
T10RA20, TISRA20, T20RA20.

Pour la technologie 0,7 wm les transistors ont un largeur d’émetteur de 0,7 pum avec des
longueurs de (5, 7, 10 pm).

La nomenclature correspondante est respectivement TSb3H7 et T7b3H7, T10b3H7.

La figure 18 montre les performances en fréquence de coupure pour les transistors 0,7 pm.
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Figure 18: Fréquences de coupures pour les différents transistors 0,7 wm [71].

VI. Facteurs de Mérite du TBH

VI.1. Fréquence de transition FT :
La fréquence de transition est la fréquence pour laquelle le gain en courant Ic/Ib du transistor

chute a 0 dB et cela lorsque la sortie est fermée sur un court circuit.
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La fréquence de transition est donnée par 1’expression suivante :

1

e ~
I (Che+Cpe) )

————=7,+7,+C,. (R, +R-) +
2% gk FT c b bc e C
Tc et tb sont les temps de transit des électrons dans le collecteur et dans la base

respectivement. Cy. et Cy sont les capacités base collecteur et base émetteur. Rc et R, sont les

résistances d’émetteur et de collecteur et _4/¢_ est la conductance de la diode base émetteur.
n.KT

VI1.2. Fréquence maximale d’oscillation :

La fréquence maximale d’oscillation est la fréquence pour laquelle le gain en puissance du
transistor chute a 0 dB. Cette fréquence est liée a la fréquence de transition par la relation

suivante.

___ I
8.7.R,.C,

3)

max

Ou Ry, représente la résistance de base et Cy,. représente la capacité base collecteur. On peut
trouver des formulations qui définissent la dépendance de la constante de temps Ry, *Ccb a la

géométrie du transistor.

VI1.3. Densité de courant maximale Jxiq :

L’extraction d’un maximum de courant d’'un TBH pour des dimensions données est
essentielle. Une élévation du courant de collecteur signifie une augmentation de la densité de
courant qui traverse le collecteur. Cela se traduit par une modification du profil du champ
€électrique dans la région du collecteur. L’équation de ce champ est I’intégrale de la charge

totale dans le collecteur.

1
£0-E,

T J(x
E = I (gNe-=TDax (@)
v(x)
0
On peut remarquer que pour une certaine valeur de densité de courant le champ électrique
devient nul ce qui a pour effet I’augmentation du temps de transit dans le collecteur et par
conséquent la dégradation des performances hautes fréquence du transistor. Cette valeur

critique est nommée Jin[83].
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En supposant que J() et v() sont constantes, la différence de potentiel base collecteur qui est

I’intégration du champ électrique dans la région du collecteur donne :

T 2
TOD = —x(gn, -y (5)
v(x) &€, Vesr

Avec Tc I’épaisseur du collecteur, @, , le potentiel de la jonction base collecteur, et V¢, la
différence de potentiel appliquée au niveau de la jonction collecteur base. La notion de vitesse
Ve €st prise pour simplifier le calcul mais en réalité v dépend de E( ) .Cela conduit a un
calcul beaucoup plus compliqué. La valeur de Jkijx peut donc étre donnée par

2¢v,
Jkirk = Tt Vep + Ppe) +q.NCV (6)

c

Cette équation peut €tre écrite sous la forme suivante:

26w 4 Tc2
Jkink = T(Vcb + Py + CI~NC-E) (7

c

2
q.Nc;“ est la tension V¢, minimale qui assure une désertion totale du collecteur.
£

Pour augmenter la densité de courant Jkix, pour une épaisseur de collecteur fixée deux

solutions peuvent €tre envisageables :
= Augmenter la tension V¢, mais cela peut étre limité par la tension d’avalanche.

= Augmenter le dopage N, mais cela empéche la désertion totale du collecteur pour une
tension base collecteur donnée. Par conséquent la capacité de jonction base collecteur
augmente et le temps de transit dans le collecteur augmente. Un dopage plus grand du
collecteur entraine aussi une diminution de la tension d’avalanche B, Le dopage de

collecteur ne doit pas dépasser une limite définie par :

— 2€'Vcbmin (8)
2
q.I;

Vebmin €5t la tension base collecteur minimale qui assure une désertion totale de la

Nc

jonction base collecteur.

V1.4. Temps de propagation — Retards
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Pour les circuits numériques les figures de mérites (Fr et Fy.x) ne permettent pas de
déterminer les limites des fréquences d’horloges. Pour cela d’autres facteurs de mérite doivent

étre définis.

Le temps de propagation ou le retard causé par un transistor est un facteur de mérite important

pour les circuits numériques. Ce temps de propagation estimé par [84] est As _AQ 1e temps
I

de propagation ou retard peut €tre estimé a partir d’une analyse petit signal linéaire .Une
linéarisation des capacités non linéaires sur la plage de tension de travail est effectuée Par

cette méthode, pour un transistor unitaire, le retard de commutation est donné par :

AQ A0 AVipaic —(c, +C,,) AViocic
Ie AVipge e be T be

€))

C

Le rapportcl—bc est un parametre clef pour réduire le retard. Pour diminuer le temps de retard il
C

faut diminuer le rapport% .

A . .
Iiax = T_g et C,, = }ﬁ Ac et Ag sont les sections du collecteur et de I’émetteur et Tc est
c C

I’épaisseur du collecteur. En ce qui concerne la jonction base émetteur, la commande en

. . - e kT
tension AV, ;- doit satisfaire : AV, e >4-(—+Relcj (10)
q

VL5. Quelques aspects importants de dimensionnement et d’optimisation

VI1.5.1. Diminution des dimensions

Les transistors submicroniques « 0,7 m » sont dimensionnés suite a une optimisation des
transistors 1,5 um. Une mise a I’échelle latérale « largeur des contacts » ainsi qu'une mise a
I’échelle verticale « épaisseur des couches » sont effectuées. L’ optimisation latérale permet de
réduire les éléments parasites ‘résistances et capacités’ tandis que I’optimisation verticale
permet de réduire les temps de transit des électrons dans la base et dans le collecteur

Le tableau de la figure 19, présente les modifications a apporter a la structure verticale pour
passer d’une technologie de 1,5 a 0,7 um de largeur d’émetteur, la longueur d’émetteur restant

constante.
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Parametres Technologie Technologie
précédente submicronique
Largeur effective d’émetteur (um) 1,5 ~0,5
Fréquences de coupure (GHz) 200 360
Epaisseur de la base (nm) ~40 ~30
Epaisseur du collecteur (nm) 200-300 100-150

Figure 19: Performances et épaisseurs de couches
Estimées d’apres la régle de « mise ’échelle ».

Les TBH de la nouvelle génération permettent d’atteindre des fréquences de transitions au

dela de 300 Ghz visant des applications des applications de transmissions a 100 Gb/s .

VI.5.2. Région de I’émetteur :

Afin de maintenir la résistance d’émetteur constante et réduire la capacité base émetteur

I’épaisseur de I’émetteur intrinseque est réduit par rapport a la technologie précédente ‘1,5

9

pm’,.
Grace a I’hétérojonction émetteur base, on peut avoir une bonne efficacité d’injection tout en
ayant un faible dopage d’émetteur. Ainsi une désertion totale des électrons aux faibles

tensions permet de minimiser la capacité base- émetteur

La résistance d’émetteur est déterminée principalement par la résistance de contact. La

résistance d’émetteur peut étre donnée par I’équation 11.

R, = P (11), avec pc (Q.cm?) est la résistivité de contact par unité de surface We est la

° W,.Le

largeur de contact d’émetteur,Le est la longueur d’émetteur. La résistivité de contact pc est

estimée par la relation suivante :

pe = exp(g{)) (12), Oudbest la barricre de potentiel au niveau du contact de
N2
I’émetteur. N est le niveau de dopage de la couche qui constitue le contact de I’émetteur.La
largeur d’émetteur des transistors de la nouvelle technologie est plus petite (0,7 wm au lieu de
1,5 wm). Afin de garder une résistance d’émetteur constante la résistivité du contact

d’émetteur doit étre réduite d’apres I’équation. Afin de réduire la résistivité du contact de
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I’émetteur , une couche d’interface métal/semi conducteur en InGaAs fortement dopée n est
utilisée.

La réduction de la capacité base émetteur tout en gardant une résistance d’émetteur constante
permet d’améliorer la fréquence de coupure du transistor car cela permet de réduire la

constante de temps associée a la région d’émetteur.

La constante de temps associée a la région d’émetteur est donnée par I’équation 13.

% =Rje*(C, +C,) (13)

Rje est la résistance dynamique de la diode base émetteur.

VI1.5.3. Région de la base :

L’optimisation de la base a pour but de réduire le temps de transit des électrons dans la base et
de réduire la résistance de la base ce qui permet d’améliorer simultanément la fréquence de
transition et la fréquence maximale d’oscillation. Cette optimisation consiste donc a réduire
I’épaisseur de la base qui passe de ~40 nm en technologie ‘1,5 um’ a ~30 nm en technologie
‘0,7 wm’. La base en InGaAs contient une proportion graduelle d’Indium qui crée un pseudo-
champ électrique ce qui contribue ainsi a réduire le temps de transit des électrons dans la base.
Cela permet aussi de réduire la probabilité de recombinaison des électrons dans la base et
améliorer ainsi le gain statique en courant. La couche de InGaAs qui constitue la base est

fortement dopée positivement pour réduire la résistance de couche .

VIL.5.4 Région de collecteur :

Le collecteur a une influence majeure sur les fréquences de transition et la fréquence
maximale d’oscillation.

L’équation de la constante de temps associée au collecteur est :

t=7,+Cbc*(R.+R,+R,) (14)

Les résistances Rc et Re dépendent des contacts métal semi conducteurs. La résistance
dynamique R;. de la diode base émetteur est tres faible en mode passant. Cbc représente
I’effet capacitif entre les contacts de base et de collecteur et la capacité de jonction base
collecteur. T, représente le temps de transit des électrons dans le collecteur. Afin de réduire le

temps de transit des électrons dans le collecteur 1’épaisseur du collecteur est réduite. Cela est
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accompagné d’une augmentation de la capacité base collecteur et donc une diminution de la

fréquence maximale d’oscillation. Pour cela un compromis entre la fréquence maximale

d’oscillation et la fréquence de transition a un rdle important pour le choix de 1’épaisseur de

collecteur. Le dopage du collecteur proprement dit (InP n-) est relativement faible afin de

favoriser la désertion totale du collecteur a faible tension (Vce) ce qui empéche

I’augmentation de la capacité Cbc pour les faibles tensions Vce.

VI .5.5 Optimisation des contacts :

L’optimisation des dimensions des différents contact a pour but de réduire les éléments

parasites «résistances et capacités ».Les différents €léments parasites sont illustrés dans la

figure 20.
WE
We
Emetteur s WB
ge —p
/A‘
Base RBin( RBex\ F1Bcom
Chei L L L We
Collecteur —l— Che, a:l— —l— Cbe,| Sg li.\/
R
Sous collecteur W, Ri/\/\/\/\_,v{?\‘/\_ ccont

Figure 20: Illustration des différents éléments parasites

/Contact de base

e

N

Contact
Collecteur

— ~—__Plot d’acces
de base

Contact émetteur

Figure 21 : Vue de dessus des différents contacts du transistor

Optimisation du contact de base :

46



Chapitre I: Présentation des Technologies de Transistors pour les fonctions électroniques Ultra Rapides

D’apres la figure 20, le contact de base a une influence sur la résistance de base et sur la

capacité base collecteur.

La résistance de la base est donnée par la formule suivante :

RB = RB contact + RB@CI + RB int (15 )

1 Ry, . 1 Ry, . \PCRg, W
Bext =E L]ﬁ 'Sge (16) s RBim :E Z 'We (17) 5 RBcontac'r :TLe.COth(EB) (18) AVGC

e e

L, = R” € (19)
sh b

Rpexe représente la résistance de gap qui sépare le contact du collecteur et le «mesa» de
I’émetteur, Ry, représente la résistance de couche semi conductrice du collecteur située sous
I’émetteur. Rpconwact représente la résistance de contact de la base, L. est la longueur du contact
de I’émetteur. Ry, p représente la résistance carrée de la couche semi-conductrice de la base.
La résistance de base est normalement plus grande que la résistance de collecteur et la
résistance d’émetteur car la résistance carrée de la couche de la base est plus grande que la
résistance carrée de la couche d’émetteur et de collecteur. Ceci est du a la nature de dopage

qui est un dopage de type p tandis que pour les autres couches le dopage est de type n.

L’optimisation du contact de base a pour but de réduire la capacité base collecteur tout en
conservant une résistance de base constante. La solution adoptée est de réduire la largeur de
contact de base Wp ce qui permet d’avoir une capacité base collecteur plus faible. Wy doit
donc rester plus grande que la longueur de transfert de ce contact, sinon cette résistance
augmente d’une facon dramatique ce qui entraine une diminution la fréquence maximale

d’oscillation.

.Contact d’émetteur :

La géométrie du contact d’émetteur a une influence directe sur les performances d’un TBH
évaluées a partir des facteurs de mérite définis précédemment. La largeur du contact
d’émetteur Wg a un impact décisif sur la résistance de base. Pour minimiser la résistance de
base, la largeur d’émetteur doit €tre minimisée au maximum ce qui permet d’obtenir une
fréquence maximale d’oscillation plus grande. La largeur du contact d’émetteur affecte aussi
la capacité base émetteur qui augmente avec la largeur d’émetteur. La réduction de la largeur
du contact d’émetteur permet aussi de réduire la capacité base collecteur Cbc. Un autre

avantage de la minimisation de la largeur d’émetteur est de rendre la densité de courant
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d’émetteur plus grande et homogene sur toute la jonction base émetteur. Un autre parametre
qui joue un role dans la conception de I’émetteur est la valeur du courant d’émetteur que le
transistor doit débiter. Comme le courant d’émetteur circule a travers le contact de 1’émetteur,
ce contact doit avoir une surface suffisante pour acheminer ce courant vers le reste de la

structure.

La technologie d’auto alignement permet de réduire la résistance de base (Rb) par rapport a la
technologie d’alignement classique (figure 22).En effet, celle-ci nécessite une distance
minimale entre le contact de base et le contact émetteur afin d’éviter un court-circuit. Une

base plus éloignée de I’émetteur se traduit par une augmentation de Rb

d h
Base Base

| Collecteur | Collecteur

Sous collecteur
Sous collecteur

Structure auto aligné Structure classique

Figure 22 : Comparaison entre la structure auto alignée et une structure classique.

L’auto alignement est rendu possible par la fabrication sur I’émetteur d’hyper structures en

forme de T ou de trapeze (Figure.23).

Elément d’auto alignement

/\

c
d

h - « ; Base > d,|h
| Emetteur*

Figure 23 : Eléments d’auto -alignement type T’ (gauche) et trapeze (droite)

La discontinuité verticale (hauteur /) présente dans les deux types de structure, permet de
réaliser en un seul dépot métallique (i.e. sans procédure d’alignement) les contacts d’émetteur
et de base. L’intérét principal de la technique d’auto alignement est qu’elle permet de réduire
la distance d entre le contact de base et la zone active du transistor définie par la jonction
base-émetteur.

Le deuxieme intérét est qu’il est possible d’augmenter 1’épaisseur de la métallisation tout en

évitant le court-circuit entre I’émetteur (ou le collecteur) et la base. Cela est obtenu grace a la
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différence de hauteur crée (h dans lz figure 23) par I’hyper structure utilisée. Ces
métallisations épaisses sont mises a profit pour réduire les résistances d’acces tant d’un point

vu électrique que thermique.

Contact de collecteur :

L’optimisation du contact de collecteur a pour but de minimiser la capacité Cbc tout en
gardant une résistance de collecteur Rc constante. La résistance de collecteur est donnée par
I’équation 20:

1 Rsh,e

Rc=Rc + Rc,,, + Ry, :5

contact ext

w
|:lﬂ" +S,, +T‘”’} (20)

e
Reext représente la résistance de gap qui sépare le contact du collecteur et le «mesa» de la base,
Reine représente la résistance de couche semi conductrice du collecteur située sous la base,
Rceontact représente la résistance de contact du collecteur.

1 ) (o ) . .
=——(Q /] ) représente la résistance carré de la couche semi-conductrice de

Rsh c
T qu.NT,

collecteur avec i la mobilité des électrons dans la couche de collecteur , Nc le dopage du

collecteur et T. I’épaisseur de la couche semi conductrice constituant le collecteur.

c . s 4
L. = P Représente la longueur de transfert qui est une caractéristique de contact métal
sh,c

semi conducteur. pc (Q.cmz) est la résistivité de contact de collecteur. En

supposant que le collecteur est en désertion totale, la capacité base collecteur peut étre
considérée comme une capacité entre deux armatures. Cette capacité peut étre décomposée en

4 capacités :

Cbc = Cbc,ex + Cbc,gap + Cbc,l' + Cbc,pad 2D

£y.E,.Le WB €0 LeS,,

Chen = OT— 22): Chegap = T (23);
£y-E,.LeWe E9E. A L

Cpei =2—— 24): Chepaa =2—— (25).

T

c

Les différents parametres constituant Cbc sont illustrés dans la figure24 :
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We
s D —
Emetteur Sge 4&.
Base
WC
Collecteur /_IJ: ﬁ: g& S,. |_4=._
Sous collecteur / / \

/ \

Cbc’ a CbC,eX
Cbei gap

Figure24 : Répartition de la capacité Cbc

La capacité Cp paq €st due au plot d’acces de la base est montré dans la figure 25.

Plot d’accés de la base

Figure 25: Illustration du plot d’acces de base

L’optimisation retenue pour le collecteur consiste a augmenter le dopage de sous collecteur,
pour réduire la résistance de contact du collecteur. D’apres les équations (24, 25, 26, 27) la
capacité Cbc n’est pas réduite avec la nouvelle mise a 1’échelle car Cbc est inversement

proportionnelle a 1’épaisseur du collecteur.

Afin de réduire la capacité base collecteur due au plot d’acces de la base une autre structure

montrée figure 26 a été développé.
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i

pont de base

Plot d’accés de la base

Figure 26 : Transistor a pont de base [71]

Le plot est suffisamment large pour assurer la connexion de la base par via. Les couches
d'InGaAs et d’InP situées sous le pont sont gravées lors de 1’étape d’isolation du transistor.
Cette approche technologique permet de diminuer la surface base-collecteur car le plot
d’acces de la base ne se situe plus au dessus de la zone de charge d’espace du collecteur. Cette
approche permet de minimiser la capacité de jonction associée au plot d’acces. Cela se traduit
par une augmentation de 10 % des fréquences de coupure de transistors.

La figure 27 montre une comparaison entre les transistors a pont de base et a plot de base pour

la technologie 0,7 um.

300 -

280
260

240

220 A

F1F 0 (GH2)

200

180

160 |

Ie (mA)

Figure 27 : Fréquences de coupure des TBH 0,7x5 um? a pont et a plot de base[71]

Malgré les meilleures performances des transistors a pont de base ce sont les transistors a plot
de base qui sont les plus utilisés pour la fabrication de circuits intégrés a cause de leur

meilleur rendement de fabrication. [86]

On trouve dans la littérature d’autres techniques de réduction de la capacité Cbc :
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e La premiere solution consiste a faire une implantation ionique de Fe dans le sou
collecteur [87]. Cela permet de réduire la capacité Cbc par un facteur 3. Cela est

illustré figure 28.

