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Résumé

L’ émergence de la troisiéme génération de téléphone portable a fait évoluer les usages. Les utilisateurs peu-
vent désormais bénéficier d’ un accés haut débit al’ Internet sansfil ce qui arendu les services de communica
tion multimedia: visiophonie, MMS, réception de programmes télévisés... Cette diversification du mode
d' utilisation d'un portable afait des amplificateurs de puissance des él éments prépondérants pour la transmis-
sion de I'information. C’ est pourquoi cette étude propose une contribution a la caractérisation et ala modéli-
sation de transistor de puissance RF intégrés dans une filiére submicronique. Dans ce cadre d application, il
est important de tenir compte de I’influence de la température sur la réponse éectrique d'un transistor bipo-
laire; cet effet est d’autant plus marqué pour les applications de puissance au regard des densités de courant
mises en jeu. C'est pourquoi, une analyse des lois en température des paramétres du modéle compact
HICUM/L2 est présentée, ains que les méthodes d’ extraction associées. Puis, |es phénomeénes d’ auto-échauf-
fement et de couplage thermique dans les transistors de puissance sont étudiés a |’ aide de simulations physi-
gues et de caractérisations électriques pour mettre au point un modéle nodal SPICE. Finalement, les
transistors de puissance sont caractérisés a |’ aide de mesure load-pull en appliquant un signal a deux tons sur
leur base. Ces caractéristiques sont comparées a des simulations Harmonic Balance de maniére a valider le
comportement grand signal du modéle HICUM/L 2 et sa capacité a modéliser les phénomeénes d' intermodul a
tions fréquentielles.

Mots clés
Transistor bipolaire de puissance, auto-échauffement, couplage thermique, modéle compact, caractérisation
load-pull, simulation Harmonic Balance

Abstract

The emergence of the mobile phone third generation made evolved the uses. From now on the users can have
accesses to the Internet, which made the services of communication multi-media: video-telephony, MMS...
That diversification of mobile phone uses makes power amplifiers a preponderant element for the transmission
of information. That's why this study represents a contribution to the characterization and the modeling of RF
power transistor integrated in a submicronic technology. For such applications, it is fundamental to consider
the temperature influence on the electrical response of a bipolar transistor; this effect is even more important
within the framework of power applications due to the current densities involved. Consequently, an analysis of
the temperature laws of the HICUM/L2 model parametersis first presented, as well as the associated extrac-
tion methods. Then, self-heating and thermal coupling phenomena in powers transistors are studied using
physical simulations and electrical characterization to develop anodal SPICE model. Finally, the power tran-
sistors are characterized using load-pull measurement by applying a two-tone signal. These measurement are
compared to Harmonic Balance simulations so as to validate the large signal behavior of HICUM/L2 model
and its capacity to model frequency intermodulations.

Key words
Bipolar power transistor, self-heating, thermal coupling, compact model, load-pull measurement, Harmonic
Balance simulation
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Notations

A
a Coefficient en température de la tension de bandgap du premier ordre
a Coefficient en température de la tension de bandgap du deuxiéme ordre
an Taux d’ionisation
A Surface perpendiculaire au flux thermique
A Aire de la jonction base-émetteur
AR Constante de Richardson modifiée
Ay Section que traverse le flux de chaleur dans la direction x
A Section que traverse le flux de chaleur dans la direction y
A, Section que traverse le flux de chaleur dans la direction z
ACPR Adjacent Channel Power Ratio
ADSL “Asymmetric Digital Subscriber Line”: ligne d’abonné numérique a débit asymétrique
ARV Analyseur de Réseau Vectoriel
a Angle de propagation de la chaleur
OpE Coefficient en température de la mobilité des porteurs minoritaires dans I'émetteur neutre
B
n Champ électrique d’ionisation
C

C11

Coefficient d’auto-échauffement du transister T



10 Notations
C12.C'12 Coefficients de couplage thermique entre les transisioes T,
C13.C'13 Coefficients de couplage thermique entre les transistoes Tg
Co1,C'o1 Coefficients de couplage thermique entre les transistoes Ty
Coo Coefficient d’auto-échauffement du transister T
Co3, C'o3 Coefficients de couplage thermique entre les transistoes Tg
C31, C'31 Coefficients de couplage thermique entre les transistoes Ty
C3p, C'32 Coefficients de couplage thermique entre les transistoes T,
C33 Coefficient d’auto-échauffement du transistgr T
CDMA Code Division Multiple Access
Crny Capacité thermique
Xe Hauteur de la barriére effective pour les électrons
D
D_nB(T) Constante effective de diffusion des porteurs minoritaires dans la base (transistor NPN)
D_pE(T) Constante effective de diffusion des porteurs minoritaires dans I'émetteur (transistor NPN)
Dp,poly Diffusivité des trous dans le polysilicium
DCS “Digital Communication System”, extension du GSM, utilisant la bande des 1800 MHz
DUT “Device Under Test", abbréviation désignant le dispositif de test
DTI “Deep Trench Isolation”, tranchée profonde d’isolation
0 Epaisseur de la couche d’oxyde
O¢ Angle de conduction
Af =f, - f;. Ecart de fréquence entre les deux tons du signal d’entrée d’un systéme non-linéaire
AT Augmentation de la température a l'intérieur du transistor par rapport a I'ambiante
AT, Augmentation de la température a I'intérieur du transistqrar rapport a 'ambiante
AT, Augmentation de la température a I'intérieur du transisjquar rapport & I'ambiante
AT, Augmentation de la température a I'intérieur du transisjquar rapport & I'ambiante
ATqg Augmentation de la température due a I'auto-échauffement du transistor T
ATyg Augmentation de la température due a I'auto-échauffement du transistor T
ATag Augmentation de la température due a l'auto-échauffement du trangjstor T
AW = wy, - ;. Ecart de pulsation entre les deux tons du signal d’entrée d’'un systéme non-linéaire
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E
Ec Niveau de la bande de conduction
EDGE Enhanced Data Rate for GSM Evolution
Er Niveau de Fermi
Ern Quasi-niveau de Fermi des électrons
Erp Quasi-niveau de Fermi des trous
Eg Bande d’énergie interdite
E, Champ créé par le déplacement des porteurs dans la base
Ey Niveau de la bande de valence
€ Permittivité du semiconducteur
€g;i Permittivité du silicium
F
f Densité de puissance de la source de chaleur
f1 Fréquence du premier ton du signal d’entrée d’'un systéme non-linéaire
fo Fréquence du deuxiéme ton du signal d’entrée d’'un systéme non-linéaire
FDD Frequency Division Duplex
G
GPRS General Packet Radio Service
GSM Global System for Mobile communications
H
Constante de Planck
H Facteur de propagation
H1 Harmonique 1
H2 Harmonique 2
H3 Harmonique 3
H4 Harmonique 4
H5 Harmonique 5
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Notations

IP1 Point d’'interception du premier ordre en entrée du systéme
P2 Point d’'interception du second ordre en entrée du systeme
IP3 Point d’'interception du troisiéme ordre en entrée du systéme
IMD “Intermodulation distortion”, distortion d’intermodulation
IM2 Distortion d’'intermodulation d’ordre 2
IM3 Distortion d’'intermodulation d’ordre 3
IM4 Distortion d’'intermodulation d’ordre 4
IM5 Distortion d’'intermodulation d’ordre 5
ITU International Telecommunication Union
K
Constante de Bolztmann
K Conductivité thermique
L
Lp,poly Longueur de diffusion des trous dans le polysilicium
M
me Masse effective des électrons
u_nB(T) Mobilité effective des porteurs minoritaires dans la base (transistor NPN)
Hnhco Mobilité des porteurs dans le collecteur a faible champ (transistor NPN)
u_pE(T) Mobilité effective des porteurs minoritaires dans I'émetteur (transistor NPN)
MMS “Multimedia messaging service”: il s’agit d’'un service de messagerie multimédia
N
Ng Concentration d’électrons dans la base
n;(T) Concentration effective des porteurs intrinséques

nig(T)

Concentration effective des porteurs intrinséques dans la base neutre
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Nic(T) Concentration effective des porteurs intrinseques dans le collecteur neutre

nge(T) Concentration effective des porteurs intrinséques dans la zone de charge d’espace base-émet-
teur

Ne(T) Concentration effective des porteurs intrinséques dans I'émetteur

Nop(0, T) Concentration d’électrons injectés dans la base

Npbo Concentration d’électrons dans la base a I'équilibre thermodynamique

Ng Nombre de doigt d’émetteur

Na Concentration d’atomes accepteurs

Ng Nombre de Gummel: il s’agit du nombre total d'impuretés dans la base par unité d’aire

Ngc Concentration des dopants dans la zone de la base neutre située prés du collecteur

Nge Concentration des dopants dans la zone de la base neutre située prés de I'émetteur

Np Concentration d’atomes donneurs

Ni Nombre total de niveaux d’énergie

NLDMOS N-type lateral diffusion MOS transistor

p
Pg Concentration de trous dans la base

Prel0, T) Concentration de trous injectés dans I'émetteur

Pneo Concentration de trous dans I'’émetteur a I'équilibre thermodynamique

Pp Puissance dissipée par le transistor

Pp1 Puissance dissipée par le transistpr T

Pp2 Puissance dissipée par le transistor T

Pp3 Puissance dissipée par le transistpr T

Q

g Flux de chaleur

0 Température fictive associée a la température du mat@jigar(la tranformée de Kirchhoff
R

Rupii Résistance de la couche enterrée
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Rbix Résistance de la couche enterrée sous le puit collecteur

Rsk Résistance du puit collecteur

RrH Résistance thermique

Rrh1 Résistance thermique du transister T

Rrh2 Résistance thermique du transistgr T

Rrhs Résistance thermique du transistgr T

S

SIT Static Induction Transistor

STI “Shallow Trench Isolation”, tranchée peu profonde d’isolation

o Lf,ection de capture dgs élec'_[rons ou Ades trous. ?ette notic_)n quantjfie Ie_ niveau d’énergie d’'un
électron ou un trou nécessaire pour étre capturé par un niveau d'énergie.

T

t Temps

to Temps de conduction

T Température du matériau

To Température nominale en Kelvin

Tj Température de jonction

TDD Time Division Duplex

Tero Eilomposgr)te indépendante de la polarisation du temps de transit dans I'émetteur neutre a fai-

e densité de courant

Composante indépendante de la polarisation du temps de transit dans la base neutre a faible

Tgtdo densité de courant. Cette composante est due au champ électrique dans la base neutre qui a
tendance a retarder les porteurs.
Composante indépendante de la polarisation du temps de transit dans la base neutre a faible

TehvO densité de courant. Cette composante est due a I'accumulation des porteurs a l'interface entre
la base neutre et la ZCE base-collecteur.

T Composante indépendante de la polarisation du temps de transit dans la ZCE base-collecteur

BC a faible densité de courant

U

U Taux de recombinaison

UMTS Universal Mobile Telecommunication System
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\

Va(T) Tension de bandgap

Vgeft Tension de bandgap effective a OK

VGeffsi Tension de bandgap effective du silicium a OK.

Ve Tension de bandgap effective dans la base a 0K

VGE Tension de bandgap effective dans I'émetteur a OK

V1 Tension thermodynamique

Ve Vélocité des électrons dans la zone de la base neutre située prés du collecteur

Vih Vélocité thermodynamique

Vie I\,/’élocité effective de recombinaison des porteurs a l'interface poly-monosilicium dans
émetteur neutre

Vg Vélocité de saturation

W

Wg Epaisseur de la base neutre

Wp Epaisseur de la zone de transition de la jonction base-émetteur

We Largeur de I'émetteur neutre

w Pulsation du signal d’entrée

Wy Pulsation du premier ton du signal d’entrée d’'un systeme non-linéaire

Wy Pulsation du deuxieme ton du signal d’entrée d’'un systeme non-linéaire

WCDMA Wideband Code Division Multiple Access

X

3 Facteur de dérive di au champ électrique de dérive
&i Facteur de dérive d0i au bandgap narrowing

Z

ZCE Zone de Charge d’Espace
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Constantes physiques

Quantité

Valeur

Coefficient en température de la tension de bandgap

Coefficient en température de la tension de bandgap

Température de nomimalg
Constante de Bolztmann k
Charge d'un électron g

Tension thermodynamiqueTg Vg

Tension de bandgap effective du silicium a OK
Conductivité thermique du siliciumTg
Conductivité thermique du tungstenga
Conductivité thermique de I'aluminiumTg
Conductivité thermique du cuivreTg
Conductivité thermique du polyTg

Conductivité thermique de I'oxydeTg

4.3215010% VK1

a

a, = —1.02377010 " VK2

300.15 K

1.3806226.183 J.k1

1.6021918.18°% eV
25.9 mV

Viefrsi = 1170V

1.48 W.KL.cmt
1.74 W.KL.cmt
2.38 W.KLcmt
4.01 WKLcm?
1.50 W.k1.cmt

0.014 W.k.cmt
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Introduction

D’aprés I'Observatoire des mobiles, au 30 juin 2005 plus de 45 millions de Francais possédent un téléphone por-
table. La téléphonie mobile fait désormais partie intégrante de la vie de plus de trois francais sur quatre, et le por-
table est devenu un produit de consommation grand public. De la premiére a la troisieme génération, voila une

courte description de I'évolution des terminaux mobiles au cours des vingt derniéres années [I.1].

1G

Dans les années 80, les premiers terminaux sans fil, les radiotéléphonec ~~~
logiques, font leur apparition dans les voitures ou a transporter dans des

ses. lls sont énormes, dispendieux avec une couverture limitée. S'app

sur une technique de modulation radio proche de celle utilisée par les stz

de radio FM, ces réseaux, qui ne permettent pas de garantir la confiden

des communications, sont par ailleurs vite devenus saturés.

2G

La seconde génération est numérique. Outre une meilleure qualité d’écoute, elle slaccompagne de

la réduction de la taille des combinés et assure une certaine confidentialité. Au début des années
_ 90, la norme GSM pour la communication sans fil est adoptée en Europe. Depuis, elle s’est impo-

sée a peu pres partout, sauf au Japon, en Amérique du Nord et du Sud, ou elle est présente de

maniére minoritaire. En France, le GSM fonctionne sur les fréquences 900 et 1800 MHz. L'ave-

nement des premiers réseaux de seconde génération (sous I'impulsion de France Telecom et SFR,
puis Bouygues Telecom) et de terminaux portables, plus petits et Iégers, révolutionnent I'accés a

la téléphonie mobile et la vie quotidienne. Cette nouvelle maniére de téléphoner devient peu a peu
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accessible a tous. Si bien qu’en 2004, plus de 75% de la population frangaise est équipée d’un mobile, selon

I'’Autorité de régulation des télécommunications.

2.5G

En 2001, une évolution importante de la norme GSM fait son apparition: le GPRS. Il autorise des débits plus
importants. Le GSM avec un débit qui ne dépasse pas 9.6 kbps (équivalent a celui utilisé pour les fax) se destine
principalement aux appels vocaux et peu a I'acheminement de données. A mi-chemin entre le GSM (2G) et
FTUMTS (3G), le GPRS, souvent appelé 2.5G, permet d’obtenir des vitesses de transfert trois fois supérieures au
GSM, soit de 20 a 30 kbps. Cela autorise un acces plus confortable a un internet allégé (e-mail sans piéce jointe
et navigation sur le web). Concréetement, le GPRS n’étant qu’une amélioration du réseau existant, la voix conti-
nue de transiter sur le réseau GSM, tandis que les données circulent via le GPRS, selon le principe de transmis-

sion par paquets.

2.75G
Survient une autre évolution de la norme GSM: 'EDGE. C’est une étape intermédiaire supplémentaire entre le
GPRS et 'UMTS qui permet l'introduction du haut débit dans les téléphones portables. Ses débits atteignent

130 kbps en réception et 60 kbps en émission, soit 6 a 10 fois plus importants que le GPRS.

3G

A l'automne 2004, la téléphonie mobile de troisieme génération fait son
apparition en France. Ce n’est pas une révolution de la méme ampleur que le
2G dans les années 90, mais elle fait grandement évoluer les usages: acce
haut débit a l'internet sans fil, visiophonie et messages vidéo ainsi que la

réception de la télévision sur le téléphone... Ses débits moyens atteignent 25(

kbps en réception et 50 kbps en émission.

La norme UMTS exploite le nouveau protocole de communication W-CDMA et de nouvelles bandes de fréquen-
ces situées entre 1900 et 2200 MHz. A la différence du GSM qui fait passer les données par une cellule divisée
en canaux de fréquences différentes, elles-méme réparties selon des créneaux de temps, le W-CDMA permet
d’envoyer simultanément toutes les données, par paquets et dans le désordre (sur n'importe quelle fréquence)
reste au téléphone a réceptionner les paquets de données et les rassembler.

Cette technologie permet de faire transiter davantage de données simultanément et offre un débit bien supérieut
a ceux permis par les GSM et GPRS. En théorie, il peut atteindre 2 Mbps a partir d'un lieu fixe et 384 kbps en
mouvement. Bien qu’on soit encore loin des performances théoriques, le maximum en Europe a été fixé a 384

kbps: soit 64 a 128 kbps en émission et 128 a 384 kbps en réception, méme en mouvement (train, voiture). Ce
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“haut débit” mobile n’'est pas si éloigné des vitesses de transmission proposées dans le cadre des premiéres
offres d’acces a l'internet par 'ADSL ou le céable.

Comme la technologie UMTS exploite une bande de fréquences plus large et plus haute, elle devrait en théorie
remédier a la saturation des réseaux existant et proposer des services de meilleure qualité. Le débit cing a dix
fois plus rapide permet le développement de nouvelles applications, notamment dans le domaine du multimedia
(visiophonie, diffusion de contenu vidéo et audio, MMS vidéo ou audio...). Le haut débit mobile facilite aussi

'acces aux données, web et e-mails, en situation de mobilité.

Cette révolution de notre mode de vie a été possible grace aux efforts faits pour 'intégration des circuits sur sili-
cium et 'amélioration constante des dispositifs de puissance [I.2]. Dans les années 80, I'effort des scientifiques a
surtout porté sur l'intégration des circuits. C’est ainsi que 'amélioration des technologies a conduit & la démo-
cratisation de l'utilisation de I'électronique dans les produits de consommation quotidienne (apparition des ordi-
nateurs dans les foyers domestiques). Face au succes de I'intégration de fonctions électroniques dans les produit
de consommation courante, I'évolution des dispositifs de puissance s’est vite avérée nécessaire. L'adaptation des
méthodes d’intégration des circuits sur silicium a la conception de dispositifs de puissance a conduit a I'émer-
gence d’'un nouveau type de dispositifs de puissance. Ainsi les dispositifs de puissance ont bénéficié des avan-
cées faites pour l'intégration des circuits sur silicium, bien que les limites physiques qui ont géné le
développement des circuits intégrés (champs électrique et dissipation de la puissance) influent également sur la
conception de dispositifs de puissance. Toutefois, I'idée de combiner des éléments de puissance avec les fonc-
tions électroniques sur une méme puce suscite beaucoup d'intérét et représente un grand challenge. Des progre
significatifs ont été accomplis dans cette optique depuis les derniéres décennies bien que cette intégration
s’accompagne souvent d’'une perte dans la qualité des composants utilisés. Les principales limitations provien-
nent du codt de réalisation de tels composants au regard de leurs performances: les dispositifs de puissance tou
intégrés sont plus chers a réaliser car ils voient beaucoup plus d’'étapes technologiques que les dispositifs dis-
crets, et lI'intégration de ces composants s'accompagne souvent d’une dégradation de leurs performances. Mal-
gré tous ces inconvénients, les dispositifs de puissance intégrés ont trouvé de nombreux champs d’application
dans I'électronique automobile ou dans les télécommunications. Pour ces applications, I'utilisation de circuits de
puissance intégrés se justifie du fait que les dispositifs discrets embarqués ou les packaging hybrides sur plu-

sieurs puces sont peu désirables du fait de leur encombrement.

Cette évolution des méthodes de conception a été rendue possible grace aux avancées des technologies siliciun
Il'y a de cela 20 ans, les fréquences de transition des transistors étaient insuffisantes pour viser des applications
RF. Ce domaine était réservé aux technologies plus colteuses telles que I'AsGa [I.3]. Mais leur colt représentait
un frein au déploiement massif des équipements électroniques. Aussi, les systéemes de communications numeri-
ques n'auraient pas connu un tel essor sans lI'avancée des technologies silicium a partir des années 1995

L'accroissement de la densité d’intégration, de la vitesse de calcul et la diminution des consommations ont rendu
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possible le développement de circuits numériques peu encombrants et relativement peu colteux, ayant des per
formances suffisantes pour les systémes actuels. Enfin, 'augmentation des fréquences de transition et la forte
amélioration des différents passifs ont ouvert la voie aux applications RF totalement intégrées sur un seul circuit.

Il reste désormais a intégrer I'étage d’amplification en fin de la chaine d’émission [l.4].

C’est ainsi que les dispositifs de puissance RF qui sont utilisés par les amplificateurs de puissance sont devenus
des composants clés dans les systemes de communication sans fil. Ces dispositifs sont soumis a des spécifice
tions strictes en terme de puissance de sortie et de linéarité de maniéere a ce que les systémes sans fil soient con
patibles avec la norme pour laquelle ils sont concus: GSM, DCS, CDMA, ou WCDMA. Aux exigences
imposées par les normes, il faut rajouter les exigences imposées par les applications mobiles en terme de rende
ment énergétique, tension d’alimentation, robustesse, taille physique, fiabilité et codt [I.5]. Ainsi la puissance RF
a maintenant un fort potentiel de recherche pour I'étude de nouvelles structures, du comportement thermique, de

la linéarité, de l'intégration, de la mise en boitier et de la conception d’amplificateurs.

Les transistors de puissance intégrés sur silicium les plus courants sont les transistors bipolaires a hétérojonction
et les LDMOSFET [1.4]-[I.7]. Les transistors bipolaires a hétérojonction SiGe:C proposent de trés laoms f

gu’un rapportg,/1 - favorable a un bon gain en puissance. Les technologies LDMOSFET quant a elles sont
trés robustes: elles ont une meilleure tenue en tension que les technologies bipolaires et elles sont également plu:
stables en température. Plutét que de les mettre en compétition, une solution possible est d’allier les avantages de
chaque technologie. La Fig. I.1 représente le dessin d’un amplificateur de puissance intégré en technologie BiC-
MOS 0.2%um congu pour des applications DCS qui conjugue I'utilisation des transistors bipolaires SiGe:C a
celle des transistors NLDMOS. L'étage d’entrée permet de contrbler le gain et assure la polarisation des autres
étages. L'étage intermédiaire de puissance est un étage d’amplification qui permet de piloter I'étage de puissance
et qui a été congu avec des transistors bipolaires de puissance afin de tirer profit de leur gain intrinseque élevé.
Finalement, I'étage de sortie sert a fournir un niveau élevé de puissance a I'antenne. Or l'utilisation de transistors
de puissance NLDMOS permet de gérer de fortes puissances sans les contraintes de thermie intrinséques au:
technologies bipolaires, ni les risques de destruction liés aux variations d'impédance de I'antenne. Ainsi I'utili-
sation conjointe des technologies bipolaires et MOS représente une solution attractive pour la conception
d’amplificateurs de puissance dédiés aux applications cellulaires, pour lesquelles rendement, robustesse et com
pacité sont des facteurs critiques. Cette étude est axée sur la problématique spécifique, en terme de thermie et d
linéarité, liée aux transistors bipolaires a hétérojonction SiGe:C. L'étude des transistors NLDMOS de puissance
quant a elle fait I'objet de travaux spécifiques, aussi bien en terme de modélisation [1.8] que de caractérisation
[1.9]-[1.13] ou d’optimisation technologique [I.6], [I.14]-[1.17].
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Bipolaires
de puissance

L Etage ""de
puissance

“Etage d'entrée
ntrole de gain, polarisation)
..ﬂ 1 I=E I. E'_E;_h | l n

Fig. 1.1 Dessin d'un amplificateur de puissance RF pour la norme DCS intégré en technologie BICM®% 0.25

Ainsi, cette étude est dédiée a la caractérisation et a la modélisation de transistors bipolaires de puissance er
technologie SiGe intégrés dans une filiere BICMOS. Une des problématiques principales lies a ce type de com-
posant est I'influence de la température sur sa réponse électrique. De maniére générale, les transistors bipolaire:
sont des composants trés sensibles aux variations de température. A titre d’exemple, la tension base-émetteu
diminue de 2.5 mV pa?C. Mais les transistors de puissance ne sont pas seulement sensibles a la variation de la
température ambiante. lls sont également influencés par 'augmentation de leur température interne due a I'effet
d’auto-échauffement. Il s’agit d’'un phénomene consécutif au passage d’'une forte densité de puissance a travers
les jonctions base-émetteur et base-collecteur d’un transistor. Un tel niveau de polarisation induit une forte dissi-
pation de puissance au niveau du transistor. Or du fait de sa composition, un composant a une capacité limitée a
dissiper cette puissance. Cette propriété fait qu'au-dela d’un certain seuil de puissance, le transistor a du mal a
évacuer toute la chaleur gu'il produit, ce qui se traduit par une augmentation de la température interne du com-
posant. Cependant les modéles classiques de transistors bipolaires tels que Spice-Gummel Poon ne tiennent pe
compte de cet effet. Ce qui n’est pas le cas du modele HICUM/L2 [1.18]: il s’agit d’'un modéle électro-thermi-
qgue, qui permet de considérer la température instantanée du transistor pendant la simulation. L'évaluation de

I'auto-échauffement dans le modéle est faite grace a I'appel a un sous-circuit constitué d’une source de courant,
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et d'une résistance en paralléle avec une capacité (Fig. 1.2). La puissance dissipée par le disposiif 6P
consigne qui est appliquée a la source de courant du sous-circuit thermique. Puis, 'augmentation de température
(AT) a l'intérieur du composant est évaluee par le biais de la rel@ibrr Py [ Ry //(1/ (jwCqpy))] . Cette
valeur est utilisée dans les lois en température du modéle compact pour évaluer la modification du point de fonc-
tionnement du dispositif qui en découle. Ainsi, la prise en compte des phénoménes d’'auto-échauffement dans un
modele compact ne peut pas étre précise sans une bonne description de la dépendance des paramétres du modk
avec la température. C'est pourquoi le chapitre 2 de cette étude est dédié a I'évaluation des équations du modéle
HICUM Level 2 Version 2.21 [I.18] décrivant les variations en température des parametres de modéle et aux

méthodes d’extraction de ces parametres.

r—— - — — L S e o~ NNl A
| C | | AT=Pp.[Ryp//(L/([jwCrp))] |
I I I I
| | AT |
| B =S | Pp Rt ——Cm
—_—
I |  Pp I I
I I I I
E

I I I L I
Lo - _| Lo — — — —_ |
Sous-circuit électrique Sous-circuit thermique

Fig. 1.2 Implémentation du phénomene d’'auto-échauffement dans le modéle HICUM/L2

D’un point de vue thermique, lorsqu’un transistor est soumis au phénomeéne d’auto-échauffement, il devient une
source de chaleur, modifiant par la méme son environnement thermique. Par conséquent, tout autre élément du
circuit se trouvant a proximité de ce dispositif va étre influencé par cette augmentation de chaleur: les dispositifs
sont couplés thermiguement. Or dans le but de fournir une quantité de courant conséquente, les transistors de
puissance sont constitués de plusieurs transistors identiques connectés en paralléle. Par voie de conséquence, ¢
composants sont donc soumis a la fois aux phénomenes d’'auto-échauffement et de couplage thermique. A
I'heure actuelle, aucun modéle compact ne prend en compte le phénomeéne de couplage thermique. C’est pour-
quoi les chapitres 3 et 4 de cette thése sont dédiés a I'étude des phénomeénes thermiques dans les transistors ¢
puissance. Ces chapitres proposent un modéle analytique SPICE qui remplace le sous-circuit thermique du
modele HICUM/L2 et permet de simuler a la fois les phénoménes d’auto-échauffement et de couplage thermi-
que dans les transistors de puissance. La validation de ce modéle est obtenue par des comparaisons entre de
mesures sur silicium d’une structure de test spécifique et des simulations SPICE utilisant le modéle HICUM/L2

couplé au réseau thermique.

Finalement, les transistors de puissance sont des dispositifs destinés a opérer en mode de fonctionnement granc
signal. C’est pourquoi il n'est pas envisageable de proposer un modéle de transistor de puissance sans l'avoir

validé par des simulations grand signal. A faible niveau de signal, le comportement du dispositif est linéaire.
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Cela correspond a la zone (1) de la caractéristique de transfert de puissance (Fig. 1.3). Puis, a partir d'un certain
niveau de puissance, les non-linéarités du transistor font décroitre son gain en puissance (zone (2) de la Fig. I.3).
Finalement, a fort niveau de puissance (zone (3) de la Fig. 1.3), la puissance de sortie devient quasiment cons-
tante et atteint sa valeur maximale. Il s’agit de la zone de saturation du transistor qui est fortement non-linéaire.

Or, mis a part la classe A, les amplificateurs de puissance sont amenés a fonctionner dans les zones de compres
sion de la caractéristique de puissance (zones (2) et (3) de la Fig. 1.3). De plus c’est dans ces zones que la préci-
sion de la modélisation du temps de transit du transistor et des effets thermiques devient critique. C’est pourguoi

il convient d’assurer aux concepteurs la précision du modéle dans ce domaine de la caractéristique de puissance

1) IR ©)

Sortie [dBm]

Entrée [dBm]

Fig. 1.3 Définition des zones de fonctionnement du transistor en mode de fonctionnement grand signal.

D’autre part, I'évolution des normes a fortement complexifiée la conception des circuits de puissance. En effet,
les amplificateurs de puissance sont situés a la fin de la chaine de transmission. lls sont destinés a amplifier le

signal a émettreande déformer de maniére a pouvoir le transmettre sur plusieurs centaines de metres vers une

station de base qui prendra le relais jusqu’a un correspondant. Or, dans le cas des normes de troisieme généra
tion, I'enveloppe temporelle du signal émis n’'est pas constante. Ainsi, 'amplification du signal par un élément
non-linéaire présente des risques de génération de signaux a des fréquences indésirables du fait des phénomen

d’'intermodulations fréquentielles (cf Fig. 1.4).