Réduction de Cbc

d

|
—

;
Fe lFe Fe Fe

Sous collecteur

Substra_t InP

Figure 28: réduction de la capacité Cbc par implantation ionique de Fe dans le sous-collecteur

La réduction de la capacité Cbc est due a I’augmentation de la distance (d) qui sépare le sous-

collecteur de la zone de base.

e [a deuxieme solution consiste a utiliser la structure « TSHBT transferred substrate

heterojunction bipolar transistor ». Cette structure est présentée dans la figure 29 [88].

We
Emetteur
Base l
21 Tb
Tc T
! A :
ollecteur
Wc

Figure 29 : la structure TSHBT développé a UCSB

Le TSHBT permet la fabrication des contacts d’émetteur et de collecteur plus étroits. Le
contact de collecteur est déposé sur la face arriere du transistor. Cela permet de réduire sa
largeur a une valeur proche de largeur du contact d’émetteur. Cette technique permet d’une
part d’avoir une capacité Cbc qui dépend principalement de la largeur du contact collecteur et
donc réduire sa valeur,. D’autre part cela permet de réduire la résistance de collecteur a la

résistance de contact. Le TSHBT permet aussi d’avoir un contact de base plus large ce qui
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réduit sa valeur. Le TSHBT permet d’avoir des fréquences maximales d’oscillations plus

grandes que 400 GHz[88]..

e Laréduction de Cbc peut se faire aussi en utilisant la structure « Collecteur-up ».

Cette structure est représentée la figure 30.

C

B

4

/4

Figure30: Structure C-up

Dans cette structure le collecteur est en haut de la structure. La capacité base-collecteur est
réduite d’un facteur trois par rapport a une structure classique « émetteur en haut ». Cette
structure a un gain en courant limité car la surface d’injection de la jonction base émetteur est
plus grande que la surface de collection au niveau du collecteur et par conséquent une forte

recombinaison des électrons se produit dans la région de base.

Une solution pour ce probleme est de sous graver la couche d’émetteur pour égaliser les
surfaces d’injection et de collection des électrons ou d’utiliser I’implantation ionique décrite
auparavant, mais cette fois dans la région d’émetteur afin de réduire la surface effective de la

jonction base-emetteur [89].
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VII. Conclusion

Dans ce chapitre une description des potentialités de différentes technologies semi
conducteurs est donnée. L’état de I’art de différentes technologies (CMOS, SiGe, HEMT InP
,TBH InP ) montre que les transistors bipolaires a hétérojonction TBH InP sont parmi les
meilleurs candidats pour la réalisation des circuits électroniques ultra rapides. Ensuite une
description de la technologie de transistors bipolaires a double hétérojonction InP/InGaAs de
III-V Lab est donnée. Les principes généraux d’optimisation ont pour but d’améliorer les

facteurs de mérite du TBH InP précédemment définis tels que (Fr, Fiax)

Le chapitre suivant va présenter le développement d’un systeme de caractérisation de
transistor en impulsions étroites (40ns) et I’application a la modélisation de transistors HBT

InP en technologie 1,5 um et 0,7 um de Alcatel Thales III-V Lab.
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I. Description du banc de mesure

I.1. Objectif

L’objectif du développement du banc de mesure présenté dans ce chapitre consiste en une
caractérisation fine de composants semi conducteurs ultra rapides et I’exploitation de cette
caractérisation pour I’extraction de modeles non linéaires électrothermiques de transistors

HBT InP.

Les modeles extraits ont une topologie électrique équivalente et sont implantables dans le

logiciel de CAO ADS.
Pour cela 4 aspects différents de caractérisation sont a prendre en compte.

-La mesure précise sous pointes de parametres de répartition (parametres [S]) petit signal en

mode CW (1-65 GHz) de type multi polarisations DC.
-La mesure de réseaux de caractéristiques statiques (I/V) en mode DC.

-La mesure de réseaux I/V en impulsions étroites jusqu’a 40 ns de largeur minimale. Ce point

particulier constitue I’originalité de ces travaux de caractérisation.

-Des mesures fonctionnelles avec des signaux test micro-ondes fort signal, avec possibilités

de formes d’ondes temporelles.

Le banc de mesure est entierement automatisé. Des scripts scilab développés dans le cadre de
cette these permettent de piloter les instruments et de récupérer des données du banc de

mesure a travers un port GPIB.

1.2. Mesure de parametres [S]

Dans le cadre de ce travail, la mesure de [S] couvre la bande [1-65 GHz].Elle repose sur
’utilisation de I’analyseur de réseau vectoriel ANRITSU 37397D dont I’architecture interne
simplifiée est représentée figure 1. Un récepteur 4 canaux mesure les ondes notées aly , bly,
a2y, b2y La station sous pointes utilisée est la station (M150) de la société (CASCADE
MICROTECH).
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Source CW
Récepteur 4 canagx Tél d? i E‘_El
aly, a2y, polarisation
X X interne D —
by = 4 b2y
? al, Station sous pointes <£ ?

Figure 1 : Schéma de principe de 1’analyseur ANRITSU utilisé

Les mesures seront de type [S] classique en mode CW. La difficulté et la qualité des mesures
seront en grande partie liées aux étapes successives et minutieuses d’étalonnage.

Pour les travaux réalisés au cours de cette these, 1’étalonnage sous pointes est fait en utilisant
le kit de calibrage montré figure 2 qui comprend les motifs suivants :

-Un court-circuit.

-Une charge 50Q.

- Une connexion directe (THRU).

- Une ligne de transmission parfaitement connue pour la vérification de 1’étalonnage.

- Un circuit ouvert obtenu en soulevant les pointes.

H

THRU CC 50 O Ligne de transmission

Figure 2: Les différents motifs de calibrage

Les procédures d’étalonnage de type SOLT ou LRRM sont mises en ceuvre et un exemple de

mesures sous pointes de la ligne de vérification est montré figure 3.
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Figure 3 : Mesure d’une ligne de transmission
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Les résultats de mesure de la ligne de transmission montrent de faibles pertes d’insertion, une

bonne adaptation et une phase linéairement dépendante de la fréquence. Ceci permet de

valider I’échantillonnage effectué.

La configuration de mesure des parametres [S] d’un transistor est montrée figure 4.
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Keithley
I’V DC
100mA, 20V

/\/ Source CW

Récepteur 4 canaux %
v X R iy

ol ] X
o \

Coupleur interne i :
T ! 1 . . a. !
a I’analyseur , i al Station sous pointes — ,

~— —

Coupleur interne
a ’analyseur

Figure 4 : Configuration de mesure de [S] de transistors.

Comme on effectue des mesures de parametres [S] en mode CW, le traceur de caractéristiques
KEITHLEY utilisé ici pour polariser le composant opére en mode DC (I constant, Ve

constant ). L utilisation de cables de connection courts et ayant une bonne stabilité en phase
est nécessaire. Le type d’étalonnage adopté pour faire ces mesures est un étalonnage SOLT
qui est intégré a 1’analyseur de réseau vectoriel 37397D.

Afin d’obtenir des mesures fiables et peu bruitées plusieurs étalonnages ont été comparés.
D’une part les étalonnages SOLT et LRM intégrés dans 1’analyseur ANRITSU et d’autre part
I’étalonnage LRRM développé par « CASCADE MICRO TECH» qui récupere les mesures
de I’analyseur et les corrigent pour remonter aux parametres S dans les plans de référence des
pointes de mesure.

Cette comparaison a montré que 1’étalonnage SOLT ainsi que 1’étalonnage LRRM sont mieux
placés pour répondre a nos besoins. Cette comparaison consiste a mesurer des motifs de
vérification d’étalonnage qui sont des lignes de transmission dont les caractéristiques sont
connues et données par le fabriquant. Un étalonnage est considéré bon s’il permet de trouver
les mémes données que celles du fabriquant, par exemple un temps de propagation de groupe
fixe sur toute la bande de mesure pour une ligne de test et un ceefficient de réflexion S;; ou

Sz, inférieur a -40 dB pour la mesure d’adaptation ainsi qu’un ccefficient de transmission Sy;

supérieur a -0.02 dB pour la mesure en transmission.
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Une comparaison entre les deux types d’étalonnage SOLT et LRRM a révélé que leurs
performances sont tres proches. Etant donné que I’étalonnage SOLT est intégré a 1’analyseur
de réseau, cet étalonnage a été adopté pendant toutes les mesures effectuées dans cette these.

Des résultats de mesures de HBT InP de Alcatel Thales III-V lab sont donnés figure 5 a titre

d’illustration.
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Figure 5 : Exemple des mesures parametres S pour un transistor : T20RA20 « 1*1.5 um*20

wm », point de polarisation (Ipp=1 mA, V.0=2 V)

1.3. Mesure de réseaux de caractéristiques I/V:

Une caractérisation précise des réseaux de caractéristiques 1/V des transistors est évidemment
primordiale pour la modélisation des non linéarités convectives.

Dans le cadre de ces travaux, la caractérisation et la modélisation seront appliquées a des
transistors bipolaires de type TBH InP ayant des fréquences de transition tres élevées (de

I’ordre de 200GHz).
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Pour de tels composants bipolaires, il convient d’avoir une tres bonne précision des courants
DC de polarisation (notamment du courant de base 1B).

C’est une des raisons qui nous a conduit a l’utilisation du traceur de caractéristiques
KEITHLEY 4200. Par ailleurs une caractérisation précise des transistors bipolaires requiert la
mise en évidence des effets électrothermiques en essayant au mieux de séparer les effets
d’origine électronique des effets d’origine thermique. Cela conduit a viser une caractérisation
la plus isotherme possible [1], [2], [3].

Les composants semi conducteurs destinés aux applications de fonctions électroniques ultra
rapides ont de tres petites dimensions. Méme si ce sont des composants de petite puissance, la
puissance dissipée s’opere dans un tres petit volume, ce qui conduit a des effets thermiques
tres significatifs et a priori des constantes de temps courtes.

Ainsi la seconde raison du choix du traceur KEITHLEY 4200 réside dans sa capacité a faire
des mesures I/V en impulsions étroites (40 ns minimum) pour tendre vers un comportement
isotherme du transistor pendant sa phase de caractérisation.

On peut noter ici que les applications principales visées par la configuration naturelle du
traceur KEITHLEY sont les caractérisations de transistors a effet de champ (typiquement
CMOS). Ainsi au cceur du travail réalisé au cours de cette these se trouve une adaptation
d’une configuration et d’une procédure de mesure spécifiques pour les transistors bipolaires.

Cet aspect particulier a fait 1’objet d’une publication [4].

1.3.1. Mesures I/V en mode DC

Dans cette configuration, seul le traceur de caractéristiques est utilis€ pour polariser le
transistor et pour mesurer les courants et les tensions en entrée et en sortie de celui-ci (Figure

6).

T KEITHLEY 4200 T
Té de Té de
polarisation polarisation

Mesures sou
pointes

S

5
l
Il
|
|
|
|
|
|

|
|
|
|
|
Figure 6 : Configuration de mesures en mode DC

Quelques principes importants permettant d’effectuer de bonnes mesures sont appliqués
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1.3.1.1. Principe de guarding :

Le principe de mesure utilisé dans le cas des dispositifs qui présentent des hautes impédances
est le principe dit de « guarding » .Il a pour but d’éliminer les effets parasites des cables qui
séparent le dispositif sous test des générateurs de courant ou de tension afin que la tension ou
le courant appliqué lors d’une mesure soit appliqué directement aux bornes du dispositif sous
test. Ceci revient a éliminer I’effet de I'impédance parallele au dispositif sous test qui est
génante lorsque I'impédance du dispositif est grande. Pour cela on force un courant résultant
nul dans cette impédance parasite.

Les deux figures (7 et 8) montrent la différence entre une configuration de mesure qui

n’utilise pas le principe de « guarding »et une autre qui I’ utilise.

|
_@ Force |

V-source

o o Ylouw

R, % § Rour

R .Résistance de fuite.

I, :courant de fuite.

COMMON Rpur Résistance du dispositif

47 sous test

Figure 7 : Principe de mesure sans guarding

En présence d’une impédance parasite Ry en parallele, le courant a déterminer Ipyr est
différent du courant de générateur connu L.
En réalisant la configuration montrée figure 8§ comprenant avec un amplificateur suiveur (x1)

qui impose Ve=Vs on force AV =0 donc I=Ipy
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GUARD

% RDUT

RG: Guard to Common
Resistance

V-source

Ve Vs
COMMON

<

Figure 8 : Principe de mesure avec guarding

_O Force |
I-Meter >
T IDut
AV =0 20
| "\

1.3.1.2. Principe de Sensing :

Le principe de sensing est utilisé dans le cas des dispositifs a faible impédance et il a pour
but de s’affranchir de la chute de tension qui réside le long des cables qui séparent les sources
d’alimentation du dispositif sous test.

Le probleme posé est décrit (Figure 9)

P ————— - —— - - ————— 1 V. =Rc*l
! Force ! S
! . " VW—
: ! Rc |
1 | L 4 Dut
1 1
1 1
| 1
! V-metre | VDut %
I | V
1 " m
| 1
: !
: ! Rc

1
1 ya\ }
' Common *
L I A VRC=RC |

—_—

Figure 9 : Mesure en présence de résistances parasites Rc.

D’apres la loi des mailles appliquées au circuit ci dessus on connait précisément
Vm=Vpy+2*VRc mais pas Vpy seul.

Pour apporter une solution a ce probleme, le principe de ‘ remote sensing’ est illustré figure
10. 11 s’agit d’appliquer les tensions et les courants en utilisant les cables nommés « Force » et

d’effectuer la mesure au moyen de deux autres cbles nommés « SENS ». Cela permet d’avoir
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des courants de fuite Is treés faibles et par conséquent d’avoir une plus grande précision sur la

valeur de la tension Vpy a déterminer.

Force I
@ WW
ense

| Is  Rc'ls lp=l-1s
: Vm VDut él:%Dut

V-metre :
:
l Rc*ls
; « YWW

_________ " Is
' YW <

Common47 Rc '

Figure 10 : Illustration du principe du ‘remote sensing

En effet d’apres les lois de Kirchoff et grace a la symétrie du montage, on a :
Vm - Re.Is + Vpy +Rc.Is=Vpur

Or Is #0 donc Vm=Vpyr ce qui apporte une solution au probleme posé.

1.3.1.3. Détermination des résistances de contact

Des résistances parasites qui ne sont pas prise en compte par les deux méthodes « guarding et
sensing » sont les résistances qui peuvent résulter du té de polarisation et de la résistance de
contact des pointes de mesure avec les plots d’acces. Cette résistance parasite est une

résistance qui s’ajoute en série a I’entrée et a la sortie du transistor.
La mesure de cette résistance se fait de la fagon suivante.

On pose la pointe sur un court circuit. On injecte un courant DC (I_entrée) dans le court
circuit et on mesure la tension résultante (V_mes). La valeur de cette résistance de contact

V _mes
est: R_ contact = =

I _entrée

La figure 11 montre le résultat de mesure de cette résistance
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1,4

1,2

1

0,8
R_contact (Q)

0,6 .

* 00

0,4

0,2

0
0 0,002 0,004 0,006 0,008 0,01 0,012

|_entrée (A)

Figure 11 : Résistance de contact en fonction de courant imposé

La valeur de 0.6 Q retenue pour cette résistance sera prise en compte lors de la

caractérisation des transistors.

1.3.1.4. Exemples de mesures de transistors

La polarisation du transistor a un courant de base constant est recommandée dans le cas du
transistor bipolaire monodoigt car elle permet d’éviter le phénomene d’emballement
thermique. Les figures 12 a,b,c montrent respectivement des réseaux Ic en fonction de Vce a
Ib constant, des réseaux Ic en fonction de Vbe a Vce constante, et des réseaux Vbe en

fonction de Vce a Ib constant mesurés pour un TBH InP 1*0.7 pm *10 pm.

0035, ib=0.1:0.2:1.3 mA 04 6010213 A
0.0251 — | 0-03—2
< < 002
9 P Q o1
o.oo&f o.ooé
'0'005;)' AP D -0'010.525' 065 075 085 095
VCE (V) VBE V)
Figure 12.a Figure 12.b
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ib=0.1:0.2:1.3 mA

1.0
0.9
S 08
3
S 07
0.6
0-5‘l\l\l\\lll\ll\‘l\\llll\l‘\\\\
00 05 10 15 20 25 3.0
VCE (V)
Figure 12.c

Figure 12 : Mesures des caractéristiques I/V pour un transistor « 1#0.7 pum *10 pm »

Les réseaux précédents permettent une premiere étape d’extraction de modele convectif du
TBH. La procédure d’extraction sera détaillée dans la partie modélisation.

Ces réseaux I/'V DC montrent clairement la présence d’effets d’auto échauffement du
transistor au cours de sa caractérisation (recul de tension Vbe visible figures 12.b, 12.c). La
technique de mesure en impulsion tres étroite décrite ci-apres va permettre de caractériser les

effets électrothermiques.

1.3.2. Mesures I/V en impulsions étroites.

1.3.2.1. Principe

Le principe de cette mesure consiste a polariser la base du transistor bipolaire par un courant
Ib0 DC et a appliquer une tension impulsionnelle sur le collecteur de ce transistor. Cette
tension est fournie par le générateur d’impulsions intégré au traceur de caractéristiques
KEITHLEY. Ce générateur a la possibilité de générer des impulsions qui peuvent avoir des
largeurs minimales de 40 ns. Pour pouvoir effectuer des mesures exploitables sous ces
conditions, une configuration de mesure a été mise en place. Cette configuration consiste a
placer le transistor le plus proche possible du générateur d’impulsions afin de réduire les
effets parasites (pertes, capacités reparties des cables).La figure 13 montre la configuration de
mesure.

Les tensions et courants aux acces d’entrée et de sortie du transistor sont mesurés
séparément et séquentiellement. Pour cela on place la sonde de I’oscilloscope integré au

traceur en entrée du transistor pour mesurer la tension de la base Vbe. Une autre sonde de
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I’oscilloscope est connectée a la sortie du transistor pour mesurer la tension du collecteur

Vce.

DUT

V_pulse

Canal d’oscilloscope 50 Q pour

Canal d’oscilloscope 1MQ pour
P P la mesure de Vce

la mesure de Vbe

Figure 13 : Configuration de mesure en impulsions étroites.

La tension V_pulse du générateur est connue.
Le courant de collecteur Ic est déduit de la tension du collecteur mesurée en utilisant
I’équation suivante :

Vpulse - Vcemes V

cemes

50 50

Ic =

La sonde d’oscilloscope utilisée en sortie a comme impédance 50 € .Dans cette
configuration 1’oscilloscope présente une bande passante de 1’ordre de 1 GHz ce qui permet
de mesurer des impulsions tres étroites. En entrée du transistor, la sonde d’oscilloscope est
configurée pour avoir une impédance de 1 MQ ce qui implique une bande passante moins
importante de I’ordre de 350 MHz. Ce choix est inévitable car une plus faible impédance
entrainerait une fuite de courant qui n’irait pas a I’acces du transistor et une chute de la
tension Vbe du transistor serait diie a cette fuite de courant vers I’oscilloscope. L’utilisation
du té de polarisation en entrée est importante pour assurer la stabilité électrique du transistor
pendant les mesures.

En sortie aucun té de polarisation n’est utilisé. L application des impulsions se fait par un
générateur 50 Q.

Le balayage du réseau I/V du transistor mesuré se fait en polarisant le transistor a un point de
polarisation de repos (Vce=0) correspondant au temps ou I’impulsion de tension collecteur

n’est pas appliquée. Un courant de base IBOpc est appliqué et I’amplitude des impulsions de
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tension de collecteur est balayée. La procédure est réitérée pour une autre valeur de IBOpc. Un
rapport cyclique de 10% est utilisé.

Le graphique de la figure (14) illustre la séquence de la procédure de mesure.

0,04 T—.—;—;
io’;" 1 7

1
1
/i 4 i
S
0,03 F+=r=rmms N et .!./...( .......... e
o i/ 4 i
v 7 7 i
< N A i
E 0’02 [ S —— R 7 "77""‘7 .--’---”r-.--—.--.---—-;':-:.:.— ........
WAl !
0,01 I /A P i -7
| - il mp e —— T .
: 7,/ 37 2577 Point de repos
2P o —i’ !
0.00 -”/’.&:'000‘40000{0000
0,00 0,50 1,00 1,50 2,00
Vee (V)

Figure 14 : Illustration de séquence ment de mesure I(V)

Un chronogramme de principe des tension/courant est donné figure (15).

Vce
1 2 3
Temps
Ibasd
IC
IBOpc 1 2 3
Femps Temps
0,04 -~ >
’ .
o .
0,03 *.
A, “,’000."000
z LY
30’02 .‘,,.00000009000 aIBODC
s 1 =
00T =TT @IV LT @F YTy
0,00, 2% L G000 200005000 o
0,00 0,50 1,00 1,50 2,00
Vee (V)

Point de
repos

Figure 15 : Chronogramme d’illustration
Le transistor est mesuré avec des impulsions courtes de 40 ns puis longues de 300 ns mais en
gardant dans les deux cas un rapport cyclique de 10 % pour qu’on soit certain que le transistor
revienne a son état initial avant I’application de la nouvelle impulsion de tension sur le
collecteur. Les mesures sont répetées une dizaine de fois pour chaque point du réseau et la

moyenne de ces mesures est prise pour améliorer la précision.
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Les figures 16 et 17 montrent respectivement les formes temporelles de Vbe, Vce et Ic pour

des largeurs d’impulsions de 40 et 300 ns.

Prise d’échantillon Prise d’echantillon
de mesure X de mesure 4
r 1.4 50
950 + ™ 29 _ =X 40
< 900 , . 1.3 ;2.0 >\ 5
E - 1.2 215 % 3
o 850 / 8 >
el 1 >-| 0 20 =
= 800 I ) 1.1 .
== 051 10
750 i s
700 0.9 0 ] 0
0 10 20 30 40 50 60 70 0 0 20 30 40 50 6070
Temps (ns) Temps (ns)

Figure 16 : Formes temporelles des tension et courant (impulsions de 40 ns)
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Figure 17: Formes temporelles des tension et courant (impulsions de 300 ns).
La valeur mesurée est choisie dans la zone ou 1’état établi est atteint dans 1’impulsion. Ainsi,
pour effectuer une mesure de réseaux I/V en impulsion, chaque impulsion de tension
correspondante a chaque point de mesure du réseau est représentée par un point. Les figures

18, 19, 20,21 montrent des résultats de I/V pulsés de transistor 1*1.5%20 pm et 1*0.7*10 um

pour 40 ns et 300 ns de largeur d’impulsion.
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Figure 18.b : @40 ns
Figure 18.a: @300 ns
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Figure 18 :(Ic vs Vbe) pour un transistor : 1*1.5 um*20 pum
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Figure 19 : (Vbe vs Vce) pour un transistor : 1*1.5 um*20 wm
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Figure 21(a) @300 ns .
Figure 21(b) @40 ns
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Figures 20 (Ic vs Vbe) ,21 (Vbe vs Vce) pour un transistor : 1*0.7 um*10 pm

Les résultats de ces mesures effectuées pour différentes largeurs d’impulsions montrent des
états thermiques différents du transistor.

Ces différences sont dues au phénomene d’auto échauffement qui devient significatif lorsque
les impulsions sont relativement larges. Une premiere déduction qui peut étre faite est que la
constante de temps thermique est plus grande que 40 ns et plus petite que 300 ns. En effet a
40 ns les transistors n’ont pas eu le temps de s’auto échauffer par contre a 300 ns 1’auto

échauffement a atteint son maximum donc son €état établi.

On rappelle ci apres les caractéristiques principales pour la génération et la mesure de signaux
de I'instrument KEITHLEY 4200.

Caractéristiques de mesure de 1’ oscilloscope :

= 2 entrées analogiques simultanées (ADC 8 bits)

*» Impédance d’entrée réglable a 50 Q (bande passante 1 Ghz) et a 1 MQ (bande
passante 350 MHz)

» Fréquence d’échantillonnage réglable de 2.5 Mech/s a 1.25 Gech/s.

= Bande passante de 750 MHz

* Profondeur mémoire de 2 Mech.

* Dynamique de génération +/-5 V (50Q) et +/- 150 V(IMQ)

Caractéristiques de génération d’impulsions 50Q (PCI)

* Mode haute vitesse (largeur d’impulsion minimale 40 ns), + 5 V max (100 mA sorties

analogiques
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* Mode haute tension 20V (largeur d’impulsion minimale 250 ns).

= Possibilité d’utiliser un trigger externe.

1.4. Mesures fonctionnelles grand signal :

L’objectif recherché ici est d’avoir quelques exemples de test en fort signal pour contribuer a
la validation des modeles non linéaires de transistors. Pour cela des conditions de test

différentes de celles appliquées pour les phases d’extraction du modele sont nécessaires.

1.4.1. Mesure de puissance a la fréquence fondamentale :

Il s’agit de mesures en mode CW de puissance, de gain et de compression pour des
impédances de fermeture 50 Q et pour plusieurs points de polarisation DC. L’analyseur de
réseaux vectoriel ANRITSU doit €tre calibré en puissance absolue. Pour cela un calibrage de
type externe et une configuration hybride de 1’analyseur en utilisant des coupleurs externes

sont nécessaires comme indiqué figure 22.

Keithley
I’V DC

Source CW

Té de pola-r- Té de polar

interne \VI/[,L\ interne

== . =
Plande ; Récepteur 4 canaux
| Eagoo mesure 4 Ay < X

; EPIan de
' aom _b2m  mesure 5

X X

Plan de mesures

Plan du

an Plans des pointes (1 et 2)
générateur (3)

Coupleur externe a I'analyseur

Ps/pe 50 ohm

Figure 22 : Configuration de 1’analyseur avec coupleur externe pour la mesure de puissance

absolue.

Les mesures des caractéristiques de puissance du transistor nécessitent une détermination

précise des puissances donc des ondes de puissance absolues dans les plans de référence des
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pointes. Or on ne dispose pas de wattmetre étalonné que I’on puisse connecter aux extrémités
des pointes pour effectuer une mesure de référence de puissance disponible dans les plans des
pointes [5]. Par conséquent pour pouvoir accéder aux ondes de puissance dans le plan du
transistor, un étalonnage doit étre fait.

On procede alors a un étalonnage spécifique effectué en externe nécessitant trois plans de
référence : les plans des pointes (plans 1 et 2), le plan du générateur (plan 3) et les plans de
mesure internes a I’analyseur (plans 4 et 5). On récupere les mesures brutes de 1’analyseur de
réseaux et la correction est effectuée en utilisant un script scilab a la place du logiciel interne
de I’analyseur.

L’étalonnage est constitué des étapes suivantes

1- Etalonnage SOLT dans les plans des pointes (plans 1 et 2 de la figure 22).

Ceci permet de déterminer des termes de corrections de rapports d’ondes entre les plans de
pointes et les plans de mesure (4 et 5).

2- Connexion du standard THRU entre les pointes et étalonnage SOL en connecteurs dans le
plan du générateur (Plan 3).Ceci permet de déterminer les relations de rapport d’onde entre les
plans de mesure et le plan du générateur. Pour cette phase le signal micro-onde est injecté par
I’acces 2.

3- Utilisation d’un wattmetre connecté dans le plan 3 pour étalonner en puissance dans ce
plan. Ceci permet de déterminer la relation entre la puissance absolue dans le plan de
générateur et les plans de mesures.

4- Utilisation des relations de passage entre les plans de mesure, du générateur et des pointes
pour définir une relation entre 1’onde absolue incidente lall dans le plan de la pointe d’entrée
et I’onde absolue mesuré lalyl.

Pour ces étapes de calcul matriciel on fait I’hypothese de la propriété de réciprocité des
coupleurs [6].

Une description du traitement matriciel des ondes fait au cours de ces différentes étapes est
donnée dans [7].

A titre d’illustration, des mesures effectuées a 10 GHz sur un transistor 1*0.7 um*10 pm.

polarisé a (Ic=11 mA ,Vce=2 V) sont montrées figure 23.
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Figure23: Caractéristiques AM/AM et AM/PM pour (Ic=11 mA ,Vce=2 V)-

transistor (1*0.7 um*10 pm).

1.4.2. Mesure de formes d’ondes temporelles

Ce type de caractérisation permet une validation des modeles un peu plus aboutie. Cette

mesure consiste a injecter un signal riche en harmonique sur la base du transistor et 2 mesurer

les tensions et les courants sur la base et le collecteur du transistor. Ainsi on souhaite se

rapprocher d’une caractérisation des transitoires par exemple entre le passage du transistor

d‘un fonctionnement bloqué a passant ou vice versa. Le signal de test utilisé pour cette

caractérisation est une impulsion étroite avec une fréquence de répétition de 1GHz.Ce signal

est obtenu en attaquant une diode SRD (Step Recovery Diode) par une sinusoide a 1 GHz.

Pour amplifier le signal résultant avant de 1’appliquer en entrée du transistor bipolaire InP

sous test, on utilise un amplificateur [1-20 GHz]. La forme temporelle du signal résultant

(tension mesurée sur 50 ) est donnée figure 24.

Signal d’excitation (V)
¥

10 12 14 16 18 20

Temps (ns)

Figure 24: Signal d’excitation issu de la diode SRD + amplificateur mesuré sur 50 Q

Les mesures de ce signal en entrée et en sortie du transistor sous test sont effectuées par le

LSNA (large signal network analyser). Cet instrument permet une mesure de signaux
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périodiques multi harmoniques avec une bonne dynamique (50 dB) en utilisant le principe de
sous échantillonnage répétitif a une fréquence de 20 MHz.

Le synoptique de principe de mesure est donné Figure (25)

Signal de test microonde I Keithiey
///“\\\/\///\\\\ ‘ 777777777777777777777777777 500

IAmpli — Station sous pointes:
SRD [—1-20 GHz— T PG > e ] —~ T

£ — Tétes d’échantillonnages
20 MHz-50 GHz
Générateur de
peigne Filtre anti aliasing 10 MHz

ADC |

Signal de commande
de 'échantillonnage LSNA

Figure 25: Synoptique de mesure de formes d’ondes temporelles.

Une description détaillée du fonctionnement de cet instrument de mesure de formes d’ondes

temporelles est faite dans [8], [9], [10],[11].

Les figures 26, 27, 28,29 montrent des résultats de mesure d’un transistor 1*0.7*10 um pour

un point de polarisation (Icy=10 mA, Vcep=1.5 V)

0.9

0.8

0.7

0.6

0.5

0.4 T T T T | T T T T | T T T T | T T T T | T T T T
0.0 04 0.8 1.2 1.6 2.0
Temps (ns)

Vbe (V)

Figure26 : Forme temporelle de Vbe(t) : transistor 1*0.7*10 um,(Ico=10 mA, Vce0O=1.5 V)
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Figure27 : Forme temporelle de Ib(t) : transistor 1*0.7*10 um,(Icy=10 mA, Vce0=1.5 V)
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Figure28 : Forme temporelle de Vce(t) : transistor 1*0.7*%10 wm,(Icp=10 mA, Vce0=1.5 V)
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Figure 29: Forme temporelle de Ic(t) : transistor 1*0.7*10 um,(Ico=10 mA, Vce0=1.5 V)

Une photographie de 1’outil de caractérisation est montrée figure 30.

85



Chapitre Il : Caractérisation et Modélisation de Transistor Bipolaire a Hétérojonction en Technologie InP.

Figure 30 : Photographie du systeme de mesure

1.5. Conclusion :

La description d’un outil et d’une procédure de mesure de parametres S et de réseaux I/V en
continu de transistors a été faite. Cet ensemble constitue une base de caractérisation de

transistors pour en extraire des modeles non linéaires.

L’originalité du travail présenté précédemment réside dans la configuration de mesure en
impulsions étroites (40 ns) qui fournit beaucoup d’informations pour une modélisation

électrothermique.

La mise en place de mesures fonctionnelles en fort signal qu’elles soient de type fréquentiel
ou temporel constitue un complément important pour valider un modele ou méme pour

I’affiner.

Cet ensemble de moyens mis en ceuvre dans le cadre de ces travaux de these est exploité pour

élaborer des modeles de transistors TBH InP.
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Nous allons aborder maintenant, les aspects de modélisation de transistors en décrivant la
topologie du modele retenu ainsi que les différentes étapes conduisant a 1’élaboration d’un

modele électrothermique précis et robuste.

II. Application a la modélisation de transistors HBT InP.

II.1. Topologie du modele utilisé

Le modele non linéaire incluant les non linéarités convectives qui sera en premier lieu ajusté a
partir des mesures 1/V est donné figure 31 [12],[13].

Ir= oxIbe-air*Ifbe

N
ol I
>|$‘ Collecteur
Base N '-'\IQN“.
/I Ibc/ Br ¢
\"
b VCC
Emetteur Sous circuit thermique T=T0+Dt
—  Diodes de commande P(O D R, c,—=
Diodes de fuite
P(t)=Vbe*ib+Vce*Ic TO —;l;—

Figure 31 : Modele de Gummel et Poon avec diodes de fuite

Son architecture est basée sur le modele de Gummel-Poon. Il comprend 4 diodes : deux
diodes traduisant I’effet fondamental et 2 diodes de fuite ainsi qu’une source de courant
commandée. Les deux diodes Dy, et Dy, commandent cette source de courant avec des gains
respectifs P et B, et les deux diodes Dy, et Dy, permettent de modéliser les courants de fuites.
Le modele grand signal inclut aussi la description des charges, séparées en deux composantes
Qpe et Qpc. Leur répartition dans le composant impliquera de décrire Qbe en fonction de la
tension Vbe, et Qbc en fonction de Vbe et Vbc. Nous détaillerons ici les méthodes
d’extraction des différents parametres du modele. La procédure d’extraction d’un modele
grand signal complet de ce type de transistor ne nécessite pas d’étre effectuée dans un ordre

précis, si ce n’est que la connaissance des éléments extrinseéques est préliminaire a tout. Nous
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présenterons donc ici le modele et les différentes phases d’extraction dans I’ordre
communément adopté qui permet plus ou moins de partir de la représentation la plus simple
pour en arriver a celle la plus fine. Ainsi, nous décrirons en premier lieu le modele convectif,
puis les éléments réactifs dans des conditions linearisées petit signal et enfin les capacités non
linéaires dans lesquelles est inclue la description de I’effet Kirk. Des dépendances thermiques
pour les résistances d’acces du collecteur et d’émetteur ont été ajoutées pour décrire le
comportement du transistor, notamment dans le cas d’une association de deux transistors en

miroir de courant. La caractérisation d’un miroir de courant sera détaillée par la suite.

I1.2. Formulation du modele utilisé

Les équations caractéristiques utilisées pour les diodes sont :

—Tse

Ibe = Ise(T)_(exp[;],'V]i’eTj_lj (1), Ise(T) =Ise.e T (2): Pour I’effet fondamental base
eK.

émetteur

—Tsc

Ihc = Isc(T).(exp( q.Vbc j_1j 3), Isc(T)=1Isc.e T (4): Pour I’effet fondamental base

Nc.kT

collecteur

—Tsfc

Ibfe = Isfc(T){exp[ I\Z’ZZCT] _1J (5), Isfe(T)=1Isfce T (6): Diode de fuite base collecteur

—Tsfe

Ibfe ,Sfe(T)[exp[ qVbe J_l] (7). Isfe(T) = Isfe.e T (8): Diode de fuite base émetteur
NfekT

Lie, Lfe, Lee, Lsc sONt les courants de saturation.

Nre, Nie, Ne, Ne : sont les coefficients d’idéalité.

Les courants de saturation dépendent de la température (T),[14].

Le gain en courant direct By dépend de la température.

Un sous circuit thermique calcule 1’élévation de température AT a partir de la puissance
dissipée. Cette élévation de température est le résultat du passage de la puissance dissipée
instantanée soit Pdiss(t)=Vbe(t)*ib(t) +Vce(t)*ic(t) dans un filtre passe bas de fréquence de
coupure (1//Rrg*Cry). La température est donc T=TO +AT, TO référence ambiante

La résistance thermique a ét€ modélisée avec une dépendance linéaire en température.

Le schéma électrique implanté dans ADS est défini en terme de charges.
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Les charges stockées dans la jonction base émetteur sont reparties de la facon suivante :

Qbe = Qbej + Qbed + Qbek

Avec I'indice j pour la partie due a la jonction, 1’indice d pour la partie due a la diffusion et

I’indice k pour la partie due a I'effet Kirk. Les formules des charges utilisées sont les

suivantes :
v 1-Mje
- CjeO'¢BE '(1 - BE]
-0 = Y, il (9): Cette équation modélise la capacité de jonction base
je
émetteur.
La dérivée 0pe; qui vaut Cbej = %(10) implique I’allure de la capacité Cbe
dvbe . @ j
¢BE

= Qpeq =75 Ic.(1-F,;) (11) : Cette équation mod€lise la capacité€ de diffusion base émetteur.

- T, =T0.(1=V, 0, Vie).(1-1

ciny *

d.) (12) : Cette équation modélise le temps de transit avec sa

dépendance vis-a-vis de la tension base collecteur et du courant Ic. Vigny €t Leiny sont des
constantes qui sont réglées au cours de la procédure de modélisation.

= Qi =7 Ic.(0-F,) (13): Cette équation tient compte des charges stockées qui sont liées a
I’effet kirk et qui s’ajoutent aux charges base émetteur

Les charges stockées dans la zone base collecteur sont réparties de la facon suivante :

Qbe = Qbej + Qbear Qbetran (14)

Avec I'indice j pour la partie due a la jonction et I'indice d pour la partie due a la diffusion,.
Qbetran modélise la transcapacité base collecteur due au fait que la répartition des charges dans
la région de base ne se fait pas instantanément.