Ordre 3 Ordre 3

Ordre 5 T T Ordre 5
ffa i ft !
12f-f,  2f,-f)
3f;-2f, 3fy-2f;

Fig. 1.4 Test d’'intermodulation
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C’est pourquoi il est important de préserver la modulation complexe du signal émis ainsi que son environnement
spectral de maniere a le transmettre de la maniére la plus integre possible. Il convient donc de quantifier le com-
portement linéaire des transistors de puissance a I'aide de tests d’intermodulation fréquentiel (cf Fig. 1.4). Ainsi
le chapitre 5 de cette thése porte sur la comparaison entre simulations et mesures grand signal des transistors d
puissance a la fréquence fondamentale ainsi qu'aux raies d'intermodulation parasites afin de valider le compor-

tement du modele pour des applications de puissance.

Finalement cette étude sera conclue par une synthése des points clés abordés au cours de différents chapitre

ainsi que par une perspective de I'évolution des transistors de puissance.
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Chapitre 1

Dépendance des parametres du modele avec la température

1.1 Introduction

Comme nous I'avons vu au chapitre précédent, la prise en compte des phénoménes d’auto-échauffement dans ul
modele compact ne peut pas étre précise sans une bonne description de la dépendance des paramétres du modk
avec la température.

L'objectif de cette partie est de démontrer les équations du modéle HICUM Level 2 Version 2.21 [1.1] décrivant
les variations en température des parameétres de modéle, puis d’exposer les méthodes d’extraction de ces paramé
tres. Ce chapitre se limite volontairement a la description des lois en température du modele compact. Pour plus
de renseignements concernant le modéle HICUM/L2, le lecteur pourra se référer a [1.1] et [1.2]. D’autre part, la
prise en compte des phénomeénes d’auto-échauffement dans le modéle compact est I'objet de deux chapitres
dédiés. Par conséquent, la problématique liée a la résistance thermique et a la capacité thermique ne sera pas tra
tée dans cette partie.

Avant de débuter, rappelons que la difficulté de faire un bon modéle compact résulte dans le compromis entre la
description physique du composant et les approximations faites afin de I'implémenter dans des simulateurs de
type SPICE: “a compact model formulation always need to be an (optimum) compromise with respect to many

contradiction requirements, in particular practical applications”, M. Schréter [1.3].

1.2 Méthodologie d’extraction des parametres en température

Afin d’extraire les paramétres en température d’un modele compact, deux stratégies sont possibles. Une
méthode consiste a extraire les parametres électriques a partir de mesures faites a des températures différente
Puis les paramétres en température sont déduits de la variation avec la température des parametres électrique:

Cette méthode est la plus évidente et elle est rapide a mettre en oeuvre. Par contre elle est colteuse en temps ©
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mesure, ce qui est pénalisant dans un contexte industriel. De plus, elle est d'autant plus imprécise que les source:
d’erreur se cumulent. La premiére source d’erreur provient de I'extraction du paramétre électrique. A celle-ci se
rajoute I'erreur d’extraction du parametre en température a partir de la variation avec la température du parame-
tre électrique.

Il est possible de procéder autrement, en optimisant les paramétres en température directement a partir de la
mesure électrique du dispositif. On peut, grace a une bonne compréhension du modele compact, extraire ces
parametres a partir de mesures spécifiques en température - ce qui est le cas pour les parametres relatifs aux col
rants - ou d’une analyse plus fine de la mesure a la température nominale - voir par exemple la méthodologie
mise en oeuvre pour la résistance d’émetteur (cf paragraphe 1.8.3). C'est la I'enjeu de ce chapitre: réussir par le
biais de la compréhension de l'origine physique du modéle compact d’'allier un minimum de mesures a la

meilleure précision possible pour I'extraction.

1.3 Quelgues notions de physique des semiconducteurs
Avant de démontrer les équations du modéle compact, nous allons passer en revue quelques lois en températur:

des grandeurs utiles en physique des semiconducteurs. Ces lois seront utilisées dans la suite de I'exposé.

1.3.1 Mobilité des porteurs

La dépendance de la mobilité des porteurs avec la température est décrite par la loi:
T 7%
u(T) = u(Tp) L (1.1
o R

Le coefficient{ est fonction du niveau de dopage et du type du semiconducteur. Une représentation graphique de

cette dépendance est proposée dans [1.4] pour le silicium (Fig. 1.1).
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Fig. 1.1 Dépendance du coeffici€navec le niveau de dopage.

Cette courbe (Fig. 1.1) a été interpolée par la fonction suivante:

a+ clix+ er2+gD><3
1+bx+ dO¥+ f I

¢(N) = (1.2)
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avecx = logN , olN est le niveau de dopage enem

Puis, les coefficients de I'équation (1.2) ont été déterminés a partir des données présentées dans [1.4].

lls sont résumés dans la Table 1.1 pour du silicium de type N et P.
Table 1.1: Coefficients de la formule d’interpolation (1.2).

Parametres Matériau de type N| Matériau de type P|

a 1.89436 2.039701

b -0.11532 -0.159368

c -0.20408 -0.3188115

d 0.003498 0.00847656

e 0.005503 0.01660176

f -0.0000072 -0.000150237
g 0 -0.000287923

1.3.2 Tension de bandgap
La variation de la tension de bandgap avec la température est approchée par [1.5]:

Vg(T) = Vet a1 T +a, [T In(T) (1.3)
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Fig. 1.2 Variation de la tension de bandgap avec la température.

1.3.3 Concentration effective des porteurs intrinseques
La concentration effective des porteurs intrinséques est définie par [1.7]

0Ve(T)D
n(T)” = CT exp o(DE
UJ T U

(1.4)

ou C est une constante.
En remplacant I'équation (1.3) dans (1.4), I'expression de la concentration effective des porteurs intrinseques

s'écrit:
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TO
3-a,—
Vi, v T
2 _ 207 O 0 Geff 0
n(T) = n(T,) = expi—— ——% (1.5)
' o DToD DVT T

.
La substitution deny 33—a2\—/—0— dans I'équation (1.5) permet d'obtenir I'expression suivante:
To
2097 s G ff To
n(T)* = = ny(To) LN dn £ [@ % (1.6)

La Fig. 1.3 montre une représentation graphiquai(jlézl ni(To)2 en fonction de la température obtenue a partir

de I'expression (1.6).
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Fig. 1.3 Variation de laoncentratioreffective de porteurs intrinséques avec la température.
1.4 Courant collecteur a faible injection

1.4.1 Courant de saturation
La largeur de la base des transistors bipolaires est fine au regard de la longueur de diffusion des électrons de

maniere a ce qu'ils traversent la base le plus rapidement possible. C’est pourquoi il est possible de supposer que
le dopage de la base est uniforme, ce qui permet d’approcher la distribution d’électrons par une loi linéaire [1.7].
Par conséquent, la densité de courant de saturation d’électron est directement proportionnelle a la concentration

d’électrons dans la base. Cette hypothése permet d’exprimer le courant de saturation de la maniere suivante:

2
Cho(T) D,x(T
1(T) = q UAg thig(T) ™ [D,,g(T) (1.7)
WgNg
La constante de diffusion des porteurs minoritaires dans la base est reliée a la mobilité des porteurs par la rela-
tion:
Dg(T) = V1 Ly p(T) (1.8)

Ainsi, en remplacant I'’équation (1.1) dans (1.8), la dépendance avec la température de la constante de diffusion

des porteurs minoritaires dans la base s’exprime par:

(s
Dre(T) = Hye(To) DT Dl (1.9)
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Dans la base, la tension de bandgap effective a OK vggt Xinsi, 'expression de la concentration de porteurs

intrinséques dans la base se déduit de I'’équation (1.6) @—Wgp:

20T To
nig(T)” = Nig(To) GF - ﬂngexp EEL % (1.10)
La substitution de (1.9) et (1.10) dans (1.7) permet d’exprimer le courant de saturation sous la forme:
2
Che(T T -Lg+ D/
1omy = TR PoeCo T e e on gy Tod] (111)
(ho (T T
Finalement, en remarquant qugT) = 4P g O) EunB( ) , 'expression (1.11) devient:
WgNg
T _ZB+m D/GB T
1&(T) = IS(TO)%T—OE1 v H-= (1.12)

1.4.2 Modélisation de la dépendance avec la température du courant collecteur a
faible injection

Dans le modele HICUM Level 2 Version 2.21, I'exposdnt (g + my de I'expression du courant de saturation
(1.12) est remplacé par le parametre de modelg 1. De méme la tension de bandgap effective dans la base a
OK est remplacée par le paramétre de modgle

Ainsi, la dépendance avec la température du courant de saturation est modélisée par I'équation suivante:

1(T) = 1T TDZETACT D/GB % (1.13)

La Fig. 1.4 montre une représentation graphiquéfE) / 1Tp) obtenue a partir de I'expression (1.13). Une
étude de sensibilité du courant de saturation par rapport aux para@gfes: etVgg montre qu’une augmen-

tation de ces constantes conduit a une augmentation globale du tg{pdrtg(T).

Is(T) 1 15(Tp)

-50 25 0 25 50 75 100 125 150 175
T[°C]

Fig. 1.4 Variation du courant de saturation avec la température.
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Le courant collecteur a faible injection et gd/= 0 se formule:

| o(T T
1o(T) = s(T) (T)expEVBVE( )E (1.14)
1+n ]EI o VvVt O

IETQp (T)
Ce qui nous permet de I'écrire sous la forme:

o Qe
J on(To) DTDZETACT D/GB %e D/BE(T) VBE(To)D

— 1.15
jEI(T) ET|' U o DVT D Vi VT D ( )
IEi Qp,(T)

[c(T) = 1:(Tp)
1+h,

1.4.3 Méthode d’extraction
D’apres (1.15), la dépendance avec la température du courant collecteur est la conséquence de celle du couran

de saturation, de la charge de transitiog; et de la charge en trous a polarisation nuligy@ ependant, la
dépendance avec la température ¢g & de Qgcomplique grandement I'extraction des paraméfigfct et
Vgg. De plus, il s'avere que le ternte+ hjEinEi(T)/QPO(T) dépend faiblement de la température. Ainsi, par
analogie avec le modéle Spice-Gummel-Poon [1.9], ce terme est approché par la huangtdT)/V 45
Vge(T) Vge(T)O

BEY _ expiiBE’h

Sous la condition qUEg(T) «V g 1+

Var 0 Var O
Par conséquent, sous ces hypothéses, nous pouvons réécrire I'expression (1.15) sous la forme:
ETACT D/ D/ (T) \ (T )D ov (T)_V (T )D
1o(T) = 'c(To)%rl%Z ox GB %e BE B\I/E 0 BexpE—BE : BEC 0/
0 T, U O AR

]

(1.16)
Plusieurs méthodes sont alors possible pour extraire les parardgtresy etVgg [1.10]. Dans ce paragraphe

seule I'une d’entre elles sera exposeée.

Si Vgg est mesurée a difféerentes températures en maintenant le courant collecteur constant, I'équation (1.16)

peut alors se réécrire sous la forme:

0l 10 0l 1 p_ VGBEE]
0

ConnaissanVar (cf Annexe B), il suffit alors d’estimer les parametres par la méthode des moindres carrés
[1.11].

Les valeurs ded doivent étre choisies dans une zone ou il n'y a pas d’effets de forte injection, ni d’auto-échauf-
fement (voir Fig. 1.5 (a)). Les parameti@stact etVgg ont alors été extraits de mesures faites sur des transis-
tors bipolaires SiGe:C 0.2%m, avec un pic deffa 55 GHz et une tension de claquage égale a 3.3 V. La Fig. 1.5
(b) montre une comparaison entre les mesures et les simulationg€)\a différents ¢ constants choisis dans

la zone de faible injection. On peut observer une bonne adéquation entre la mesure et la simulation. Cet écart est
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inférieur & 0.6 mV (voir Fig. 1.5 (c)), ce qui représente une bonne précision par rapport a une résolution de
I'appareil de mesure de 0.1 mV [1.12]. Toutefois cette caractéristique n’est pas suffisamment représentative de la
précision de I'extraction des paramét@sract etVgg. C'est pourquoi il est préférable de pousser plus loin la
validation des paramétres extraits en observant la comparaison entre les mesures et les simulations de
dVee(T)/dT a différents ¢ constants [1.13] (voir Fig. 1.5 (d)), cette variation étant plus sensible a la précision

des parameétres de modéle.
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Fig. 1.5 (a) Courbe de Gummel: Mesure ¢éMgg) & température constante et gv= 0 V. Le rectangle noir représente la

zone de choix des valeurs depour I'extraction deZ gract etVgg. (b) Comparaison mesure (points) simulation (lignes)

de Vgg(T) a différents ¢ constants choisis dans la zone de faible injection. (c) Représentation graphique de I'écart entre la
mesure et la simulation degg(T) a différents ¢ constants. (d) Comparaison mesure (points) simulation (lignes) de
dVge(T)/dT a différents ¢ constants.
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La valeur de la tension de bandgap du silicium Wigg = 1.170 V. Or I'extraction de ce parametre appliquée a
une technologie SiGe:C donne une valggg = 1.062 V (cf Fig. 1.5). Cet écart s’explique par I'implantation de

germanium dans la base qui a tendance a diminuer le niveau de bandgap dans la base (cf paragraphe 1.6).

1.5 Courant base

Les difféerentes composantes du courant de base sont représentées sur la Fig. 1.6 dans le cas d’'un transistor NPI
fonctionnant en mode direct, c’est-a-dire avec la jonction base-émetteur polarisée en direct et la jonction base-
collecteur polarisée en inverse.

A cause de la polarisation positive appliquée a la jonction base-émetteur, des électrons sont injectés depuis
I'émetteur vers la base. Réciproquement, un courant de trous se crée depuis la base vers I'émetteur. Lorsque les
trous atteignent la zone de charge d’espace de la jonction base-émetteur, une partie se recombine avec des élet
trons en créant un courant de recombinaigg Puis les trous restant traversent I'émetteur neutre ou ils devien-
nent des porteurs minoritaires créant un courant de diffugjol 5’agit de la composante principale du courant

de base: le courant de base idéal.

Considérons désormais le courant d’électrons. Lorsque les électrons traversent la base neutre, ils sont suscepti
bles de se recombiner avec des trous. En toute rigueur, il faudrait également tenir compte de ce courant de
recombinaison. Toutefois, pour les technologies considérées dans cette étude, la base est trés fine en regard de |
durée de vie des porteurs libres. C’est pourquoi le taux de recombinaison dans la base neutre est faible, et par
conséquent, cette composante du courant de base est négligeable.

Ainsi le courant de base est la somme du courant de base jgésldu courant de recombinaison dans la zone

de charge d’espace base-émettggr |

Emetteur ZCE Base ZCE Collecteur
|
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|
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Fig. 1.6 Composantes du courant de base d’un transistor NPN polarisé en régime direct.

1.5.1 Courant de saturation de base
D’aprés [1.7] le courant de saturation de base est donné par:

A DA g (T)? (D (T)

lag(T) = Wo i (1.18)

DE
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La constante de diffusion des porteurs minoritaires dans I'émetteur est reliée a la mobilité des porteurs par la
relation:

Dpe(T) =V Dipe(T) (1.19)

En remplacant I'équation (1.1) dans (1.19), la dépendance avec la température de la constante de diffusion des

porteurs minoritaires dans I'émetteur s’écrit:

_ZE
Dpe(T) = Kpe(To) E%%OEI (1.20)

Dans I'émetteur, la tension de bandgap effective & OK vaipt. VAinsi, I'équation (1.6) permet d’exprimer la

concentration de porteurs intrinséques dans I'émetteur sous la forme:

20T ' T
(1) = ne(To?dL d" exp[jv— [El_?()% (1.21)
La substitution de (1.20) et (1.21) dans (1.18) conduit & I’expression suivante du courant de saturation de base:
2
Ch= (T T —{g+m D/
Ty = 1E e D) HHpelTo)gr =47 G- CH (1.22)
BS W [N Or U
de 0
. _ qDAEEhiE(To) ElJl.oE(To) , : -
Finalement, en remarquant queg(T,) = WE EN , l'expression (1.22) devient:
TGt D‘/GE
lg(T) = IBS(TO)E]_—OEl expDV— (1.23)

1.5.2 Courant de base idéal
Dans le modéle HICUM Level 2 Version 2.21, I'exposdnt (¢ + my de I'expression du courant de saturation

de base (1.23) est remplacé par le parametre de madelget. De méme la tension de bandgap effective dans

I'émetteur a OK est remplacée par le paramétre de muggle

Ainsi, la dépendance avec la température du courant de saturation de base idéal est modélisée par I'équation sui

vante:

Bs<T)—'Bs(To>DTEFETABET D/GEE% TO% (1.24)

La Fig. 1.7 représente la variation du rappgdT) / Ig{Tp) en fonction de la température, obtenue a partir de
I'équation (1.24). Une étude de sensibilité de ce rapport montre qu’il augmente lorsque les pardgetees

ZeTABET augmentent.
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Fig. 1.7 Variation du courant de saturation de base avec la température.

Le courant de base est donné par I'équation suivante:

Ig(T) = IBS(T)expEVIB—E(T)E (1.25)
MpE; V10
Finalement, en supposant le coefficient de non-idéaligg; €gal a 1, le courant de base idéal gov/= 0 V
s’écrit:
gy (T) = IB,(TO)EWLOEZETABET expévve}E E@—?%xpé\/Bj(T)—vB\E(TO)E (1.26)
0 T TO

1.5.3 Méthode d’extraction

Plusieurs méthodes sont alors possibles pour extraire les para@dgiigsT et Vg [1.10]. Dans ce paragra-

phe seule I'une d’entre elles sera exposée.

Si Vg est mesurée a différentes températures en maintenant le courant base constant, I'’équation (1.26) peut

alors se réécrire sous la forme:

Vee(To) Vee(M) _ Vee at] Tog inalo (1.27)
Vo A Vo TO" “ETABET (7 0 '
0 0

Il suffit alors d’estimer les parameétres par la méthode des moindres carrés [1.11].

Les valeurs ded doivent étre choisies dans une zone ou il n’y a pas de courant de recombinaison (voir Fig. 1.8).
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Fig. 1.8 Courbe de Gummel: Mesure géVigg) & température constante et go\= 0 V.
Le rectangle noir représente la zone de choix des valeugspdeil I'extraction d& grageT €tVge-

Les parametreBetageT €tVgE Ont été extraits de mesures faites sur des transistors bipolaires SiGej@).25

avec pic de+f,;c a 55 GHz et une tension de claquage a 3.3 V. La Fig. 1.9 (a) montre une comparaison entre les
mesures et les simulations dgMT) a différents g constants choisis dans une zone sans courant de recombinai-
son. On peut observer une bonne adéquation entre la mesure et la simulation. Cet écart est inférieur a 0.5 mV
(voir Fig. 1.9 (c)), ce qui représente une bonne précision par rapport & une résolution de I'appareil de mesure
égale a 0.1 mV. Toutefois, cette caractéristique électrique n’est pas suffisamment sensible a la variation des para-
metresZ erageT €t Ve pour juger de fagon pertinente de la précision de I'extraction. C’est pourquoi, les para-
metres extraits sont validés par la comparaison des mesures et des simulationg@0/dV a différents g
constants [1.13] (voir Fig. 1.9 (b)).
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Fig. 1.9 (a) Comparaison mesure (points) simulation (lignes)gl€™) a différents g constants choisis dans une zone sans
courant de recombinaison. (b) Comparaison mesure (points) simulation (lignesyd@¥dT a différents g constants. (c)
Représentation graphique de I'écart entre la mesure et la simulatigqe€i© ¥ différents g constants.

La valeur de la tension de bandgap du silicium WagE = 1.170 V. Or I'extraction de ce parametre appliquée a
une technologie SiGe:C donne une val¥igg = 1.111 V (cf Fig. 1.5). Ce faible écart s’explique par le phéno-

mene de bandgap narrowing qui a tendance a diminuer le niveau de bandgap dans I'émetteur (cf paragraphe 1.6)

1.5.4 Courant de recombinaison dans la zone de charge d’espace base-émetteur
Le courant de recombinaison s'observe a de faibles polarisations et se traduit par un changement de la pente du

courant de base (voir Fig. 1.10).
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Fig. 1.10 Courbes de Gummel mesuréegd ¥ 0V, a 27°C. Les mesures ont été faites sur des transistors SiGe:C,
de regle de dessin 0.&n avec f,;c = 250 GHz et BVCEO = 3.3 V.

Le courant de recombinaison dans la zone de charge d’espace base-émetteur est décrit par I'équation suivante
[1.7]: W,

R:qDAEDIde (1.28)
L'expression du taux de recombinaison peut étre approchée par:
ph-— n
U =0 tn N e, (129

Les concentrations en trous et en électrons sont des fonctions des quasi-niveaux de Fermi. Elles sont définies pa
les équations suivantes:

E.
n=n Dexp%%% (1.30)

—E
_ rFi ~Brpp
p=n EkaxpD T O (1.32)

Sous I'hypothése de quasi-équilibre, c’est-a-dire que les quasi-niveaux de Fermi sont constants dans la zone de
charge d’espace de la jonction base-émetteur:
Par conséquent le prodpiin peut étre obtenu a partir des équations (1.30), (1.31) et (1.32):

_ 20 1VeED
plh = n DexpD T 0 (1.33)

En insérant I’équation (1.33) dans I'équation (1.29), on obtient:

o EN Eh \Y
_ 9 Pt N f BED
n+ p+2n E%? PET kT O (1.34)

Le taux de recombinaison est maximum lorsgtp est minimum. Cette condition est obtenue=gi. Ainsi:

VBE
n=p= niexpngm_g (1.35)
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En remplacant I'équation (1.35) dans (1.34), on obtient:

fVeen
0 [y, ON, Oy ®XPrgr g1
U, ..~ O (1.36)
max 2 ﬂVBED
exp +1
U2kt U
Finalement, I'équation (1.36) peut s’écrire sous la forme:
0 (L, [N, [, \Y,
th HVBen .0
Upnax™ * CFXPEZr g 1 (1.37)

On peut ainsi évaluer une expression du courant de recombinaison dans la zone de charge d’espace émetteul
base sil'on suppose que le taux de recombinaison est constant dans I'ensemble de la zone de charge d’espace «
égale a sa valeur maximalg, .

Sous ces hypothéses, I'équation (1.28) devient:
lag = OWp, [0 [y, [N, Th, fVeen_ 0 1.38
BR —‘EqDAE D th E%XDDZkTD 0 (1.38)

En pratique, dans le modéle, I'exposant 2 du terme exponentiel de I'équation (1.38) est remplacé par un facteur
de non-idéalité.
D’apres (1.6), la dépendance de la concentration de porteur intrinseque dans la zone de charge d’espace base

émetteum;gg avec la température est donnée par la relation suivante:
m,

D/GBEeff
(T) = nige(To) D" expr-CBEef % (1.39)
Nige iBE\ "0 |j|' |:| ZD‘/T

Vggeff €St la tension de bandgap dans la zone de charge d’espace de la jonction base-émetteur. Elle n’est pas
constante tout au long de la jonction. Dans le modéle HICUM Level 2 Version 2.21, cette valeur est remplacée
par la moyenne entre la tension de bandgap dans I'’émetteur et la tension de bandgap dans la base:

VGeBEeff = Yo Yor ; Yot

La velocité thermodynamique est définie pgf; = +/(3kT)/ m

Toutefois, dans le modele, la dépendance avec la température de la vélocité thermodynamique et de la largeur de
la zone de charge d’espace est négligée devant la dépendance avec la température de la concentration de porte
intrinséque.

Par conséquent, la dépendance avec la température du courant de recombinaison dans la zone de charge d’espa
base-émetteur est donnée par la relation suivante:

My exp—————0-1
2 GBEeff Mrei VO
Igr(T) = IBR(TO)D]_ 5 expip=rot Co vy, [gl (1.40)

Il n'y a pas de paramétre spécifique & extraire pour décrire la variation du courant de recombinaison avec la tem-

pérature. De plus, pour les technologies avancées, cet effet est peu important et peut étre négligé.
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1.6 Gain en courant idéal

Le gain en courant idéal est défini comme étant le rapport du courant collecteur par le courant de base idéal:
B(T) = 1(T)/15/(T) (1.41)
Contrairement au modele Spice-Gummel-Poon [1.9], cette grandeur n’est pas un paramétre de modéle, mais elle
est la conséquence de la modélisation du courant collecteur et du courant base par I'intermédiaire de la relation
(1.42).

En considérant que I'émetteur est trés fin et que la base est mince au regard de la longueur de diffusion des élec-
trons, k et I sont proportionnels a la pente des porteurs minoritaires dans I'émetteur neutre et la base neutre
[1.7]:

I5y(T) = q DAL [D (T) D‘% (1.42)

| ~(T) = DD_TDM 1.43
etl-(T) = qUAL D, (T) W (1.43)

. DVge(T)O
oU PLa(0, T) = Ppre DexpDV—D (1.44)
g vVt o

tn . (0,T) = rexp BELH 1.45

e npb( , ) = npbo XDBTE ( . )
En remplacant (1.44) et (1.45) respectivement dans (1.42) et (1.43), puis en insérant (1.42) et (1.43) dans (1.41),
on obtient:
Dyyg(T) Mo DV

B(T) = =
DpE(T) EpneO DNB

(1.46)

En utilisant la loi d’action de masse, on peut écrire la concentration des porteurs minoritaires a I'équilibre ther-

modynamique en fonction de la tension de bandgap effective dans I'émetteur ou dans la base:

0Vggd
= DieB _ J T 1.47
npbO - NAB - NAB ( . )
OVl
, NNy CexpE—En
MieE 0 Yo (1.48)
etpg = = .
: NDE NDE

En insérant les équations (1.47) et (1.48) dans I'expression (1.46), on obtient:

D, n(T)NHW Veae—Veapd
B(T) = —=—L&_F fexpr—-—C87 (1.49)
Doe(MNpgWg O Vv O

En remplacant les équations (1.9) et (1.20) dans I'équation (1.49), on obtient:

expi————] (1.50)

Finalement, on peut écrire I'’équation (1.50) sous la forme:
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% Vgg-V T
"expri——tCE "TO% (1.51)

B(T) = B(TO)E%OEZE expm—

Dans le modéle HICUM Level 2 Version 2.21, I'expos@gt- (g de I'expression du gain en courant idéal en
fonction de la température est approché par les parametres de nZgd@les - ZetageT-

D’autre part, la tension de bandgap effective dans I'émetteur est modélisée par le parametre d&/ giodstle
celle dans la base par le parametre de modgie

Ainsi, le gain en courant idéal est modélisé par I'équation:
T ETACT _ZETABET D/GB VGE TO
B(T) = B(To)D f Gy H-= (1.52)

La Fig. 1.11 représente la variation du rapm{ff)/ B(Tp) en fonction de la température obtenue a partir de la
relation (1.52). D’autre part, une étude de sensibilité de ce rapport montre qu’il diminue lorsque les paramétres

Vg OUZgTaABET @ugmentent ou lorsqiégg OUZgtact diminuent.

2T T T T T T T 1
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0.6 | |
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Fig. 1.11 Variation du gain avec la température.

Il 'y a pas de paramétre spécifique a extraire pour décrire la variation du gain avec la température.
Les Fig. 1.12 et Fig. 1.13 montrent une comparaison entre les mesures et les simulations du gain respectivement
en fonction de ¢ ou de \gg a température constante. On observe une bonne adéquation du modele avec les

mesures, ce qui démontre d’une bonne prise en compte de la variation du gain avec la température par le modele
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Fig. 1.12 Comparaison mesures (points) / simulations (lignes) du gain en fonctioa taripérature constante.
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Fig. 1.13 Comparaison mesures (points) / simulations (lignes) du gain en fonctigg ddéevnpérature constante.

Remarque: différence entre les transistors bipolaires silicium et les transistors bipolaires a hétéro-
jonction SiGe
Dans les transistors bipolaires silicium, la différence de bandgap entre I'émetteur et la base est di au bandgap

narrowing dans I'émetteur [1.7], [1.14] (Fig. 1.14). Dans ce\¢ggs < Vg €t le gain augmente avec la tempéra-

ture.

L'introduction de germanium dans la base des transistors bipolaires a hétérojonction est responsable d’'un abais-
sement du niveau de bandgap dans la base. La maodification du diagramme de bande d’un transistor Si consécu:

tive a I'introduction de germanium dans la base est illustrée Fig. 1.14.
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Réduction de Vgg
‘due au germanium
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Réduction de Vgg : Ly
due au bandgap narrowing . X VGB '
—
VGE

Emetteur Base Collecteur

Fig. 1.14 Diagramme de bande d’un transistor Si et modification consécutive a l'introduction de germanium dans la base
(aucune polarisation n’est appliquée).

Ainsi, en fonction du taux de germaniuMgg < Vgg, 0OUVgg = Vgg, 0UVgE > Vgg. La conséquence sur la
variation du gain des transistors a hétérojonction est qu'il peut croitre, étre constant ou décroitre avec la tempéra-
ture. Pour les technologies étudiées au cours de ce pyqjgt> Vgg; par conséquent le gain décroit avec la
température. Toutefois, il peut étre intéressant d'utiliser le profil de germanium comme un parametre technologi-
que permettant de régler le niveau de bandgap de la base. Ainsi, le bandgap narrowing de I'émetteur serait com-
pensé par une diminution équivalente du bandgap de la base et le gain du transistor serait constant avec la
température. Cette propriété est trés intéressante dans le cadre de la conception d’amplificateur de puissance ce
il est alors possible d’optimiser le profil de germanium dans la base afin de concevoir un dispositif dont le gain

ne varie pas avec la température [1.15].