Les formules des charges utilisées sont les suivantes :

% 1-Mjc
—Cc0-Pse ( _(DMJ
Be (15) :
1-M,,

“Op =

F, . . PR . PP
Opcirans = Fed X Opoa + #XQM (16): Cette équation modélise la transcapacité définie
— ek

précédemment. Cette charge qui est une fonction des charges diffusant de I’émetteur vers la

base dépend aussi des charges dues a I’effet kirk.
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-0y =7,IC (17): Cette équation modélise la capacité de diffusion base collecteur. Une

dépendance linéaire relie les charges stockées dans la jonction base collecteur pendant le

transit des électrons de la base vers le collecteur.

I1.3. Procédure de modélisation

11.3.1. Détermination des fréquences de transition :

Les mesures des fréquences de transition des transistors constituent des mesures préliminaires
permettant de valider une bonne qualité de mesure et de s’assurer d’'une bonne cohérence des
valeurs obtenues.

Pour cela, les mesures de [S] de quelques transistors sont faites a plusieurs points de
polarisation en mode DC. Ces mesures sont épluchées en tenant compte des plots d’acces du
transistor. Le gain en courant hy; du transistor intrinseéque est déterminé puis extrapolé pour

définir la fréquence de transition.

Le gain en courant hy; est défini par : ic/ib lorsque le collecteur est fermé sur un court circuit.

Cela est illustré figure 32.

Cbc
b RB I R ic
‘ WY e ][]
Y
okexpI®*ibe
ibe
e 00
Re

Figure 32: circuit équivalent du transistor pour le calcul de gain en courant hy;

La détermination de la fréquence de transition pour laquelle le gain en courant hy; chute a 0

dB est illustrée dans la figure 33.
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60
50 —
40 —
H,, . .
30 — ———— Fonction passe bas
7 ——— H21 mesuré
20 — _
N extrapolation
10 — L g /
T N F
0 l | \’.L
1E9 1E10 1E11 2E11
Frequence en Hz
Figure 33 : principe de détermination de la fréquence de transition
L’expression analytique de type passe bas tracée est: , _ B0 (18)
21

e
1+(fc)

11.3.1.1. Modé€lisation des plots d’acces

Les transistors caractérisés dans le cadre de cette theése sont mesurables grace a des plots
d’acces. Les plots d’acces en circuit ouvert, court circuit et en connexion directe sont

représentés figure34.

NdHL
N/
VAN

co[> | <]

CC <

Figure 34 : plots d’acces des transistors
Ces lignes d’acces coplanaires sont refermées sur un court circuit, sur un circuit ouvert ou

bien interconnectés.

Une premiere étape consiste a mesurer les [S] de ces plots d’acces pour en extraire un modele

en éléments localisés.
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La topologie du schéma équivalent choisie est ajustée en utilisant une simulation [S] en

environnement ADS.

La figure 35 montre le schéma équivalent du plot d’acces en CO.

50 Q

La figure 36 montre une simplification valable pour les fréquences basses.

=

LB

| CIBCX

LC

Figure 35 : Modele équivalent du plot en CO

CIBCX

50 @

=

50 Q

=

50 Q

Figure 36 : Modele équivalent du plot en CO aux basses frequences

Les termes de la matrice [Y] du circuit équivalent basse fréquence du plot d’acces en entrée

sont :

Y11= Yoos7%(C1+Co+Chrex) * 0.
Y 12=Y 12 =(*Cpex)* 0.

On utilise les parametres Y, en basse fréquence pour déterminer (Cpcy). |CBCX:im(Y12)/0).‘

avec im représentant la partie imaginaire.

On utilise les parametres Y et Yo, en basse fréquence pour déterminer (C+Cy+Cpcy).

(C1+C2+CBCX):im(Y1 1)/(1).

On pose C;+C,=Ceq,

La figure 37 montre le schéma équivalent du plot d’acces en court circuit.

50 Q

Ceq= im(Y1)/® - Cpcy.

=

LB

LC

LE

777

Figure37 : Modele équivalent du plot en CC

50 Q
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Pour la partie basse fréquence des mesures [S], le schéma équivalent du circuit devient le

suivant (figure 38)

: LB LC :
0000 ’W—»

509%? §SOQ
i

LE

777

Figure38 : Modele équivalent du plot en CC aux fréquences basses.
On utilise les mesures des plots d’acces en court circuit pour déterminer les selfs Lg, Lc, Lg
La matrice [Z] du circuit équivalent aux basses fréquences du plot d’acces en court circuit
est :
Zn=j*(Lg+Lp)* o
Zyn=j*(Lct+Lp)*o
Z12=71=j*(Le)*®

L’inductance Lg s’extrait a partir du parametre Z12. ‘LE =im(Z» )/(x).|

Une fois l'inductance Lg déterminée, les inductances LB et LC sont extraites en utilisant les

parametres Zj; et Z,; de la facon suivante.

Lg=im(Z,))/o -Ly et|Lc=im(Zy) /o -Lg

La derniere étape consiste a déterminer séparément les valeurs des capacités Clet C2.

Les capacités C1 et C2 sont définies par :

Cl1=Ceq*a. |et |C2=Ceq*(1—a). |

Cette étape permet de mieux modéliser les plots d’acces notamment aux hautes fréquences.
En superposant les résultats de simulation du circuit et les résultats des mesures, le facteur o

est ajusté pour bien repartir la capacité Ceq entre les deux capacités Clet C2. Le facteur

o trouve est

La figure 39 montre une bonne concordance entre les parametres mesurés et le modele

équivalent sur toute la bande de mesure.
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imaginaire de Z22 (Motif CC) imaginaire de Z11 (Motif CC)
25 25
20- — — modéle = 20 modéle
151 — ESUre 15 | — mesure
? 10~ z
_F 5‘
0 \!\!\\!\!‘\!\\\\!\!‘\!\\\!!\!\\!\\ O !{T!\\\!\‘!!\!\\!!\\!!\!\\!!!\!!!!
0O 10 20 30 40 50 60 70 0O 10 20 30 40 50 60 70
frequence, GHz frequence, GHz

imaginaire de Z12 (Motif CC)

oo

modéle
6| 7
mesure

0 LML A A BB A A
0 10 20 30 40 50 60 70

frequence, GHz

Figure 39 : Comparaison mesures/modeles parametres Z du CC

Les valeurs déterminées correspondant a un bon accord entre simulations et mesures sont :

C1=29 fF C2=30fF CBCx=4{F Le=10 pH LC=40pH LB=30 pH

Ces valeurs seront utilisées pour I’épluchage des mesures extrinseques du transistor.

La configuration globale transistor, plots d’acces et impédance de fermeture 50 € est donnée

figure 40.

C>BCX

5042

% 50Q

Plans
du transistor

Plans
des pointes

Figure 40 : Configuration globale de mesure (transistor intrinseéque et plots d’acces)
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Entre les acces correspondant aux plans de mesure sous pointes nous aurons les [S]yes
mesurés. Connaissant les valeurs des éléments des plots d’acces, nous déduirons les [S]m¢

intrinseques mesurés et corrigés (ou épluchés) correspondant au transistor intrinseéque.

Pour obtenir la fréquence de transition Fr, on cherche la valeur de la fréquence pour laquelle

le module du gain en courant hy; chute a 1.

La relation liant le parametre hy; aux parametres S intrinseéques est :

by, = —2*%8§21
A=-S1D)*(1+8522)+S512* 8521

(19)

La passage des parametres Syes dans les plans des pointes aux parametres Sy, dans les plans
du transistor se fait en utilisant les matrices chaines. La matrice chaine globale plots et
transistor intrinseéque est :

[cl=[al*[r]*[B]. 20)

A représente la matrice chaine équivalente du plot d’acces en entrée, B celle du plot d’acces
en sortie. et T la matrice chaine du transistor intrinseque.

Ces trois matrices sont déduites directement a partir des parametres S.

Le passage des plans des pointes aux plans du transistor intrinseque se fait en multipliant par
la matrice A" en entrée et par la matrice B en sortie. Cela se fait a ’aide du logiciel de
simulation « ADS ».

Une fois la matrice T du transistor déterminée, la matrice [S] correspondante est directement

déduite a partir des relations de passage.
Des résultats de mesures du parametre hp; sur la bande de fréquence 1-65 GHz et

I’extrapolation permettant de déduire Fr sont montrés figures 41 et 42 pour deux transistors

1#*20um*1.5um. et 1*10um*0.7um respectivement.
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3(; 1*20pm*1.5um Ic=45 e-3 vce=1.4V

25
20-
15- Ft=160 Ghz

Fonction de type passe bas
H43 en dB

I
1E9 1E10
freq, Hz

Figure 41 : Mesures et extrapolation de Ft pour un transistor 1*20um*1.5um

355

7)) ]

3 307 1*10um*0.7um lc=20 mA Vce=1.4 V
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" M ]

§ 'Z 25-:

2 = 20-

S T Ft=280 GHz

= T b

() 15j

© ]

S 10 N

5] 1

N
0 ‘ | A\
1E9 1E10 1E11 3E11

freq, Hz

Figure 42 : Mesures et extrapolation de Ft pour un transistor 1*10um*0.7um

Les tracés de Fr en fonction du courant collecteur Ic sont donnés figures 43 et 44 pour des

transistors 1*10um*0.7um et 1*1.5um*20um.
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300
< 260
T
O

180
0 10 20 30 40 50
Ic (mA)
Figure 43: Fréquence de transition du 1*0.7um*10um en fonction du courant de collecteur

T20RA20

220

100

IC (mA)

Figure 44 : Fréquence de transition du 1*1.5um* 20um. en fonction du courant du collecteur

11.3.2. Extraction des parametres du modele convectif :

Les parametres du modele convectif (diodes, résistances d’acces) sont extraits dans un
premier temps a partir des mesures DC. Les mesures DC permettent le tracé des réseaux I/V
suivants :

- Ic en fonction de Vce paramétré en Ib.

- Vbe en fonction de Vce paramétré en Ib.

- Ic en fonction de Vbe paramétré en Vce.
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11.3.2.1. Extraction des parametres des diodes :

Les parametres des diodes de commande et des diodes de fuite sont choisis de la fagon
suivante.

Les facteurs d’idéalité des diodes de commande sont pris tres proches de 1.

Les facteurs d’idéalité des diodes de fuite sont pris proches de 2.

Les parametres Isfe, Isfc, Tsfe, Tsfc, sont ajustés pour faire correspondre les mesures avec le

modele, cela est décrit dans le paragraphe suivant.

11.3.2.2. Gain en courant Bf

Le gain en courant Bf est déterminé a partir du réseau (Ic vs Vce) et cela a fort courant. On
choisit généralement une courbe qui correspond a fort courant Ic la ou les effets de fuite sont
peu présents. Sinon la valeur extraite du gain en courant sera plus petite que sa vraie valeur.

La figure 45 montre des comparaisons entre modele et mesures pour le réseau (Ic Vs Vce). La
figure 45.a correspond a un cas ou le gain en courant est extrait et ajusté a faible courant Ic.
Dans ce cas une concordance entre simulation et mesure a fort courant Ic est difficile. La
solution pour améliorer la correspondance modele/mesure serait de considérer un gain en
courant Bf qui augmente en fonction du courant Ic. Cette solution n’est pas adoptée car elle

n’est pas physique.

0.06 0.06
0.04 0.04+
—_ . <
< <
< | 0.02-
o 0.02 i) |
0.00 7 modéle 0.00+ modéle
N mesure — mesure
'0.02 T T T 7T { T 1T T 7T { 1T 17T { T T T 7T { T 1T T T
- LI L 1T 177 1T 177 L LI L
002 0.0 04 08 12 16 20 oo 04 08 12 16 20
Vce (V) Vee (V)

Figure 45.a Figure 45.b

Figure 45.a (mauvaise concordance Bi=29), 45. b (Bonne concordance Bi=44.3)
La figure (45.b) montre une bonne concordance des réseaux (Ic vs Vce). Dans ce cas, le gain

en courant est extrait et ajusté a fort courant et I’effet de fuite est ajusté ensuite pour que les

simulations se rapprochent des mesures a bas courant. C’est cette solution qui a été adoptée.

I1.3.2.3. Résistances d’acces :
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- La résistance d’émetteur est extraite a partir du réseau (Vbe vs Vce) en mode impulsionnel
pour des impulsions tres étroites de 40 ns. Cela permet d’extraire cette résistance en évitant
les influences de I’auto échauffement qui rendent difficile et imprécise cette extraction [15].
Le principe d’extraction est illustré figure (46).

La formule utilisée pour I’extraction de la résistance d’émetteur est :

AV, s ) ) .
R, =—2"* avec AV, la différence de tension base émetteur entre les deux points A et B de la

E
figure 46..

@40 ns
1.00 I 1 ! ]
i i i i
0.90 ;“-“09 L R -0|-o -o-o-o-o-ldv- . -o|

Onnoiooooorooooq.oooi

o ¢ 00000 000 0 ® O o
0.80 _’.:09_’.; _____ A etz i

g .,0.0050000}0000{00005

8 o070f----- P J— R i

S ° H H H 3

o000 oeeodoeoodoce ol

060 |- cmod_____ LA i

i i i i

0.50 i i i
0.00 0.50 1.00 1.50 2.00
Vce (V)

Figure 46: Principe d’extraction de la résistance d’émetteur (Mesure @40 ns)

-La résistance de collecteur est ensuite extraite en utilisant le réseau (Ic vs Vce). La pente de
ce réseau en zone saturée est inversement proportionnelle a la somme des résistances de
collecteur et d’émetteur comme illustré figure 47.

0.035

0.025

IC (A)

0.015 -

0.005 —

0.0 -

T T T T 17 71T 177 \ T T T T 1T T 7T \ T T T T 1T T 17T

0 1 2 3
VCE (V)

Figure 47 : Principe d’extraction de (Rc+Re)
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La résistance d’émetteur est déja extraite ce qui permet de déduire la valeur de la résistance de

collecteur.

-La résistance de base quand a elle est extraite a partir des parametres [Z] déduits des mesures

de parametres [S]. Cette extraction est décrite dans le paragraphe suivant.

I1.3.3. Modele petit signal :

Le modele non linéaire linéarisé autour d’un point de polarisation est montré figures 48et 49:

CEiCe

Co

1

Plot d’accés

Le

©

}_l

?be

Re

== Emetteur

Re Collecteur

Plots d’accés

Figure 48 : Modele équivalent du transistor avec les plots d’acces

e
R
N \ ,C' \ ic
L/
okibe

ibe
rbe Cbe
Re

Figure 49 : Modele équivalent du transistor intrinseque

Les différents éléments du modele peuvent étre extraits en utilisant les parametres [Z]

[16], [17].
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Les parametres [Z] du transistor intrinseéque sont les suivants :

Z,=R,+ rl?e +Re ; Z, = rl_’e +Re
1+rbe* j*Che*w 1+ rbe* j*Cbe*w
Z, =—— S + rbe +Re
J*¥Cbc*w*(1+rbe* j*Cbe*w) 1+rbe* j*Che*w
Z, = - rbe +Re+ Re +— ! *(1- - a )
1+ j*rbe* Chbe*w j*Cbc*w 1+ j*rbe* Chbe*w
> La résistance de la base se déduit a partir des parametres [Z] de la fagon suivante :
Ry =reellZ,, -Zy,) (21). Avec reel définissant la partie réelle.

La figure 50 montre un exemple d’extraction de la résistance de base.

11.0
Modéle
= Mesure
. 10.0— /\
A
n /
N
= 9.0
[0
No)
o
8.0
T T T T l T T T T | T T T T l T T T T l T T T T | T T T T l T T T T
0 10 20 30 40 50 60 70
Frequence, GHz
Figure 50 : Extraction de la résistance de base.
> La capacité Base émetteur est I’ensemble des contributions de la capacité de diffusion,

de la capacité de jonction ainsi que de I’effet kirk. Cette capacité est extraite en utilisant les

parametres [Z] du transistor intrinseque.

La capacité Cbe peut se déduire de la facon suivante : Cbhe = Im(;) (22)

Un exemple d’extraction de la capacité Cbe est donné figure 51.
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2.5E-13
. ——— Mesure
2.0E-13— —— Modéle
g ]
Q 1.5E-13—

1 0EA3— s

50E'14 T T \ T 177 ‘ T 11 ‘ T T ‘ T 17 \ T 11 \ T T
0 10 20 30 40 50 60 70
Frequence GHz

Figure 51: Extraction de la capacité Cbe du modele petit signal

La capacité base collecteur peut se déduire en utilisant le parametre Y, avec

1

imag (3~
ch:—g(Yn) (23).
@

Pour pouvoir utiliser cette formule, la résistance de base doit étre €pluchée. Cela est faisable
sous ADS en cascadant une résistance négative au transistor mesuré.

La figure 52 montre la valeur extraite de Cbc

2.5E-14
|l —— Mesure
2.4E-14 .
—— Modele
2.3E-14 m /\/\
) 7] |
o)
O 2.2E-147
2.1E-14
2.0E-14IIIIlllll|IIII|IIII|IIIIIIIII|IIII
0 10 20 30 40 50 60 70

Fréquence (GHz)

Figure 52: Extraction de la capacité base collecteur

La valeur de Cbc fixée dans le modele est extraite en basse fréquence car les effets parasites

sont moins importants et donc la formulation utilisée est plus fiable.
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11.3.4. Extraction des éléments du sous circuit thermique :

11.3.4.1. Résistance thermique :

Une information pouvant €tre extraite a partir du réseau mesuré (Vbe vs Vce) est la
résistance thermique Rth. On a la relation suivante

Ry AT _ AT AVbe

= (24). Avec AT I’¢élévation de température pour une différence de
AP AVbe AP

puissance dissipée AP .

Avbe
AP

53.

est calculé entre les deux points A et B sur le réseau DC Vbe=f(Vce), montré figure

@40 ns

1.00 I . ! .

i i i i

0.90 ——;oow{po-ooooi-o-.-o-o—o-ioﬁo-o-oi

..oooooiooooorooooil.oooi

080 |grerturee s e Sr ey

= .ooooiooooioooojooooi

8 o7of----- [ J - — R i

S Y H H H E

’.000*00004_0.004_0000!

060 [-----1_____ I J——

i i i i

0.50 i i i

0.00 0.50 1.00 1.50 2.00

Vee (V)

Figure 53: Extraction de la résistance thermique a partir du réseau (Vbe vs Vce)

A titre d’exemple : Vgeen A=0.88 V ; Vgeen B=0.83 V
PAren A=Vce*IC=21 mW ; Pgen B= Vce*IC =56 m W
AP =P, —P, =-28mW

Avbe = VBE, — VBE,; =-5mV

Avbe
AT

La résistance thermique RTH obtenue par cette approche est alors de I’ordre de 1,4 °C/mW

est pris ici a une valeur voisine de -0,9 mV/°C pour I’InP.

I1.3.4.2. Constante de temps thermique :
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La capacité thermique est extraite en utilisant les mesures I/V en impulsion et cela pour des
largeurs d’impulsions de tension de collecteur de 1’ordre de 400 ns. Cela permet de voir la
décroissance de la tension base émetteur en présence du phénomene d’auto-échauffement et

ainsi d’estimer la capacité thermique en utilisant la formule indiquée figure 54.

-t
()
v (\=V / F(1l—exn T )
Vbhe\Y/ = Vpe0 — Ypel AT CAP )
1,00
0,90 // \ f
N
-~
0,80 = <
& \ ;
0,70 =
I/
0,60 I
"
0,50 ; , :
0,0E+00 2,0E-07 4,0E-07 6,0E-07 8,0E-07

Time (s)
Figure 54: Décroissance de la tension Vbe en fonction du temps

La valeur de la constante de temps thermique 7, est de 200 ns ce qui donne une capacité

Y — 120 J/K.

thermique Cth=
TH

11.3.5. Extraction des capacités non linéaires :

Dans une premiere étape, les capacités de jonction sont extraites car elles peuvent étre isolées
plus facilement puisqu’elles sont prépondérantes en mode bloqué du transistor.

Leur formulation analytique est :

C. C.
C‘bej = ‘/jeo C‘bcj = ‘/JCO
(1_A)Mfe (1_L)MJ'C
be ¢bc

Avec @,, et @,.les potentiels des jonctions base-emetteur et base-collecteur.

Cjeo et Cjo sont les capacités base-émetteur et base-collecteur lorsque la différence de
potentiel appliquée sur les jonctions est de 0 Volt.

M. et M. sont les ceefficients d’idéalité des jonctions base-€metteur et base-collecteur.
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Pour extraire les capacités de jonction (base émetteur et base collecteur) le transistor est
polarisé en mode inverse et des mesures de parametres S sont effectuées. Ces mesures sont
répétées pour plusieurs points de polarisation. Le modele équivalent petit signal en mode

bloqué est représenté figure 55.

Cbcj 2
| | Rc Collecteur
W || W—*

Base
¢

Cbel___

Re

P R T ] o'y

Figure 55 : Modele intrinseque équivalent dans la zone bloquée

Dans ces conditions on a :

1 1
cC =—m ——— Cbcj =—
bej wimag(Z,,) 25) J wimag(Z,, —Z,,) (20

Une superposition des résultats de simulation et de mesure dans ces conditions de mode
bloqué permettra d’ajuster les valeurs de (Cjeo, Cic, 9., @, Mje, Mjc) afin de reproduire les
profils des capacités.

Cette extraction est illustrée figure 56.

1.26E-13
1.24E-13—

1.22E-13— === Modéle

7 m—— Mesure
— 1.20E-13—
O 1.18E-13 -

1.16E-13—

112E‘ 3 T ‘ T ‘ T \ I \ I \ I ‘ T ‘ T
16 -14 12 -1.0 -08 -06 -04 -02 0
Vbe (V)

Figure 56 : Extraction de la capacité de jonction base émetteur (Vce est maintenu a OVolt )
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La figure 57 montre I’extraction de la capacité Cbc :

7.6E-14

7.4E-14+
7.2E-14-
7.0E-14—
Ty

& 6.8E-14-

6.6E-14—

6.4E-14-

62E'14 T ‘ T { T ‘ T . T ‘ T ‘ T . T
16 -14 12 1.0 -08 -06 -04 02 0
Vbe (V)

Figure 57 : Extraction de la capacité de jonction base —collecteur (Vce est maintenu a OVolt )

La capacité base collecteur a beaucoup d’influence sur le gain maximum disponible comme

I’indique la figure 58 : cette fois ci pour un fonctionnement passant du transistor.

N
o
IS
o

] — Mesure ] Mesure

30 30
s Modéle 5 . —  Modéle
S -] augmentation de Cbc;j S inution de Cbgj

20 20
(D 7 o 4

104 104

07 | i I [ 07 I ! I I

0.0 20E10 4.0E10 6.0E10 8.0E10 0.0 2.0E10 4.0E10 6.0E10  8.0E10

Fréquence en HZ Fréquence en HZ

Figure 58 : Influence de la capacité Cbc sur le gain en puissance

Cela permet d’ajuster cette capacité de jonction Cbc pour avoir une bonne concordance entre

le modele et les mesures.

La deuxieme étape consiste a extraire la capacité de diffusion base émetteur:
La capacité de diffusion base émetteur est représentée par la charge :

Qe =77 A= Fo) (1) avee 7, =7,0.(0=V, . Vo) (=1, 1) (12)

ciny
L’extraction de la capacité de diffusion base émetteur se fait en deux temps.
Dans un premier temps des mesures de parametre S sont effectuées dans une zone a Vce fixe

correspondant a la zone hachurée de la figure 59.
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0.035

0.025 *_ Zone || Vce=constante
< ] —F d’extraction — Vbe variable
5 0.015

0.005 —|

'0-0057l\\l\ll\l.\\l\l\lll.ll\\\lll\

0 1 2 3
VCE (V)

Figure 59 : Zone d’extraction de la capacité de diffusion Cpeq

Cela permet d’avoir une capacité base collecteur peu dépendante du point de polarisation
donc cela permet d’isoler la capacité base émetteur.

L’extraction se fait en utilisant le parametre Z;, du circuit électrique équivalent du transistor.
Le parametre Z;, dépend essentiellement de la capacité base émetteur, de la résistance Re et
de la résistance dynamique de la diode base émetteur. Les deux résistances sont déja fixées
par le modele convectif. Les parametres de 1’équation Qpeg sont alors ajustés jusqu’a obtenir
une concordance entre modele et mesure pour le parametre Zi5.

Les résultats de comparaison sont donnés figure 60.

6 10
Ic=45 mA, Vce=1V T
e = 87 [c=5 mA, Vce=1V
D0 o~ 1
23 g8 o
:JEl (\lel _
- o NN
N NS 4—W\
2o 85 1 \
e (0] =0 A\l
“E lc=5 mA, Vce=1 V T Ve
c=5 mA, Vce= E Ic=45 mA, Vce=1V
-2 T T T T T I T 0 T T T T T T T
0.0 2.0E10 4.0E10 6.0E10 8.0E10 0.0 2.0E10 4.0E10 6.0E10
Fréquence Fréquence

Figure 60 : comparaison modele/mesure pour le parametre Z;5 .

La deuxieme étape consiste a faire des mesures de parametres S a faible courant Ic. Cela
correspond a la zone hachurée de la figure 61.
Le parametre vbcinv de 1’équation 12 est ajusté en utilisant la courbe de la fréquence de

transition Fr en fonction de Vce figure 62 :
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IC (A)

-0-005 !\!!Tii\lll\ll\\llll\lll\ll\\
0 1 2 3

VCE (V)

Figure 61: Zone d’extraction de la capacité Cbcd

Auto échauffement

190
180 —
¥
o 170—
i
160 — modele
— Mmesure
150 —
140 T T T [T T T T [T T T T [T T T T[T T T T [TTT]1
1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0
Vce (v)

Figure 62: Comparaison modele /mesures de FT en fonction de Vce

Les effets non quasi statiques sont représentés par une transcapacité base collecteur. Une
transcapacité représente une quantité de charge (Qbc_tran) stockée dans la base du transistor
et qui dépend de la tension base émetteur aux bornes de la diode de commande base-emetteur
[18],[19],[20].

La quantité de charge qpc_an €St généralement de 1’ordre de 1/3 de la quantité de charge base
émetteur queq_gifr. Cela signifie que la quantité de charge qpc ran €5t connue une fois que qpe_difr
est déterminée.

Le gain disponible en puissance MAG est sensible a la capacité base émetteur Cbe, comme

I’indique la figure 63.
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40 40
] Mesure ] Mesure

30~ 30—
9 Modéle 8 Modéle
5 20 § 204
S T g 1 augmentation de Cbe
S ] —.diminution de Cbe S e

10 1 10

0 i T ‘ T T \ ‘ 0 ' \ \ \
0.0 2.0E10 4.0E10 6.0E10 8.0E10 0.0 2.0E10 4.0E10 6.0E10 8.0E10
Fréquence en HZ Fréquence en HZ

Figure 63: influence de Cbe sur le gain disponible en puissance MAG

Cet effet peut étre utilisé pour faire des ajustements additionnels.

11.3.6. Modélisation de 1’effet kirk :

L’effet kirk est modélisé par un temps de transit qui augmente en fonction du courant de
collecteur.

L’équation du temps de transit dépendant de ’effet kirk est le suivant :

Opex =T Ac.(0=F) (13)

La courbe de la fréquence de transition en fonction du courant de collecteur semble Etre tres
utile pour évaluer I’effet kirk.

La fréquence de transition augmente en fonction du courant de collecteur mais a partir d’une
certaine limite elle commence a chuter a cause de I’effet kirk. La forte injection de porteurs
dans la zone de charge d’espace (base-collecteur) modifie la charge totale dans cette zone. Par
conséquent le profil du champ électrique diminue ce qui allonge le temps de transit. La
quantification de cet effet se fait en superposant les courbes de Ft en fonction de Ic issues des
simulations avec leurs homologues issues des mesures pour de forts courant de collecteur. On
regle les deux parametres de 1’équation (13) jusqu’a 1’obtention d’une bonne concordance

entre simulation et mesure.
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260 T
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240 // \\
T 200 /
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Figure 64 : zone d’extraction des parametres de I’effet kirk (zone hachuré)

I1.3.7. Dépendance thermique des éléments et mesure d’un miroir de courant.

La dépendance thermique des capacités est établie par les équations mais n’a pas été mesurée

en tant que telle car il faudrait des [S] en impulsions étroites 40 ns.

Un circuit de test intéressant pour valider les dépendances thermique des éléments conductifs

est le miroir de courant tel que représenté figure 65.

V_sortie 50 Q

|_entrée |§
DC

|_sortie
Générateur Mode DC
ou mode pulse

Figure 65: Caractérisation d’un miroir de courant

Des mesures en mode DC du courant de sortie I e €n fonction du courant d’entrée 1 cpiée
paramétrées en tension de sortie V_orie révelent un probleme de divergence et donc de limite
de fonctionnement correct du miroir de courant comme indiqué figures 66 et 67 dans le cas

d’'un miroir avec 2 transistors 1*1.5um*20um et d’un miroir avec 2 transistors

1#1.5um*15um
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0,1 | |
V_sortie=2 V 1
0,08 ‘ o
< .
@ 0,06 :
o) .
2 0,04 divergénce > " / A
. L ? . : : ISR A 0*
2 IDEREERE ) \
0.0 333 V_sortie=0.5V
| |
0 | |
0 0,01 0,02 0,03 0,04 0,05

lentrée (A)
Figure66 : Miroir 1*1.5um*20um I €n fonction de Iepgee pour Vsortie allant de 0.5 V a 2
V par pas de 0.5 V mode DC

0,08 w ‘
V_sortie=2 V
0,06 \ :
$ *
Q .
£ 0,04 / .
o
@ : I .
divergence . o L.t ‘
0,02 ‘. : . : JE PR S %
S B V_sortie=0.5 V
o ! '
O (]
0 0,01 0,02 0,03

lentrée (A)
Figure 67 : Miroir 1*1.5um*15um : Iie €n fonction de Lepgee pour Vsortie allant de 0.5 V a
2 V par pas de 0.5 V mode DC
Ce phénomene s’explique par une différence d’état thermique des deux transistors du miroir
du a une différence de configuration électrique des deux transistors. Un transistor travaille a

V.=V et pas I’autre.

Etant donné que le moindre déséquilibre thermique entre les deux transistors constituants le
miroir de courant peut affecter le fonctionnement global du miroir de courant, le modele

thermique doit étre assez précis pour pouvoir prévoir le comportement observé en mesure.
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La mesure en mode impulsionnel du miroir de courant consiste a utiliser le générateur
d’impulsion étroite en sortie du miroir du courant comme indiqué figure 65.

Pour caractériser ce phénomene de divergence afin qu’il soit pris en compte par le modele
électrothermique, le miroir de courant a été mesuré en mode impulsionnel avec des
impulsions étroites de largeur egale a 70 ns. Le courant Ientrée est en mode DC.

Ces mesures ont montré que pour des impulsions courtes « 70 ns », le courant de sortie suit
une caractéristique linéaire en fonction du courant d’entrée pour différentes tensions de sortie

allant de 0.5 Volt jusqu’a 2 Volts comme le montrent les figures 68 et 69 :

0,05
0,04 X . o
g V_sortie=2'V : L
P 0,03 . : ..
S ; ot
< 0,02 v
; % .o 4 . L 2K 2N ) * . ¢ ¢ \
0,01 i ’ V _sortie=0.5V
0,00
0 0,01 0,02 0,03 0,04 0,05
lentrée (A)

Figure 68 Miroir 1*1.5um*20um: L. €n fonction de Lepgee pour Vsortie allant de 0.5 V a 2
V par pas de 0.5 V mode Pulsé (largeur d’impulsion =70 ns)

0,030 ‘ ‘ ‘ .
V_sortie=2V . °
Z 0,020 PSR
Q0 o3 '
o g f
l) .
0,010 : SRR
y V_sortie=0.5 V
}
0,000

0 0,005 0,01 0,015 0,02 0,025 0,03
lentrée (A)

Figure 69 : Miroir 1*1.5um*15um:Isorie €n fonction d’lepgee pour Vorie allant de 0.5 Va2 v

par pas de 0.5 V mode Pulsée (largeur d’impulsion =70 ns)
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I1.3.8. Modélisation de cet effet
Comme cette caractéristique de divergence disparait pour les impulsions courtes et qu’elle
apparait pour des impulsions longues (400 ns) de la méme facon que pour un fonctionnement
DC, cela mene a déduire que cette divergence est liée en principe a 1’auto échauffement car
c’est le facteur principal qui varie en fonction de la largeur des impulsions.
Le modele de transistor décrit précédemment ne permet pas de reproduire les caractéristiques

et limites de fonctionnement du miroir de courant dans les cas de forts auto échauffements

comme le montre la figure 70.

0.08 T 7
10000 Modele LA
J === Mesure o)
0.06 + 1 e ol
l' o’ : ‘ TR
< ol A oeer
2 0.04 I_o® plent’
€ 7 /7 ® g P
g /. ’(( o—"’r(
0.02 4577 {.. ‘_,::::::"" kb
' o 'F%
0.00 + T T
0.01 0.02 0.03 0.04

lentrée (A)

Figure 70 : Iorie €n fonction de Lepyee pour Ve allant de 0.5 V a2 V par pas de 0.5 V

Nous avons pu modéliser ce phénomene en implémentant une dépendance thermique des

j —25)

résistances Re et Re par I’expression suivante R = R, *exp(— {j ) -
a

Les deux figures 71,72 montrent 1’allure modélisée des résistances d’émetteur et de collecteur

en fonction de la température pour un transistor 1¥1.5%20 um

3 T T T T T T
20 40 60 80 100 120
Temperature °c

Figure 71 : Résistance de collecteur R, vs température pour un transistor 1¥1.5*20um
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20 40 60 80 100 120
Temperature

Figure 72: Résistance d’émetteur R. vs température pour T20RA20

Avec cette modification dans le modele, le phénomene de divergence du courant observé en

mesure est reproduit par le modele Figure 73.

0.08 /
0.07 —

0.06 —

modeéle

mesure
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0.04

Isortie (A)

0.03

0.02
R
0.01

0_00 Y\YY{TT\\‘V\\\‘\\\\‘\\\\IV\\\
0.010 0.015 0.020 0.025 0.030 0.035 0.040

lentrée (A)

Figure 73: Lsorie VS lentee avec dépendance thermique des résistances extrinseéques.

Ce point particulier a fait I’objet d’une publication[21].

I1.4. Validation du modele en fort signal :

La validation grand signal du modele non linéaire comprend deux étapes :

I1.4.1. Mesures de caractéristiques de puissance.

Afin de valider le modele non linéaire, une comparaison est effectuée entre le modele et des

mesures en puissance de type (AM-AM) et (AM-PM). Ces mesures sont faites pour des

impédances de fermeture de 50 Q et a une fréquence de 10 GHz.

Les figures 74 a,b montrent des caractéristiques de puissance entrée-sortie mesurées et

simulées pour deux points de polarisation différents du transistor 1*0.7um*10um.
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Figure74 : Caractéristiques de puissance : transistor 1*0.7um* 10um.

Les figures 75 a,b montrent des caractéristiques de rendement mesurées et simulées pour deux

points de polarisation différents du transistor 1*0.7um*10um.

40 25
] Mesure
1  Ic=10mA, Vce=2v 20—
30 —
1 F0=10GHz Modzle
77 N 15—
aj 207 7
] 10 —
107 Mesure Ie=13mA ,Vce=3 V
. R 5 FO=10GHz
] Modele
&_ L | T T T 7T I T T T I T T 7T I L 0 T T T T ‘ T T T T ‘ T T T T ‘ T T T T . T T T T
-25 -20 -15 -10 -5 0 -14 -12 -10 -8 -6 -4 -2
Pentrée en dBm Pentree en dBm
Figure75.a Figure75.b

Figure 75: Caractéristiques de rendement du transistor 1*0.7um*10um.

Les figures 76 a,b montrent des caractéristiques de conversion de phase (AM/PM) mesurées

et simulées pour deux points de polarisation différents du transistor 1*0.7um*10um.
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Figure 76: Caractéristiques AM/PM du transistor 1*0.7um*10um.

Les comparaisons entre mesures et simulations montrent une bonne qualité de modélisation. Il
conviendrait cependant de mener ces comparaisons pour un plus grand nombre d’états de

polarisations.

I1.4.2. Validation des formes temporelles

La validation grand signal du modele non linéaire se fait par la comparaison entre mesures et
simulations des formes temporelles des tensions et courants a I’entrée et a la sortie du
transistor. Cette comparaison est effectuée pour une fréquence d’excitation de 1 GHz du
générateur de peigne. La simulation est effectuée en utilisant le logiciel de CAO
« ADS ».Pour effectuer la simulation dans les mémes conditions que les mesures, le signal
d’excitation en simulation doit étre le plus proche possible de celui utilisé en mesure. Afin de
reproduire exactement les conditions de mesure, la tension d’entrée Vbe mesurée est prise
comme une référence c'est-a-dire que le signal d’excitation du transistor en simulation est le
méme que la tension d’entrée Vbe mesurée. Sous ADS on utilise une série de générateurs

dont on précise la fréquence, I’amplitude et la phase afin de reconstruire Vbe mesuré.

Dans le cadre de la simulation, la résistance interne de ces générateurs est nulle pour que la
tension résultante soit appliquée directement sur I’entrée du transistor. La charge placée en
sortie du transistor correspond au rapport de (-Vce/lc) mesuré. La partie réelle de cette charge
est proche de 50 Q. La partie imaginaire n’est pas nulle a cause de la capacité du té de
polarisation utilis€ en mesure qui ne correspond pas a un court circuit parfait pour le signal

RF.

Le principe de simulation est illustré figure 77.
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Pour ce signal d’excitation Vbe(t) donné, les réponses ib(t), vce(t), ic(t) sont simulées et

COI’I’Ip&I‘éGS aux mesures.

s
.