1.7 Capacités de transition

1.7.1 Potentiels de diffusion
D’apres [1.14], le potentiel de diffusion est défini par la relation suivante:

|:ppOD
V =V, 0On B—D Vi OnG=0 (1.53)
Mpo0] Pnol]
SiI'on suppose qua,; = Ny + p,g=Np qipo N+ Noo = N, I'équation (1.53) s'écrit:
Vp; = V7 0On B—D (1.54)
O ni 0
En insérant I'équation (1.6) dans I'’équation (1.54), on obtient I'expression suivante:
[INANpO
Vii(T) = Vyln G520V myin e +vGeffE%1 (1.55)
Chf [(ToU

_ O
Viy(T) = ij(TO)T—0 mgInD]_ H+ vGeffEEL—T—OD (1.56)
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Puisque le potentiel de diffusion représente le potentiel aux bornes des zones de charge d’espace base-émetteu
base-collecteur et collecteur-substrat, la tension de bandgap effective est la moyenne des tensions de bandgap d

part et d’autre des zones de transition.

Table 1.2: Valeur de la tension de bandgap effective en fonction de la zone de transition considérée.

ZCE Vet

Base-Emetteur | (Vgg* Vgp)/2

Base-Collecteur | (VggtVgc)/2

Collecteur-Substrat (Vgc*+Vgg)/2

Toutefois, la loi (1.56), bien que représentative de la physique des transistors bipolaires SiGe a hétérojonction,

n'est pas valable pour les trés hautes températures (Fig. 1.15), ce qui crée des problemes de convergence dans ¢
simulateurs.

Aux fortes températures, , = Noo=Ppo=Pno=N; . par conséquent le potentiel de diffusion tend vers 0.

C’est pourquoi, une loi de lissage [1.8] a été ajoutée au modéle. Ainsi, la dépendance avec la température du

potentiel de jonction est décrite par:

_ ad VDJ-(T)D ad
Vp(T) = VDJ-(T) +2 V4 On 1+ |1+ 4exp[-|—-—V—D 0 (1.57)
O T OO

La variation du potentiel de jonction avec la température est représentée sur la Fig. 1.15. Une étude de sensibilité

de cette quantité par rapport au paraméfg: permet de montrer qu’il diminue lorsqugesaugmente.
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Fig. 1.15 Dépendance avec la température du potentiel de jonction.

1.7.2 Comportement thermique des capacités de transition
La capacité de transition lorsque la tension appliquée a la jonction est nulle dépend du potentiel de diffusion
[1.14]:
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mNssiDZ
Co=050 (1.58)
10" g2vp O
Par conséquent le modele s’écrit
_ OV (To)f
Cjo(T) = Cjo(To) D}———DVD(T)% (1.59)

La variation du rappor€o(T) / Cjo(To) avec la température, obtenue a partir de I'expression (1.59) est représen-

tée sur la Fig. 1.16.
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Fig. 1.16 Dépendance avec la température des capacités de transition.

Toutefois, cette loi croit avec la température alors que des simulations physiques [1.1] prouvent qu’en régime de
polarisation directe lorsque la tension appliguée aux bornes du transistor est proche de la tension de diffusion, la
capacité de transition diminue alors que la température augmente. C’est pourquoi un facteur de limitation a été
introduit dans le modéle. Le parameétre empiri@fe détermine la valeur maximale que peut prendre la capacité
de transition en régime de polarisation directe lorsque la tension appliquée aux bornes du transistor est proche de

la tension de diffusion. Ce paramétre diminue lorsque la température augmente. Il est défini par:

Vp(T)

Il correspond aux parametres de modélg, etA ;gp La variation du rappory(T) / &(To) avec la température,

obtenue d’'aprés la formule (1.60) est représentée sur la Fig. 1.17.
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Fig. 1.17 Dépendance avec la température du parametre empjrique

1.8 Reésistances séries

1.8.1 Silicium mono-cristallin
Dans les matériaux en silicium mono-cristallin, la dépendance avec la température des résistances séries es

directement reliée a celle de la mobilité des porteurs par la relation [1.7]:

(To)
R(T) = R(T [!J——— 1.61
(T) = R(T)) o (1.61)
En insérant I'équation (1.1) dans I'expression (1.61), la loi de dépendance des résistances séries avec la tempéra
ture s’écrit:
EET f

R(T) = R(T,) C5=— (1.62)

0 o0

La liste des coefficients en température relatifs aux résistances séries est résumée en Annexe A.

1.8.2 Silicium poly-cristallin
Dans les technologies actuelles, I'émetteur est fait en silicium poly-cristallin, de maniére a réduire la capacité

base-émetteur sans dégrader le gain du transistor. Or la loi (1.61) n’est pas valable pour ce type de matériau.

D’apres [1.7] et [1.16], la résistance série de I'émetteur est décrite par:

1-C kT E~-E
Rg = ———— Cexp(by,) Cexp- CkT = (1.63)
A-qC T Ag
N 410 * 210 [2Me
oub, = —,/2m_ X, etC_, = =— |—
e h ene e h Xe
La constante de Richardson modifiée est définie par:
4nqm;k2
—_ (1.64)

h
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Si I'on néglige la dépendance avec la température de la masse effenﬁvescelle de la hauteur de la barriére

effective pour les électroo@, la dépendance avec la température de la résistance d’émetteur est décrite par:

CKT  To? DEC E,
Re(T) = Re(To) ch—kT R oS -2 (1.65)

En prenant les valeurs numériques données dans [1.16], il est possible d’évaluer la valeur de la d@pstante

Ce= 7.15010° 37 Par conseéquent, 'approximati@,kT »1  est légitime.

. N . T[T O Ec Er
Sous ces hypotheses, I'équation (1.65) s’éBfT) = R(T) EET—D bep[-]— =~ ——% (1.66)
0

Le polysilicium est un cristal tres fortement dopé, c’est pourquoi il est légitime de suppo&gy ¢ ie-

Sous ces conditions I'équation (1.66) s’écrit:

Tl
Re(T) = Re(To) L5 (1.67)
C’est pourquoi la variation avec la température de la résistance d’émetteur est modélisée par la loi:

{r
_ TOE . - . Lo
Re(T) = Re(Typ) [E?T_OD , 0U le coefficient en temperatuigE est négatif. (1.68)

1.8.3 Meéthode d’extraction

Matériaux mono-cristallin
La connaissance des niveaux de dopage dans les différentes couches du transistor par l'intermédiaire de profils

SIMS nous permet de calculer les coefficiet$ x|, ZeTarel ZETARBX €t ZETARCX Oréce a I'équation (1.2).

Matériaux poly-cristallin
On ne peut pas appliquer la formule (1.2) au cas des matériaux silicium poly-cristallin.

Le dispositif est polarisé en émetteur commun de maniére a appliquer une tension constante sur la base et a faire
varier la tension de collecteur. La température ambiante est contr6lée grace a I'utilisation d’un régulateur thermi-

que; elle est fixée a la température nominafc27

La tension \&g est choisie de maniére a ce que I'auto-échauffement du transistor soit suffisant pour influencer

ses caracteristiques électriques. On mesure la variation du courant collecteugg(€igV1.18).
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Fig. 1.18 Mesure du courant collecteur en fonction g & Vgg=0.9V.

Considerons le cas simple de la Fig. 1@ = Vo + Relg +Rel ¢ (1.69)
Supposons que le gain soit suffisamment fort pour écrire gee - , alors I'équation (1.69) s'écrit:
Vee = Vep +(ReE+RO)I¢ (2.70)

Fig. 1.19 Schéma équivalent simple pour la détermination du coefficient en température de la résistance d’émetteur.

Lorsque &g augmente,d augmente sous l'effet de I'auto-échauffement. Or 'augmentatior @eéc la pola-

risation consécutive a une augmentation de température est sensible a la variation avec la température des résis

tances sériesgret R- d’apres la formule (1.70).

En considérant que nous avons préalablement extrait les paramétres électriques des résgtatdRsy(),

tous les parameétres du courant collecteur, la résistance thernfgué €t le coefficient en température de la

résistance collecteUZEtarcx), il est possible d’extraire le coefficient en température de la résistance d’émet-

teur en utilisant un algorithme d’optimisation de type Simplex [1.17] sur la mesurg ele fonction de A a

Vgg constant.
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1.9 Temps de transit en direct
Le temps de transit en diregtdes porteurs dans le dispositif permet de modéliser le comportement dynamique
du transistor. Cette grandeur représente le temps que mettent les porteurs minoritaires pour traverser le transistol

depuis I'émetteur jusqu’au collecteur.

1.9.1 Faible injection
A faible injection, seules les composantes dans I'émetteur newgrs, , la base mEHke, Tgfo €t , etla

ZCE base-collecteury~ , contribuent au temps de transit total du transistor [1.18]. Ainsi, le temps de transit a
faible densité de courant s’écrit:

Tp = Teio* Tafdo * Tefvo + Tec (1.71)

Emetteur neutre

La composante dans I'émetteur neutre s'écrit:

2
1 Wg W O
Bo DVke 2MpeVyO

L'interface poly-monosilicium de I'émetteur neutre crée une barriere que doivent traverser les porteurs minori-

taires: cet effet est modélisé par la premiére partie de I'équation (1.72). Pour les dispositifs dont I'émetteur a été
recristalisé, la vélocité effective de recombinaison peut étre approximée par:
Vke = D poly’ Lp, poly (1.73)
Or, puisque la durée de vie des porteurs augmente avec la température, pendant que la diffusivité décroit avec la
température, il est Iégitime de supposer que la vélocité effective de recombinaison des porteurs a l'interface
poly-monosilicium dans I'émetteur neutre décroit avec la température selon I'équation suivante [1.22], [1.23]:

_a\/
Vee(T) = V(T OT/Ty) € (1.74)
D’autre part, la dépendance avec la température de la mobilité des porteurs minoritaires dans I'émetteur neutre
est donnée d'aprés (1.1) par:

_qu
Mpe(T) = Kpe(To) XT/Tp) PE (1.75)
Linsertion des équations (1.75) et (1.74) dans (1.72) permet de décrire la dépendance avec la température du

temps de transit dans I'émetteur neutre:

0 , 0
_ 1 We We 0
TerolT) = 5 e o[ (1.76)
0 DTD kE DTD pED
(T o) B 2Ue(TVy B
kE\'0 Drom pEL' 0 TOBTOD O

Base neutre
Le temps de transit dans la base neutre est la somme de deux composantes: I'une est la conséquence du déplac

ment des porteurs minoritaires sous I'effet du champ présent dans la base tandis que l'autre est causée pal
'accumulation des porteurs a la frontiere de la ZCE base-collecteur.

* Composante de diffusion
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2
Wy  (E-1)0fc+1

T = (1.77)

BIdO = p gDV E2 [f ¢
» Composante due a I'accumulation des porteurs a la frontiére de la ZCE base-collecteur

W, f:-1
- B¢

T = — (1.78)

BfvO Ve g DfE - w
Dans ces deux expressions (1.77) et (1.8}, — '\1/ B fzet exp(&)
La prise en compte de la dépendance avec la températbyeedecomplexe. En effet, d’aprés [1.18]:

= O—— -2 0— O— (1.79)

N n+Ng dx n, —dx
Puisquetgiqg et Ty représente le temps de transit dans la base a faible injection, il est possible de mégliger
dans I'équation (1.79). Puis, en considérant lygene varie pas avec la température, et que la dépendance avec
la température dg; etdn/dx est identique, on peut supposer dgell V4 . Ainsi les quargiigtds ne dépen-
dent pas de la température.

D’autre part, d’apres (1.1), la dépendance en température de la mobilité des porteurs minoritaires dans la base

est:
_G“n
Hae(T) = Hpp(To) T/ Ty) ° (1.80)
De plus, la vélocité des électrons s'écrit:
_GV
Ve(T) = vo(T) AT/ Ty © (1.81)

Par conséquent, en remplacant les équations (1.80) et (1.81) respectivement dans (1.77) et (1.78), on peut écrire

les équations décrivant la dépendance avec la température du temps de transit dans la base neutre:
a, -1
_ T |:| HnB
Tetdo(T) = Tarao(To) [EW_OD (1.82)

—Q
T v
BfvO BfvO\ ' O %‘r O

ZCE base-collecteur
_ Wge

o = (1.84)

En insérant (1.81) dans (1.84), la dépendance avec la température du temps de transit dans la ZCE base-collec

teur est décrite par I'équation suivante:

ay,
Tac(T) = Tac(To) [%]-IOE (1.85)

Temps de transit a faible injection
To(T) = Tgo(T) + Tigo(T) + Tgso(T) +Tc(T) (1.86)
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%_+TEfO(TO) Otgso(T) 1E+TdeO(TO) Otgrqo(T) 1
o To(To) EEfo(To) 0 To(To) Edeo(To)

0, TerolTo) OenolT) O TclTo) Otge(T) O
0o + 10+ —-10
0 0(To) eolTe) O To(Te) Oec(To) O
En insérant les équations (1.76), (1.82), (1.83) et (1.85) dans (1.87), et en faisant un développement de Taylor &

D'ou 145(T) = 19(To)O (1.87)

U
O
0
O

I'ordre 2 de I'expression obtenue, I'expressionmgéT) s'écrit sous la forme quadratique:

2
A 1o etKtg sont des paramétres de modeéles, que I'on peut relier aux parameétres physiques grace aux équations

(D.40) et (D.41) établies dans I'’Annexe D, et dont I'expression est rappelée ci-dessous:

_ Tero(To) 0y~ DVie(To) + 20y, Hpe(To)Vr, (Zeract ~Zetager , Vee~Vesd
LT0 TO(TO) 0 To(VkE(To) + ZupE(To)VTO) O Ty TOV_I_0 0

Tatao(To) Do‘una_1+ Tervo(To) | Tael(Te)D Ay,
To(To) To 0% 1T O To

_ Tero(To) (O, =D, =2V, ((To) + 20y, (ay, + Dpe(To)Vr,
TO = .
To(To) To(vie(To) + zupE(TO)VTO)

VGE_VGB:| |:ZETACT _ZETABET VGE_VGBi|ZD
+ + O
T, ToVr, |0

+ TEfO(TO) ZETACT _ZETABET +2
TolTo) Ty To'Vr,

TaiaolTo) (O ~D(a, - 2)_E[BfV0(TO) . (T oy (—ay_+1)
To(To) T(z) 0T(Te)  To(T) O Tg

La Fig. 1.20 montre la variation du rappag(T) / 1o(Tp) avec la température obtenue d’apres la formule (1.88).
Une étude de sensibilité de ce ratio par rapport aux paranrgset Ko indique qu'il croit avec 'augmenta-

tion des paramétres.

22 T T T T T T 1

2 -
18 -
16

14

To(T) / 19(Tg)

1.2

1

0.8 ] ] ] ] ] ] ]
-50 -25 0 25 50 75 100 125 150 175

T[°C]

Fig. 1.20 Dépendance avec la température du temps de transit a faible injection.
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1.9.2 Moyenne et forte injection
Lorsque le transistor opére a moyenne et forte densité de courant, le champ électrique dans la ZCE base-collec-
teur s’annule et cette zone devient quasiment neutre: c’est I'effet Kirk [1.18]. Il en résulte une forte augmenta-

tion du temps de transit. L'apparition de ce phénomene est modélisée par le courant ggitique

Courant critique
Le courant critiquécy est donné par:
| o Veeft 1 EIL L XHA ¥+ 10_3E (1.89)
C:loA/:“'(Vceff/VIim) . .
Veeft = Viim
Vet

—Vegs OO

Dans I'expression (1.89% = OLots = VTEB.+ In[&+ expB——————————— 100
1]

Ainsi, il apparait que le courant critique dépend de plusieurs paramétres de modéle:

» larésistance interne de collecteRgg.

» latension critiqueV;y,. Elle définit le début de I'effet Kirk.

* latension de punch-througfipt. Elle définit la tension pour laquelle la ZCE base-collecteur s’étend
jusgu’a la couche enterrée.

* latension de saturation de la zone collecteur-émelteyss. Elle définit le début de la quasi-saturation.

La dépendance avec la température de la résistance de collecteur a été définie par I'équation (1.62). Le parametre
de modéle correspondant &gtrac -
VA

La tension critique [1.1], [1.18] est décrite &y, = lls ¢ (1.90)
nCo

D’aprés des études physiques [1.22], la vélocité de saturation dépend de la température selon la relation sui-
vante:
_a\)s
V(T) = v(To)(T/Tp) . (1.91)
D’autre part, d’apres I'équation (1.1), la dépendance avec la température de la mobilité est décrite par la relation:
T _ZC|
Hnco(T) = “nCO(TO)Dr 0 (1.92)
En remplacant les équations (1.91) et (1.92) dans I'expression de la tension critique (1.90), on obtient sa loi en
température:
ZCi_av
T0 s
Vi (T) = Vi (To) B (1.93)
lim lim\"0 [TroD
La constanté c; est remplacée par le parametre de modgigac, et la constante, g par le parametré|ys.
Ainsi I'équation (1.93) devient:

T DZ ETaci ~ALvs

Vlim(T) Vllm(TO) (1-94)
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La Fig. 1.21 montre la variation du rappy(T) / Viim(To) avec la température d’aprés la formule (1.94). On

peut également observer que ce ratio augmente lofggag, augmente e |5 diminue.

2 T 1
18
16 -
14

12

Vim(M 1 Vjim(To)

1

08 -

0.6 | | | | | | | |
-50 -25 0 25 50 75 100 125 150 175

T[°C]

Fig. 1.21 Dépendance avec la température du parajgire

La tension de punch-through [1.1], [1.18] est donnée par:

AN 2
VPT - —2—5—WC (1.95)

Elle ne dépend donc pas de la température.

La tension de saturation [1.1], [1.18] est définie par:

Vees = Vpei~Voci (1.96)
D’apres (1.55), le potentiel de diffusion base-émetteur s’écrit:
ONANp O T VGB+ VGE
Vpei(T) = Voin Bz—E—VngInE“_ O+ =22t EEL (1.97)
|E(TO)
De méme, le potentiel de diffusion base-collecteur s’écrit:
ONANp O T VGB+ Vac
Vpei(T) = Voln m—————%-v Mg Egt —5—= [%]_ (1.98)
|C(TO) 0 To-

Le remplacement des équations (1.97) et (1.98) dans I'expression (1.96) permet d’écrire la loi en température de

la tension de saturation:

VeedT) = Voin @"uzc( O)D Ve~ VGCEEL (1.99)
(T o)D
Dol VepdT) = VCES(TO)+%< Fic(T O)D Vee- VGCE(T To) (1.100)

B:] D |E(T0)D 2TO

k B‘uc(To)D VGE~ VGC _
|:n|E(T0) 0

Posonso(CES
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La dépendance avec la température de la tension de saturation est décrite par le pAigrggtselon I'équa-
tion:
VeedT) = VeedTo) +ALces(T-Ty) (1.102)

La dépendance avec la température du rdipdT) / VcedTp) est représenté Fig. 1.22 d’apres le résultat de la

formule (1.102). Ce ratio augmente lorsque le paramgirgs augmente.

1.6
15
1.4
1.3
1.2
11

1
0.9
0.8

0.7
0.6 | | | | | | | |
-50 -25 0 25 50 75 100 125 150 175

T[°C]

Vees(T) ! Vees(To)

Fig. 1.22 Dépendance avec la température du paraNgiee

Temps de transit de saturation

D’aprés [1.18], le temps de transit de saturation est donné par

2
WemWe We

2GziMncoVT  AHncoVr

Thes = (2.103)

2
. W We WO “nCO(TO)VTO
Dol 1,.(T) = B——+—=—00—— (1.104)
hcs 02G;i 40 Hnco(TVe

En utilisant I'équation (1.1), on peut réécrire (1.104) sous la forme

T EFci -1

TpodT) = T To) = . (1.105)
hcs( hcs' ' 0 DTOD

La constantéc; est remplacée par le parametre de madglgc, . Ainsi, I'équation (1.105) devient:

-1
_ DT DZETACI
Thed T) = Thed To) g (1.106)

La dépendance avec la température du rajqT) / TcdTo) est représenté sur la Fig. 1.23 d’apres le résultat

de la formule (1.106). Ce rapport augmente lorsque le paramétre de Dggle augmente.
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Fig. 1.23 Dépendance avec la température du temps de transit de saturation.

Temps de transit dans I'émetteur neutre

0 2 0
w w

Rappelons I'équation (1.76§;(T) = ) %T) [H E —+ E T E

O R TEEE T 2y (v, IO

kel 0)[1]-05 Hpe(To) TolT 0 0

Dans les technologies récentes, I'émetteur est tres fin [1.3]. Par conséquent le second terme de I'équation (1.76)
est négligeable par rapport au premier. De plus, suivant certaines hypothéses concernant I'émission a travers

l'interface poly-monosilicium [1.1], on peut supposer que_ = 0.5

Ainsi, I'équation (1.76) peut se réécrire sous la forme:

Bo(To) 5
tero(™) = TeroTo g 7y ] (1107

En insérant I'équation (1.52) dans (1.107), on obtient 'expressioggge

_ DIDZETABET_ZETACT_O-S D/GB_VGE E
tero(M = Tero(To L - (1.108)

La Fig. 1.24 représente la variation du rappeo(T) / Tepo(Tp) avec la température obtenue a partir de la for-
mule (1.108). Ce rapport augmente lorsdigs ou ZgtageT augmentent ou lorsquégg ou Zgact dimu-

nent.
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Fig. 1.24 Dépendance avec la température du temps de transit dans I'émetteur neutre.

1.9.3 Méthode d’extraction
Il'y a finalement peu de parametres en température spécifiques a eX{rajré o, ALvs etA ces.

Faible injection
Le temps de transit & faible injection est extrait en répétant la méthode d’extraction du pargraétiéerentes

températures [1.2], [1.19]. Ce parametre est extrait a partir des c%u]%?es en fong%lon de . (Fig. 1.25)
T m

80 | | | | |
70 -
60 |- —
50 |- -
40 |- -

1/(2rcfy) [ps]

30
20

To(T)+(Re(T)+R(T)).Cac(T) \10— o _

I ] ] ]
0
0 200 400 600 800 1000 1200

gy, [Q]

Fig. 1.25 Courbe d’extraction du paraméige la température T.

Puis les parametres 1o et K1 sont extraits de la variation avec la températuregé=ig. 1.26). Les valeurs
ainsi obtenues servent de point de départ & une optimisation des paraiegesK o sur les mesures dg €n
fonction de \sg a Vgc=0 (Fig. 1.27 (b)). Cette optimisation permet de prendre en compte I'impact de I'auto-
échauffement sur I'extraction de ces parametres. La comparaison de courbesimielées aux mesures en
fonction du courant collecteur & différentes températures gi@anlle (Fig. 1.27 (a)) et en fonction degi a

différentes températures et g/nulle (Fig. 1.27 (b)) valide les valeurs extraitegey etKg.
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Fig. 1.26 Courbe d’optimisation des paramé&es, etKg
a partir de I'extraction dey a différentes températures.
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Fig. 1.27 (a) Comparaison mesures (points) simulation (lignesy delifférentes températures et ¢/nul en fonction du
courant collecteur. (b) Comparaison mesures (points) simulation (ligneg)aldifférentes températures et g/nul en

fonction de \4g.

1.10 Avalanche

Lorsque les niveaux de dopages sont forts de part et d’autre de la jonction base-émetteur, la ZCE est suffisam-

ment étroite pour permettre aux électrons de traverser la bande interdite. Ce mécanisme s’appelle I'effet tunnel.

Il permet la génération de paires électrons-trous. Il se produit pour des tengipmeatives et crée un courant

de base de recombinaison qui dégrade le gain du transistor: le claquage de la jonction base-émetteur est d( a ce
effet [1.20]. Dans ce cas, la tension de claguage diminue lorsque la température augmente. Cela vient du fait que

la tension de bandgap des semiconducteurs (silicium, germanium...) diminue lorsque la température augmente.

Ainsi la probabilité d’effet tunnel augmente ce qui permet au courant d’avalanche de se produire plus tot, c’est-

a-dire pour une tension base-émetteur plus faible.
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D’autre part, le claquage de la jonction base-collecteur est di a I'ionisation par impact [1.20]. Dans ce cas, la
tension d’avalanche augmente avec la température. Les porteurs chauds qui traversent la couche de déplétior
sous l'effet d’'un fort champ électrique perdent une partie de leur énergie au profit des phonons optiques apres
avoir parcouru le libre parcours moyen électron-phonon. Or cette distance diminue lorsque la température du
réseau cristallin augmente. C'est pourquoi, afin qu’ils acquiérent I'énergie d’ionisation nécessaire a la généra-
tion de paires électron-trous, les porteurs doivent atteindre un potentiel plus élevé, ce qui a pour conséquence de

repousser I'apparition de I'avalanche vers de plus fortes tensions base-collecteur.

1.10.1 Avalanche par ionisation
Les paramétres de modele décrivant le phénoméne d’avalanche sont décrits par [1.1]:

a
_ n
Favi = 205 (1.109)
e DA

Par conséquent, la dépendance avec la température des paramétres d’avalanche est gouvernée par la dépendar
avec la température du taux d’ionisatayet du champ électrique d’ionisatibp

Une étude de ces paramétres a partir de données d’ionisation [1.20] montre que la dépendance avec la tempéra
ture de ces coefficients peut étre décrite par les lois suivantes:

a,(T) = a,(T,) Cexp(W AT) (1.111)

b,(T) = b,(Ty) Oexp(y CAT) (1.112)

ou W ety sont des constantes.

Par conséquent, en insérant les équations (1.111) et (1.112) dans les équations (1.109) et (1.110) nous perme

d’obtenir la variation avec la température des parametres de modeéles décrivant le phénomeéne d’avalanche:

an(To)
Fav (T) =2 EL:(—TE) Cexp((W —y) [AT) (1.113)
A
etQayL (T) = STE (T o) Cexp(y [AT) (1.114)
e A

En posant: Fayy (To) = 2an(Tg)/bp(To) + Qayi (To) = —5= y(To) + ALpay = ¥-v et
ALgav = V. les équations (1.113) et (1.114) s’écrivent:

Fave (T) = Fayp (Tg) Bexp(A| gay [AT) (1.115)
et Qave (T) = Qayy (To) EEXP(ALQAV CAT) (1.116)

1.10.2 Avalanche par effet tunnel
Dans le modéle HICUM Level 2 version 2.21, le courant tunnel est décrit par I'équation suivante [1.21]:

1-2 Zep—1
lgeT = leeTsd—Ve) d1-Vvy) = Cexp(—ager (1-vy) ™ ) (1.117)
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Dans cette expressiow,, = VB*E’/VDED , MB*E. est la tension appliquée a la jonction base-émetteur et
Vpgp est la composante périphérique du potentiel de la jonction base-émefgur. est une constante; c’est
I'exposant de la composante périphérique de la capacité de transition base-émetteur.

Le courant tunnel de saturation s’écrit:

_20/2m, /EG[q D/DEpEC

| = (1.118)
BETS EpO
h? kg, =P
et le coefficienta, -+ = Smhyem, 76 Fe (1.119)
BET 3qh DEBEjO

La dépendance avec la température du potentiel de la jonction base-émetteur est décrite par I'équation (1.56). La
masse effective des électrons, la constante de Boltzmann, la constante de Planck et la permittivité du silicium ne
dépendent pas de la température. Par conséquent, la dépendance avec la température du courant tunnel de satul

tion est régie par I'expression suivante:
Ea(To) BVpep(M I Ciepo(T)

| T) =1 T, O (1.120)
geTd seTdTo Ec(T) EEVDEp(To)D CepolTo)
et le coefficienagz; depend de la température suivant I'expression:

DEG(T) c? Egejo(T)
G BEj0

aget(T) = ager(Ty) (1.121)

BET seTllo EEE (To)D sti0(To)
L'énergie de bandgap est reliée a la tension de bandgap par la relation suivante:

Eg(T) = qalvg(T) (1.122)
Et Eggjo est un parametre indépendant de la polarisation qui s’écrit:

50C v
JEpO DEp
EBEJO kg, P X e (2.123)

En insérant les équations (1.122) et (1.123) respectivement dans les équations (1.120) et (1.121), on obtient les
expressions suivantes de la dépendance avec la température du courant tunnel de saturation et du parameétre ¢

modeleageT:

G(T DEp(T) EF CjEpO(T)

lgeTdT) = lgetdTo) U V(™) EEVDEp(To)D DCJEpO(TO) (1.124)
OVe(T) D“ Voeo(T) Cigpo(T)

age(T) = age(Ty) E%, T pept 1) - jepo (1.125)

o)D pep(To) Ciepo(To)

Il apparait donc que la modélisation de la dépendance avec la température du courant tunnel ne nécessite pas d

parametre de modéle dédié.
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1.10.3 Méthode d’extraction
Le phénomeéne d’avalanche par ionisation peut s’observer sur la mesure du couragtdvefsgttion de \ég a

Vg constant. La Fig. 1.28 représente cette mesure faite sur un transistor bipolaire SiGqu@ 0a®&c un pic
de fr a 55 GHz et une tension de claquage €gale a 3.3 V. Afin de pouvoir visualiser sur la méme courbe les mesu-
res faites a différents M constants, le courant de base est normalisé par rapport a sa valggmal Obser-
vons la mesure faite apg = 0.7 V. Le courant base est constant, jusqu’a une certaine valeugglav/dela de

laquelle il commence a décroitre a cause du courant d’avalanche par ionisation.

Lorsque \kg est choisi suffisamment fort, des effets d’auto-échauffement se rajoutent. Observons les mesures
du courant base apg > 0.7V (Fig. 1.28): a faible ¥g, le courant n’est plus constant avec la polarisation, mais

il augmente. En effet, sous ces conditions de polarisation, le transistor dissipe beaucoup de puissance. La consé
guence est une augmentation de la température interne du dispositif, qui provoque I'augmentation du courant.

Puis I'avalanche se déclenche et fait décroitre le courant de base.