Vcw

i
Vbe | ‘
SE

| |
[
v|B
Vce
1 50 &

_ (@0t +9¢;)
E, = A, .exp ! Vbe(t)

E, = A,.exp (220 +92) m

E E, = A, .exp i(n.00t+9,) 00 oa "I‘%‘emps dg o le 20

Figure77 : principe de la simulation sous ADS

Les résultats de ces comparaisons pour un transistor 1*0.7um*10um et un point de
polarisation (Vbe=-1.5 V, Vce=1.35 V) correspondant a un mode bloqué sont donnés figures

78,79,80,81.

-1.2

7
f

~

Y \Ur
\ [ \ |

L L B N LA A
1.2 1.6 20

Temps (ns)

Figure78 : Forme d’onde temporelle de la tension Vbe(t) a I’entrée du transistor

1*0.7um*10pum a (Vbe=-1.5 V, Vce=1.35 V)

117



Chapitre II :

Caractérisation et Modélisation de Transistor Bipolaire a Hétérojonction en Technologie InP.

0.2

Mod

= Mesure
_02 IIII|I|I||I|II|I|I||I|II

0.0 0.4 0.8 1.2 1.6 2.0

Temps (ns)

Figure79: Forme d’onde temporelle du courant IB(t) a I’entrée du transistor

1*0.7um*10pum a (Vbe=-1.5 V, Vce=1.35V)
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Figure80 : Forme d’onde temporelle de la tension Vce(t) a I’entrée du transistor

1*0.7um*10pum a (Vbe=-1.5V, Vce=1.35V)
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Figure81 : Forme d’onde temporelle de la tension Ic(t) en sortie du transistor

1*0.7um*10pum a (Vbe=-1.5 V, Vce=1.35V)

Les résultats des comparaisons pour un transistor 1*0.7um*10um et un point de polarisation

(Ic=10 mA, Vce=1.5 V) correspondant a un mode passant sont donnés figures 82,83,84,85.
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Figure 82 : Forme d’onde temporelle de la tension Vbe(t) a I’entrée du transistor

1*0.7um*10pum a (Ic=10 mA, Vce=1.5 V)
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Figure 83: Forme d’onde temporelle du courant IB(t) a I’entrée du transistor

1*0.7um*10pum a (Ic=10 mA, Vce=1.5 V)
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Figure 84 : Forme d’onde temporelle de la tension Vce(t) a I’entrée du

transistor 1*0.7um*10um a (Ic=10 mA, Vce=1.5 V)
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Figure 85 : Forme d’onde temporelle de la tension Ic(t) en sortie du transistor

1*0.7um*10pum a (Ic=10 mA, Vce=1.5 V)
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Ces comparaisons entre mesures et simulations sont de bonne qualité.
Il conviendrait cependant d’approfondir en effectuant des mesures temporelles avec un

générateur d’impulsions d’amplitude et/ou de polarité variable.

I1.5. Conclusion :

Dans ce chapitre la procédure de modélisation de TBH InP est donnée. Le modele grand
signal convectif est extrait a partir de mesures I/V. Le modele non linéaire complet est extrait
en utilisant les parametres [S] multi polarisations. Des mesures impulsionnelles de largeur 40
ns ont permis de caractériser et d’effectuer une modélisation électrothermique relativement
précise des transistors. Une mesure d’un miroir de courant en mode impulsionnel a constitué
un véhicule de test pertinent pour des aspects électrothermiques. Des caractérisations fort
signal de type fréquentiel et temporel completent ces étapes de modélisation et de validation.

Le prochain chapitre va étre consacré a des simulations du cceur d’une fonction

d’échantillonnage utilisant les modeles de transistor en technologie 1.5 pm.
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CHAPITRE 111

APPLICATION A LA SIMULATION D’UNE FONCTION
ECHANTILLONNAGE -BLOCAGE
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I. Introduction

L’objectif de ce chapitre est d’appliquer le travail de modélisation présenté au chapitre Il a la
simulation des caractéristiques principales du coeur d’une fonction d’échantillonnage blocage
large bande.
Avant d’exposer et de commenter les résultats de simulation, nous allons décrire de manicre
synthétique

L’objectif et I’application de 1’échantillonnage —blocage large bande

Les principes généraux de 1’échantillonnage direct et du sous échantillonnage

Les facteurs de mérite associ€s a cette fonction.

II. Echantillonnage large bande : Objectif et application

Le besoin de développer des récepteurs reconfigurables capables de recevoir et de traiter
différents canaux de communications envisage la conversion analogique/ numérique des
signaux recus au plus pres de 1I’antenne réception.

Pour effectuer la numérisation de ces signaux, des convertisseurs analogiques numériques de
tres haute rapidité et de haute résolution doivent étre utilisés. Des fonctions de type
échantillonneur bloqueur doivent donc étre développées.

L’échantillonneur — bloqueur SH : (Sample and Hold ) ou TH ( Track and Hold ) est un
élément critique de la chaine de conversion analogique — numérique. Il permet de mémoriser
I’amplitude d’un signal analogique pendant la durée nécessaire a sa numérisation par les
convertisseurs analogique- numérique ( CAN ) situés en aval .

La résolution des CANs diminue irrémédiablement lorsque leur vitesse augmente. Pour
repousser les limites de ce compromis vitesse / dynamique, plusieurs convertisseurs
fonctionnant a vitesse moindre peuvent €tre utilisés en entrelacement temporel.

Le principe est illustré figure 1 [These gorisse.]
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Voiel

Voie 2

Voie 3

Figure 1 Principe d’entrelacement temporel de CANs

Théoriquement cette technique mettant en ceuvre plusieurs échantillonneurs bloqueurs en
parallele commandés en temps décalés permet de diminuer la fréquence d’échantillonnage par
voie et donc d’augmenter la résolution du systeéme. En pratique plusieurs facteurs rendent
difficile I’utilisation de I’entrelacement temporel. La réalisation d’un systeme de n voies est
accompagnée de différences de phase et de gain vis a vis du signal d’entrée et du signal
d’horloge de chaque échantillonneur. Les erreurs répétitives peuvent €tre quantifiées et
compensées par un calibrage ou par un traitement numérique des valeurs échantillonnées [1],
(2], [3].

Pour I’entrelacement temporel la bande passante des échantillonneurs bloqueurs doit étre celle
du systtme complet. Ce principe est utilis€ dans des oscilloscopes disponibles
commercialement (Tektronix et Agilent)[4],[5].

L’entrelacement fréquentiel dont le principe est présenté figure 2 constitue une alternative a

I’entrelacement temporel

w @ ?—@ Voiel
e Q
Signal d’entrée ;v N \_I;__

CAN | Voie 2

Voie 3

QY
2#Fc/3

Figure 2 Principe d’entrelacement fréquentiel
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La bande du signal analysé Fc est découpée en n sous bandes. Ces bandes sont translatées en
basse fréquence avec une largeur de bande égale a Fc/n. Les signaux dans ces bandes sont
ensuite numérisés .A chaque voie d’échantillonnage correspond k échantillons temporels donc
k points de fréquence par transformée de Fourier discrete. Ainsi au systéme global a n voies, il
correspond n.k échantillons temporels .On a donc une fréquence d’échantillonnage
équivalente égale a n_-f.

Cette solution est tres lourde, aussi bien du point de vue matériel (filtres, mélangeurs,
oscillateurs locaux) que du point de vue logiciel (traitement des compensations des effets
analogiques et des raccordements de filtrage des sous bandes). La bande passante du systeme
est n fois supérieure a celle des échantillonneurs bloqueurs. Ce principe est utilisé dans des
oscilloscopes commercialisés par la société Lecroy [6].

Pour résumer, la problématique majeure de la fonction échantillonnage rapide réside dans le

compromis entre bande passante, fréquence d’échantillonnage et dynamique.

La figure 3 montre le principe symbolique de recherche d’évolution d’une architecture de
réception dite standard utilisant des translations de fréquence et des filtrages multiples vers
une architecture dite de réception directe ou la numérisation des signaux se fait au plus pres

de I’antenne de réception[7],[8],[9] ..

Bw
+—>
/l\ — Az = x A/D
> /\/ /\/
Frf Fréquence
OLI1 OL2
Figure 3.a: Récepteur standard
Bw antenne Numérisation: conversion

Echantillonneur

«— analogique numérique
m bloqueur /

>

Frf Fréquence
A E/B
> <

Figure3.b : Principe de réception directe
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La technologie TBH InP qui possede un produit gain bande élevé (Ft élevée ) et qui est de
plus intrinsequement linéaire en raison de la tension de claquage élevée des
transistors(comparativement a la technologie CMOS ou SiGe)est une candidate potentielle
pour la conception de fonctions d’échantillonnage large bande .

Nous allons maintenant faire un bref rappel du principe de I’échantillonnage puis présenter

les principaux facteurs de mérite de cette fonction.

III. Description de principe de I’échantillonnage:
On distingue 1’échantillonnage direct et le sous échantillonnage

II.1. Echantillonnage direct

Considérons un signal micro-onde x(t) centré sur une fréquence porteuse FO et de largeur de
bande BW .On note Fmax la fréquence maximale de son spectre Fmax=F0+Bw/2.
L’opération mathématique associée a I’échantillonnage est la multiplication du signal x(t) par

un peigne de Dirac comme illustré figure 4. Te=1/Fe est la période d’échantillonnage.

6007 600
] 300
200 |
1 X(t
X(t) 1 x(e)ch(t) 0
-2007] 1
] -300
-600 T T T T T T T T T 600 T T T
0 2 4 6 8 10 0.0 0.4 0.8 1.2 16 2.0
Temps, ns Temps, nsec

X(t) / Xech(t)

L1111

Te Temps

Figure4 : Illustration du principe d’échantillonnage direct

Le signal a temps discret ou échantillonné est lié au signal a temps continu par la relation

suivante :

X () =x(0).0_8(t-k.Te).

Dans le domaine fréquentiel : X _, (f)=X(H)® Ti(i o(f -k.Fe)
e =
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Le spectre du signal échantillonné est la périodisation du spectre du signal x(t) tous les k.Fe
comme cela est illustré figure 5. On obtient de multiples répliques du spectre ayant chacune

une énergie tres faible

X,
X(f) ecilf)
Bw
Fo Fréquence Fe-FO Fe+F0  2%Fe-F0 Fréquence

Figure 5: Périodisation théorique du spectre du signal échantillonné

D’apres les conditions de Shannon il faut que la fréquence d’échantillonnage (Fe>2 Fyax )
pour ne pas avoir de repliement de spectre ( Aliasing ) .
La réalisation pratique de cette fonction pour laquelle Fe>> 2F,,,x souleve les problemes de

compromis entre la dynamique et la vitesse d’échantillonnage.

II1.2 Echantillonnage blocage

L’échantillonnage réel d’un signal analogique s’effectue avec un temps d’échantillonnage
tres court de maniere a ce que la bande passante de cette fonction soit trés large. Ainsi
I’énergie contenue dans ce signal échantillonné est tres faible. Il serait donc en I’état difficile
a traiter.

Le blocage des valeurs du signal échantillonné permet d’avoir plus d’énergie dans le signal
échantillonné.

Un échantillonneur bloqueur peut étre représenté par le schéma de la figure 6.

/

x(t)A I

A

y(t)

g(t)

4

Figure 6 : Modele équivalent d’un échantillonneur bloqueur
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L’interrupteur commandé par g(t) présente une résistance R faible dans son état passant et
un circuit ouvert dans son état bloqué . La capacité C,, est la capacité de maintien.
La constante de temps R -C,, détermine la bande passante de 1’échantillonneur.

Le signal échantillonné/bloqué est représenté figure 7.

600

200 —

x(t)
y(®

-200 —

-600 | { { {
0.0 0.4 0.8 1.2 1.6 2.0

Temps (ns)

Figure 7 : échantillonnage blocage d’un signal RF

La représentation spectrale Y(f) du signal échantillonné bloqué est :

Sin(7z.f Th)

T,
Y(f)= T_b *X(f£k*Fe)*. avec Tb la largeur temporelle de blocage.
e

La figure 8 montre la représentation spectrale d’un signal échantillonné bloqué dans le cas

d’un signal d’entrée de fréquence de 1GHz qui est échantillonné a 10 GHz.

1.0

1 GHz

Y Fe=10 GHz

H(D)
0.4 —

0.2 —

0.0 AL T I
0 10 20 30 40
Frequence , GHz

Figure 8: Périodisation de spectre avec une pondération en sinus cardinal
Pour échantillonner un signal analogique modulé ayant une bande de modulation Bw, la

fréquence maximale de ce signal doit étre située dans la zone ou le sinus cardinal est plat,

pour ne pas engendrer de distorsions. Cela est montré figure 9.
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1.0

0.8 — Bw Fe

Y®) 0.6—

H(f) 7
0.4 —

0.2 —

0.0 | I ! | | |
0 5 10 15 20 25 30 35 40

Frequence GHz

Figure 9: Spectre périodisé d’un signal modulé échantillonné bloqué(Regroupement

maximale d’énergie dans la premiere réplique du spectre)

La fréquence maximale est ainsi limitée a F,__ SI;—; qui est plus petite que la limite de

Shannon pour laquelle la distorsion causée par le sinus cardinal serait de 37%.

II1.2. Sous échantillonnage

Il a pour but de favoriser la résolution en permettant une vitesse de numérisation plus lente
donc a plus haute résolution.

Dans ce cas la fréquence d’échantillonnage est inférieure a FO mais reste supérieure 2 BW.

de maniere a ce qu’un échantillonnage direct s’opere sur I’enveloppe de modulation qui
contient I’information utile.

Cette technique montre une similitude avec une transposition de fréquence RF vers FI comme

illustré figurel0.
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A A
3.Fe 4.Fe Fréquence
Pourn =2
Fréquence
* A A
'Fréquence
A
Pourn =3
'Fréquence

Figure 10 : Transposition en fréquence par sous échantillonnage.

Pour un signal RF de fréquence FO=1.32 Ghz et une fréquence d’échantillonnage Fe=400
Mhz la fréquence firest de 120 MHz = FO — 3Fe

Le signal échantillonné/bloqué est montré figurel 1.

sl Sicnal RF (Entrée de 1’échantillonneur)

e Sortie de 1’échantillonneur
400

-400 ,

Temps ,(ns)

Figure 11 : sous échantillonnage d’un signal micro-onde.

La représentation spectrale du signal échantillonné/bloqué est donnée figurel?2.
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0.3
\ 120 MHz mmmm) Enveloppe en sinus cardinal
\
0.2 \\ ‘ Spectre du signal échantillonné/bloqué
\
\ 280 MHz
0.1
\ 520 MHz
\ / ~ QSO MHz
—,
0.0 N D S o
. ! l
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0
Fe=400 MHz

Fréquence, GHz

Figure 12: Spectre du signal échantillonné/bloqué

Le sinus cardinal de la figure 12 s’annule aux fréquences n.Fe.

L’handicap majeur du sous échantillonnage est le repliement dans la bande FI de plusieurs
bandes de bruit comme illustré figure 13.

‘er A Bw Si‘gnal
Bande FI
I } bruit
FO=NFe+FI Fréquence
RN R
(N-1).Fe (N);Eé (N+1)\.Fe i?réquence
Xeen \ )
Dégrad "

ation du rapport S/N
‘/il,"
o v, ol
[A A A

FI
—>

Bande FI

v

Fréquence

Figure 13 Effet de repliement de bandes de bruit

II1.2.1. Bande passante :
Pour évaluer la bande passante d’un échantillonneur deux parametres sont importants :

- La constante de temps R, -C,, quui définit la bande passante RF en mode passant de
I’échantillonneur.
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- La fréquence RF maximale pouvant étre échantillonnée qui est inversement proportionnelle
au temps d’ouverture to de I’échantillonneur.

Le temps d’ouverture to est plus grand que la constante de tempsR -C, . Cela est
indispensable pour que les échantillons prélevés représentent bien le signal d’entrée avec une
bonne efficacité d’échantillonnage. Cela signifie que la bande passante RF de

I’échantillonneur sera définie par le temps d’ouverture de 1’échantillonneur.

IV. Principaux facteurs de mérite

L’opération de conversion analogique numérique est représentée figure 14:

échantillonnage blocage quantification

/

Figure 14 : Conversion analogique numérique

IV.1. Résolution et nombre de bits effectifs

La résolution théorique est fonction du nombre de bits de codage du signal numérique en
sortie.

Cette résolution est liée au rapport signal sur bruit (SNR) par la relation
SNR,, =6.02.N +1.76 [10],[11],[12].

N est le nombre de bits de quantification.

La résolution numérique est donc exprimée en fonction de (SNR) par :

SNR
N=log s

Dans cette expression, seul le bruit de quantification est pris en compte pour le calcul du
SNR.
En pratique, diverses imperfections dégradent la qualité de la conversion, ce qui limite la

résolution réelle ou effective du convertisseur qui est alors définie par un nombre de bits

S

effectifs plus faible ENOB =log, 2.5
3 bruit _total
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Dans la suite on s’intéresse seulement a décrire la partie échantillonnage blocage.

En partant de la définition du nombre de bits effectifs, on peut associer pour chaque bruit
s’ajoutant au signal utile un nombre de bits effectifs qui ne dépend que du rapport entre le
signal et le bruit concerné.

Dans ce cas le nombre de bits effectifs peut étre exprimé sous la forme suivante: [13],

[14],[these gorisse].

S 1
ENOB = 1o —=lo
&2 bruit _total 52 [ 1 1 1 j

(2ENOB,hruitl)2 + (2ENOB,bmit2)2 + (2ENOB,hruit3)2

w | N

Les bruits pris en compte dans cette expression sont :
- La gigue (jitter ) qui est une variation aléatoire de I’instant d’échantillonnage
- Les non linéarités

- Le bruit de quantification

IV.2. Contribution de la gigue

La gigue ( ou Jitter) est une variation aléatoire de I’instant d’échantillonnage . En présence de
gigue la valeur de I’échantillon du signal v(t) acquis est différente de ce qu’elle devrait étre

On définit I'erreur Av causée par la variation de [D'instant d’échantillonnage par

Av = %.At avecAr=(nTe+ At)—nTe
t

At est la différence entre I’instant d’échantillonnage en présence de gigue et I’instant
d’échantillonnage théorique en absence de gigue

Si on considere le cas d’un signal sinusoidal d’amplitude A et de fréquence Fo en entrée
I’erreur est donnée par : Av =2.7.A.Fo. COS(Z.ﬂ'.FOI).Af .

L’erreur maximale est alors Av =2.7.A.Fo.Af .

At est une variable aléatoire d’écart type Af,

\y

ce quidonne Av, =2.7.A.FoAt

La puissance de bruit associée a la gigue est ainsi donnée

par : P _bruit _ jitter = (Av, )’ =(2.m.AFoAt, )

Le parametre ENOB_jiwr qui permet d’évaluer le nombre de bits effectifs associé a la gigue

est défini par [KOB99] :

2 S 1
3 P_bruit _ jiter  2.7~1.5.FoAt,

ENOB_jitterzlogz\/
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Cette formule permet de définir une gigue maximale pour obtenir une résolution donnée. A
titre d’exemple, pour un signal de fréquence Fo = 10 GHz et pour obtenir une résolution de
codage de 10 bits, la gigue maximale doit étre de 30 fs. Actuellement, seuls les systemes
optiques sont capables d’atteindre une telle valeur. Pour les oscilloscopes commerciaux on
peut donner un chiffre de 'ordre de la 100 aines de fs . Ainsi un chiffre égal a 400 fs

implique une résolution de 2 a 3 bits effectifs a 10 GHz.

IV.3. Contribution du bruit thermique

Le niveau de bruit est un facteur limitatif de la résolution maximale d’un convertisseur
analogique numérique. Le parametre ENOB,yic qui  permet d’évaluer le nombre de bits

effectifs associé au bruit thermique est défini par :

S/ P _bruit _thermique
1.5

ENOBbrm'I = 10g2 \/

Dans un systeme a échantillonnage direct la puissance de bruit thermique est donnée par :
. . Fe

P _bruit _thermique = KT'? )

K est constante de Boltzmann et T est la température en degré K. Fe est la fréquence

d’échantillonnage.

IV.4. Contribution des non linéarités

Le parametre qui relie le signal utile a I’erreur due aux non linéarités est le taux de distorsion
harmonique (THD : Total Harmonic Distorsion). Le THD représente le rapport entre la
puissance du signal a la fréquence fondamentale et la somme des puissances des composantes

harmoniques.

Xy est I’amplitude de la H®™ composante harmonique du spectre du signal de sortie du
convertisseur.
Le parametre ENOB oy jincaritc qui permet d’évaluer le nombre de bits effectifs associé aux

non linéarités est défini par :

ENOBngn_[ineaVité = Ing %
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IV.5. SINAD (Signal to Noise and Distorsion Ratio)

Le rapport signal sur bruit plus distorsion harmonique SINAD (Signal to Noise And
Distortion Ratio) est le critere qui permet d’évaluer les performances globales de

I’échantillonneur. Ce parametre est donné par I’équation suivante :

S 1

SINAD = -
Bruit+ Y (X ;) SNk _THD
H

10 10 410 10

Le nombre de bits effectifs qui lui est associé est :

SINAD —-1.76
6.02

ENOB =

IV.6. SFDR ou gamme dynamique

Le parametre SFDR (Spurious Free Dynamic Range) est défini comme I’écart entre
I’amplitude du signal a la fréquence fondamentale qui est la fréquence du signal
échantillonné et la plus grande valeur des composantes harmoniques et/ou non-harmoniques.
Cela est illustré figure 15.

H(dB)
Fondamentale

Ax—  — A

Niveau du bruit

11T Illlllllllllm

Fo 2F0  3F0 Fréquence

Figurel5: Evaluation de la dynamique de I’échantillonneur

Pour concevoir un échantillonneur bloqueur ultra large bande avec une résolution donnée, il
est important de connaitre la contribution de chacun des bruits cités précédemment a la
dégradation du nombre de bits effectifs.

La figure 16 résume par un graphique représentatif de la contribution de chaque effet.
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Figure 16: Nombre de bit effectif en fonction du signal d’entrée

Aux basses fréquences, la résolution est principalement limitée par le bruit thermique du

systeme tandis qu’aux hautes fréquences, la résolution est limitée par la gigue.

IV.7. Déformation de la forme temporelle du signal échantillonné.

Le fonctionnement théorique d’un échantillonneur bloqueur est illustré figure 17:

Signal } /

>

temps

Figurel7 : échantillonnage blocage théorique

Plusieurs parametres participent a la déformation du signal échantillonné bloqué.

Temps d’acquisition:

Lors de la fermeture de I'interrupteur, la valeur de la tension aux bornes de la capacité de
maintien peut étre tres différente de celle du signal d’entrée. On crée alors un appel de
courant. Le temps d’acquisition est le temps nécessaire pour que la capacité de maintien de
I’E/B suive le signal d’entrée.

Décalage de la tension échantillonnée (pedestal error)

Lors du passage du mode passant au mode bloqué, les éléments (transistors ou diodes) qui
réalisent la commutation subissent un changement de leur point de fonctionnement. Des

capacités se trouvant alors isolées des sources d’alimentation évacuent leurs charges dans la
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capacité de maintien .ce qui crée un décalage de la valeur stockée. Cette limitation est
atténuée, par I’utilisation d’une architecture différentielle.

Temps d’établissement (settling time)

Le temps d’établissement est la durée s’écoulant entre la commande de blocage de
I’échantillonneur et la stabilisation de la tension aux bornes de la capacité de maintien.

Défaut d’isolation en mode bloqué (feedthrough)

Le commutateur n’assurant pas une isolation parfaite en mode bloqué , une fraction du signal
d’entrée charge la capacité de maintien.

Pente de décroissance (courant de fuite) ou (droop rate)

L’échantillonneur bloqueur est suivi par un étage qui a une impédance d’entrée grande mais
non infinie. Ceci empéche la tension aux bornes de cette capacité de maintien de rester fixe.
La décharge de la capacité de maintien est d’autant plus rapide que sa valeur est faible. Le «
droop rate » est visible dans le cas d’un temps de blocage grand donc pour de faibles
fréquences d’échantillonnage.

Une illustration de tous ces effets est représentée figure 18:

hor lOg@—, échantillonnage | blocage A

désirée

Temps d’etablissement

—
Temps d’acquisition

Figure 18 : Effets de déformation de la forme temporelle du signal

Le tableau suivant résume 1’état de 1’art des échantillonneurs bloqueurs :

Référence Technologie Performance Architecture Fabricant
[15] SiGe,Ft=200 GHz, 10 Gs/s, Bande =2.5 SEF IHP,Germany
GHz, 1Vpp,THD=-
41dB
[16] SiGe,Ft=200 GHz 8 bit, 12 Gs/s, Bw=5.5 SEF Georgia
Ghz, THD=-50dB, 1 institue, IHP
Vpp Germany
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[17],[18] InP, FT=180 GHz 40 Gs/s, Bw=20 GHz SEF IEMN Lille
[19] SiGe FT=200 GHz 18 Gs/s, Sbits,1Vpp, SEF Georgia,
Bw=7Ghz, THD=-33dB ATLANTA
[20] SiGe,Ft 200 GHz 10 Gs/s,2Vpp, SEF IHPGermany
Bw=3Ghz,
Enob=7.6
[21] SiGe, Ft=67 GHz 8bit, 4Gs/s, Bw=1 Ghz, SEF Philips,Delft
SNR=51 dB,THD=- university pays bas
50dB
[22] SiGe, 160 GHz 40Gs/s, Bw=43Ghz SEF Totonto university
(track mode,),SFDR=-
30 sB, THD=-27 dB a
19 GHz
[23] SiGe 200 GHz THD-50dB @2GHz SEF ATLANTA
@12 Gs/s, 1 Vpp
Bw=16 GHz
[24],[25] InP 200 GHz Fe=1Gs/s, Bw=15 GHz SEF Alcatel Thales III-
V lab
[26] SiGE45 GHz Bw=10 Ghz, 30 dB Diode UCSB
dynamic range, 1 Vpp, | bridge(4diode
SFDR=-37 dBc S)
[27] InP DHBT, Ft=120 6bit, 12 Gs/s, SEF Lucent
GHz Bw=14Ghz ,1 Vpp, technologies,Bell
THD=-36 dB@ 6GHz labs
[28] GaAs Schottky diodes 10 Gs/s, 2 Vpp. Bridge “2 PSPL
Bw=100 Ghz, diodes”
[29] -- 2 GS/s sampling rate, Schottky InPhi
15 GHz input diodes

bandwidth (0.5 V p-p),
THD < -60 dB (1 GHz
1 V p-p input)

Tableaul : Etat de I’art des échantillonneurs bloqueur large bande
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V. Simulation du ccoeur d’une fonction d’échantillonnage de type
Emetteur Suiveur Commuté

Ce travail de these qui a concerné le développement d’une caractérisation de transistors en
impulsions courtes et 1’application a la modélisation d’une filiere de transistors bipolaires en
technologie InP s’est déroulée dans le contexte d’un projet PREI ° échantillonneur bloqueur
large bande (Projet de Recherche Exploratoire et Innovation) soutenue par la DGA en
collaboration avec 'IEMN Lille , Alcatel Thales III-V Lab et Thales systemes aéroportés. Les
travaux de conception d’un module échantillonneur bloqueur ont étés menés par Alcatel
Thales III-V Lab et 'IEMN et sont mentionnés dans le paragraphe précédent. La solution
technique retenue est un échantillonneur bloqueur dont le cceur est basé sur une structure de
type émetteur suiveur commuté (SEF pour Switch Emitter Follower). La structure globale
est une structure différentielle.

Nous allons dans la suite de ce manuscrit nous focaliser sur le cceur de cette fonction
échantillonnage blocage (partie du circuit non différentielle) et appliquer 1’utilisation de

notre modele de transistor a la simulation de cette fonction de base.

V.1. Circuit simulé

Le schéma du circuit en structure différentielle est représenté figure 19:

Le circuit SEF est précédé d’un amplificateur d’entrée qui sert a amplifier le signal avant de

I’échantillonner.

... FonctionceurEB wirr—... FonctioncourEB
; Vee ‘
Vee Vee
T ; Re Re | 1 ;
Circuit SEF | | /ircuit SEF |
N | | L0 |
N i 1 i
Vsortie - —’ Amplificateur Vsortie +

f {RF- | D’entrée J_ >
I~ I
1 learl 3

Figure19: Schéma du circuit (structure différentielle)
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Le circuit a une entrée différentielle et une sortie différentielle ce qui permet une rejection du
mode commun. Cette structure permet également une rejection des distorsions d’ordre pair.
Les deux voies de I’échantillonneur sont identiques. Une seule partie du circuit sera simulée.

Le circuit simulé équivalent a une voie de 1’échantillonneur est représenté figure 20.

Vcc

ventrée
@’ Vce

Rc

vsortie

I

’ T CH
Q2 Q3
— blocage B g I E

échantillonnage
I _polar

Figure 20 : Circuit échantillonneur bloqueur simulé

Un transistor Q1 monté en collecteur commun joue le role de commutateur. Ce commutateur
est commandé par une paire différentielle (Q2, Q3). Les transistors (Q1, Q2, Q3) sont de taille
1*1.5um*15um (technologie 1.5um). Les deux signaux notés E et B pour échantillonnage et
blocage qui commandent la paire différentielle sont en opposition de phase. Ces signaux sont
représentés figure 21 a titre d’exemple par des signaux carrés idéaux.

Dans le cadre des simulations, I’amplitude de ces signaux est prise a 1 V.

1.0
~ 05 7| B
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s i
40.—; —
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< 0.0 _]
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T 1] T rr [ | 7T
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Figure 21: Signaux E et B en opposition de phase
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Une amplitude de 1V pour les signaux E et B est suffisante pour faire conduire et bloquer les
transistors Q2 et Q3. La tension au niveau de leurs émetteurs reliés est proche de 0 V. Ceci
permet d’avoir des tensions Vce plus grandes pour les transistor Q2 et Q3 pour la méme
tension d’alimentation Vcc. On prend dans ce cas par exemple Vcc=2V.

Pendant 1’échantillonnage, le signal E est a 1’état haut et le signal B est a I’état bas Le
transistor Q1 est en mode de conduction. Le signal d’entrée RF passe par la jonction base
émetteur du transistor Q1 et charge la capacité de maintien CH. Pendant le blocage, le signal
E est a I’état bas et le signal B a I’état haut. La jonction base émetteur de Q1 est bloquée et la
capacité CH (500 fF) est ici grande devant Cbe (100 fF).

La résistance Rc représente la résistance de charge de 1’étage précédent qui est I’amplificateur

d’entrée.

V.2. Simulation quasi statique

En premier lieu une analyse statique du circuit est effectuée.
Cette analyse a pour but de repérer les zones de fonctionnement des trois transistors (Q1 ,Q2,
Q3) en fonction de leur environnement (Rc,CH, 1_polar).Pour cette analyse le générateur RF

est éteint.

V.2.1. Transistor Q1 (SEF) :

Afin de pouvoir réaliser la fonction échantillonnage/blocage, la jonction base émetteur du
transistor Q1 fonctionne en mode passant lorsque le signal E est a I’état haut et en mode
bloqué lorsque le signal B est a 1’état haut. Pour bloquer la jonction base émetteur de QI il
faut avoir une chute de potentiel au niveau de la base du transistor Q1 de I’ordre de 1.5 V lors
du passage du signal B de I’état bas a I’état haut. Cette chute de potentiel dépend du produit
Rc*1_polar. Pour cela ce produit est fixé a 1.5 V.

Le transistor Q1 fonctionne a Vce proche de Vbe en mode passant et en mode bloqué et cela
parce que la tension d’émetteur de ce transistor reste presque constante lorsque 1’on passe de
I’échantillonnage au blocage.

Le courant de collecteur de ce transistor Q1 a deux états.

En mode passant le courant de collecteur est égal au courant d’alimentation I_polar

En mode bloqué le courant de collecteur est nul

Les points de fonctionnement de ce transistor sont représentés figure 22.
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Figure 22: Points de fonctionnement de Q1 « régimes établis»

V.2.2. Transistor Q2 :

Le transistor Q2 permet le passage du courant I_polar a travers la résistance Rc. Il permet
donc de bloquer la jonction base émetteur du transistor Q1. Les zones de fonctionnement de

ce transistor sont illustrées figure23.
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Figure 23: Points de fonctionnement établis de Q2

Pendant la phase d’échantillonnage la tension Vce de ce transistor Q2 est proche de la tension

Vcce. Durant la phase de blocage la tension Vce est egale a Vce-Re*1_polar.

V.2.3. Transistor Q3 :

Le transistor Q3 permet le passage du courant I_polar a travers I’émetteur du transistor Q1.11
permet de faire conduire la jonction base émetteur du transistor Ql. Les zones de

fonctionnement de ce transistor sont illustrées figure 24.
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Figure24 : Points de fonctionnement établis de Q3
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La tension Vce de ce transistor est proche de la tension au niveau de la capacité de maintien
qui est fixe. Pendant la phase d’échantillonnage la tension au niveau de la capacité de
maintien est Vsortie=Vcc-Vbe(Q1)-Rc*IB_SEF=Vce-Vbe(Q1)=1V. IB_QI est le courant de

base du transistor Q1.

V.2.4. Puissance dissipée et auto échauffement

L’analyse statique nous permet de constater que c’est le transistor Q2 qui consomme le moins
de puissance et par conséquent il a une température de fonctionnement plus petite que les
transistors (Q1 et Q3).
Pour un courant d’alimentation de 30 mA et une tension d’alimentation Vcc=2V, la puissance
consommée par le transistor Q2 lorsque le signal B est a I’état haut est

Pdc_Q2 = Vce*Ic+Vbe*Ib #30%107 *0.5 = 15mW
L’¢€lévation de température de la jonction base émetteur du transistor Q2 qui correspond a
cette puissance consommée est AT=Rth*Pdiss=1,2°C/mW* 15mW=18 °C.
la puissance consommée par le transistor Q1(SEF) lorsque le signal E est a 1’état haut est
Pdc_Ql= Vce*Ic+Vbe*Ib # 30%107 *0.9 # 27mW.
L’¢lévation de température de la jonction base émetteur du transistor Q1 qui correspond a
cette puissance consommée est AT=Rth*Pdc=1,2°C/mW* 27mW#32 °C
La puissance consommée par le transistor Q3 lorsque le signal E est a 1’état haut est

Pdc_Q3 = Vce*Ic+Vbe*Ib #30%107 *1.2 # 36mW.
L’¢lévation de température de la jonction base émetteur du transistor Q3 qui correspond a
cette puissance consommée est AT=Rth*Pdc=1,2°C/mW* 36mW # 43 °C
Les puissances dissipées calculées correspondent a des états de fonctionnement établis. La
figure 25 montre a titre d’exemple le courant d’émetteur du transistor Q1 lors du passage du
mode bloqué au mode passant qui entraine un appel de courant.
Pour cet exemple de simulation les signaux de commande E et B sont des signaux carrés de

largeur 1 ns et de rapport cyclique 10%. Deux valeurs de capacité de maintien CH sont prises.
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Figure25: Courant d’émetteur du transistor Q1 pour deux valeurs différentes de la capacité de

maintien Cy

Une capacité Cy faible permet d’obtenir une large bande passante. Elle permet d’éviter un fort
appel de courant d’émetteur.

Le choix de la capacité CH est important pour le fonctionnement du circuit .

Si la valeur de cette capacité est plus petite que la capacité base émetteur du transistor Q1, il
y aura un transfert de tension entre les deux capacités lors du passage de la phase
d’échantillonnage au blocage. Par conséquent la tension d’émetteur du transistor Q1 diminue
et la tension Vce du transistor Q1 augmente. La diminution de la tension d’émetteur de Q1
entraine un décalage positif sur la tension Vbe(Q1) et le blocage de la jonction base émetteur
devient plus difficile.

Nous allons voir maintenant que les zones de fonctionnement des transistors (régimes établis)
montrés précédemment (figures 22, 23, 24) varient avec la valeur de la capacité de maintien.
Pour des valeurs indicatives de CH de 50 fF avec une capacit¢é Cbe de 100 fF, le

fonctionnement du transistor Q1 est illustré figure 26.
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Figure 26: Points de fonctionnement de Q1 pour une faible capacité de maintien

La tension d’émetteur du transistor Q1 diminue, ce qui entraine 1’augmentation de la tension

Vce de Q1.
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La tension de collecteur du transistor Q3 diminue et donc Vce (Q3) diminue. La nouvelle
zone de fonctionnement du transistor Q3 est montrée figure 27.

CH=50 {F, Cbe=100fF
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Figure 27: Point de fonctionnement de Q3 pour Cy faible

Au cours du fonctionnement en échantillonnage (ici par exemple Fe=400 MHz), I’évolution

thermique des transistors Q1,Q2 et Q3 est donnée figure28.
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Figure28: Illustration de 1’évolution thermique simulée des transistors Q1, Q2 et Q3 en
fonction du temps

La constante de temps thermique de transistors est de 1’ordre de 200 ns.

V.3. Simulation petit signal

L’analyse petit signal a pour but d’évaluer la bande passante de circuit SEF en mode passant
et en mode bloqué.

La bande passante en mode passant permet d’estimer la fréquence maximale permise a
I’entrée de 1’échantillonneur tandis que la bande passante en mode bloqué permet d’évaluer la
fuite du signal RF vers la sortie de 1’échantillonneur (isolation).

La figure 29 montre une configuration de simulation aux acces 50 ohms incluant une

représentation idéale des amplificateurs d’entrée et de sortie.
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Figure29 : Configuration de simulation du circuit SEF
Nous montrons par la suite des fonctions de transfert en tension H = Vsortie /Vrf en fonction

de la fréquence

V.3.1. Modele petit signal du SEF en mode passant

Le modele petit signal du SEF en mode passant est donné figure 30.

1 1
1 1
1 s e A\ /\ e 1
1 1
Rc | Rb rbe |
'A'A% VWV N\ 1
I Y Re
Ventré 1 1 1
entree| | | Cbe | 1 MO
1 | 1 :
vrf I che | Vsortie
CH
1 . 1
R . o.ibe |
1 1
= . | =
1 1
| Re |
1 1
1 1
1 1

Figure30 : Modele équivalent du circuit SEF en mode passant

Aux basses fréquences la capacité Cbe est considérée masquée par la résistance rbe. Aux
hautes fréquence la capacité Cbe permet d’aplatir la fonction de transfert du circuit SEF car
elle permet le passage du signal RF vers la sortie du circuit.