Pour modéliser ce phénomeéne, le modeéle fait intervenir les paramétres électriques de I'avalanche, ainsi que leur
dépendance avec la température. Par conséquent, on pourrait extraire les parypgjres A oay par opti-

misation de la mesure dg kn fonction de g a Vgg constant suffisamment fort pour que des effets d’auto-
échauffement interviennent. Cette optimisation requiert d’avoir préalablement extrait les paramétres électriques

de l'avalancheRu, etQay ), du courant base et de la résistance thermigug)(

25

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3
Veg M

Fig. 1.28 Mesure du courant de base normalisé par sa valew @uV/en fonction de ¥ a différents \4g constants.

En pratique, 'augmentation de température due au phénoméne d’auto-échauffement n’est pas suffisamment
importante pour permettre une bonne optimisation de ces paramétres. L'erreur liée a I'extraction des parametres

ALrav etA gay par cette méthode est de plus de 50%!
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Une autre maniére de procéder consiste a mesurer le courant base en fonctiggaené valeur g cons-

tante suffisamment faible pour que I'auto-échauffement n’influence pas la caractéristique électrique du dispositif
(Vge=0.7 V dans le cas de la technologie testée Fig. 1.28) et pour différentes températures ambiantes. Puis on
répéte la méthode d’extraction des parametres électrigues modélisant I'avalBgghelda, ) @ chacune de

ces températures [1.2]. Enfin, les paramefggy, etA qay SONt extraits des courb&gy etQay fonction

de la température. Cette méthode est délicate a mettre en oeuvre car il faut étre attentif a adapter la vig¢eur de V

a laquelle est faite la mesure en fonction de la température ambiante, de maniére a ce que le niveau de courani
Igg soit sensiblement du méme ordre de grandeur a chaque température.

Toutefois, en pratique, ces parametres restent difficiles a extraire car les paramétres électrigues modélisant I'ava-
lanche varient peu avec la température dans la gamme considérée (cf Fig. 1.29). De plus, une étude de sensibilité

de ces paramétres montre diag, etQay augmentent respectivement lorsdygay etA gy augmentent.
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Fig. 1.29 Variation relative déx, etQpy. avec la température.
La comparaison entre les mesures du courant de base en fonctiaggdie Wsg constant suffisamment faible
pour que 'auto-échauffement n’influence pas la caractéristique électrique du dispositif et pour différentes tem-

pératures ambiantes avec les simulations valident cette méthode d’extraction (cf Fig. 1.30).
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Fig. 1.30 Mesure du courant de base normalisé par sa valewy Bul/en fonction de ¥g a Vgg
constant choisi en zone de faible injection et a différentes températures.
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1.11 Quantification de I'erreur d’extraction

Les méthodes d’extraction proposées dans ce manuscrit ont été testées sur des données générées a l'aide d'L
simulateur SPICE afin de quantifier leur précision. Ainsi, la valeur des paramétres a extraire est connue
puisqu’ils sont contenus dans la carte modéle qui a servi a faire la simulation. On peut donc comparer la valeur
extraite a la valeur originale du parametre, et ainsi évaluer la précision de la méthode mise en jeu.

Les valeurs obtenues sont résumées dans le tableau suivant:

Table 1.3: Quantification de la précision des méthodes d’extraction.

Parametre | Valeur originale | Valeur extraite | Erreur
Vea 1.059 1.059 0%
ZETACT 3.390 3.367 0.7%
Vee 1.099 1.097 0.2%
ZETABET 4.730 4.769 0.8%
ZETARE -1.000 -1.073 7.3%
ALrav -7.100.10° -5.684.10° 20%
ALQAV -4.920.10% -6.880.10% 28%

1.12 Conclusion
La compréhension des lois en température et des méthodes d’extraction associées passe souvent au second pl:

des études sur les modeles compacts. Le but de ce chapitre était de présenter les approximations physiques st
lesquelles est basé le modele HICUM Level 2 Version 2.21. En effet, la prise en compte des phénomenes d’'auto-
échauffement dans les modéles compacts est a la fois conditionnée par une bonne description de la résistanct
thermique d'un dispositif, mais également par la modélisation de la variation avec la température des parame-
tres. C’'est pourquoi il est important de comprendre les approximations faites lors de I'écriture des lois en tempé-
rature du modéle compact, de maniére a pouvoir juger de la pertinence du modele lors des comparaisons mesure
simulation.

La précision d’'un modéle compact est également conditionnée par I'extraction des paramétres de modéle. Nous
avons présenté les méthodes d’extraction des parametres en température et mis en évidence un point a déveloy
per concernant I'extraction des parametres décrivant la dépendance avec la température du temps de transit
forte injection. Ces paramétres sont d’autant plus délicats a extraire qu'ils interviennent dans une zone ou I'auto-

échauffement influence beaucoup les caractéristiques électriques du dispositif.
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Chapitre 2

Phénomene d’auto-échauffement dans les transistors bipolaires

2.1 Introduction

La problématique de l'auto-échauffement des transistors n'est pas neuve. En 1959, Strickland [2.1] pose les
bases de la simulation électro-thermique en proposant un sous-circuit thermique trés proche de la solution
actuellement implémentée dans les simulateurs SPICE. Ces travaux étaient vraiment visionnaires. Il faudra
attendre le milieu des années 70 et 'avénement des circuits intégrés pour qu’ils soient mis en application.

Il estimportant de modéliser correctement I'interaction électro-thermique car les effets électriques et thermiques
peuvent intéragir de facon complexe. Sous I'effet de I'auto-échauffement, la température interne du transistor
augmente, ce qui conduit a une modification du point de fonctionnement du dispositif. Il est donc nécessaire de
pouvoir prédire cet effet, d’autant plus que dans des cas extrémes d'utilisation 'augmentation de la température
interne peut conduire a la dégradation du dispositif [2.2].

Le but de ce chapitre consiste a établir une méthodologie servant a déterminer les parametteS;R asso-

ciés au sous-circuit thermique du modéle compact, pour des dispositifs sur plaquettes de silicium. Dans un pre-
mier temps, le sous-circuit thermique du modele compact sera détaillé, de maniere a préciser la signification des
parametres Ry, Cy et de la température interne du dispositif. Puis, un modéle nodal sera proposé afin de calcu-
ler Rry. Les hypothéses concernant ce modéle seront détaillées et discutées, de maniere a expliciter les avanta
ges et inconvénients d’'une telle approche. Finalement, ce chapitre sera conclu par la description d’'une méthode

d’extraction du paramétreq.

2.2 Sous-circuit thermique
La prise en compte de I'auto-échauffement dans les modéles compacts est faite grace a l'utilisation d’un sous-

circuit constitué d’'une source de courant, et d'une résistance en parallele avec une capacité [2.1] (cf Fig. 2.1).
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Fig. 2.1 Implémentation du phénoméne d’auto-échauffement dans les modéles compacts.

La source de courant représente la puissance dissipée par le transistor. La résistance thef)iquéa(Eapa-
cité thermique (@) représentent la faculté du transistor a dissiper cette puissance en fonction de sa géométrie,
son architecture et des propriétés thermiques du matériau qui le constitue.

Ce sous-circuit a été construit par analogie entre quantités électriques et thermiques (cf Table 2.1).

Table 2.1: Analogie entre quantités électriques et thermiques.

Quantités électriques  Unités  Quantités thermiques  Unités
Tension U Température K
Courant A Puissance dissipée w
Résistance Q Résistance thermique K/W
Capacité F Capacité thermique W.s/K
Ainsi, en appliquant la loi d'ohmAT = Pp Ry //(1/ (jwCqy))] (2.1)

La quantitéAT représente 'augmentation de température a l'intérieur du transistor par rapport a la température
ambiante.

La résistance thermique et la capacité thermique sont des constantes, supposées indépendantes de la tempér
ture. Il s’agit d’'une approximation du modéle compact qui néglige la dépendance avec la température de la con-

ductivité thermique. Cette hypothése sera discutée au paragraphe 2.5.3.

2.3 Température interne

Dans le cas du modéle compact, la puissance dissipée est calculée a partir de la relation suivante [2.3]:
2

AV
—_ n
Pp = 1:Vee+ ) HaVdiodet ' aviVoci—Vee) * Z—r‘n' (2.2)

ou d={BEi, BCi, BEp, BCp, SC}V4icqe €St la tension de diode correspondamgesont les résistances séries

(n={Bi, Bx, E, Cx}) etAV,, est la différence de potentiel aux bornes de ces résistances (cf Fig. 2.2).
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L'augmentation de température a l'intérieur du transiéfdrest calculée par le simulateur au moyen de cette
puissance dissipée (2.2) et des paramétiepdR Gry du modéle grace a la relation (2.1). En réalité, cette gran-
deur représente une température moyenne sur I'ensemble du transistor. En effet, chaque élément du modéle

variant avec la température est référencé a la méme augmentation de température (cf Fig. 2.2).
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Fig. 2.2 Circuit équivalent du modéle HICUM Level 2 Version 2.21.
Tous les éléments du modeéle sont référencés a la méme température.

Lors de la résolution du couplage électro-thermique dans un simulateur S®TGESt obtenue par (2.1). Cette
nouvelle valeur est alors comparée a celle précédemment utilisée dans le sous-circuit thermique. S'il y a égalité,
I'interaction s’arréte a ce stade; dans le cas contraire, 'augmentation de température est utilisée dans les lois en

température du modéle compact pour évaluer la modification du point de fonctionnement du dispositif qui en



72 Chapitre 2 - Phénomeéne d’auto-échauffement dans les transistors bipolaires

découle. La puissance dissipée par le dispositif puis 'augmentation de température sont alors recalculées par les

relations (2.2) et (2.1) jusqu’a ce que la boucle électro-thermique s’équilibre (cf Fig. 2.3).

AT=0
Calcul des paramétres du modele
PARA'\\I//I(T’TO) a partir des lois en température
Ppb
Vi

AT=Pp.[Rtu//(1/(jwCrh))]

NON

@%I

Fig. 2.3 Résolution du couplage électro-thermique par une méthode itérative.

2.4 Les différents modes de transmission de la chaleur
Le but de cette partie est de décrire de fagon succincte les notions relatives au mode de transmission de la chaleu
utiles a cette étude. Pour plus de renseignements concernant cette thématique, le lecteur peut se référer a de

ouvrages spécialisés tel que [2.4].

Le transfert thermique est le transfert d’énergie qui résulte d’'une différence de température. On distingue habi-
tuellement trois modes de transmission: par conduction, par convection et par rayonnement [2.4]. Toutefois, la
conduction est le seul mécanisme intervenant dans le transfert de chaleur dans un solide homogene, opaque €
compact. Ce sera donc le seul mécanisme pris en compte dans cette étude. La conduction est définie comme
étant le mode de transmission de la chaleur (ou I'’échange d’énergie interne) provoquée par la différence de tem-
pérature entre deux régions d’'un milieu solide, liquide ou gazeux, ou encore entre deux milieux en contact phy-

sigue; il n'y a pas de déplacement des molécules.

La loi de Fourier

Jean-Baptiste Fourier a publié la Loi fondamentale de la conduction en 1822. Il apparente la conduction de la
chaleur a I'écoulement d’un fluide qui a lieu des régions chaudes vers les régions froides, et dont les seules mani-
festations dans la matiere se traduisent par des variations de température. Cette théorie ne tient pas compte de |

structure moléculaire ou atomique d’'une substance, qu’elle assimile a priori & un milieu continu. Elle n’est plus
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valable quand les distances entre molécules sont trop grandes (gaz raréfiés). De plus elle néglige les variations de
volume dues aux dilatations et ne fait strictement intervenir que les échanges calorifiques.
Elle s’écrit:
—
4 = —K(T) DA Cgrad(T) (2.3)

La conductivité thermique

D’aprés la loi (2.3), la conductivité thermique représente le flux de chaleur qui traverse une surface unitaire
guand le gradient de température est égal a I'unité.

Elle dépend de:

e la nature chimigue du matériau

» la nature de la phase considérée (solide, liquide, gazeuse)

* latempérature

« l'orientation des cristaux ou de fibres dans les corps anisotropes

2.5 Reésistance thermique

2.5.1 Etatde I'art

Méthodes d’extraction

Pour que I'effet de I'auto-échauffement modifie la réponse électrique d’un dispositif, il faut que I'augmentation
de température a I'intérieur du composant soit suffisamment importante. C’'est pourquoi le transistor doit étre
polarisé dans des zones de forte densité de puissance ou les effets physiques intervenant sur le fonctionnemer
du dispositif sont des effets complexes tels que le mécanisme d’avalanche, I'effet Kirk ou les effets de quasi-

saturation (cf Fig. 2.4)

Auto-échauffement

lC , IB [A]
(=Y

o

[}

VBC:0 V
Voc=-2.6 V
Voe=-5.2 V
] ] ] ] ]

04 05 06 07 08 09 1

Vege [V

Fig. 2.4 Effet de I'auto-échauffement sur la mesure de courbes de Gummel.
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Par conséquent, I'extraction du parametie, Rst rendue délicate a cause de la difficulté de décorreler les effets

de forte injection du phénoméne d’auto-échauffement. Ce qui explique pourquoi les méthodes proposées traitent
le plus souvent la mesure du courant de base, car il est plus facile de décorreler les effets physiques a forte injec-
tion qui interviennent sur la mesure du courant de base que sur celle du courant collecteur. Ainsi, certaines
méthodes proposent I'extraction simultanée de la résistance d’émetteur et de la résistance thermique [2.5], ou de
la résistance de base et dgyfR2.6].

Une autre maniére d’extraire la résistance thermique consiste a exploiter la dépendance avec le courant de bas

en fonction de ¥g a Vg constant [2.7] (cf Fig. 2.5).

Ig / g0

hent

Veg V]

Fig. 2.5 Mesure du courant de base en fonctionglgad/\gg constant.
La mesure est normalisée par rappogya!Ig(V cg=0).

A faible densité de courant @£ = 0.7 V), le courant de base est constant aveg,\fusqu’a ce que le courant
d’avalanche fasse décroitre sa valeur.

Puis une augmentation dgs) conduit & une augmentation de la puissance dissipée par le transistor, et a celle de
la température interne du transistor sous l'effet de I'auto-échauffement. Puisque le courant de base croit avec
'augmentation de la température, on observe sur la Fig. 2.5 que pgur 3.8 V le courant de base augmente

avec \cgjusqu'a 2.8 V. A des tensions collecteur-base supérieures a cette valeur, le phénoméne d’avalanche
prend le dessus par rapport a I'auto-échauffement du dispositif, et le courant d’avalanche fait dgcroitre |
Finalement, a forte densité de courangf\= 0.85 V), l'auto-échauffement du dispositif est tel que le phéno-
mene d'avalanche est repoussé a des valeurs geevi dehors de la plage de mesure. C’est pourquoi on
n’observe plus qu'une augmentation du courant de base ayec V

Ainsi quelque soit la valeur depg, pour des valeurs ded4 inférieures & 2.8 V, le courant de base n’est impacté

gue par le phénoméne d’auto-échauffement (cf Fig. 2.5). Supposons que les parametres électriques du courant d
base et leur variation avec la température aient été préalablement exgrapesitlalors étre utilisé comme cap-

teur de température afin d’évaluer la température interne du dispositif. Finalement, connaissant la température
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interne du dispositif telle qu’elle est définie au paragraphe 2.3 et sa puissance dissipée, le pargpeee R

AT
oo (2.4)
I:)D

étre évalué au moyen de la formule suivaRg; =
L'inconvénient de la plupart des méthodes d’extraction est qu'il n’existe pas de méthode directe d’extraction de
la résistance thermique. Or il serait utile de prédire la valeur de la résistance thermique, de maniére a pouvoir
décorreler les effets d’auto-échauffement des effets de forte injection lors de I'extraction des parameétres de
modéle décrivant I'effet Kirk, les effets de quasi-saturation ou encore lors de I'extraction de la résistance d’émet-

teur.

Méthodes numériques

Une autre approche repose sur la discrétisation de la structure a analyser en éléments finis. Cette méthode est uti
lisée dans la plupart des simulateurs thermiques (ANSYS) [2.8] ou électro-thermiques (ISE, MEDICI) [2.9],
[2.10]. Cette méthode permet de résoudre de maniére couplée les équations du semiconducteur et I'équation de
la chaleur. Elle ne nécessite donc pas de définir la source de chaleur. Cette solution est donc trés intéressantse
pour localiser la source de chaleur et comprendre les mécanismes d’échange calorifique a 'intérieur de la struc-
ture a étudier. Toutefois, elle est étroitement liée a la taille du domaine d’étude et aux conditions aux limites
appliquées a la structure ainsi qu’a la maniére dont le domaine est discrétisé [2.8], [2.9], [2.10]. De plus la solu-

tion ainsi obtenue n’est pas immédiatement transposable dans un simulateur SPICE.

Méthodes analytiques

Une derniére approche consiste a résoudre de maniere analytique I'’équation de la chaleur [2.10]. Ainsi la résis-
tance thermique est évaluée a partir d’hypothéses faites sur la forme et les dimensions de la source de chaleur
ainsi que sur la diffusion de la chaleur a I'intérieur du composant. L'avantage de cette méthode est qu’elle per-
met d’évaluer la résistance thermique d’'un composant indépendamment du modéle compact utilisé, et que la
solution obtenue est directement implémentable dans un simulateur SPICE. Par contre, elle ne permet pas de
prendre en compte les effets de non-linéarités dus a la dépendance de la conductivité thermique avec la tempéra
ture.

Dans [2.10], le systéme est divisé en trois zones: la couche de passivation/métallisation au-dessus du transistor
une couche verticale qui contient les tranchées profondes d’isolation, et une derniere couche constituée du reste
du substrat. La méthode consiste a déterminer I'impédance thermique de chaque zone a partir d’hypothéses por-
tant sur la conductivité thermique équivalente des couches, sur la direction de diffusion de la chaleur et sur la
forme de la source de chaleur. Ainsi, dans la troisieme couche constituée du substrat, la conductivité thermique
est supposée étre égale a celle du silicium et la chaleur diffuse indifféremment dans les trois directions de
I'espace. Dans la deuxiéme couche délimitée par les DTI, la conductivité thermique utilisée est celle du silicium,
mais la chaleur est astreinte a diffuser uniquement dans la direction horizontale de la structure. Finalement, la

conductivité thermique équivalente de la couche de métallisation/passivation est extraite a partir de mesures
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électrigues. Il est ainsi possible de déterminer a partir de ce modéle la résistance thermique d’un dispositif. Cette
valeur est directement implémentable dans un modele compact. Toutefois, appliquée a un contexte industriel,
cette méthode présente l'inconvénient de nécessiter I'utilisation de mesures supplémentaires pour pouvoir procé-

der a I'étalonnage des paramétres du modéle.

2.5.2 Modéle nodal

Au cours de ce projet, hous nous sommes efforcé de développer un modele permettant de calculer la résistance
thermique d’un dispositif quelgue soit son architecture. La solution proposée permet de prédire la résistance

thermique d’un dispositif quelgue soit sa géométrie et son architecture sans nécessiter de mesures supplémentai
res a celles utilisées lors de I'extraction des parametres du modéle compact. Le but de ce paragraphe est de pré

senter les hypotheses de calcul liées a ce modele.

Les paramétres du modéle compact sont extraits a partir de la mesure sous pointes de transistor sur plaquette d
silicium. Au cours de ces mesures, le fond de la plaguette est posé sur un régulateur thermique. Par conséquent
dans le cadre de cette étude, seule la conduction de la chaleur dans la plaquette est considérée. Toute forme d
rayonnement ou de convection entre la plaquette et le régulateur thermique est négligée. D'autre part, la trans-

mission éventuelle de la chaleur dans I'air au-dessus des métallisations est négligée.

Le modele est basé sur I'hypothése que la résistance thermique est un parametre qui ne dépend que de la géome
trie du transistor et des caractéristiques physiques des matériaux qui le constituent. Cette hypothése est confir-
mée par 'observation des courbes gentesuré en fonction de g a Vgg constant. La Fig. 2.6 montre les
courbes degd/lgg en fonction de \ig & Vg constant; gy est la valeur ded correspondant &g = 0. Les mesu-

res ont été faites sur deux dispositifs de méme technologie, mais I'un avec un maximyrtf-gig X €gal a 70

GHz et une tension de claquage &) €gale a 3 V (HV) et 'autre avec un maximum dedgal a 160 GHz et

une tension de claquage égale a 1.7 V (LV).

Sur la Fig. 2.6 (a) est représentée la mesure faitg@/0.75 V. Dans cette gamme de polarisation, la puissance
dissipée par le transistor est faible: il n'y pas d’auto-échauffement du dispositif. Le courant base est constant
jusqu’a ce que I'avalanche se déclenche et fasse décroitre le courant. L'avalanche apparait plus to6t dans le cas di
transistor LV que dans le cas du HV a cause du dopage du collecteur qui est différent pour les deux dispositifs.
Sur la Fig. 2.6 (b) est représentée la mesure faitg@3/0.85 V. Dans cette gamme de polarisation, la puissance
dissipée par le transistor est suffisamment importante pour que I'auto-échauffement du dispositif influence la
mesure: le courant base augmente avgg Sous l'effet de I'augmentation de température interne du transistor.

Puis I'avalanche se déclenche dans le cas du transistor LV, alors que le courant base continue a augmenter dan
le cas du transistor HV. Dans la zone commune aux deux transistors, le courant base est uniguement influencé
par 'auto-échauffement du transistor. On peut observer que les mesures obtenues pour les deux dispositifs son

superposées. Or les lois en température des deux dispositifs sont identiques, on peut donc en déduire que la résis
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tance thermique est semblable dans les deux cas. Cela confirme le fait que la résistance thermique ne dépend qu

de la géométrie du transistor et du matériau qui le constitue.

— LV
————— HV
Vge =0.75V Vge =0.85V
12 T T T T 18 T T T T
1.7 -
16 — //// -
— 15 //’ —
//
2 | 2 14 - -
= o 13 7 -
- 1.2 | il -
11 F g -
l p—
0.9 1 1 1 1
0 0.5 1 15 2 2.5 0 0.5 1 15 2 2.5
Veg [V Ves [V

(@) (b)

Fig. 2.6 (a) Courbessflgg [ go=Ig(V cg=0)] en fonction de g & Vge=0.75V. Les mesures ont été faites sur des transistors
bipolaires SiGe:C, de regle de dessin Qb8 avec ;i = 160 GHz et Bcpo = 1.7 V (LV) ou frpic = 70 GHz et Bycgo =

3 V (HV). (b) Courbes g/lgg [I go=lg(Vcg=0)] en fonction de ¥g a Vgg=0.85V. Les mesures ont éte faites sur des
transistors bipolaires SiGe:C, de regle de dessin I avec ;. = 160 GHz et Bcgo=1.7 V (LV) ou frpic = 70 GHz et
Bvceo = 3V (HV).

Génération et diffusion de la chaleur

Dans les dispositifs semiconducteurs, trois sous-systemes (les électrons, les trous et le réseau cristallin) sont
capables d’échanger de I'énergie entre eux [2.10], [2.11]:

e il peut y avoir une diffusion de I'énergie des porteurs au réseau cristallin par effet Joule

» I'énergie peut étre échangée entre les électrons et les trous par des mécanismes de génération/recombinaiso
* I'énergie peut étre transférée a la matrice cristalline par collision des porteurs libres avec les défauts du

réseau cristallin: c’est I'effet Thomson

Le résultat de simulations électro-thermique ISE est représenté Fig. 2.7. Les simulations ont été calibrées sur une
technologie BICMOS isolée par tranchées profondes, avec un maximugédalfa 35 GHz et une tension de
claquage agale a 5.5 V. Le transistor est polarisé avec une tengpagdéle a 0.9V et plusieurs tensiongg/
différentes (\og = 0, 2.2, 3.3, 4.4 V). On observe sur les courbes correspondant aux quatre conditions de polari-
sation que les deux jonctions, base-émetteur et base-collecteur, contribuent a la génération de chaleur. Toutefois
la densité de puissance associée a chaque jonction n’est pas identique: la contribution de la jonction base-collec-

teur est prédominante du fait d’'une plus forte tensigg\VDe plus, les deux sources sont tres proches l'une de



78 Chapitre 2 - Phénomeéne d’auto-échauffement dans les transistors bipolaires

I'autre. C’est pourquoi il est communément admis qu’il N’y a qu’une seule source de chaleur localisée au niveau

de la jonction base-collecteur.

Vbe=0.9V - Vcbh=0.0V Vbe=0.9V - Vch=2.2V
-0.5 -0.5
0 0
> >
0.5 0.5
TotalHeat TotalHeat
1 P 10E+10 1 P 10E+10
8.0E+09 8.0E+09
6.0E+09 6.0E+09
4.0E+09 4.0E+09
-0.5 0 05 2.0E+09 -0.5 0 0.5 2.0E+09
X . 1.0E+07 X . 1.0E+07
Vbe=0.9V - Vcb=3.3V Vbe=0.9V - Vch=4.4V
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0.5 0.5
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Fig. 2.7 Localisation des sources de chaleur par simulations ISE.

Puis la chaleur diffuse a travers le substrat et les métallisations. Le résultat de simulations électro-thermique ISE

de la répartition du flux de chaleur est représenté Fig. 2.8. Ces simulations ont d’abord été réalisées pour un dis-
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positif isolé par des DTI (profondeur = 518n) (figure de gauche), puis sans les tranchées profondes d'isolation

(figure de droite).

5,2um DTI - Vbe=0.85V - Vcb=0.9V

No DTI - Vbe=0.85V - Vcb=0.9V

Abs(IHeatFlux)
P 10E+04

4.0E+03
1.6E+03
6.3E+02

U1 -

. 2.5E+02
1.0E+02

X

U1 -

Abs(IHeatFlux)
P 10E+04

4.0E+03
1.6E+03
6.3E+02

. 2.5E+02
1.0E+02

Fig. 2.8 Simulation ISE du flux de chaleur dans le substrat et dans la couche de passivation pour un dispositif isolé
par des DTI (profondeur = 5 ) (figure de gauche), et pour un dispositif isolé par des STI (figure de droite).

La conductivité thermique de I'aluminium a %7 est de 2.38 W/(K.cm) contre 1.54 W/(K.cm) pour le silicium

[2.4]. Bien que les métaux soient plus conducteurs que le silicium, I'essentiel de la chaleur s’évacue par le subs-
trat. Il ne faut toutefois pas négliger la contribution des métallisations a la dissipation de la chaleur. On observe
que les tranchées profondes tout comme 'oxyde d’isolation entre les vias se comportent comme de bons isolants
thermiques.

L'ensemble de ces résultats de simulation nous permet de poser les hypothéses qui serviront de base au calcul d

la résistance thermique associée au dispositif.

Contribution du substrat

Une partie de la chaleur s’évacue par le substrat. Aux vues des simulations ISE présentées Fig. 2.7, la source de
chaleur associée au modéle nodal est localisée au niveau de la jonction métallurgique base-collecteur; c’est un
rectangle infiniment fin qui a les dimensions de la jonction métallurgique base-émetteur. De plus, les tranchées
profondes d’isolations sont considérées comme de parfaits isolateurs thermiques. Finalement, le flux de chaleur
est confiné selon une pyramide faisant un angle 3§21%3]-[2.16] et dont I'origine est la source de chaleur (cf

Fig. 2.9).



80 Chapitre 2 - Phénomeéne d’auto-échauffement dans les transistors bipolaires

Sur la Fig. 2.9 est représentée la discrétisation de la résistance thermique dans les DTI et le substrat. Le flux de
chaleur est divisé verticalement en un ensemble de mailles auxquelles sont associées des résistances thermique
Rryi- C'est cette discrétisation qui permet de prendre en compte a la fois la dépendance de la résistance thermi-
que avec la température ambiante, et avec le gradient de température le long du dispositif. Ce point sera détaillé

et illustré sur un cas pratique au paragraphe 2.5.4.

Noeud thermique

Jonction base-émetteur - Rrhr . °.

Température ambiante

Fig. 2.9 Discrétisation de la résistance thermique dans les DTI et le substrat.

Ainsi, la capacité du substrat & dissiper la chaleur est représentée par un ensemble de résjgtamisssRen
série et connectées au noeud thermique du modele compact d’'une part et a la masse thermique d’autre part. Le

calcul de chaque élément R est détaillé ultérieurement dans ce paragraphe.

Contribution des métallisations

D’une maniére analogue au cas du substrat, la capacité des métaux a dissiper la chaleur est représentée par u

ensemble de résistances thermiques qui sont calculées a partir d’hypothéses portant sur le flux de chaleur.

L'oxyde isolant les contacts, les vias et les métallisations, est supposé étre un parfait isolateur thermique. Ainsi,

par analogie avec le cas précédent, le flux de chaleur est discrétisé en un ensemble de mailles auxquelles son
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associées des résistances thermiques. La Fig. 2.10 représente le réseau thermique associé aux métallisations. S

cette figure chaque résistance représente une résistance thermique.

Via 4

“- AR A AH

Via 3

- AR A AH

Via 2

~ BA A BE

Via 1

Métal 1

T

Contact

Noeud thermique

Fig. 2.10 Discrétisation de la résistance thermique dans les métallisations.
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Dans les métaux, le flux de chaleur diffuse dans le prolongement des vias, et toute diffusion liée au désaligne-

ment vertical des vias est négligée. Dans les couches correspondant aux contacts et aux vias, la maille associée
une résistance thermique a les dimensions et la forme d’un contact ou d’un via. Dans les couches correspondant
aux métaux, la maille associée a une résistance thermique a les dimensions et la forme d’'un contact ou d’un via

de la couche précédente. Toute diffusion horizontale dans les métaux est négligée.

Dans une méme couche, les résistances thermiques associées aux différentes mailles sont connectées en par:
lele. Puis les résistances thermiques correspondant a deux couches successives sont connectées en série (cf F
2.10). Finalement, le réseau thermique lié a la diffusion de la chaleur dans les métaux est connecté au noeud
thermique d’une part et a la masse thermique d’autre part. Il est en paralléle du réseau modélisant I'environne-
ment thermique du substrat.

A titre d'illustration, pour un transistors isolé par tranchées profondes de largeur d’émetteupde €t.de lon-

gueur d’'émetteur de 12|8n, la résistance thermique associée au substrat vaut 1281 K/W contre 6006 K/W pour
celle associée aux métallisations. Ainsi, les métaux contribuent a hauteur de 18% dans I'évacuation de la chaleur

du dispositif.

Calcul d’'une résistance thermique élémentaire

s . e — _ oT
L'équation de la chaleur s’écrittiv(K(T)grad(T)) = pca (2.5)
T est la température locale; c’est une fonction de la position et du temps.
Développons cette équation dans un repére cartésien:
OTD 0 GTD 0 oT_
axE(( Jox0 ayg(( oy oyt 62%( )50 P (2.:6)

Pour résoudre cette équation, le domaine d’étude est discrétisé en un ensemble de mailles élémentaires. La Fig

2.11 montre une vue en coupe du maillage dans la direction x.

YA P1(X-(Ax+Ax%4)/2,y,2) Po(X,y,2) Po(x+(Ax+AX5)/2,y,z)

- 4 — /NV\ N\ - -

AXq AX DXy

X

Fig. 2.11 Vue en coupe du maillage et des résistances thermiques associées dans la direction x.

Consideérons que les dimensions du maillage sont suffisamment petites pour pouvoir écrire:
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T(X+AX/2,y, 2 1) AX T(X=AX/'2,y,7 1)
ey IION2 02D (G &y,

0T _ 0x
aNUEIEE ~ (2.7)
Ay T(x y+Ay'22z 1) Ay T(x y-Ay2,z 1)
oTh _ KFheye Gz IR K gey-3 2 ox
ayg« Fvik % (2.8)
Az [qPT(X Y, z+AZ2t) Az [1PT(X Y, z—(AZ2),1)
oTo KE}T% Yozt ot ox —K%T%g ¥z oim ox
kM3 = = (2.9)
Puis:
Ax + Ax,
OT(x+Ax2,y,2 1) _ T%H )2 % Ty 29 (2.10)
0x Ax+Ax2 '
2
Ax+Ax1
AT(x=DX/'2,y, 7 1) _ Ty 2T —5 vzt (2.11)
ox Ax+Ax1 '
2
Ay + Ay
2
0x Ay+Ay2 '
2
Ay+Ay1
0T(x y-Ay2,2 1) _ Ty 2 D_T%' y- 2 ’Z’% (2.13)
0X Ay + Ay, '
2
Az+ Az,
0_
aT(xyz+Az/2,t):T%”’Z+ 7 T %z 2.1
0x Az+ Az, '
2
Az+ Az
_ _ 0
oT(x y z-Az21) _ | *¥%2) Tk Y =5 (2.15)
ox Az+ Az, '
2

En substituant les équations (2.10) et (2.11) dans I'équation (2.7), puis (2.12) et (2.13) dans (2.8), et (2.14) et
(2.15) dans (2.9), et finalement en insérant les équations (2.7), (2.8) et (2.9) dans la formule (2.6), I'équation de

la chaleur peut se mettre sous la forme:
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ey (AR O 252 vz - Toxy 2 of

Ax 20yAz 3 AX+AX1 0
+ K%r%(_—z—v y! Zv %AX+AX1D %(_ 1y! Zv %_T(Xl y1 Z t)D
Ay 20xXAz Ay + Ay,
+KEr +2,2, Ur L EE-T(X Y, 2
Ty %Ay+Ay2 SN BTy 2 9 016
Ay 20xAZ AV+AV1
+K%T%<, y_E’Z’ y+Ay1%r%(‘ 4 %T(X Y. 2 t)D
Az [T)20XAy Az+A22 0
+KET§<,y, 7+ 2 tDﬂAz+A22Br§Qy’ z+ Ag=T(X Y 2 I)D
_ Oz (] 20X8Y Dz+Azy o o7
+KBF%<, Y, Z > EDAZ+AZ]_D %(, o =T(X, Y, Z t)D = pCAXAYA7— o
Or l'analogie électrique de I'équation de la chaleur s’écrit [2.12]:
Vi-Vq N V,-V, +V3—VO +V4—VO +V5—V0 +V6—V0 _ CdVO (2.17)
R, R, Ry R, Re Rg dt
ou les termey, représente la tension au pointe la Fig. 2.12.
R AX + AX AX + AX Ay+Ay
De méme T(x V29, T% 1,%2% Elr( Z,V,ZIE T%(,y— 1 %
+A Az+ Az Az+ Az,
T%g + y Y2 , Z, % T%(, y, Z— 1, te T%g y, z+ Ereprésentent la température respecti-

vement aux pomtsd?Pl, Py, Py, Py, Ps, P6 de la Fig. 2.12

Ainsi, par analogie électro-thermique entre les équations (2.16) et (2.17), on peut évaluer la valeur de la résis-

tance thermique associée a chaque élément du maillage (cf Fig. 2.12):

R 1 Ax + Axq -
l_KEI'%( DX %ZAyAz (2.18)
D - 2 ) y, Zv
1 Ax + AXx,
R, = (2.19)
2
AX 20yAz
Bz
- 1 Ay + By, (2.20)
3 - .
Ay 2AXAz
KET e v+ 32 b1
R, = 1 Yoy 2.21)
4= Gr Ay 20xAZ '
KT y-32
1 Az+ Az
Rg = (2.22)

20XA
KBF%Q AZDD xay
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1 Az + Az,
Re = (2.23)

Az [ 2D8XAy
KET B % 2+ 5t

Par extension au cas d’'une maille non parallélépipédigue, les composantes de la résistance thermique se calcu

lent a I'aide des formules suivantes:

1 dx

Rrnd* % 2 = e At v 9 (2.29)
_ 1 dy
1 oz

Rrnd %2 = g Aty 2 (2:29)

Ces formules sont appliquées a des cas pratiques dans I'’Annexe E.

yA P4

_ 1 dy
Rrpy(% Y, 2 = K(T)I Ay(X Y, 2

Rrpx(X% ¥, 2 = K(T)IAX(x, Y, 2

o ,' e
o R

_ 1
0D = R

v

Fig. 2.12 Représentation graphique des résistances thermiques associées a une cellule élémentaire.

2.5.3 Deépendance avec la température
Par essence, la conductivité thermique du silicium dépend de la température [2.18]. Or dans le modéle compact,

la résistance thermique est une constante: sa dépendance avec la température est négligée. Il est donc importal

de vérifier la Iégitimité de cette approximation et de délimiter son cadre d’application.

En pratique, la transformation de Kirchhoff [2.17] permet de linéariser tout probléme en régime stationnaire ou

la conductivité thermique est une fonction quelconque de la température.
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Ainsi cette transformation permet de linéariser I'équation de la chaleur. En régime stationnaire, la distribution de

températurd (x,y,z)dans le dispositif satisfait a I'équation non linéaire:

i e
div(K(T)grad(T)) =0 (2.27)
Considérons la température fictix,y,z)associée a la température actu€lbey,z)par la relation suivante:
T
1
0 =Th+—=(K(T)T 2.28

0
Ce changement de variable permet de linéariser I'équation (2.27) qui devient:

K(To)div(grad(8)) = 0 (2.29)

Puis il est possible de se ramener ensuite a la température réelle a I'intérieur du dispositif grace a la relation
(2.28).

D’apres [2.18], la dépendance de la conductivité thermique (exprimée en iKavec la température est
définie par:

K(T) = L

0.01657* + 15.6T + 300
L'utilisation de I'expression (2.30) dans la relation (2.28) permet d’obtenir la relatiorBegitie

0'0669|n AT +19.649(Ty+ 925,835
K(Tg) E(T +925.82 (T, + 19.64

(2.30)

6 = TO+ (231)

En inversant I'expression (2.31), on obtient la relation enh&to:

Tp+19.64  K(T()
~ 0 0 _ O_
925.8L]_0+925.82expm.0669(9 To)5—19.64

T= To+1964  K(Ty) (232)

_ 10
15 T o585 Phoeed° 100

Une autre maniere d’évaluer la relation enfret 8 consiste a estimer 'augmentation de température a l'inté-

rieur du transistor grace a des simulations SPICE combinant le modeéle compact HICUM/L2 & la résistance ther-
migue calculée grace au modéle nodal. Ce modeéle permet de tenir compte de la non-linéarité de la conductivité
thermique (voir paragraphe 2.5.4). T est obtenue grace au noeud thermique du modéle compact lorsque la dépen
dance avec la température de la conductivité thermique est adiese obtenue grace au noeud thermique du
modéle compact lorsque la dépendance avec la température de la conductivité thermique est désactivée. La con

ductivité thermique est alors égale a sa valely. a

Ces deux approches sont comparées sur la Fig. 2.13. On constate gu’elles sont cohérentes entre elles. De plus
T = 0 tant que 'augmentation de température a l'intérieur du composant reste inférielf€.2280dela de
cette valeur, il faut tenir compte de la non-linéarité de la conductivité thermique lors des simulations, et cela

guelgue soit la valeur de la température ambiante.



Chapitre 2 - Phénoméne d’auto-échauffement dans les transistors bipolaires 87

— Kirchhoff
--T=6
o Simulations

— 160 ,
— 140 -
- 120 _
- O 100 —
L.
_ F 80 —
_ 60 -
_ 40 _
I I I I I I I
20 0 20 40 60 80 100 40 60 80 100 120 140 160
8 [°C] 8 [°C]
(@ (b)
To=150°C
— 280
200 .=
260 -
180 -
240 -
__ 160 _ _
< 140 <. 220 ]
= " 200 -
120 -
180 -
100 -
160 ’ -
80 I I I I I I 1 I I I I I
80 100 120 140 160 180 200 160 180 200 220 240 260 280
8 [°C] 8 [°C]

© (d)

Fig. 2.13 Représentation de la température réelle a I'intérieur du compbsanfionction de la température fictiGepour
différentes valeurs de température ambiariig).(Les lignes représentent la transformée de Kirchhoff, et les points

représentent la température interne du transistor obtenue en simulation SPICE.

2.5.4 Validation du modele nodal
Pour valider le modéle, des mesures de transistors BICMOS isolés par tranchées profondes, avec un maximum

de fr égal a 35 GHz et une tension de claquage égale a 5.5 V ont été comparées a des simulations SPICE, utili-
sant le modele compact HICUM/L2 dans le simulateur ELDO.

Le parametre R4 du modele compact a été désactivé, et remplacé par un sous-circuit décrivant I'environnement
thermique du transistor. L'intérét d’utiliser un sous-circuit thermique est de pouvoir tenir compte du gradient de
température dans la structure, et par conséquent de la non-linéarité de la conductivité thermique du silicium.

Pour cela, la strusture est discrétisée dans le sens vertical en un ensemble de mailles de hamtsur 3
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I'ensemble de la profondeur du substrat égale aj880L'exemple suivant décrit en pratique I'implémentation
d’une telle netlist dans ELDO.

Considérons la simulation suivante:

EARLY SI MULATI ONS
. TEMP 27
.OPTIONS GM N=1E-18 RELTOL=1E-10 VNTOL=1E-6 ABSTOL=1E-12 NOPROBECP

* Model card
.INCLUDE ../netlist/NP122A128. PARAM

* Thermal network
.INCLUDE ../netlist/substrat. net
. I NCLUDE ../netlist/backend. net

. PARAM vbe=0. 7
. PARAM vcen n=0. 7
. PARAM vcenmax=6. 2

* Crcuit

QL c b 00 Tl QNT AREA=1
X1 T1 0 backendRTh

X2 T1 0 reseauMRTh

VCE ¢ 0 vcemax
VBE b 0 vbe

.DC VCE vcenmn vcemax 0.1

. def wave i b=abs(i (VBE))

. def wave ic=abs(i (VCE))

. def wave vcb=(v(c)-v(b))

.print dc w(vcb) v(b) w(ic) w(ib) v(T1)

.ALTER

. PARAM vbe=0. 8

. PARAM vcen n=0. 8
. PARAM vcenmax=6. 3

.ALTER

. PARAM vbe=0. 85

. PARAM vcenm n=0. 85
. PARAM vcemax=6. 35

. END

Le collecteur du transistor est relié a une source de tension variable et la base a une source de tension constante
L'émetteur et le substrat sont connectés a la masse. On peut ainsi simuler la variation du courant de base en fonc-

tion de la tension collecteur-base a une tension base-émetteur constante.

Le parametre Ry du modéle compact est désactivé en lui attribuant une valeur trés grande dans la liste des para-
meétres du modéle compact. En effet, la prise en compte de I'auto-échauffement lors de la simulation est activée
par le fait d’attribuer une valeur strictement positive aux parameétygseRGry. Par conséquent, I'attribution

d’une valeur nulle au parametrepRaurait pour conséquence de désactiver la simulation de I'auto-échauffe-
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ment. Au contraire, I'attribution d’'une valeur trés grande au paramégijelR modeéle compact permet de désac-

tiver son effet sans annuler la prise en compte de I'auto-échauffement dans la simulation.

La netlist suivante décrit la contribution du substrat a I'évacuation de la chaleur. Elle a été générée a l'aide d’'un

programme en C interfacé par un script en Tcl/Tk (cf Annexe F).

. SUBCKT nai |l | eMRTh e s

+PARAM : rap=1

Rl e s val ue={(0.0165*(v(e)+300. 15)*(v(e)+300. 15) +15. 6*(v(e) +300. 15) +300) *r ap}
. ENDS

*

. SUBCKT reseauMRTh y1 tsub

Xh1x1 y1 yh2x1 naill eMRTh rap=0.078624

Xh2x1 yh2x1 yh4x1 maill eMRTh rap=0.034488

Xh4x1l yh4x1l yh5x1 maill eMRTh rap=0.031186

Xh119x1 yh119x1 yh120x1 maill eMRTh rap=0. 000006
Xh120x1 yh120x1 tsub maill eMRTh rap=6. 123701E- 06
. ENDS

Le sous-circuit est connecté au noeud thermique du transistor. Chaque facteur de propagation (représenté par I
variabler ap dans la netlist décrivant la contribution du substrat a I'évacuation de la chaleur) est calculé selon les
hypothéses développées dans le paragraphe 2.5.2. Puis ce coefficient numérique est multiplié par la valeur de |z
conductivité au noeud considéré (représenté par la vanaile: dans la netlist décrivant la contribution du
substrat a I'évacuation de la chaleur). La loi en température de la conductivité thermique est celle donnée par
I'équation (2.30). Puisque la tension du noeud du sous-circuit représente la valeur de 'augmentation de tempéra-
ture au point considéré, cette opération permet de tenir compte du gradient de température dans la structure, ef
par conséquent de la non-linéarité de la conductivité thermique avec la température.

La netlist suivante décrit la contribution des métallisations a I'évacuation de la chaleur:

. SUBCKT backendRTh y tsub
* Up emitter

Rent y hc 3501

Remml hc hml 2001

Remv1 hnl hvl 1688

Remv4 hmd hv4 1688
Remmb hv4 tsub 8

* Up base

Rbc y hc 1532

Rbnml hc hnl 875
Rbvl hml hvl 716

Romd hv3 hmd 3151
Rov4 hmd hv4 7878
* Up collector
Rcolc y hc 1634
Rcol mL hc hnl 934

Rcol md hv3 hmd 2251
Rcol v4 hmd hv4 4727
. ends
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Chaque résistance est calculée selon les hypothéses développées dans le paragraphe 3.5.2. Ce sous-cCircuit
connecté au noeud thermique du transistor, en paralléle de la netlist décrivant I'évacuation de la chaleur dans le
substrat.

Le résultat de la simulation est présenté Fig. 2.14.
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Fig. 2.14 Comparaison de la mesure (pointsyiu courant de base en fonction gedvVgg constant aux simulations

réalisées avec le modéle HICUM/L2 couplé au modele de résistance thermique (lignes). Le courant de base est
normalisé par rapport a sa valeur gaa/~= 0 (Igg). La température, visualisée sur I'axe de droite, est obtenue grace

au noeud thermique du modéle compact.

On constate une parfaite adéquation entre les mesures (points) et les simulations (lignes). Le noeud thermique du
transistor permet d’évaluer 'augmentation de température a l'intérieur du transistor. Pour cet exemple, I'aug-
mentation de température due au phénomeéne d’auto-échauffement peut atté€@ddre 22

Cette comparaison a été effectuée sur un jeu complet de géométries différentes, ce qui permet de valider le

modele analytique de calcul de la résistance thermique.

2.6 Capacité thermique

Ce parameétre modélise la faculté du transistor a accumuler la chaleur consécutive a la dissipation d’'une forte

densité de puissance par les jonctions base-émetteur et base-collecteur. Il s’agit donc d’un phénomene transi-
toire. Par conséquent, on ne peut pas observer I'effet de la capacité thermique sur des mesures continues. Une
méthode permettant d’extraire la capacité thermique consiste a faire fonctionner les dispositifs en régime transi-

toire en leur appliqguant des pulses en tension [2.19].

2.6.1 Mesure pulsée
La mesure pulsée consiste a polariser la base avec un courant constant et a appliquer un pulse en tension sur |

collecteur. L'émetteur du transistor est relié a la masse. Le schéma de mesure est représenté sur la Fig. 2.15.
Le niveau de courant est choisi de maniere a ce que I'auto-échauffement du transistor influence sa réponse élec-

trique. Ce point sera abordé plus en détails au paragraphe 2.6.2.
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Fig. 2.15 Schéma électrique des mesures pulsées.

Lorsque le pulse sur le collecteur passe du niveau haut au niveau bas, la tension de la base augmente sou:
l'influence de la source de courant reliée a la base (Fig. 2.16). En effet, une diminution de la tension collecteur-

émetteur devrait diminuer le courant collecteur et donc le courant de base. Or le courant de base est astreint & une
valeur constante par une source de courant. Par conséquent, la diminution de la tension collecteur-émetteur n’est

plus compensée par une variation du courant de base, mais par une augmentation de la tension base-émetteur.
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Fig. 2.16 Réponse électrique du transistor a un pulse en tension appliqué sur le collecteur.

La prochaine étape concernant I'exploitation de mesures pulsées en vue d’extraire la capacité thermique du dis-
positif consiste a relier la quantité électrique mesurgg:J\a la température interne du transistoy) (Pour cela,

il convient de calibrer la mesure pulsée.

2.6.2 Calibration de la mesure pulsée
Ainsi que cela a été souligné au paragraphe précédent, le but de cette calibration est d’extraire une relation entre

les parameétres électriques mesurésg)\ét la température interne du transistqy.(T
Pour cela, les caractéristiques de sortie du transigi@t Vgg en fonction de &g a Ig constant, sont mesurées
pour différentes valeurs de la température ambiante (Fig. 2.17). La valeyddé Etre choisie minutieusement,

de maniére a ce qu’on puisse toujours considérer le phénomene d’auto-échauffement comme étant linéaire.
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Fig. 2.17 Caractéristiques de sortie mesurégscanstant et a différentes valeurs de la température ambiante.

Puis, les variations dgslet Vgg en fonction de la température ambiante a différentes valeurs constanteg de V

sont déduites de ces mesures (Fig. 2.18).
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0.845
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dissipée par le dispositif. La méthodologie est décrit
> 0835
Fig. 2.18: w
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de fonctionnement est calculée grace a la formule 103
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Fig. 2.18 Tracé ded et Vgg en fonction de la température

ambiante pour différentes valeurs deg/ Ces courbes sont
générées a partir des mesures présentées Fig. 2.17.
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La courbe représentant la température ambiante en fonction de la puissance dissipée par le disppsiting-V

tant est représentée Fig. 2.19.
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Fig. 2.19 Tracé de la température ambiante en fonction de la puissance
dissipée par le dispositif pour différentes valeurs constanteggle V

Cette caractéristique sert a déterminer la relation engieef la température de jonction du dispositif. Puisque
AT = RyyPp, alors T,y = T, —RpyPp . Ainsi, une régression linéaire sur les courbes représergaen T
fonction de B a Vgg constant nous permet d’extraire la température de jonction et la résistance thermique du

dispositif mesuré (Fig. 2.20).

Finalement, une régression linéaire sur la courbe représenggrerv/fonction de Tnous permet d’extraire une

loi reliant les caractéristiques électriques du transistor & sa température de jonction.
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Fig. 2.20 Tracé de Mt en fonction de la température de jonction du dispositif.
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2.6.3 Reéponse en température du transistor
Il suffit ensuite d’appliquer aux mesures pulsées de la Fig. 2.16 la loi relignaVa température de jonction qui

a été extraite a partir de la calibration en mesure continue: on obtient ainsi la variation de la température de jonc-
tion avec le temps (Fig. 2.21).

La difficulté de cette méthode est que I'excursion en tension sur la base est trés faible (quelgues mV). Par consé-
quent, 'augmentation de température a I'intérieur du transistor est également trés faible (quelques degré). Cela

rend la mesure trés délicate a mettre en oeuvre.

Vee M

t [us]
Fig. 2.21 Réponse thermique du transistor a un pulse en tension appliqué sur le collecteur.

2.6.4 Extraction de la capacité thermique
Considérons le sous-circuit thermique du modéle HICUM/L2:

Po ) |aT() < Rw — ¥

Fig. 2.22 Sous-circuit thermique du modéele HICUM/L2.

La réponse en température au passage du courant dans les jonctions s’écrit alors:
dAT(t) _

Dans le cas de la méthodologie exposée au paragraphe 2.6.2 et 2.6.3, on peut supposer que la puissance dissip
par le transistor est a peu prés constante en fonction du temps car le temps de montée (ou de descente) d
I'impulsion appliquée au collecteur est tres faible. Sous cette hypothése, une solution de I'équation (2.33) est:

_ o_t 0O
AT(t) = RTHPD[l—expD—mD} (2.34)
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Gréace a cette expression (2.34), les parametfaeRGr peuvent étre extraits de la “mesure” de la température
de jonction Ten fonction du temps (cf Fig. 2.21).
Ainsi, Ry = AT(«)/Pp, 0UAT() estlavaleur de 'augmentation de température dans le transistor lorsque
le régime permanent est atteint.

A AT [HAT . , . .
De méme,Cy, = P /Bj— ous— est la dérivee de l'augmentation de température au

moment ou le pulse de tension s’amorce.

La Fig. 2.23 (a) montre la comparaison entre la mesure et la simulatiogglen/fonction de t pour un pulse sur

le collecteur variant de 2 a 1V. La température de jonction a été déduite des mesures grace a la méthode présen
tée aux paragraphes 2.6.2 et 2.6.3. Cette valeur est comparée a la donnée issue du noeud thermique du modé
(Fig. 2.23 (b)).
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(a) (b)

Fig. 2.23 (a) Comparaison entre les mesures (points) et la simulatiogglenfonction de t. Le pulse ded¢ varie entre

1V et 2V. (b) Comparaison entre la température de jonction évaluée a partir de la mesure (points) et la valeur du
noeud thermique du modéle (lignes).

Les mesures ont été faites sur un transistor réalisé dans une technologie BIiCMOS isolée par tranchées profondes
avec un pic de{f a 55 GHz et une tension de claquage égale a 3.3 V. Il s’agit d’un dispositif avec un émetteur,
deux bases et deux collecteurs. Les dimensions dessinées de I'émetteur pomt@.farge et 12.8m de long.

La résistance thermique de ce dispositif vaut 1125 Ketsa capacité thermique 2 nd.K

Le paramétre G est extrait dans un zone de la courbe qui correspond a I'amorce du pulse en tension: on peut
constater une bonne adéquation entre la mesure et la simulation dans cette région de la courbe (Fig. 2.23 (b)).
D’autre part, le régime permanent est également bien modélisé. Par contre, on observe une divergence entre |z
mesure et la simulation dans la région intermédiaire. Ceci s’explique par un mangue de précision du modéle

compact: un réseaufRCry simple ne permet pas de modéliser la réponse thermique transitoire d’un transistor.
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Cette imprécision du modéle peut étre compensée grace a I'implémentation d’'un sous-circuit thermique récursif
a la place de la simple cellulefRCtH [2.10]. Toutefois, cette approche n’est pas compatible avec I'étude de la
résistance thermique développée au paragraphe 2.5. Une perspective possible du travail exposé dans cette part
serait de transposer le modéle développé au paragraphe 2.5 au calcul de la capacité thermique, afin de générer u

sous-circuit thermique tel que celui décrit sur la Fig. 2.24.

Noeud thermique

Jonction base-émetteur

Température ambiante

Fig. 2.24 Sous-circuit thermique complet décrivant la contribution du substrat & la dissipation de la chaleur.

Considérons la démonstration du paragraphe 2.5.2. permettant d’établir les formules de calcul d’'une résistance
thermique élémentaire. Par analogie électro-thermique entre les termes de droite des équations (2.16) et (2.17), il
est possible de calculer la valeur de la capacité thermique associée a chaque élément du maillage (cf Fig. 2.25)
C = pcAxAyAz (2.35)

La généralisation de I'’équation (2.35) donne I'expression de la capacité thermique associée a une maille de géo-

métrie quelconque:

Cry = chdedydz (2.36)
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Fig. 2.25 Représentation graphique des résistances et de la capacité thermiques associées a une cellule élémentaire.

2.7 Conclusion

La miniaturisation et 'amélioration constante des performances des dispositifs bipolaires ont conduit & une aug-
mentation de la densité de courant traversant les jonctions du transistor. Ainsi, les dispositifs sont amenés a dis-
siper plus de puissance dans un espace plus confiné, ce qui a pour conséquence de modifier la réponse électrigL
du transistor. C’est pourquoi tous les modeles SPICE actuels (VBIC, MEXTRAM, HICUM) prévoient la modé-
lisation de I'auto-échauffement du dispositif en couplant un sous-circuit thermique au circuit équivalent du tran-
sistor. Malgré cela le phénoméne d’'auto-échauffement complique également I'extraction des paramétres de
modele qui décrivent les zones de fonctionnement du transistor impactées par cet effet. C’est pourquoi le but de
ce chapitre a été d’établir un modeéle permettant de prédire la valeur de la résistance thermique, indépendamment
de I'extraction des paramétres du modéle compact.

Les hypothéses du modéle portent sur les dimensions de la source de chaleur et sa localisation dans la structure
ainsi que sur la propagation de la chaleur dans les métallisations et le substrat:

e la source de chaleur a les dimensions de la jonction base-émetteur

» la source de chaleur est localisée au niveau de la jonction métallurgique base-collecteur

» contribution des métallisations: le décalage des vias est négligé

« contribution du substrat: le flux de chaleur est confiné selon une pyramide ayant un angle de 45

De plus, ce modele a permis de mettre en évidence la nécessité de tenir compte de la non-linéarité de la conduc-
tivité thermique du silicium lorsque I'augmentation de température a l'intérieur du dispositif est supérieure de

50°C a la température ambiante.
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D’autre part, une méthode d’extraction de la capacité thermique a été présentée. Toutefois une suite possible de

ce travail pourrait étre de transposer la solution développée pour la détermination de la résistance thermique au

cas de la capacité thermique.

Finalement, le travail entrepris dans ce chapitre pose les bases de la modélisation de l'interaction thermique

entre plusieurs transistors, qui sera présentée au Chapitre 3.
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Chapitre 3
Modélisation du couplage thermique dans les transistors bipo-

laires de puissance

3.1 Introduction

Nous avons vu au chapitre précédent que, sous certaines conditions de polarisation, un transistor peut étre sou
mis au phénoméne d’auto-échauffement ce qui a pour conséquence d’augmenter sa température interne. D'ur
point de vue thermique, ce dispositif se transforme alors en source de chaleur, modifiant son environnement ther-
migue. Ainsi, tout autre élément du circuit se trouvant a proximité de ce transistor va étre influencé par cette aug-
mentation de chaleur: les dispositifs sont thermiquement couplés.

Or, pour que les amplificateurs de puissance délivrent une densité de courant suffisante, les transistors de puis:
sance sont connectés en parallele. Ainsi, ces composants sont soumis a la fois au phénoméne d’auto-échauffe
ment et a celui de couplage thermique. C’est pourquoi, la modélisation des phénomeénes thermiques dans les
composants de puissance passe nécessairement par la prise en compte des phénomeénes d’auto-échauffement
de couplage thermique entre les éléments du dispositif dans les modéles SPICE.

Tout comme le phénoméne d’auto-échauffement, le couplage thermigue provoque une modification de la
réponse électrique du transistor. La Fig. 3.1 montre une comparaison entre la mesure du courant de base d’une
structure composée de 15 transistors identiques connectés en paralléle et celui du transistor seul. Ces compo
sants sont issus d’une technologie BiICMOS isolée par tranchées profondes, avec un;@ic38eGHz et une

tension de claquage de 5.5 V. Le courant de base a été mesuré en fonctigg €ie Maintenant la tensiongg¢
constante, et il est normalisé par rapport a sa valeugg/0. Pour de faibles valeurs de}f (< 0.75V), le

rapport | / Igg est constant avec A jusqu’a ce que le courant d’avalanche se déclenche et fasse décroitre ce

ratio. Les mesures correspondant au transistor seul sont superposées a celles de la structure de 15 transistors. C
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résultat était attendu étant donné le fait que les dispositifs utilisés dans la structure de 15 transistors sont identi-
ques a celui mesuré seul. Puis lorsque la tensiggatgmente ( = 0.85 V), le rappotg I Igg n’est plus cons-

tant, mais au contraire il augmente aveggVavant de décroitre a cause du courant d’avalanche. Cette
augmentation est consécutive a I'augmentation de température interne des structures (le courant de base aug
mente lorsque la température croit) due aux phénomeénes thermiques a l'intérieur des dispositifs. La encore un
résultat attendu serait une superposition des caractéristiques de mesure, ce qui n’est pas le cas. D’autant plus qu
les résultats obtenus pour les deux structures divergent encore plus logggaadmente (= 0.9 V). Pour cette

valeur de \4g, on observe seulement une augmentation du rgtidd, consécutive a 'augmentation de tempe-

rature interne des dispositifs: I'apparition du courant d’avalanche est repoussée en-dehors de la gamme de

mesure de ¥p.