La bande passante du circuit SEF est inversement proportionnelle a la capacité de maintien
CH. La figure 31 montre la fonction de transfert H en dB pour plusieurs valeurs de la capacité

de maintien CH.
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Figure31 : Bande passante du SEF en fonction de la capacité CH.

Le choix du courant de polarisation influence aussi la bande passante du SEF. L’augmentation
du courant de polarisation entraine la diminution de la résistance rbe. Par conséquent la bande
passante du SEF augmente.

La figure 32 montre la bande passante du SEF en fonction du courant de polarisation.
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Figure 32: Bande passante petit signal en fonction du courant de polarisation

V.3.2. Modele petit signal du SEF en mode bloqué

En mode bloqué la jonction base émetteur en polarisée en inverse, le modele petit signal de
cette jonction se réduit a la capacité Cbe. Le modele équivalent du circuit SEF en mode

bloqué est donné figure 33.
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| —\\\/
Cbe Re

Transistor intrinseque
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Figure33: Modele équivalent du circuit SEF en mode bloqué

1 MQ

Vsortie

La fonction de transfert H en mode bloqué permet d’évaluer la fuite du signal RF vers la

sortie. La figure montre la fonction de transfert du SEF en mode bloqué pour différentes

valeurs de la capacité CH.

Afin de réduire la fuite en mode bloqué du signal RF vers la sortie, la capacité CH doit étre

largement supérieure a la capacité Cbe.

La fonction de transfert en mode bloqué du circuit SEF pour différentes valeurs de capacités

de maintien est donnée figure 34.
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Figur34: Fonction de transfert du circuit SEF en mode bloqué

V.4. Analyse grand signal (Harmonic balance)

Cette analyse a pour but d’évaluer la bande passante du circuit SEF en mode grand signal,

c’est a dire lorsque I’amplitude du signal RF est grande a I’entrée du transistor SEF.

On en appliquera un signal RF qui a une amplitude 1Vpp. L’analyse grand signal va permettre

aussi d’étudier la linéarit¢ de I’échantillonneur en fonction des différents parametres du

circuit.
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La zone de fonctionnement (hors transitoires) du transistor SEF en mode grand signal est

donnée figure 35.

008 | === Passant 0.029 S—
0.06—_ <&@ Bloqué : <@ > Passant
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-0.02 T I I rTT T rrror oot v I|Il||l||l|l||l|l
0.0 0.4 0.8 1.2 1.6 2.0 0.54 0.58 0.62 0.66 0.70 0.74

Vee (V) Vbe (V)

Figure35 : Zone de fonctionnement grand signal du transistor SEF.

V.4.1. La bande passante grand signal :

La bande passante de 1’échantillonneur en mode grand signal est modifiée en raison des
capacités non linéaires et des résistances dynamiques des transistors.

Avec I’augmentation du courant de polarisation I_polar de la paire différentielle (Q2, Q3), la
valeur moyenne de la tension (base -collecteur) intrinseque de Q1 augmente a cause de la
chute de potentiel au niveau du collecteur intrinseque. Par conséquent la diode base

collecteur se met a conduire et le produit gain bande est modifié comme illustré figure 36.

Otﬁ\
. =aS : = L_polar=10 mA
-5 ——  ILpolar=20 mA
% § ———  _polar=30 mA
2 -10—: I_polar=40 mA
- s ]_polar=50 mA
-157 ~——  L_polar=60 mA
-20— 1
1 1E1 5E1

Fréquence en GHz

Figure 36 : Bande passante grand signal du SEF en fonction du courant de polarisation.

La figure 37 montre la valeur moyenne de la tension base - collecteur en fonction du courant

de polarisation.
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Figure 37: Valeur moyenne de la tension base collecteur en fonction du courant de

polarisation

La figure 38 montre les formes temporelles de Vbe et Vbc intrinseques du SEF pour une

fréquence du signal d’entrée de 10 GHz, et une amplitude créte créte de 1V.
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Figure 38 : Formes temporelles intrinseques de Vbe et Vbc (Frp=10 GHz, 1 Vpp)

V.4.2. La linéarité :

Pour évaluer la linéarité en terme de distorsion harmonique, on effectue une simulation en
mode passant.

L’évaluation de la linéarité du circuit SEF est basée sur une simulation de type «Harmonic
Balance ». La linéarité est la différence en dB entre I’amplitude de la raie fréquentielle a la
fréquence fondamentale et la raie fréquentielle qui correspond au troisieme harmonique. La
deuxieme harmonique serait fortement atténuée par 1'utilisation d’une architecture
différentielle.

La relation entre la linéarité et la bande passante du SEF est analysée lorsque la diode base
collecteur de Q1 désactivée. Deux cas sont alors étudiés.

Le premier cas correspond a un courant d’alimentation fixé et une capacité de maintien

variable. Dans ce cas la linéarité et la bande passante du SEF sont données figures 40 et 41
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Figure 40: Linéarité du SEF en fonction de la capacité de maintien
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Figure 41: Bande passante du SEF

Les figures 41 et 42 montrent que la linéarité la plus petite correspond au cas ou la bande
passante est la plus petite. L’augmentation de la capacité de maintien signifie que le signal
d’entrée est moins transféré vers la sortie du SEF et par conséquent 1’amplitude du signal
augmente au niveau de la jonction base émetteur entrainant la dégradation de linéarité. Pour
les fréquences RF plus petites que la fréquence de coupure du SEF, la linéarité decroit en
fonction de la fréquence d’entrée. Pour les hautes fréquences, le signal RF augmente aux
bornes de la jonction base émetteur et diminue au niveau de la capacité de maintien. Pour des
fréquences plus grandes que la fréquence de coupure, la linéarité cesse de diminuer car le
signal RF est localis€ au bornes de la résistance d’entrée (constante) du SEF et par
conséquent I’excitation de la troisitme harmonique diminue.

Dans le deuxieme cas, la capacité de maintien est fixée tandis que le courant d’alimentation
est variable. Dans ce cas la linéarité et la bande passante du SEF sont données figures 42 et

43
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Figure 42 : Linéarité du SEF en fonction du courant d’alimentation
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Figure 43 : Bande passante du SEF en fonction du courant d’alimentation

Les figures 42 et 43 montrent que la linéarité et la bande passante augmentent en fonction du

courant d’alimentation.

La bande passante et la linéarité dépendent principalement de la résistance dynamique de la

diode base émetteur. La figure 44 montre la tension Vbe intrinseque aux bornes de la diode

base émetteur.
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Figure 44 : Forme temporelle intrinseque de Vbe
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D’apres la figure 44, on peut constater que la diode base émetteur devient plus linéaire
lorsque le courant de polarisation augmente.

Lorsqu’on active la non linéarité de la jonction base collecteur les tendances linéarité /
consommation sont modifiées.Les figures 45,46 montrent la linéarité et la bande passante en

fonction de la fréquence du signal d’entrée pour deux courants de polarisation.
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Figure 45 : Linéarité du SEF en présence des non linéarités base — collecteur.
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Figure 46 : Bande passante SEF avec diode base — collecteur activée.

D’apres les figures 45 et 46, on remarque que lorsque la fréquence d’entrée est située dans la
région plate de la fonction de transfert, la linéarité diminue en fonction du courant de
polarisation. Cela est du a 1’excitation des non linéarités de la jonction base collecteur a fort

courant I_polar comme illustré figure 47.
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Figure 47 : Formes temporelles intrinseques de Vbc.

Lorsque la fréquence d’entrée est a la limite de la bande plate, la linéarité atteint un
maximum. Cela résulte d’une forte atténuation de la troisieme harmonique par rapport a la
fréquence fondamentale. D’apres la figure 47, les deux fréquences de coupure ne sont pas les
mémes pour I_polar=20 mA et I_polar=50 mA. Il en résulte deux maxima de linéarité qui

sont fréquentiellement décalés.

V.4.3. Sensibilité du SEF au modele non linéaire

V.4.3.1. Isolation en mode bloqué :
L’isolation est la différence en dB entre 1’amplitude du signal a la fréquence fondamentale
aux bornes de la capacité de maintien et I’amplitude du signal d’entrée.
L’isolation entrée/sortie en mode bloqué dépend de la valeur de la capacité base émetteur. La
figure 48 montre les tendances de I’isolation pour différentes valeurs de Cjeo (capacité de

jonction base émetteur de Q1).
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Figure 48 : Isolation en fonction de la capacité Cje0 et de la fréquence d’entrée.
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On peut remarquer qu’une sous estimation de la capacité base émetteur se traduit par une
augmentation de I’isolation du SEF.
L’isolation entrée/sortie du circuit SEF pour différentes valeurs de Cbcj0 est donnée figure

49.
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Figure 49: Isolation du SEF en fonction de la capacité de jonction base collecteur

La surestimation de la capacité base collecteur se traduit par une meilleure isolation. Une
valeur plus grande de la capacité Cbc favorise le passage du signal RF a travers la capacité
Cbc vers la masse du circuit et par conséquent I’amplitude du signal RF au niveau de la

capacité de maintien diminue ce qui fait augmenter I’isolation.

V.4.3.2. Bande passante :
La bande passante du circuit SEF en mode passant est peu sensible a la capacité base
émetteur car cette capacité est masquée par la résistance dynamique de la diode base émetteur.

La figure 50 montre la bande passante en fonction de CjeO.
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Figure 50: Bande passante en fonction de la capacité Cieo.
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La capacité base collecteur a une influence plus visible sur la bande passante du SEF que la

capacité base émetteur comme le montre la figure 51.

La figure 51 montre la bande passante du circuit SEF pour différentes valeurs de Cbc;j0.
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Figure 51: Bande passante du SEF en fonction de la capacité de jonction base collecteur

La bande passante du circuit SEF est tres sensible a la capacité base collecteur d’ou la

nécessité d’une modélisation fiable et précise de celle ci.

V.5. Simulation temporelle :

La simulation temporelle permet de vérifier le bon fonctionnement du modele dans ce circuit
d’échantillonnage. Elle permet aussi d’évaluer le temps de commutation ou retard du circuit
SEF pour en déduire les limites de la fréquence d’échantillonnage.

La figure 52 montre la tension de sortie de I’échantillonneur pour deux valeurs de la capacité

de maintien.
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Figure 52 : Influence de Cy sur le blocage du signal échantillonné

Une valeur trop faible signifie que la constante de temps de blocage du signal échantillonné

est plus faible et donc il est difficile de maintenir le signal constant pendant la phase de
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blocage. Pour pouvoir utiliser des capacités de valeurs faibles, le temps de blocage doit étre

réduit er la fréquence d’échantillonnage doit étre augmentée.

V.5.1. Commandes E et B sinusoidales

On utilise maintenant des signaux sinusoidaux en opposition de phase (E et B) pour la
commande de 1’échantillonneur.

L’utilisation de ce type de signaux a la place des signaux rectangulaires idéalisés entraine une
dégradation des performances.

- Le temps de commutation des transistors Q2 et Q3 est plus long. Ceci peut Etre
compensé par une augmentation du courant de polarisation.

- Le blocage de la jonction base émetteur du transistor (SEF) n’est pas parfait ce qui
entraine une fuite significative du signal RF vers la sortie et une décroissance de la
valeur échantillonnée. Ceci peut €tre compensé par une augmentation de la capacité de
maintien mais cela entraine la diminution de la bande passante.

La figure 53 montre la comparaison de la sortie de 1’échantillonneur pour une commande

rectangulaire et pour une commande sinusoidale dans les conditions suivantes : ventrée=1

Vpp, Frf=1.05 GHz, signaux de commande E/B d’amplitude 1V et de fréquence 100

MHz.
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Figure 53 : Signal échantillonné bloqué pour des commandes rectangulaire et sinusoidale

La figure 54 montre la comparaison de la tension Vbe du transistor SEF pour une commande

rectangulaire et pour une commande sinusoidale.
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Figure 54 : Différence de potentiel aux bornes de la jonction base émetteur du SEF

La figure54 montre que pour des signaux de commande sinusoidaux le blocage de la jonction

base émetteur se fait avec une tension plus grande que dans le cas des commandes

rectangulaires.Ceci entraine une fuite importante du signal d’entrée vers la sortie pendant la

phase de blocage notamment dans le cas du fonctionnement en mode grand signal.

Comme la tension aux bornes de la capacité de maintien chute durant la phase de blocage

pour des signaux de commande sinusoidaux, la tension Vce du transistor SEF augmente ce

qui modifie la zone de fonctionnement de ce transistor. Les figures 55 et 56 montrent une

comparaison des zones de fonctionnement du transistor SEF pour les deux types de signaux

de commande.

Commande
rectangulaire
0.05—
] 77\
g 0.03—
2 .
0.01—
'001 1T 17 | T 171 T | T T T T | T T T | T 177
0.0 0.4 0.8 1.2 1.6 2.0
Vce (V)

Figure 55 : Fonctionnement du transistor SEF pour une commande rectangulaire.
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Figure 56 : Fonctionnement du transistor SEF pour une commande sinusoidale

Conclusion :

Ce chapitre a fait une breéve description d contexte de 1’échantillonnage blocage large bande
afin de situer le cadre des simulations de principe effectuées pour éprouver le modele de TBH
InP établi au chapitre 2.

Les simulations effectuées et les courbes de principe obtenues valident la robustesse du
modele. Elles montrent aussi son intérét a pouvoir focaliser localement sur des parametres
tensions/courants intrinseéques aux divers transistors dans le but de vérifier des explications

potentielles a des parametres et performances plus globaux.
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Conclusion Générale

Les travaux décrits dans ce mémoire de theése ont montré une contribution a la caractérisation
et a modélisation de technologie de semi conducteurs rapide dans un contexte général
d’échantillonnage large bande pour viser des applications de numérisation de signaux micro-
ondes.

Ces travaux ont été réalisés dans le cadre d’une étude PREI DGA (projet de recherche
exploratoire innovation) en collaboration avec Alcatel Thales III-V Lab , T'IEMN et Thales
Systemes Aéroportés .

Des transistors bipolaires (DHBT) InP 1.5 um et 0.7 um d’Alcatel Thales III-V Lab ont été
caractérisés et modélisés.

Le premier chapitre a propos€ un apercu général des technologies de semi conducteurs rapides
et une description plus détaillée de la technologie InP d’Alcatel Thales III-V Lab modélisée
dans ce travail de these.

Le chapitre 2 qui constitue le cceur de ce travail de theése a montré les différentes étapes de
développement de [I'outil de caractérisation et son application a la modélisation
électrothermique de transistors Un aspect original réside dans la caractérisation des transistors
en impulsions étroites (40 ns) avec une configuration d’excitation impulsionnelle en tension
collecteur en maintenant le courant de base DC.

Des tests de validation de modeles tels que la mesure en DC et en impulsions étroites de
miroirsde courant ainsi que des mesures de formes d’ondes temporelles RF ont été
effectuées.

Ces travaux ont donné lieu atrois publications, une publication dans la revue Electronic
Letters, une publication dans un congres international (RFIC Boston 2009) et une
présentation aux JNM Grenoble.

Le chapitre 3 a eu comme objectif de montrer quelques simulations représentatives du cceur
d’une fonction d’échantillonnage blocage basée sur une structure dite d’émetteur suiveur
commuté. L’objectif était de montrer les qualités générales du modele en terme de robustesse
et 'intérét a visualiser localement des variables tensions et courants intrinseques en méme

temps que des performances globales telles que la bande passante par exemple.
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Beaucoup de conditions de simulation ont été éprouvées, petit signal de type [S] , fort signal
en équilibrage harmonique et simulations transitoires sans faire apparaitre de points
bloquant tels que des problemes de convergence .

Les perspectives de ces travaux peuvent viser un approfondissement des aspects de la
modélisation électrothermique avec plusieurs constantes de temps et la comparaison croisée
entre informations extraites de mesures en impulsions tres €troites et mesures en S basse
fréquence. Il convient également d’approfondir les aspects de caractérisation temporelle.

L’ensemble du travail peut s’appliquer également a d’autres technologies.
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Caractérisation en impulsions étroites et modélisation de transistors bipolaires a
hétérojonction en technologie InP

Les travaux décrits dans ce mémoire de these ont montré une contribution a la caractérisation
et a modélisation de technologie de semi conducteurs rapide dans un contexte général
d’échantillonnage large bande pour viser des applications de numérisation de signaux micro-
ondes.

Le premier chapitre donne un apercu général des technologies de semi conducteurs rapides et
une description plus détaillée de la technologie InP d’Alcatel Thales III-V Lab modélisée
dans ce travail de these.

Le deuxieme chapitre donne une description est donnée pour les différentes étapes de
développement de I'outil de caractérisation et son application a la modélisation
électrothermique de transistors Un aspect original réside dans la caractérisation des transistors
en impulsions étroites (40 ns) avec une configuration d’excitation impulsionnelle en tension
collecteur en maintenant le courant de base DC. Des tests de validation de modeles tels que la
mesure en DC et en impulsions étroites de miroirs de courant ainsi que des mesures de
formes d’ondes temporelles RF ont été effectuées.

Le troisieme chapitre montre des simulations représentatives du cceur d’une fonction
d’échantillonnage blocage basée sur une structure dite d’émetteur suiveur commuté.
L’objectif était de montrer les qualités générales du modele en terme de robustesse et I’intérét
a visualiser localement des variables tensions et courants intrinséques en méme temps que des
performances globales telles que la bande passante. Beaucoup de conditions de simulation ont
été éprouvées, petit signal de type [S], fort signal en équilibrage harmonique et simulations
transitoires sans faire apparaitre de points bloquant tels que des problemes de convergence .

Mots clés : Transistor bipolaire a hétérojonction, impulsions étroites, non linéaire,
échantillonneur, Bande passante, Linéarité

Narrow pulses characterization and modelling of heterojunction bipolar transistor in
InP Technology

This thesis show a contribution to the characterization and modelling of fast semiconductor
devices in a general context of broadband sampling applications of microwave signals.
The first chapter gives an overview of fast semiconductor devices technology. A more
detailed description of the InP technology from Alcatel Thales III-V Lab modelled in this
thesis is given.
The second chapter describes the test bench setup for characterization and its application to
the electro-thermal modelling of transistor hetero-junction bipolar transistor. One original
aspect is the narrow pulse (40 ns) characterization of transistors with a pulse voltage applied
to the collector while maintaining the DC base current.
Validation tests of models such as DC and pulsed measurements as well as time domain
waveforms of current / voltage at transistor ports were performed
The third chapter shows some representative simulations of the heart of a sampling function
block based on a switched emitter follower circuit are shown. The aim was to show the
quality of the model in terms of strength and interest to see local intrinsic voltages and
currents at the same time that overall performance such as bandwidth and Linearity.
Many simulation conditions were tested, small type signal [S], large signal harmonic balance
and transient simulations without showing any convergence problems.

Key words: Heterojunction Bipolar transistor, Narrow pulses, non linear, Sampler,
Bandwidth, Linearity.