2.5 I I I I
o]
— Vge=0.75V 5
-- Vge=0.85V o
2 | Vge =09V o
o 1 transistor o°
o 15 transistors o o0"
o 15 Pt oo
o oC g
~ . ‘0'_D__|:|-E|‘ -0-0 O-
P -gﬁiﬁﬁ%”'ﬂ-ng%f’"o

u]

0 0.5 1 15 2 2.5

Fig. 3.1 Mesure du courant de base normalisé par rapport & sa valew=8 Yigg) en fonction de \.g a Vgg constant. La
mesure a été faite sur un transistor seul, puis sur une structure composée de 15 transistors identiques connectés en paralléls

Puisque les transistors utilisés dans les deux structures sont identiques, il n’y a pas de différence en ce qui con-
cerne les performances électrigues normalisées des dispositifs. Et c’est effectivement le cas pour la mesure a
Vge €gal a 0.75 V. Ce n’est plus vrai lorsque les densités de puissance mises en jeu augmentent. On peut donc
conclure que ce sont les phénoménes thermiques qui sont responsables de la divergence de comportement enti
les dispositifs. Plus le phénomene thermique prend de I'ampleur dans le composant en suivant la puissance dissi-
pée par les dispositifs, plus les courbes divergent sous I'effet du couplage thermique.

Un modele nodal a été développé pour prendre ce phénoméne en compte lors de simulations SPICE. Le but de ce
chapitre est de détailler le principe de ce modéle. Dans un premier temps, les limitations du modéle compact
seront mises en évidence. Puis la solution bétie a partir du modéle nodal du chapitre 2 sera décrite et illustrée par
des comparaisons entre mesures et simulations. La solution proposée a été validée par des mesures faites sur ur

structure de test spécifique.
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3.2 Limites du modele compact

Au chapitre 2, nous avons vu que le paramétrg Bu modéle compact représente la capacité d’'un transistor a
évacuer la chaleur due au passage d'une forte densité de courant dans les jonctions base-émetteur et base-colle
teur. La Fig. 3.2 montre une comparaison entre la mesure du courant de base en fonctigradés) constant

d’une structure composée de 15 transistors en paralléle a la simulation faite avec le modéle compact.

= Ve = 0.8V b
[m] BE: .
o Vge=0.85V u
2 a Vge=09V a
— Compact model N

0 0.5 1 1.5 2 2.5
Veg [V

Fig. 3.2 Comparaison entre la mesure du courant de base normalisé par rapport a sa vggeri0ai/en fonction de ¥g
a Vg constant d'une structure composée de 15 transistors en paralléle & la simulation faite avec le modéle compact.

Cet exemple illustre I'incapacité du modéle compact a prédire la modification du point de fonctionnement du
transistor due au couplage thermique, ainsi que la nécessité de développer un modele spécifique pour palier 3

cette imprécision du modele compact.

3.3 Etatde l'art

Bien que le phénoméne de couplage thermique et la nécessité de le prendre en compte dans les simulations aier
été identifiés depuis longtemps [3.1]-[3.4], aucune solution n’a été implémentée au niveau des modéles com-
pacts. Comme nous lI'avons vu au chapitre 1, il n’est plus possible de négliger I'auto-échauffement d’un disposi-
tif lors de I'extraction des paramétres du modéle compact. Par conséquent, puisqu’un transistor de puissance est
constitué de plusieurs transistors en paralléle, il faut également considérer I'interaction thermique entre les tran-
sistors pour la modélisation des dispositifs de puissance.

Une solution [3.5], [3.6] consiste a modéliser le couplage entre transistors grace a des sources de tension contro-
Iées en tension (Fig. 3.3). Cette méthode propose de modéliser le couplage thermique entre transistors en sépa
rant distinctement le phénoméne d’'auto-échauffement, représenté par une simple résistance thermique, du

phénomeéne de couplage thermique, modélisé par des sources de tension contrélées en tension.
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Fig. 3.3 Modélisation du couplage entre transistors grace a des sources de tension couplées en tension pour une structur
composée de trois transistors. Pour des raisons de clarté, seuls les coefficients de couplage du premier transistor son
dessinés.

Considérons un systéme composé de plusieurs transistors. L'hypothése de base de ce modéle est que I'augmer
tation de température d’'un élément du systéme est la conségquence de sa propre puissance dissipée plus de cel
dissipée par chaque dispositif. Toutefois la contribution de chaque transistor est pondérée par un coefficient de
couplage. Dans le cas d’un systéeme simple composé de trois transistors, (T3) (cf Fig. 3.3), 'augmentation

de température a I'intérieur de chaque transistor s'écrit:

AT, = €11Ppg +C15Ppy +C13Pp3 (3.1)
AT, = Cy1Ppg +CoPpy + Co3Pp3 (3.2)
AT5 = C31Ppy + CqoPpy + C33Pp3 (3.3)

Par définition, les coefficients thermiquegs(i=1, 2, 3) sont en réalité la résistance thermique de chaque transis-
tor s’il fonctionnait seul. On peut donc les identifier aux paramé®gs (=1, 2, 3), et les equations (3.1), (3.2)

et (3.3) s'écrivent alors:

ATy = Rry1Pp1 +C15Pp2 + C13Pps (3.4)

AT, = C1Pp1 + RryoPp2 +C23Pps (3.5)

AT5 = C31Ppy + C35Ppy + RrpysPps (3.6)
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Mais, le point clé du modéle présenté dans [3.5] et [3.6] consiste a établir une relation entre 'augmentation de
température du transistog &vec celle de ces voisins. C’est pourquoi dans les équations (3.4), (3.5), (3.6), les

coefficientsc;; (i # j ) sont remplacés par le produ‘iﬁ RTHJ-

ATy = Rry1Pp1 + C1oRry2Pps + C13RryaPp3 (3.7)
AT, = Co1R1H1Pp * RrnzPp2 * €23RrHsPps, (3-8)
AT3 = C31Rry1Ppq + C3oRrHoPp, + RryaPps (3.9)

Finalement, en remarquant qERgHiPDi = AT, , cequirepresente 'augmentation de température du transistor

T, (i=1, 2, 3) lorsqu’il fonctionne seul, on peut réécrire les équations (3.7), (3.8) et (3.9) de la maniere suivante:

AT, = ¢y AT+ RrpoPpy + CpshTae (3.11)
ATy = Cg1AT 5+ CgAT o+ Ryy3Pps (3.12)

Ainsi, 'augmentation de température du transistpedt le résultat de son propre auto-échauffement plus le
I'auto-échauffement de ses voisins atténué d’un coefficient de couplage.

Si les parametreRy; peuvent étre déterminés grace a une des méthodes présentées au chapitre 2, la difficulté de
ce modeéle consiste a extraire les parametres de couptggd8.7] propose une solution dans le cas de deux
transistors. Toutefois, cette méthode nécessite d’avoir recours a une structure de test et a des mesures complexe
qui ne peuvent pas étre intégrées en industrie dans le flux d’extraction des paramétres de modéle. De plus, dan:
le cas des transistors de puissance, il peut y avoir jusqu’a une vingtaine de transistors connectés en paralléle, ce
qui complique d’'autant plus la procédure d’extraction des paramétres de couplage.

Le travail décrit dans ce chapitre propose un modéle nodal simple, basé sur celui développé au chapitre 2, qui
permet de modéliser I'interaction thermique entre plusieurs transistors en ayant recours a un minimum de mesu-

res et ne nécessitant pas la mise au point de structures de test particulieres.

3.4 Modele nodal

3.4.1 Calcul du réseau thermique
La solution proposée afin de modéliser I'interaction thermique entre transistors est basée sur le modéle déve-

loppé au chapitre 2.

Les hypothéses de calcul du réseau thermique associé a plusieurs transistors sont les suivantes.

Contribution des métallisations
La chaleur se dissipe dans les métallisations, mais I'interaction thermique dans le back-end peut étre négligée au

regard de celle dans le substrat. Ainsi, le calcul de la résistance thermique associée aux métallisations se fait de

la méme maniére qu’au chapitre 2 (cf Fig. 2.10) en associant une résistance thermique par transistor
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Contribution du substrat
La chaleur se dissipe également dans le substrat. Pour calculer le réseau thermique associé a cette dispersion c

la chaleur, la source de chaleur est localisée au niveau de la jonction métallurgique base-collecteur; c’est un rec-
tangle infiniment fin qui a les dimensions de la jonction métallurgique base-émetteur. De plus, les tranchées pro-
fondes d'isolations sont considérées comme de parfaits isolants thermiques. Finalement, le flux de chaleur est
confiné selon une pyramide faisant un angle déetSlont I'origine est la source de chaleur. Linteraction ther-

mique se fait lorsque les flux de chaleur de deux composants se rencontrent et s’annulent. Il faut alors ajouter
une composante horizontale afin de modéliser I'interaction thermique entre les composants (cf Fig. 3.4). Celles-

ci se calculent de maniére analogue aux résistances verticales (cf chapitre 2) en utilisant les formules (2.24) et

(2.25).

A

e g

% Empilement % métallique %

Noeuds
thermiques

Jonction
base-émetteur

<— Substrat

== \
Régulateur thermique & T \X \
\\ \X g q 0

Fig. 3.4 Représentation du réseau thermique associé a trois transistors isolés par tranchées profondes.

3.4.2 Validation de la solution
Une structure de test spécifique a été mise au point afin de valider ce modéle [3.8] (cf Fig. 3.5). Elle consiste en

un alignement de cing dispositifs identiques. Ce sont des transistors bipolaires de puissance SiGe:C, avec un pic
de fr &2 30 GHz et une tension de claquage égale a 6.0 V [3.9]. Le transistor cegjras(Te dispositif de test; il
est isolé électriquement des quatre autrgx(T»x) qui se comportent comme des sources de chaleur lorsqu’ils

sont polarisés. Le but de cette structure de test est de mesurer le tranglstsglie son environnement thermi-
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que varie. Cette variation est contr6lée grace a la polarisation des transigtoes T,x. Afin de prévenir la
mesure du transistorgldes problémes d’'oscillations [3.10], celui-ci est connecté a des plots HF. Les transistors

sont espaceés de pm.

Fig. 3.5 Schéma de la structure de test.

Les transistors fx et Tox sont tous connectés par leurs collecteurs. D’autre part, les transigtosoilt égale-
ment connectés entre eux par leurs émetteurs, ainsi que les transjstoked contacts base des transistoyg T

et Tox sont reliés a la masse. Les dispositifs,Et Tox sont alimentés par des sources de tension indépendantes,
ce qui permet de toujours maitriser et de connaitre la puissance qu’ils dissipent. Les dispgsifdJy sont

polarisés par l'intermédiaire de plots d’alimentation DC (cf Fig. 3.6).

Le transistor J est mesuré grace a des pointes Infinity i50 GSG 100. Les mesures ont été réalisées sur a un banc

de mesure Cascade-Microtech semi-automatique couplé a un analyseur Hewlett-Packard HP4155A.

Cette structure permet quatre configurations de test:

1. Les transistors q et T,y sont tous éteints. Dans ce cas, seul I'auto-échauffement affectera les caractéristi-
ques électriques du transistor de tggt T

2. Les transistors 1l sont polarisés en appliquant une tension sur leur émetteur, alors que les transigtors T
sont éteints (¥, = 0 V). Les caractéristiques €lectriques du transistgisdront affectées par son auto-
échauffement et par l'influence thermique de ses plus proches voisins, les trangjstors T

3. Lestransistors i sont éteints (¥, = 0 V), et les transistors,k sont polarisés. Les caractéristiques électri-
ques du transistorglseront affectées par son auto-échauffement et par I'influence thermique de ses voisins

les plus lointains, les transistorgyl
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4. Les transistors 1l et Tox sont tous alimentés. Les caractéristiques électriques du transjserdnt affec-

tées par son auto-échauffement et par l'influence thermique de tous ses voisins, les trangistdes T

Fig. 3.6 Dessin de la structure de test et description des plots d’alimentation.

Modélisation de l'interaction thermique
Les simulations SPICE ont été réalisées avec le modéle HICUM Level 2 Version 2.21 [3.11] dans le simulateur

ELDO. La Fig. 3.7 est une vue schématique de I'implémentation de la structure de test dans le simulateur. Le
transistor de test (@) est électriquement déconnecté de ses voisins, mais il leur est thermiquement connecté par
le sous-circuit thermique. Le réseau thermique remplace la résistance thermique interne du modéle HICUM/L2
et permet de connecter les transistors entre eux par leur noeud thermique, bien que le transistaidctri-

quement déconnecté de ses voisipg @t T,y.
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Fig. 3.7 Implémentation de la structure de test dans un simulateur SPICE. Le transistor dg)test flectriquement
déconnecté de ses voisins, mais il leur est thermiquement connecté par le sous-circuit thermique.

Comparaison entre mesures et simulations: influence de la puissance dissipée par les transistors voi-
sins

Dans un premier temps, seuls les transistgks Sont polarisés avec différentes valeurs dg W ¢ est fixé) de

maniére a étudier l'influence de la puissance dissipée dans les transistors voisins sur les caractéristiques électri-
ques du transistorgl

La Fig. 3.8 (a) montre la comparaison entre les mesures et les simulations du courant de base en fonggon de V

a Vg fixé (= 0.9 V). Le courant de base est trés sensible aux variations de température. Lorsque les transistors
T1x et Tox sont tous éteints et que la tensiopg/augmente, la puissance dissipée par le transigsuil cette
augmentation, faisant croitre sa température interne: c’est 'effet de I'auto-échauffement sur la caractéristique

électrique du dispositif §. La conséquence en est une augmentation du courant base @ypoi une tension
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Vgg fixée. Puis, lorsque ¥; augmente, les transistorg,f dissipent plus de puissancey(B V¢.lIg1), ce qui fait
augmenter la température du transistgr Cette augmentation de température ne dépend pas des conditions de
polarisation du transistorg] mais uniqguement de la puissance dissipée par les transistprerbduisant une
augmentation du courant base dg (Bl ggonstante quelque soit \gg. Alg représente la différence entre la
mesure du courant de base du transistplofsque les transistors; % sont éteints, et la méme mesure avec les
transistors Ty polarisés. Cette variation du courant de base qui dépend de la puissance dissipée par les transis-
tors voisins s’explique par le couplage thermique.

La Fig. 3.8 (b) montre la comparaison entre les mesures et les simulations du courant collecteur en fonction de
Vg @ Vg fixé (= 0.9 V). Comme pour le courant base, les caractéristiques €électriques du trangistort T
impactées a la fois par le phénomeéne d’auto-échauffement et le phénomene de couplage thermique. De plus, le

sous-circuit thermique permet de prendre en compte les deux phénomenes lors de la simulation.
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o Pp =150 mW - Pp =150 mW
4 Pp =300 mw -- Pp =300 mW

Fig. 3.8 (a) Sur I'axe de gauche: comparaison entre les mesures (points) et les simulations (lignes) du courant de base en
fonction de g & Vge=0.9 V. Les transistors 1§ sont polarisés avec deux valeurs différentes ¢g, ét les

transistors Jy sont éteints. (b) Sur I'axe de gauche: comparaison entre les mesures (points) et les simulations
(lignes) du courant collecteur en fonction depg/a Vge=0.9 V. Les transistors (& sont polarisés avec deux
valeurs différentes de M, et les transistors 5k sont éteints. (a) et (b) Sur I'axe de droite, T représente la
température de jonction du transistgrobtenue grace au noeud thermique du modéle du transistor.

Comparaison entre mesures et simulations: influence de la position des transistors voisins
La seconde étape de cette étude consiste a polariser les transigtetsIJy indépendamment de maniére a étu-

dier I'influence de la position des sources de chaleur sur la réponse électrique du tragsisaopdissance dis-

sipée par les transistorgyet Tox est fixée a 150 mW.

La Fig. 3.9 montre des comparaisons entre mesures et simulations des courants base et collecteur du transisto
To pour différentes configurations de ses voisins. Les courants sont maximum lorsque tous les transistors voisins

T1x et Tox sont polarisés. Puis ils diminuent lorsque seuls les transisjgrsdnt alimentés. Ils sont encore plus
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faibles lorsque seuls les transistorg,sont polarisés. Et finalement, ils sont minimum lorsque tous les voisins

sont éteints.

Vgg =0.9V /Py = 150 mW Vgg =0.9 V/Pp = 150 mW
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Fig. 3.9 (a) Sur I'axe de gauche: comparaison entre les mesures (points) et les simulations (lignes) du courant de base en
fonction de &g @ Vge=0.9 V, pour différentes configurations des transistorg &t Tox. (b) Sur I'axe de gauche:

comparaison entre les mesures (points) et les simulations (lignes) du courant collecteur en fonctignade V
Vge=0.9 V, pour différentes configurations des transistgrs @t Tox. (a) et (b) Sur I'axe de droite, T représente la
température de jonction du transistgrobtenue grace au noeud thermique du modéle du transistor.

Pour un \&g donné Al est directement corrélé a 'augmentation de tempéraliilireausée par la dissipation de
la puissance dans les transistog Bt T,y et leur position par rapport au transistor de tést ést la différence
entre la température du transistor de test lorsque les disposiiifetTT,yx sont éteints, et celle lorsque les tran-

sistors T x et/ou Tk dissipent de la chaleur).

La table 3.1 résume la valeur de 'augmentation de température du trangjstae Bu couplage thermique en

fonction de la puissance dissipée par les dispositifs voisins.

Table 3.1: Augmentation de la température du transigf@hT) en fonction de la puissance dissipée dansel Tox.

Pp =150 mW| R =300 mW

Tix OFF/Tox ON | AT = 1.8C AT =2.9C

T1x ON/Tox OFF | AT = 3.8C AT =7.£C

Tix ON/Tox ON | AT =5.2C AT =10.%C
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On peut remarguer que lorsque la puissance dissipée par les voisins double, 'augmentation de température es
également multipliée par deux, quelque soit la configuration environnante. D’autre part, 'augmentation de tem-
pérature obtenue pour la configuration correspondant a tous les dispositifs voisins allumés est égale a la somme
de 'augmentation de température lorsque segssont allumés plus celle lorsque sewsg $ont allumes.

Cela nous permet de conclure que I'augmentation de température due au couplage thermique est proportionnelle
a la puissance dissipée par les transistggs &t T,y, et qu’elle dépend de I'ordonnancement géographique des
dispositifs voisins par rapport au transistor de tgst T

De maniére annexe, il est intéressant de remarquer que ces résultats confirment également les hypotheses sur le

quelles est bati le modéle présenté au paragraphe 3.3 [3.5].

Validation du modéle analytique sur d’autres mesures
La Fig. 3.10 montre une autre représentation des effets du couplage thermique. Cette figure représente les cou:

rants base et collecteurs normalisés par exp(V1) en fonction de g a Vgc=-2.1 V pour différentes valeurs

de la puissance dissipée dans les transistgr¢Fp = 20 mW ou 100 mW). Les transistorggIrestent éteints.

La température de la tension thermodynamique dans le facteur de normalisation g@xz3(\M est la tempéra-

ture interne du transistorgTobtenue grace au noeud thermique du modéle. Les simulations ont été faites avec le

sous-circuit thermique permettant de relier thermiquement les transistors entre eux (Fig. 3.7).

Vgc=-2.1V Vgc =-2.1V
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Fig. 3.10 (a) Comparaison entre les mesures (points) et les simulations (lignes) du courant collecteur normalisé par
exp(Vge/VT) en fonction de g a Vgc=-2.1 V (b) Comparaison entre les mesures (points) et les simulations

(lignes) du courant de base normalisé par egg{Vt) en fonction de ¥ & Vgc=-2.1 V. (a) et (b) Les
transistors Ty sont polarisés avec deux valeurs différentes gle &t les transistors,) sont éteints.

Aux faibles polarisations (g < 0.7 V), il y n’a pas d’effets d’auto-échauffement du transistgrcar il dissipe

trop peu de puissance. Par conséquent, la seule différence entre les trois courbes est causée par le couplage the
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mique entre les transistorsyJ et Ty. On peut constater que cet effet est vraiment significatif, et qu’il doit étre

pris en compte dans les simulations.

Lorsque \kg augmente, I'écart entre les trois courbes diminue. Cet effet s’explique par le fait que la contribution
de l'auto-échauffement du transistop & 'augmentation de température devient prédominante par rapport a
celle du couplage thermique. En effet, 'augmentation de température due au phénomeéne d’auto-échauffement
va augmenter avecgg, alors que la composante due au couplage thermique reste constante puisqu’elle est uni-
quement déterminée par la polarisation des transister Ainsi, plus Vgg augmente plus le phénoméne d’auto-
échauffement prédomine sur celui de couplage thermique, c’est pourquoi on observe une convergence du com-

portement électrique dans les trois cas.

Conclusion
L'exploitation de la structure de test permet de clairement distinguer les effets d’auto-échauffement des effets de

couplage thermique. Ces derniers ont un impact non négligeable sur la réponse électrique des dispositifs, et il est
impératif de les intégrer dans le modeéle des transistors de puissance.

D’autre part, les mesures réalisées sur la structure de test ont été comparées aux simulations faites grace al
modele HICUM/L2 associé au réseau thermique [3.8]. La bonne adéquation entre les mesures et les résultats
simulés permet de valider le modéle analytique proposé au paragraphe 4.4.1, ainsi que les hypothéses qui ont

servi a le mettre au point.

3.4.3 Application a un cas pratique
Le principe des transistors de puissance consiste a connecter des transistors en parallele de maniére a obtenir |

meilleur rendement en puissance possible. Reprenons le cas présenté Fig. 3.1: il s'agit de la mesure de quinze
transistors connectés en paralléle. Ces transistors sont géométriguement arrangés selon une matrice de cini

lignes et de trois colonnes tel que cela est représenté sur la Fig. 3.12.

Le réseau thermique décrit au paragraphe 3.4.1 a été généré pour cette structure. Puis des simulations SPICE fal
tes grace au modéle HICUM/L2 couplé au réseau thermique ont été comparées aux mesures du courant base e
fonction de \kg a différents \4g constants. La Fig. 3.11 montre le résultat de cette comparaison.

On observe une bonne adéquation entre la mesure et la simulation. Ainsi, contrairement au cas de la Fig. 3.2, le
modeéle HICUM/L2 associé au sous-circuit thermique permet de modéliser les interactions thermiques entre les

composants et leur effet sur les caractéristiques électriques du dispositif.
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— Sous—circuit thermique pour un transistor

- - Sous-circuit thermique pour quinze transistors
o Un transistor

A Quinze transistors en parallele

Ig /1,

- %VBE:0'85V

%VBEZO.SV

Fig. 3.11 Comparaison entre la mesure du courant de base normalisé par rapport & sa vgiear@aW en fonction de
Vg @ Vgg constant a la simulation faite avec le modéle compact couplé au réseau thermique. Cette comparaison
est faite a la fois dans le cas d'un transistor unique et dans celui d'une structure composée de 15 transistors en

parallele.

D’autre part, ce modéle permet également d’évaluer la répartition de la température, obtenue grace au noeud
thermique du modeéle compact, dans la structure de test. Sur la Fig. 3.12, chaque carré représente un transistor d
la structure. Les dispositifs sont nommés Ti avec i=1...15. L'échelle de gris est proportionnelle a la température

interne du transistor. Le transistor le plus chaud est représenté en noir et le plus froid en blanc.

T1 T2 T3

T4 TS5 T6

T10 Q[E&S  T12

T13| T14 |T15

Fig. 3.12 Distribution de la température dans une structure de quinze transistors en paralléle.
Le transistor le plus chaud est représenté en noir et le plus froid en blanc.

Le transistor central (T8) est le plus chaud, alors que ceux positionnés aux coins de la structure (T1, T3, T13,
T15) sont les plus froids. Pour des raisons de symétrie, la température du transistor T5 et la méme que celle du

transistor T11; de méme pour les transistors T7 et T9, pour T2 et T14, pour les dispositifs T4, T6, T10 et T12, et

pour T1, T3, T13 et T15.
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La Fig. 3.13 montre la répartition de température entre les quinze transistors correspondant a la simulation du
courant base en fonction de-M pour Vg égal a 0.9V. Pour certaines polarisations, la température du transistor
central (T8) peut atteindre jusqu’a%Sde plus que les transistors de coin (T1, T3, T13, T15). Or cette inhomo-
généité de température est représentative d’une inhomogénéité de courant dans la structure. Celle-ci, dans de
cas extrémes d'utilisation peut conduire a la destruction du dispositif. Il s'agit la d’'une information trés impor-
tante pour la conception de transistors de puissance. En effet, il est possible de compenser cette inhomogénéite
en ajoutant une résistance en série sur 'émetteur ou sur la base des transistors afin de limiter la puissance dissi
pée: il s'agit du ballastage des transistors [3.12]-[3.16]. Cette résistance est distribuée dans la structure: elle est

plus forte la ou I'augmentation de température est maximale.

o lg/lgo @ Vg =0.9V
— T[C] 80
3 T8, T5, T11
T2, T4, T6, 70
o 25 T7, T9, T10, o
D T12, T14 - 60 &,
m
- -
2 - 50
1.5 — 40
| — 30
1
0 0.5 1 15 2 25

Ve [V

Fig. 3.13 Simulation SPICE du courant base en fonction dg & Vgg constant égal & 0.9V et de la répartition de la
température dans la structure composée de quinze transistors en paralléle. La simulation a été faite avec le
modele HICUM/L2 associé au sous-circuit thermique.

3.5 Extension au cas des transistors interdigités

Les transistors interdigités sont composés de plusieurs jonctions base-émetteur. Du point de vue thermique, ce
sont autant de sources de chaleur. Par conséquent, il est Iégitime d’étudier le couplage thermique entre les doigts
des transistors interdigités. La Fig. 3.14 représente la mesure du courant de base en foncgigpaler diffé-

rentes valeurs degf constant. La mesure a été faite sur plusieurs transistors CB-n(EB)-C dont n, le nombre de
doigt d’émetteur, varie de un a cing. Pour pouvoir comparer les mesures entre elles, le gpaétriormalisé

par rapport a sa valeur &¥=0 (Igg).

A faible Vgg (= 0.7 V), la densité de courant est trop faible pour gqu’il y ait échauffement du dispositif. Les cour-
bes correspondant aux différents transistors sont superposées. Par contre, lggsqugrifente, les phénome-

nes thermiques s'installent dans les transistors et influencent leur réponse électrique. On constate alors, comme
au paragraphe 3.1, que les caractéristiques électriques des dispositifs divergent, ce qui est représentatif du phénc
meéne de couplage thermique entre les doigts d'émetteur. Plus le nombre d’émetteurs augmente, plus il y a de

couplage, et plus la température interne du dispositif est élevée.
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Fig. 3.14 Mesure du courant de base normalisé par rapport a sa valggra {gg) en fonction de g a Vgg constant. La
mesure a été faite sur des transistors dont le nombre d’émetteur varie de un a cing.

Par analogie avec I'étude du couplage entre transistors, le sous-circuit thermique peut étre généré afin d’'étudier

le couplage thermique entre doigts d’émetteur. La Fig. 3.15 montre une représentation du réseau thermique asso:

cié a une telle structure.

—

*

s =

% Empilement

2

métallique %

Noeuds
thermiques

Jonctions 2

base-émetteur

—>

<&—— Substrat

UMM
t\ Régulateur thermique a T,

Fig. 3.15 Représentation du réseau thermique associé a un transistor isolé
par tranchées profondes et constitué de trois émetteurs.

Toutefois, la difficulté consiste a rendre disponible un noeud thermique par doigt d’émetteur. Il faut donc scinder

le sous-circuit électrique du modele HICUM/L2 en un élément par doigt d’émetteur.
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Pour cela, les paramétres correspondant a un doigt d’émetteur sont déduits de la carte modéle du transistor de I
maniére suivante:
» les résistancesdp, Rgjo, Rex et Re sont multipliées par le nombre d’émetteurs
» les capacités &0 Cicio Ciepo Cicxo Cisoet Gepx sont divisées par le nombre d’émetteurs
* les courantsgdgs, Ireis Iecis Ichs IReps ITss Iscs Iseps€t keTs €t les charges g3 et Q. sont divi-
sés par le nombre d’émetteurs

* le parametre ¢, est divisé par le carré du nombre d’émetteurs

En ce qui concerne la résistance collecteur externg R partage est plus délicat car la répartition de la résis-
tance collecteur n’est pas identique pour les doigts externes et pour les doigts centraux. La répartition adoptée est
celle décrite dans [3.17] (cf Fig. 3.16).

Les paramétresR Ry x et R, sont obtenus a partir du dessin du transistor et des données technologiques.

La répartition de la résistance collecteur dans une structure a plusieurs émetteurs est représentée Fig. 3.16.

DOODO® |T

VAN—
Rpix Rypii Rypii Rypii Ruii Rpix

Fig. 3.16 Répartition de la résistance collecteur dans une structure a plusieurs émetteurs.

Des simulations SPICE faites avec un modéle HICUM/L2 par doigt d’émetteur couplé au sous-circuit thermique
ont été comparées aux mesures du courant de base en fonctigfg@W4g constant d’un transistor constitué

de cinq émetteurs, six bases et deux collecteurs (Fig. 3.17). Ce dispositif est issu d’une technologie BICMOS
isolée par tranchées profondes avec un pic;de35 GHz et une tension de claquage égale a4 5.5 V. Il est intéres-
sant de signaler que le phénomene d’emballement thermique que I'on peut observer sur la mgew&BY

V a Vcg > 3 V a conduit a la destruction du transistor.
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Fig. 3.17 Comparaisons entre les mesures (points) et les simulations (lignes) du courant de base en fongt@n\ggV
constant. Les simulations ont été réalisées soit avec le modéle compact HICUM/L2, soit avec un modele HICUM/
L2 par doigt d’émetteur couplé au sous-circuit thermique.

La résistance thermique du modéle compact a été extraite selon la méthode décrite au paragraphe 2.5.1. A faible
Vg (< 2V), le phénomene thermique n’est pas encore trop important dans le transistor, et une simple résistance
thermique est suffisante pour modéliser le comportement du dispositif. Par contre, logggjaegvhente, I'aug-
mentation de température dans le transistor est telle qu’il n’est plus possible d'utiliser une simple résistance ther-
migque pour modéliser son comportement. Par contre le sous-circuit thermique associé au modéle HICUM/L2
permet de reproduire I'impact de I'auto-échauffement et du couplage thermique entre les émetteurs sur la carac-

téristique électrique du dispositif.

D’autre part, la simulation avec le sous-circuit thermigue permet d’'avoir une estimation de la répartition de tem-
pérature entre les doigts d’émetteur du transistor. Ainsi la Fig. 3.18 représente la simulation de la répartition de
la température dans un transistor composeé de cing émetteurs, de six bases et de deux collecteurs. Il s’agit de I
réponse thermique du transistor a la variation de la tension collecteur-base, en maintenant la tension base-émet
teur constante et égale a 0.85 V. Dans cette gamme de polarisation, I'écart de température entre les trois doigts
centraux (doigts 2, 3, 4) est faible; par contre il peut y avoir plus @€ IBécart entre les trois doigts centraux
(doigts 2, 3, 4) et les doigts du bord (doigts 1, 5). C’est cette inhomogénéité de température qui est responsable
de I'emballement thermique des dispositifs interdigités et qui fait que les transistors haute-tension de cette tech-
nologie n’atteignent pas le\B.go pour certaines polarisations: 'emballement thermique détruit le dispositif

avant que la tension de claquage ne soit atteinte (Fig. 3.17).
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Fig. 3.18 Simulation SPICE du courant base en fonction dg & Vgg constant egal a 0.85V et de la répartition de la
température dans un transistor composéide émetteurs, de six bases et de deux collectearsmulation
a été faite avec un modele HICUM/L2 par doigt d’émetteur associé au sous-circuit thermique.

Aux vues des résultats de la Fig. 3.18, 'augmentation de la température a I'intérieur du dispositif dép@sse 50

Or d'aprés les résultats du paragraphe 2.5.3, il s’agit d'un niveau de température qui nécessite de prendre en
compte la dépendance avec la température de la conductivité thermique pendant les simulations. Sur la Fig. 3.19,
les simulations en tenant compte de la dépendance avec la température de la conductivité thermique ou en la

négligeant ont été comparées aux mesures.

9 T T T 1

o Vge=0.7V

o Vor=0.8V

A Vpg=0.85V

— Conductivité thermique dépendant de la température
- - Conductivité thermique constante

Fig. 3.19 Comparaisons entre les mesures (points) et les simulations (lignes) du courant de base en fongtién\ig Vv
constant. Les simulations ont été réalisées avec un modele HICUM/L2 par doigt d’émetteur couplé au sous-circuit
thermique soit en tenant compte de la dépendance de la conductivité thermique du silicium avec le gradient de
température, soit en la négligeant.

Les simulations ont été faites en couplant un modele HICUM/L2 par doigt d’émetteur au sous-circuit thermique.
La dépendance avec la température a été activée en faisant dépendre la conductivité thermique du gradient de
température dans la structure. On observe que dés que I'augmentation de température dans la structure dépass

50°C, le modele utilisant une conductivité thermique constante ne permet plus de prévoir le comportement du
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dispositif. Cela illustre sur un cas pratique I'importance de la prise en compte du gradient de température dans la

structure lorsque 'augmentation de température interne dépde 50

3.6 Conclusion

La problématique thermique des transistors de puissance dépasse la simple prise en compte des phénomeéne

d’auto-échauffement dans les modéles compacts. A cause de I'étroite proximité entre les dispositifs de puis-

sance, il est nécessaire de modéliser l'interaction thermique entre eux. Actuellement, aucun modéle SPICE ne

prévoit d’'intégrer cette problématique. L'objet de ce chapitre a été de proposer une modéle permettant de con-

necter thermiquement des dispositifs entre eux. Ce modéle a été développé a partir des conclusions du chapitre

2.

Les hypothéses du modéle portent sur les dimensions de la source de chaleur, sa localisation dans la structure

sur la propagation de la chaleur dans les métallisations et le substrat, ainsi que I'ordonnancement géométrique

des transistors de puissance:

» les sources de chaleur ont les dimensions de la jonction base-émetteur

» les sources de chaleur sont localisées au niveau de la jonction métallurgique base-collecteur

e contribution des métallisations: le décalage des vias est négligé, ainsi que le couplage thermique entre les
dispositifs

« contribution du substrat: le flux de chaleur est confiné selon une pyramide ayant un angle de 45

« interaction thermique: elle a lieu dans le substrat lorsque les flux de chaleur de deux composants se rencon-
trent et s’annulent. Une composante horizontale est alors ajoutée, qui dépend de la distance entre les disposi-
tifs.

Tout comme le modele du chapitre 2, la solution proposée dans cette partie permet de tenir compte de la dépen-

dance de la conductivité thermique avec la température et du gradient de température dans la structure. Cette

donnée est fondamentale lorsque I'augmentation de température dans la structure d&passe 50

La solution proposée a été étendue au cas de transistors interdigités. Elle permet également de modéliser le phé

nomene d’emballement thermique que I'on observe désormais de plus en plus souvent dans les technologies

bipolaires SiGe:C du fait des fortes densités de courant mises en jeu.

Une suite possible a ce travail pourrait consister a I'adapter au comportement thermique transitoire des disposi-

tifs de puissance en intégrant des capacités thermiques dans le sous-circuit thermique proposé dans ce chapitre
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Chapitre 4

Validation du modele grand signal

4.1 Introduction

Les transistors de puissance sont des dispositifs destinés a opérer en mode de fonctionnement grand-signaux. /
faible niveau de signal, le comportement du dispositif est linéaire. Cela correspond a la zone (1) de la caractéris-
tique de transfert de puissance (Fig. 4.1). Puis, a partir d’'un certain niveau de puissance, les non-linéarités du
transistor font décroitre son gain en puissance (zone (2) de la Fig. 4.1). Finalement, a fort niveau de puissance
(zone (3) de la Fig. 4.1), la puissance de sortie devient quasiment constante et atteint sa valeur maximale. Il
s’agit de la zone de saturation du transistor qui est fortement non-linéaire. Or, mis & part la classe A de fonction-
nement, les amplificateurs de puissance sont amenés a fonctionner dans les zones de compression de la caract
ristique de puissance (zones (2) et (3) de la Fig. 4.1) [4.1]. C’est pourquoi il convient d’assurer aux concepteurs

la précision du modeéle dans ce domaine de la caractéristique de puissance.

® L@ @

Sortie [dBm]

Entrée [dBm]

Fig. 4.1 Définition des zones de fonctionnement du transistor en mode de fonctionnement grand signal.
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D’autre part, I'évolution des normes de téléphonie mobile [4.2] a fortement complexifiée la conception des cir-
cuits de puissance. Les normes de troisieme génération ont durci les contraintes en terme de linéarité imposées
aux composants de puissance. Il est nécessaire de préserver la modulation complexe du signal émis ainsi que so
environnement spectral de maniére a le transmettre de la fagon la plus intégre possible. C’est pourquoi il con-
vient de quantifier la génération de signaux a des fréquences indésirables en sortie du composant de puissanci
[4.1], [4.3]-[4.5].

Dans un premier temps, les notions permettant de quantifier la linéarité d’'un dispositif seront rappelées. Puis une
technique de mesure load pull sera exposée afin de mettre en lumiére les points clés des simulations grand signal
Finalement, puisque I'extraction des paramétres du modéle est faite en régime petit signal, il estimportant d’éva-
luer son comportement lorsque des signaux de puissance multi-tons lui sont appliqués. C’est pourquoi des mesu-
res du transistor en régime de forts signaux seront confrontées aux simulations obtenues en lui appliquant les

mémes contraintes.

4.2 Bandes de fréequence pour le GSM, TUMTS
Le but de ce paragraphe est de rappeler les bandes de fréquences allouées aux normes GSM et UMTS dédiée
aux applications de téléphonie mobile. Elles permettent de définir les plages fréquentielles de validation du

modéle ciblées dans ce chapitre.

GSM

Le GSM opére dans la bande des 900 MHz ou deux fois 25 MHz de bande ont été alloués. Les deux parties cor-
respondent au sens montant et au sens descendant de la liaison. La largeur des canaux étant de 200 kHz, il y :
124 canaux disponibles par bande.

Les bandes de fréquences allouées au standard GSM 900 vont:

» de 890 MHz a 915 MHz pour les liaisons montantes

* de 935 MHz a 960 MHz pour les liaisons descendantes

UMTS

En ce qui concerne 'UMTS, les bandes de fréquences se situent autour de 2 GHz. La largeur des canaux est de &
MHz, avec des sous-bandes de 200 kHz.

Les bandes de fréquences allouées au standard W-CDMA associé au mode d’accés FDD vont:

e de 1920 MHz a 1980 MHz pour les liaisons montantes

e de 2110 MHz a 2170 MHz pour les liaisons descendantes

Les bandes de fréquences allouées au standard TD-CDMA associé au mode d'acces TDD vont:

e de 1900 MHz a 1920 MHz pour les liaisons montantes

* de 2010 MHz a 2025 MHz pour les liaisons descendantes
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4.3 Notions de lineariteé

Tous les circuits électroniques sont non-linéaires. L'hypothése de linéarité qui concerne la plupart des montages
modernes est en réalité une approximation. Certains circuits, comme les amplificateurs faible bruit (LNA), sont
faiblement non linéaires. Pour d’autres, comme les amplificateurs de puissance, les non-linéarités peuvent étre
responsables de la dégradation des performances du systeme et elles doivent étre minimisées. Finalement i
existe certaines applications, telles que les multiplieurs fréquentiels (frequency multiplier), ou les non-linéarités
des éléments du systéme sont exploitées: de tels montages ne seraient pas possible si les non-linéarités n’exis
taient pas [4.3].

Les circuits linéaires sont ceux pour lesquels le principe de superposition peut s’appliquer: la réponse d'un sys-
téme linéaire et invariant dans le temps n’inclue que les fréquences présentes dans le signal d’excitation. Au con-
traire, les circuits non-linéaires générent souvent un grand nombre de signaux a de nouvelles fréquences.

En pratique, le fonctionnement linéaire d’un transistor est limité en fort signal par les phénoménes de distorsion
non-linéaires tels que la saturation de la puissance de sortie et les distorsions d’'intermodulation. Le but de cette
partie consiste a répertorier et a définir les grandeurs les plus fréquemment utilisées pour évaluer la linéarité d’'un
dispositif [4.6]-[4.8].

4.3.1 Deéfinition d’un systeme non-linéaire
Considérons un signal E a I'entrée d’'un systéme non-linéaire délivrant un signal de sortie S. Ce systéme est dit

non-linéaire d’ordre n si la fonctiddiant SaES = f(E) , est un polyndme d’ordre n:

S= KE+kE  +keE> +... +k E" (4.1)
ou:

* Kk E estla composante fondamentale du signal de sortie

n 1 At ’
* k,E estlacomposante non-linéaire d’ordre n

En pratique, sauf dans les cas trés non-linéaires, il est courant de ne considérer que les non-linéarités jusqu’a
I'ordre 3, voire jusqu’a l'ordre 5 [4.1], [4.4], [4.5]. Ainsi, la contribution des non-linéarités d'ordre supérieur

peut étre négligée.

4.3.2 Point de compression a 1dB
Le point de compression a 1 dB quantifie la sensibilité d’'un systéme non-linéaire par rapport a 'amplitude du

signal d’entrée.
Lorsqu’un systéme non linéaire d’ordre 5 est soumis a un signal sinusoidal comprenant un seul ton de fréquence
de type:E = E,sin(w;t) 4.2)
sa réponse s'écrit:
S = KE_si +k,E_2si 2 4 kaE Jsi 34k, E si 4 4 k.E i > 4.3
=Kk 0sm(mlt) 2B, sin(w,t) 3E, sin(w,t) 4E sin(w,t) 5E, sin(w,t) (4.3)

Le développement de I'’équation (4.3) donne:
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3

_ 2 4 3 d<2

(4.4)
d< k k
3 5. 4_ 4 5. 5_.
~Oa EO += k5E0 %'”(3wlt)+§Eo cos(4u)1t)+ZE0 sin(5w,t)

Dans la zone linéaire, lorsque I'amplitude du signal d’entrée n’est pas trop grande, le signal de sortie est a peu
prés egal &, E,

Puis en augmentant 'amplitude du signal d’entrée, le transistor entre dans la zone de quasi-saturation. Les non-
linéarités d’'ordre 3 et 5 deviennent non négligeables. Elles viennent se retrancher au fondamental et font saturer

le dispositif.

Le point de compression a 1 dB en entrée du systeme (lIP1) est le niveau du signal d’entrée pour lequel le gain

du dispositif est inférieur de 1 dB au gain petit signal (Fig. 4.2).

Sortie [dBm]

/~ 1dB/dB

IIP1 Entrée [dBm]

Fig. 4.2 Définition du point de compression a 1 dB

4.3.3 Harmoniques et distortion d’intermodulation (IMD)
Les distortions d’intermodulations sont un phénomene de génération de signal & des fréquences indésirables dif-

férentes de celles du signal d’entrée. Considérons un signal d’entrée E constitué de deux tons, aux frgquences f

et f,. L'expression du signal d’entrée E est la suivaBte: Eg(sin(w,t) + sin(w,t)) : (4.5)

Dans le cas d’'un systéme non-linéaire d’ordre 5, le signal de sortie s’écrit en fonction du signal d’entrée:

S=  ky(Eg(sin(w;t) + sin(w,t))) + Ky(Eq(sin(oogt) + sin(,t)))? + ka(Eg(sin(woqt) + sin(w,t)))® +

ky(Eq(sin(ayt) + sin(wyt)))”* + ks(Eq(sin(wyt) + sin(w,t)))° 4.6)

Le développement de I'équation (4.6) donne:
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S= kpEg+IA,E+ DC
3,65
B<1E0+ ZKaEo+ 5K EOHsm(wlt) + sin(w,t)] - H1
202 7, 4
%EO + §k4EoH cos(2w;t) + cos(2w,t)] - H2
33,5, 5} .. .
%E(ﬁ ékSEOHsm(&nlt) + sin(3w,t)] + H3
Kt cosa 4 H4
3 ol cos(4w;t) + cog(4w,t)] +
5 S sin(5et) + sin(5,t)] + H5
2 ol Sin(5w;t) + sin(5w,t)]
(szg + 3k4Eg)[cos((w2—wl)t) —cos((w; + wy)t)] + IM2
0 4.7)
ng ES+ 25k SE sin((20; —wy)t) + sin((26, —wy))] - C
0o IM3
ngs 3 25k SEc sin((200; + w,)t) + sin((20, + w01 + 3
0
3, 4
§k4EO[cos(2(w2—w1)t) + Cog(2(wy + wy)t)] - E
m IM4
I‘4 4 O
EEO[cos((3u)1—w2)t) +cog((Bw, —w )+ 7
2k E2[SiN((303; — 263,)t) + Sin((3w,—2 + B
ks ol SiN((3w; —2w,)t) + sin((3w,—2w4)1)] E
[
16k Eo[sm((4oo1+m2)t) +sin((4w, + w))t)] + E IM5
[
5. . .
§k5EO[ sin((3wy + 2w,)t) + sin((3w, + 2w,)t)] E

Soit un spectre de sortie constitué de 27 raies de fréquence (Fig. 4.3), c’est-a-dire:

» d’'une composante continuB€) due aux non-linéarités d’ordre 2 et 4

» de raies aux frequences fondamentalék)(qui sont le résultat de 'amplification des raies aux fréequengces f
et f, atténuées par les non-linéarités d’'ordre 3 et 5

» de raies d’harmonique P12) qui sont le résultat des non-linéarités d'ordre 2 et 4

» de raies d’harmonique Bi8) qui sont le résultat des non-linéarités d’ordre 3 et 5

e de raies d’harmonique #44) qui sont le résultat des non-linéarités d’ordre 4

» de raies d’harmonique 516) qui sont le résultat des non-linéarités d’'ordre 5

» deraies d'intermodulation d’ordre BM2). Elles sont dues au mélange des tons par l'intermédiaire des non-
linéarités d’ordre 2 et 4.

¢ deraies d'intermodulation d’ordre 843 ). Elles sont dues au mélange des tons par l'intermédiaire des non-

linéarités d’ordre 3 et 5.
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» deraies d'intermodulation d’ordre #M4 ). Elles sont dues au mélange des tons par l'intermédiaire des non-
linéarités d’ordre 4.
« deraies d'intermodulation d’ordre BM5). Elles sont dues au mélange des tons par l'intermédiaire des non-

linéarités d’ordre 5.

H1
K_JR
DC
IM2 IM2
H2 ) H2
IM3
IM3 | |IM3 ol
IM4 H3 H3 IM4
IM4 IM4 IM5
IM5 IM5
T T H4 H4 H5 — 7 H5
. T . . T . . . . A A AN T T A
0 . S PO S N PR 2f 1+, 2,4, L 2(fy ) ! 3fy+2f, 3421
frfy 12ffy  2fp g L 2f  2fy 3f, 3, 4, 4t 4f )+, AfyHey
2(f-fy)  3fy-2f, 3f,-2f,  3fif, 3f,-f; 5f, 5f,

Frequence

Fig. 4.3 Spectre du signal de sortie d'un systeme non-linéaire d’'ordre 5.

De maniere générale, les signaux aux harmoniques d’ordre n (Hn) correspondent & des raies aux fréequences n.f
et n.hb. De méme, les raies d’'intermodulation d’ordre n (IMn) sont situées a des fréquenges kdu

Ikl + ]Il = n, k et | étant des entiers positifs ou négatifs.

4.3.4 Point d’'interception d’ordre n
Le point d’interception d’ordre n est le niveau virtuel du signal d’entrée composé de deux fréquences pour lequel

le fondamental du signal de sortie serait égal au niveau de la raie d’IMn.

En effet, lorsque le signal d’entrée croit de 1dB, le niveau de la raie fondamental du signal de sortie croit de 1 dB
pendant que celui de la raie d'IMn croit de n dB. C’est pourquoi, les deux composantes du signal de sortie pour-
raient virtuellement atteindre le méme niveau. Toutefois, cela n'est vrai que pour de faibles valeurs du signal

d’entrée. En effet, il existe une valeur seuil du niveau d’entrée a partir de laquelle les différentes composantes du
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signal de sortie sont comprimées a cause des mélanges de tons, ce qui fait que le niveau de la raie fondamentals

n'est jamais égale a la raie d’'IMn. Les points d’interception d’ordre 2 et 3 sont illustrés sur la Fig. 4.4.

Sortie [dBm]
Sortie [dBm]

_— 1dB/dB

/~ 2dB/dB /-~ 3dB/dB

IM2 : IM3 .
| |
P2 Entrée [dBm] IP3 Entrée [dBm]

(a) (b)

Fig. 4.4 Représentation graphique des points d'interception d'ordre 2 (a) et 3 (b).

4.4 Caractérisation électrigue des amplificateurs de puissance

Dans un premier temps, le but de cette partie consiste a définir les conditions de fonctionnement des amplifica-
teurs de puissance afin d'identifier les besoins en terme de modélisation compact.

Puis la technique de mesure load pull, utilisée pour caractériser les transistors de puissance en mode de fonc-
tionnment grand signal, sera détaillée afin de mettre en évidence les difficultés de rétro-simulation de I'environ-

nement de mesure.

4.4.1 Classes de fonctionnement des transistors de puissance
Le mode de fonctionnement d’un transistor de puissance est quantifié par la notion de classe de fonctionnement.

Celle-ci est définie par le point de polarisation statique (DC), le temps de conduction du transistor et la forme
temporelle des tensions d’entrée et de sortie. Les classes A, AB, B et C sont des classes de fonctionnement
linéaires, dites sinusoidales (les signaux d’entrée et/ou de sortie sont sinusoidaux), alors que les classes D, E et |
sont fortement non linéaires et sont dites commutées (les signaux d’entrée et/ou de sortie sont carrés).

Le temps de conduction est la durée pendant laquelle le transistor est conducteur. Il est représenté par la notion
d'angle de conductio®, = wt, , oW représente la pulsation du signal d’enttgéeeemps de conduction.

La linéarité d'un dispositif augmente avec I'angle de conduction au détriment de son rendement.

Classe A

Le transistor est alimenté par un signal sinusoidal. Il fonctionne en régime linéaire et conduit pendant toute la

période du signal RFY., = 360° ). Il a eté prouve que le rendement theorique maximal de cette classe atteint
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50% [4.3], [4.5]. Le pendant de cette propriété est que le transistor dissipe thermiguement au-moins 50% de sa

puissance, et qu'’il reste moins de 50% de la puissance disponible pour la puissance RF de sortie.

Classe B

Ce mode de fonctionnement pallie en partie aux inconvénients de la classe A. Le transistor est alimenté par un
signal sinusoidal. Il fonctionne en régime linéaire mais ne conduit que pendant la moitié de la période du signal
RF (3. = 180°). Cela permet d’'augmenter le rendement théorique du transistor jusqu'a 78% [4.5]. Mais la
puissance maximale disponible en sortie de 'amplificateur et son gain sont plus faibles que ceux obtenus avec

un méme dispositif fonctionnant en classe A.

Classe AB

La classe AB réalise un compromis entre la linéarité de la classe A et le rendement de la classe B. Le transistor
est alimenté par un signal sinusoidal. Il fonctionne en régime linéaire mais ne conduit pas tout a fait pendant la
moitié de la période du signal RE§0° <. <360° ).

Classe C

Le fait de décroitre I'angle de conduction du systeme permet d’augmenter son rendement tout en diminuant la
puissance dissipée. L'inconvénient de cette technique est quelle a tendance a accroitre les distortions du signal de
sortie [4.3]. Le fonctionnement en classe C consiste a alimenter le transistor par un signal sinusoidal avec un
angle de conduction inférieur a 1‘8(]_orsque6C tend vers 0, le rendement théorique maximum peut atteindre
100%! Mais le gain en puissance reste faible et la puissance de sortie a tendance a décroitre avec la diminution
de I'angle de conduction. Les inconvénients liés a cette classe fait qu’elle n’est pas employée pour la conception

d’amplificateurs de puissance pour la téléphonie mobile.

Classe D

La classe D utilise plusieurs transistor montés en commutateur afin de générer un signal carré. Un filtre en sortie
du montage ne laisse passer que la composante a la fréquence fondamentale. Puisque les transistors ne condt
sent que lorsqu’ils sont saturés, a tout moment soit le courant soit la tension collecteur sont nuls. Par conséquent,

les transistors ne dissipent pas de puissance, et leur rendement théorique est de 100% [4.3].

Classe E
Le principe est semblable a celui de la classe D, mais cette classe n’utilise qu’un seul transistor en mode com-
muté. Elle permet également de réaliser un bon compromis entre la puissance dissipée et le rendement du mon-
tage [4.3].
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Bilan sur les besoins en terme de modélisation

La description des différentes classes de fonctionnement des transistors de puissance met en lumiére le fait
gu’une bonne modélisation des points de compression a 1 dB, et des points d'interceptl&edmi@ Fme

ordre n’est de loin pas suffisante pour la conception d’amplificateurs de puissance. S’ils permettent d’estimer le
degré de linéarité d’'un dispositif, ils ne rendent absolument pas compte de sa non-linéarité a fort signal. Les con-

traintes en terme de modélisation pour la conception d’amplificateurs de puissance sont résumés Table 4.1.

Table 4.1: Résumé des besoins en terme de modélisation.

Classe A Classe AB Classe B| Classe C Classe D Classe E

Zone lineaire (1) ++ ++ ++ +
(cf Fig. 4.1)

Zones de compression (2) let ++ ++

(3) (cf Fig. 5.1)

[©]

Modéle d’'échauffement ++ ++ + + + +
des dispositifs (Ry, Crp)

Harmoniques + + ++ + +

Raies d’intermodulations + + + ++ ++ ++

4.4.2 Description du banc de mesure load-pull
La mesure des niveaux de puissance des raies fondamentales et des harmoniques, ainsi que des raies d’'interm

dulation peut étre effectuée grace a un systéme de mesure source et load-pull. Le principe des mesures consiste
présenter une série arbitraire d'impédances a I'entrée et a la sortie du dispositif grace a l'utilisation de tuner de
type Maury (“Tuner 1” et “Tuner 2” sur la Fig. 4.5) de maniére a optimiser ses performances (gain en puissance,
rendement, ...). Ces tuner sont passifs et ils balayent une gamme en fréguence allant de 800MHz a 20GHz.

Le point de polarisation continu du dispositif de test est fixé par un générateur de signal continu HP4142
(“Source DC” sur la Fig. 4.5).

La composante alternative du signal soumis au transistor est la somme des signaux générés par deux synthéti
seurs de fréquence HP83623B,(“ét “f ,” sur la Fig. 4.5). L'utilisation de deux synthétiseurs offre la possibilité

de stimuler les dispositifs de test avec un signal bi-porteuse afin d'étudier les distortions d’inter-modulations.
Les signaux continus et alternatifs sont appliqués aux DUT a I'aide de Té de polarisation HP11612B (“TP1” et
“TP2" sur la Fig. 4.5). lls supportent un courant de 500mA et un potentiel de 40V. Les pointes utilisées pour la
mesure (“Sonde 1" et “Sonde 2" sur la Fig. 4.5) sont des pointes GSG Infinity de Cascade Microtech, dont le pas
est de 10Qum. La puissance de sortie est mesurée via un analyseur de spectre HP8565EC qui couvre une gamme

en fréquence allant jusqu’'a 50GHz.
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ARV
f1 f _
Analyseur Puissance
de spectre meétre
Puissance Source DC
meétre
L)
o o
. -9 ¢4 ¢--e
- Tuner 1 [-®- -84 TP1 [H Sonde 1 Sonde 2 {H TP2 |-{®- -4 Tuner 2 (-Ho--®
A A
Commutateur * DUT

Fig. 4.5 Description du banc de mesure.

Contrairement au cas des mesures petit signal, il n'existe pas actuellement de méthodes d’épluchage (“de-
embedding”) des mesures grand signal, qui permettraient d’avoir accés a la mesure dans le plan du transistor. Il
faudrait pour cela utiliser un coupleur bi-directionnel en entrée (ou en sortie) afin de mesurer a la fois la puis-

sance présentée au transistor et la puissance réfléchie sur la charge d’entrée du dispositif (ou la puissance inci
dente et la puissance réfléchie sur la charge). Mais cela ajouterait une source supplémentaire de perte dans I
chaine de transmission du signal sans toutefois permettre la mesure dans le plan du transistor: il faudrait malgré
tout corriger la mesure des pertes dans les tuner, les Té de polarisation, les sondes et les plots d’alimentation.
Ceci est réalisé grace a une rétro-simulation de I'environnement de mesure lors des simulations grand signal afin
de pouvoir comparer les mesures faites sur le transistor de test aux simulations effectuées avec le modéle com-

pact.

Un analyseur de réseau vectoriel HP 8510C (“ARV” sur la Fig. 4.5) a donc été ajouté au banc de mesure de

maniére a mesurer les paramétres [S] du DUT, de sa structure de test “circuit ouvert” et des accés. Toutefois,
pour des raisons de reproductibilité du banc de mesure, la méthode de caractérisation utilisée est de type 1-Port
Or cette méthodologie ne permet pas de mesurer les quatre parametres [S] des acceés. Il n’est possible d’avoir

acces qu'éhyq, Syo, et au produis; .Sy, (voir Annexe G). Il faut alors faire I'hypothése que les acces sont réci-

progues de maniere a pouvoir supposer$jye= S,; = ,/S;,5,;

4.5 Validation du modeéle grand signal
La validation du modéle grand signal consiste a vérifier le phénomene de compression de la puissance de sortie
lorsque le signal d’entrée est fort (dans les zones de quasi-saturation et saturation de la caractéristique de trans

fert de puissance).
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4.5.1 Schématique de simulation grand signal
La Fig. 4.6 représente la schématique de simulation grand signal.

VBE_—_

—_VCE

E. uS

I S (b)

Dtﬁ | l

Fig. 4.6 Schématique de simulation grand signal.

"
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|||_ Yopen (8)
[+ Yopen (®)

Les capacités & C, et les inductancesy L, sont des éléments idéaux qui servent a modéliser les Té de polari-
sation. Le point de polarisation est assuré grace aux sources de tension conggaeit® Vg, les synthétiseurs

de fréquence (“Source 8¥) sont modélisés par une source de puissance multi-ton qui permet de définir les
valeurs des fréquences a laquelle est faite I'analyse, ainsi que le niveau de puissance des porteuses. Les boites ¢
parameétres [S] S (a) et S (b) permettent de rétro-simuler les pertes et les modifications du signal dG au passage
par les cables, les commutateurs, les tuner d’entrée et de sortie, les Té de polarisation (cf Annexe G). Les boites
de parametres Y, gfen(d) et Yopen(b), servent a modéliser les altérations du signal di au passage par les pistes
métalliques sur silicium entre les pointes et le transistor. Les simulations ont été faites avec le simulateur ADS,

version 2004A, d’Agilent Technologie.

4.5.2 Principe d’une simulation Harmonic Balance
Une simulation de type “Harmonic Balance” ([4.3], [4.9]) est une méthode d’analyse dans le domaine fréquen-
tiel qui permet d’analyser les distortions des systemes non-linéaires. Cette simulation calcule la distribution

spectrale des courants et tensions du circuit a I'état d’équilibre, qu’'on appelle également régime établi.

La méthode de simulation Harmonic Balance (HB) est une méthode itérative. Elle est basée sur le fait qu’a tout

probléme excité par un signal sinusoidal il existe une solution qui peut étre approchée par une série de Fourier.
Le circuit étudié est décomposé en un sous-circuit comprenant les éléments linéaires du montage, et un sous-cir-
cuit comprenant ses composantes non-linéaires. Le sous-circuit linéaire est analysé dans le domaine fréquentiel
alors que la partie non-linéaire est évaluée dans le domaine temporel. Puis la solution du probléme non-linéaire
est transposée dans le domaine fréquentiel en utilisant les transformées de Laplace. Les lois de Kirchhoff sont

alors utilisées entre les deux sous-systémes, ce qui conduit a I'établissement d’'un systéme d’équations algébri-
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ques non-linéaires. Celui-ci est résolu classiquement a I'aide de méthodes itératives telles que la méthode de

Newton-Raphson.

La technique de simulation HB a été développée pour résoudre la problématique des circuits HF:

* une simulation HB donne directement la solution du systéme dans son état d’équilibre. Au contraire, une
simulation temporelle doit au préalable établir la solution pendant le régime transitoire avant de parvenir au
régime établi. Or le temps d'établissement du régime permanent peut étre trés long, ce qui augmente
d’autant la durée globale de la simulation.

» les spécifications techniques pour caractériser les circuits HF font que les méthodes temporelles ne sont pas
bien adaptées. Par exemple, le calcul désormais classique de l'intermodulation entraine que I'espacement
entre les deux fréquences fondamentales du cir@fiitpeut étre trés faible. Or la durée d’une simulation
temporelle est proportionnelle a I'inverse Ak tout en conservant I'impératif d’échantillonner les signaux
suivant les fréquences HF. Ceci entraine donc un nombre de pas de calcul important et prohibitif pour la

durée de simulation.

Malgré ces inconvénients, les simulations temporelles trouvent toujours un intérét, notamment pour détecter des
oscillations éventuelles du circuit ou pour résoudre des problemes fortement non-linéaires. Le principal intérét

des simulations HB réside dans le gain considérable de temps pour la simulation des produits d’intermodulation.

La problématique principale concernant la validation du modéle grand signal d’un transistor de puissance con-
cerne les propriétés du dispositif dans les zones de compression et de saturation de la caractéristique de puis
sance aux fréquences fondamentales, mais également la réponse du transistor aux harmoniques et au:
fréquences d’intermodulation (cf Table 4.1). C’est pourquoi la technique de simulation HB a été choisie pour

analyser les propriétés de ces transistors.

4.5.3 Caractéristiques DC
Elles permettent d’évaluer la précision du modele concernant la représentation du point de polarisation DC. La

Fig. 4.7 montre la comparaison entre la mesure-d# Iz en fonction de g a différents \4¢ constants avec la
simulation. Le dispositif de test est un transistor bipolaire SiGe:C isolé par tranchées profondes, de régle de des-
sin 0.25um avec pic de-ic & 35 GHz et une tension de claquag@-Bo €gale a 5.5 V. Il a un émetteur, deux

bases et deux collecteurs. Les dimensions dessinées de la fenétre d’émetteursond®ldrge et 12.8m de

long. Pour ce transistor, le pic ded Vg = 0 se situe a une tensiorg¥ €gale a 0.83 V. La simulation a été faite

avec le modéle HICUM/L2 associé au modéle nodal de résistance thermique développé aux chapitres 2 et 3.
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Fig. 4.7 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) des courants collecteurs et base
en fonction de Y¥g a Vg constant

La dispersion des mesures pougg/> 0.83 V est due aux phénomenes d’auto-échauffement du transistor. Le

modéele thermique utilisé permet de bien rendre compte de leur effet sur la réponse électrique du transistor.

Les comparaison entre les mesures glegy, dl C/dvéE et d’l B/dvéE en fonction de $g a Vg constant

et les simulations permettent de renforcer la validité du modéle (cf Fig. 4.8 et Fig. 4.9). Ces figures de mérite
apportent des informations complémentaires quant au comportement non-linéaire d’un transistor. En effet, celui-
ci peut s’exprimer mathématiqguement a 'aide d’'une expression simple [4.6].

Si I'on suppose que les signaux d’entrée et de sortie sont explicitement définis par une relation analytique:

y(1) = F(x(1)) (4.8)

Si I'on suppose d'autre part que I'on peut approcher la fonctian’aide d’une interpolation polynémiale, la
relation reliant le signal d’entrée d’un dispositif x(t) au signal de sortie d’un dispositif y(t) est donnée par la rela-
tion suivante:

Y1) = Kox(t) + KpxC(t) + K(t) + .. (4.9)

Alors les coefficientq, Ky, Kg,... peuvent étre explicitement identifiés aux coefficients du développement en

série de Taylor dé
df d2f d3f

=Kk, =8 k=2 (4.10)
dx dx? dx®

Ky
Les dérivées successives deet Ig par rapport a $g ont été obtenues en appliquant des méthodes numériques
de dérivation aux données de la Fig. 4.7 [4.10] - [4.12]. La Fig. 4.8 montre la comparaison entre la mesure et la

simulation de g, et de g en fonction de ¥g a différents \4¢ constants.
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Fig. 4.8 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes),det g, en fonction de ¥g & Vg constant.

La Fig. 4.9 montre la comparaison entre la mesure et la simulaticahzlc@/dVEE et d’l B/dvéE en fonction

de Vg a différents 3¢ constants.

4 T oy T 0.25 T oy T T
L O BC: . — o BC: .
3517 5 vic=0V o Vpe=0V
3} a Vgi=-246V . . 02| a Vpc=-246V
T 25k v Vec=-492V T v Vgo=-4.92V
< o < 015
NI.IJ NLJJ
m 1.5 m
> >
s 1 S 01
Né) 0.5 &
0" 0.05
05
4 L | | | | | 0
0.76 0.78 0.8 0.82 0.84 0.86 0.88 0.76 0.78 0.8 0.82 0.84 0.86 0.88

Vge V] Vge [V]

2 2
dl dl
Fig. 4.9 Comparaison mesure (points) / simulation (Iignes)—d% 43%7 en fonctiggEdeWsc constant.
Dans les deux cas (Fig. 4.8 et Fig. 4.9), les mesures et les simulations concordent bien. De plus, il est intéressant
de constater la précision du modele dans la zone corresponda a ¥.83 V ou a la fois les effets d’auto-

échauffement et les effets de forte injection déterminent la réponse électrique du dispositif.

4.5.4 Choix des conditions de polarisation grand signal
Le but de cette partie est d’expliquer le choix des points de polarisation pour valider le modéle grand signal. M.

Schroéter et al. [4.13] ont proposé des critéres visant a vérifier la précision d’'un modéle dans le but d’applications
grand signal. D’apreés [4.13], la méthodologie mise en oeuvre doit vérifier un certain nombre de conditions por-

tant sur:
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la simplicité et la répétabilité de la procédure
la facilité de reproduire I'environnement de test dans un simulateur

la stabilité du dispositif dans toutes les conditions de mesure et de simulation

P 0N PR

des conditions de mesures séveres permettant d’explorer les limites du modéle

Les points 1, 2 et 3 sont bien respectés par la méthodologie de mesure load-pull présentée au paragraphe 4.4. |
convient désormais de discuter du choix des conditions de polarisations permettant de valider le modéle grand

signal.

Les impédances de source et de charge (“Tuner 1” et “Tuner 2” de la Fig. 4.5) sont imposé&esGeiEOpermet
d’assurer une bonne répétabilité de la mesure quelque soit le dispositif de test. De plus, la procédure décrite en

Annexe G permet d'assurer la reproductibilité du banc de mesure dans I'environnement de simulation.

Les mesures sont faites en présentant deux tons de fréquences en entrée du dispositif de test. Cela permet outr
les problemes de linéarité de caractériser les phénomenes de distortions fréquentielles. Pour respecter les spécifi

cités de la norme UMTS les raies de fréquences sont choigies2aGHz et § = 2.1 GHz.

Finalement les points de polarisation DC sont choisis selon deux gammes principales de mesure afin d’explorer
les limites du modele:
* En moyenne injection (cf Fig. 4.10):
Vg =0.75V et \bg = 0.25 V, 0.75 V, 3.5V
* Vgg choisi au maximum de-f(cf Fig. 4.10):
Ve =0.83V et\&e=0.83V, 3.5V, puis Y = 0.81 V et \bg = 0.31V

35
o Vge=05V
30 o Vpc=0.25V
-+ Vpc=0V
25 - VBC=_O'25 \Y
'§' 20 -o- VBC=-2.7V
o
J 15
10
5
0

0.76 0.78 0.8 0.82 0.84 0.86 0.88 0.9
Ve [A]

Fig. 4.10 Caractéristique de én fonction de ¥g a Vg constant.
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4.5.5 Validation du modele grand signal en zone de moyenne injection
Le dispositif testé dans ce paragraphe est le transistor bipolaire qui a été caractérisé au paragraphe 4.5.4.

Caractéristiques de puissance a la raie fondamentale (2 GHz)

La Fig. 4.11 montre une comparaison entre les mesures et les simulations de la puissance dg,goere (P
fonction de la puissance d’entrégPa la frequence fondamentalg & 2 GHz). Les caractéristiques sont tra-

cées pour ¥g = 0.75 V et trois valeurs successives ¢g¥0.25V, 0.75 V et 3.5 V).

P,y @ 2 GHz [dBm]

-50 -40 -30 -20 -10 0
P, [dBm]

Fig. 4.11 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) de la puissance de ggyten(#@nction de
la puissance d’entrée;fPa la fréquence fondamentalg €2 GHz).

Dans la zone de linéarité, les trois caractéristiques sont superposées. L'écart entre les mesures et les simulation
est inférieur a 1 dB, ce qui représente une tres bonne précision.

Dans la zone de compression, les caractéristiques divergent sous I'effet des non-linéarités du systéme consécuti
ves aux différents points de fonctionnement du transistor. Toutefois la simulation permet de prédire cet effet.
Cette zone de fonctionnement dépend fortement de la précision du modéle du temps de transit a forte injection

du transistor, notamment de la précision des paramé&@sGrrg, Thes ALHc du modéle HICUM/L2.

Gain en puissance
La Fig. 4.12 montre une autre représentation de la Fig. 4.11. Il s’agit de la comparaison mesures / simulations du
gain en puissanceP()utdB -Pi,

ainsi que des impédances de charge et de source fait que le transistor a un gain en puissance trés faible (-17 dBn

o ) en fonction de la puissance d’entrée. Le choix des points de polarisation

m

en zone de linéarité). Toutefois le modéle permet de simuler cet effet avec une précision inférieure a 1 dB.

Dans la zone de compression, on peut observer un phénomene d’expansion du signal de sortie qui se traduit pal
une augmentation de la puissance de sortie du fait des non-linéarités du transistor. De la méme maniére le

modéle donne une bonne représentation de ce phénomene.
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Fig. 4.12 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) du gain en puissance en fonction de la puissance ¢entrée (P

Caractéristiques de puissance aux raies d’IM2 (100 MHz et 4.1 GHz)

Ainsi que nous I'avons démontré aux paragraphes précédents, il est important de vérifier la validité du modéle
pour les signaux d’IM2. Pour cela la mesure de la puissance de sortie aux fréquences gfij\M2100 MHz et

f1+f, = 4.1 GHz) en fonction de la puissance d’entrée est comparée aux simulations. Cette validation est effec-
tuée pour g = 0.75 V et trois valeurs successives @gY¥0.25V, 0.75 V et 3.5 V) sur la Fig. 4.13.

Dans la zone de linéarité, les trois caractéristiques sont superposées. L'écart entre les mesures et les simulation
est inférieur a 1 dB, ce qui est trés précis.

Puis de maniére analogue au signal de sortie correspondant a la fréquence fondamentale, les caractéristique
divergent dans la zone de compression sous l'effet des non-linéarités du systéme consécutives aux différents

points de fonctionnement du transistor. Toutefois la simulation permet de prédire cet effet.

-10
=20
-30

-50
-60
=70
-80
-90
-100 [~
-110

Pout @ 100 MHz [dBm]
Pout @ 4.1 GHz [dBm]

Fig. 4.13 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) de la puissance de ggyten(@nction de la puissance
d'entrée (R,) aux fréquences d’intermodulation d’ordre 2 (100 MHz et 4.1 GHz).



140 Chapitre 4 - Validation du modéle grand signal

Caractéristiques de puissance aux raies d’'IM3 (1.9 GHz et 2.2 GHz)

Finalement nous nous sommes intéressés a la validité du modele pour les signaux d’'IM3. Pour cela la mesure de
la puissance de sortie aux fréquences d'IM3-(3f= 1.9 GHz et 2§-f; = 2.2 GHz) en fonction de la puissance
d’entrée est comparée aux simulations. Cette validation est effectuée gper0/75 V et trois valeurs succes-

sives de Vg (0.25V, 0.75V et 3.5 V) sur la Fig. 4.14.

_ | o V=02 _ | o Vee=0.
—_ 20 o VgE=0.7 — 20 o V=0
E 301 a V=35 E 30 a Vge=3
S -40 | S -40 |
N N
I -50 |- I -50
O] )
o —60 ~ 60
— N
@ _70 — @ _70 -
5 -80 - 5 -80 |
o o
& 90 & 90 |- :

—100 2BAfoaBHY ~100 AagABaBRLF

-50 -40 -30 -20 -10 0 -50 -40 -30 -20 -10 0
Pin [dBm] Pi, [dBm]

Fig. 4.14 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) de la puissance de ggyten(#@nction de la puissance
d'entrée (R,) aux fréquences d’intermodulation d’ordre 3 (1.9 GHz et 2.2 GHz).

Dans la zone de linéarité, les trois caractéristiques sont superposées. L'écart entre les mesures et les simulation
est inférieur a 1 dB, ce qui représente une trés bonne précision.

Puis de maniére analogue au signal de sortie correspondant a la fréquence fondamentale, les caractéristique
divergent dans la zone de compression sous I'effet des non-linéarités du systéme consécutives aux différents
points de fonctionnement du transistor. Toutefois la simulation permet de prédire cet effet.

La saturation du signal qui a lieu aux faibles puissance d’entige<(f20 dBm) est due au fait que la limite de

résolution de I'appareil de mesure est atteinte.

Courants statiques

Finalement, la comparaison entre la mesure des courants statige¢dg(l en fonction de la puissance d’entrée

et la simulation est également une figure de mérite qui intéresse beaucoup les concepteurs. Celle-ci est présenté
sur la Fig. 4.15 pour p = 0.75 V et trois valeurs successives ¢gY¥0.25V, 0.75V et 3.5 V).

La modélisation des courants statiques dans toutes les zones de fonctionnement du transistor (zone de linéarite
ou de compression) donne une bonne indiquation sur la réponse du composant en fonctionnement linéaire ou
non. Cependant, quelques améliorations supplémentaires devraient pouvoir étre apportées sur la modélisation dt

courant de base dans la zone de compression du signal de sortie.
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Fig. 4.15 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) des courants staticetds)(l
en fonction de la puissance d’entrée (Pin).

Evolution de la température interne du transistor
Il est possible d'utiliser le noeud thermique du modéle pour estimer I'évolution de la température interne du
transistor en fonction de temps. Le modéle de résistance thermigue implémenté pour les simulations grand

signal est le modeéle nodal développé aux chapitres 2 et 3.

Sur la Fig. 4.16, la température interne du transistor, obtenue grace au noeud thermique du modéle compact, es
tracée en fonction du temps pour deux niveaux différents de la puissance d’entrée. L'un des niveaux est choisi
dans la zone de linéarité;(P= -50 dBm) alors que l'autre est choisie dans la zone de compression du signal (P

= 0 dBm). Le point de polarisation DC du dispositif egt¥ 0.75 V et \e(g=3.5 V.

P, = —50 dBm
27.2428010 , , , 59.536
27.2428008 - 59.534
27.2428006 H — 59.532
27.2428004 59.530
) = 59.528
£ 27.2428002 O
y T 59.526
27.2428000 c0.524
27.2427998 £0.520
27.2427996 59.520
27.2427994 . . . 59.518 . L
0 5 10 15 20 0 5 10 15 20

t [ns] t [ns]

Fig. 4.16 Représentation de la température interne du transistor en fonction de temps pour deux valeurs
de la puissance d’entrég P -50 dBm et R = 0 dBm).
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En zone linéaire (R = -50 dBm), il n’y a pas de fluctuation de température et I'élévation moyenne de tempéra-
ture correspond a celle du point de polarisation statique.

En zone de compression;( 0 dBm), les fluctuations de le température autour de la valeur moyenne ne sont
pas trés importantes, toutefois I'élévation moyenne de température est bien plus importante que celle du point de
polarisation statique. Cela illustre I'importance de I'étude précédente ayant débouchée sur la mise au point du

réseau thermique.

Etudions désormais le comportement d’un dispositif soumis a une excitation composée de deux raies de fréquen-
ces. La fréquence de coupure thermique de ce transistor vaut 72 kHz. Elle est définie par la résistance thermique
et la capacité thermique du composant.

La Fig. 4.17 montre I'évolution de la température interne du transistor, évaluée grace au noeud thermique du
modeéle compact, en fonction du temps et de la distance entre les deux fréqudhdesr$queAf est inférieure

a la fréquence de coupure thermique, la température du transistor est moddi€etpamplitude de la réponse

du transistor est maximale. Lorsgiléaugmente pour étre égale a la fréquence de coupure, la réponse du tran-
sistor est toujours modulée paf, toutefois I'amplitude de température n’est plus maximale. Finalement, lors-

que Af est supérieure a la fréquence de coupure, la température interne du transistor n'est plus modulée, et
'augmentation de température a l'intérieur du dispositif est uniquement fixée par le point de polarisation DC du

dispositif, ainsi que par le niveau de la puissance d’entrée.

Cet exemple souligne l'influence derGsur la réponse en température du transistor , ainsi que la nécessité de
poursuivre I'étude des phénoménes thermiques transitoires dans le cas de couplage thermique afin de compléte

le modele nodal des chapitres 2 et 3.
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Fig. 4.17 Représentation de la température interne du transistor en fonction de temps pour différentes largeurs
entre les raies d’intermodulatioAf(= 72 Hz,Af = 72 kHz etAf = 72MHz).
La fréquence de coupure du dispositif vaut 72 kHz.
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4.5.6 Validation du modeéle grand signal en zone de fort courant
Dans cette zone de fonctionnement, les phénomenes physiques mis en jeu sont plus complexes: le transistol

fonctionne en zone de forte injection. Une bonne représentation du transistor dans cette zone passe par la modé
lisation du courant critiqgue, des temps de transit et des phénoménes d’avalanche (cf chapitre 1).

Le dispositif testé dans ce paragraphe est le transistor bipolaire qui a été caractérisé au paragraphe 4.5.4.

Caractéristiques de puissance a la raie fondamentale (2 GHz)

La Fig. 4.18 montre une comparaison entre les mesures et les simulations de la puissance dg,goere (P
fonction de la puissance d’entrégPa la fréquence fondamentalgq ¢ 2 GHz). Les caractéristiques sont tra-

ceées pour ¥g choisi au pic du+f et différentes valeurs deQ¥:

* Vpp=0.83Vet\g=0.83V

e Vge=0.83Vet\g=35V

+ Vge=0.81Vet\g=0.31V

Dans la zone de linéarité, les trois caractéristiques ne sont plus superposées du fait du choix des point de polari-
sation DC. En outre, I'écart entre les mesures et les simulations est inférieur a 1 dB, ce qui représente une trés
bonne précision. Le modéle permet également une bonne représentation de la zone de compression du signal d

sortie.

Maximum de f

Poy @ 2 GHz [dBm]

-50 -40 -30 -20 -10 0
Pi, [dBm]

Fig. 4.18 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) de la puissance de ggyten(#@nction de
la puissance d’'entrée;ffPa la fréquence fondamentale (2 GHz).

Gain en puissance

La Fig. 4.19 montre une autre représentation de la Fig. 4.18. Il s’agit de la comparaison mesures / simulations du
gain en puissancePgutdBm— PindBm ) en fonction de la puissance d’entrée. Le choix des points de polarisation
ainsi que des impédances de charge et de source permet d’'obtenir un gain en puissance de quelques dBm (e
zone de linéaire). Toutefois le modéle permet de simuler cet effet avec une bonne précision.

Dans la zone de compression, le signal de sortie décroit du fait des non-linéarités du transistor. Ce phénomene

est bien représenté par le modéle.
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Fig. 4.19 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) du gain en puissance en fonction de la puissance ¢entrée (P

Caractéristiques de puissance aux raies d'IM2 (100 MHz et 4.1 GHz)

Afin de vérifier la validité du modéle pour les signaux d'IM2, la mesure de la puissance de sortie aux fréquences
d’IM2 (f,-f; = 100 MHz et f+f, = 4.1 GHz) en fonction de la puissance d’entrée est comparée aux simulations.
Cette validation est effectuée pougg/choisi au pic duf et différentes valeurs deg¥ sur la Fig. 4.20.

Le modéle permet de bien représenter les zones de linéarité et de compression du transistor. Toutefois I'écart
entre les mesures et les simulations dans la zone de linéarité est supérieur a 1 dB, ce qui permet d’envisager une
marge de progression concernant la précision du modele. Les points & améliorer concernant les parameétres de
modele concerne le partage de capacité entre la composante périphérique et la composante surfacique, ainsi qu

I'extraction des parameétres correspondant a la modélisation du temps de transit & forte injection.

Maximum de f; Maximum de f;

Pout @ 100 MHz [dBm]
Pout @ 4.1 GHz [dBm]

Pin [dBm] P;, [dBm]
Fig. 4.20 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) de la puissance de ggyten(@nction de la puissance
d’entrée (R,) aux fréquences d’'intermodulation d’ordre 2 (100 MHz et 4.1 GHz).
Caractéristiques de puissance aux raies d’'IM3 (1.9 GHz et 2.2 GHz)
Finalement nous nous sommes intéressé a la validité du modéle pour les signaux d’'IM3. Pour cela la mesure de

la puissance de sortie aux fréquences d'IM3-3f= 1.9 GHz et 2-f; = 2.2 GHz) en fonction de la puissance
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d’entrée est comparée aux simulations. Cette validation est effectuée gpehvisi au pic duf et différentes

valeurs de ¥g sur la Fig. 4.21.

Puis de maniére analogue au signal de sortie correspondant aux raies d'IM2, le modéle permet de bien représen:
ter les zones de linéarité et de compression du transistor. Toutefois I'écart entre les mesures et les simulations

dans la zone de linéarité est supérieur a 1 dB, ce qui permet d'envisager une marge de progression concernant |z
précision du modele.

Maximum de f; Maximum de f
_10 T
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—100 2208867 ] ] ] ]
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Pin [dBm] Pi, [dBm]

Pout @ 1.9 GHz [dBm]
Pout @ 2.2 GHz [dBm]

Fig. 4.21 Représentation de la puissance de sogjg &P fonction de la puissance d’entrég)Bux
fréquences d’intermodulation d’ordre 3 (1.9 GHz et 2.2 GHz).

Courants statiques

De maniéere analogue au paragraphe 4.5.5, la comparaison (cf Fig. 4.22) entre la mesure des courants statique
(Ic et Ig) en fonction de R avec la simulation complete la validité du modele dans le cadre de simulations grand
signal. Bien que la zone de linéarité soit bien modélisée poet ks, une marge de progression subsiste concer-

nant la modélisation du courant base dans la zone de compression.
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Fig. 4.22 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) des courants staticeidg)(én fonction de
la puissance d’entrée (Pin).
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4.6 Conclusion

Une méthodologie permettant de valider le comportement du modele HICUM/L2 associé au modéle thermique
nodal développé aux chapitres 2 et 3 a été mise en place.

Ses principales caractéristiques sont:

* la simplicité et la répétabilité de la procédure

« lafacilité de reproduire I'environnement de test dans un simulateur

» la stabilité du dispositif dans toutes les conditions de mesure et de simulation

» le choix des conditions de mesures permettant d’explorer les limites du modéle

Les comparaisons entre les mesures geog, dl C/dVE3E etd’| B/dvéE en fonction de \§g a Vg constant
et les simulations apportent des informations complémentaires quant au comportement non-linéaire d’un transis-
tor. Le modele HICUM/L2 couplé au modéle thermique nodal permet de simuler trés précisément le comporte-

ment du transistor.

D’autre part, les premiéres comparaisons entre mesures grand signal et simulations mettent en lumiére une
bonne précision du modele. La précision du modéle nodal a été mise en évidence, et I'intérét d’'un modéle précis
d’auto-échauffement dans le cadre de simulations grand signal a été souligné.

Toutefois la méthodologie mise en oeuvre souligne également les perspectives d’'études a investiguer afin d'amé-
liorer la précision du modele:

» lintérét d’'intégrer une capacité thermique dans le modéle thermique nodal a été souligné

» la précision des paramétres de modele décrivant les effets de forte injection est fondamentale pour simuler la

zone de compression de la caractéristique de transfert de puissance
Finalement il serait intéressant d’approfondir cette étude pour différentes valeurs d'impédances d’entrée/sortie.
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Conclusion

Depuis le début des années 1990, les services de communication cellulaires connaissent un développement sar
précédent, rendu possible par I'existence de technologies numériques dité8dg2ération, le GSM étant

I'une des plus populaires. Afin de permettre la création de nouveaux services et d’offrir aux usagers une vérita-
ble itinérance a I'échelle mondiale, il était devenu nécessaire de franchir le pas vers les réseaux cellulaires de

3FMEgénération.

Cette évolution a été rendue possible grace aux avancées des technologies silicium et des applications RF totale
ment intégrées sur un seul circuit. Il reste désormais a intégrer I'étage d’amplification en fin de la chaine d’émis-

sion. Ce travail s'inscrit dans cette optique. Il s’agit d’'une contribution a la caractérisation et a la modélisation de

transistors bipolaires de puissance intégrés dans une filiere submicronique. Une des problématiques principales
liées a ce type de composant est I'influence de la température sur sa réponse électrique. C’est pourquoi le chapi-
tre 1 de cette thése porte sur I'étude de la dépendance des paramétres du modele avec la température. L objecti
de ce chapitre est de présenter les approximations physiques sur lesquelles est basé le modéle HICUM Level 2
Version 2.21, de maniere & pouvoir juger de la pertinence du modele lors des comparaisons mesure/simulation.
Toutefois la précision d’'un modéle compact est également conditionnée par la précision des paramétres de
modéle. En conséquence une partie de ce chapitre porte sur les méthodes d’extraction des paramétres. Nou
avons proposé des méthodologies fiables permettant d’extraire précisément les parameétres en température de
courants collecteur et base a faible injection, des résistances séries, du temps de transit a faible injection et du
courant d’avalanche par ionisation. Il reste cependant quelques efforts a porter sur I'extraction des parameétres
décrivant la dépendance avec la température du temps de transit a forte injection. Ces parametres sont d'autan
plus délicats a extraire qu'ils interviennent dans une zone ou I'auto-échauffement influence beaucoup les carac-

téristiques électriques du dispositif.
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Mais les transistors de puissance ne sont pas seulement sensibles a la variation de la température ambiante. Il
sont également influencés par 'augmentation de leur température interne due a I'effet d’auto-échauffement. |
s'agit d’'un phénomene consécutif au passage d’'une forte densité de puissance a travers les jonctions base-émet
teur et base-collecteur d'un transistor. Un tel niveau de polarisation induit une forte dissipation de puissance au
niveau du transistor. Or du fait de sa composition, un compaosant a une capacité limitée a dissiper cette puissance.
Cette propriété fait qu'au-dela d’un certain seuil de puissance, le transistor a du mal a évacuer toute la chaleur
qu'’il produit, ce qui se traduit par une augmentation de la température interne du composant. Le chapitre 2 porte
sur la mise au point d’'un modéle nodal de résistance thermique permettant de prendre en compte l'effet de
I'auto-échauffement lors de simulations SPICE. Les hypothéses du modéle portent sur les dimensions de la
source de chaleur et sa localisation dans la structure, ainsi que sur la propagation de la chaleur dans les métalli-
sations et le substrat. De plus, ce modele a permis de mettre en évidence la nécessité de tenir compte de la non
linéarité de la conductivité thermique du silicium lorsque I'augmentation de température a l'intérieur du disposi-

tif est supérieure de 8C a la température ambiante. Ce chapitre se conclue par la présentation d’une méthode

d’extraction de la capacité thermique.

D’un point de vue thermique, lorsqu’un transistor est soumis au phénomeéne d’auto-échauffement, il devient une

source de chaleur, modifiant par [a méme son environnement thermique. Par conséquent, tout autre élément du
circuit se trouvant a proximité de ce dispositif va étre influencé par cette augmentation de chaleur: les dispositifs

sont couplés thermiquement. Or dans le but de fournir une quantité de courant conséquente, les transistors de
puissance sont constitués de plusieurs transistors identiques connectés en paralléle. Par voie de conséquence, ¢
composants sont donc soumis a la fois aux phénoménes d’auto-échauffement et de couplage thermique. C'es
pourquoi, le chapitre 3 porte sur la prise en compte des phénoménes d’auto-échauffement et de couplage thermi-
que entre les éléments des transistors de puissance dans les modeles SPICE. Un modéle nodal a été développé
partir du modeéle développé au chapitre 2 pour prendre ce phénoméne en compte lors de simulations SPICE. Les
hypothéses du modéle portent également sur les dimensions de la source de chaleur, sa localisation dans la struc
ture, sur la propagation de la chaleur dans les métallisations et le substrat, mais aussi sur 'ordonnancement géo-
métrique des transistors de puissance. Tout comme le modéle du chapitre 2, la solution proposée dans cette
partie permet de tenir compte de la dépendance de la conductivité thermique avec la température et du gradient
de température dans la structure. La solution proposée a été étendue au cas de transistors interdigités. Elle per
met également de modéliser le phénomeéene d’emballement thermique que I'on observe désormais de plus en plus

souvent dans les technologies bipolaires SiGe:C du fait des fortes densités de courant mises en jeu.

Finalement, les transistors de puissance sont des dispositifs destinés a opérer en mode de fonctionnement granc
signaux. C’est pourquoi le dernier chapitre de cette thése porte sur la validation du modeéle dans le cadre de
simulations grand signal. Une méthodologie permettant de valider le comportement du modéle HICUM associé

au modeéle thermique nodal développé aux chapitres 2 et 3 a été mise en place. Ses principales caractéristique
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sont la simplicité et la répétabilité de la procédure, la facilité de reproduire I'environnement de test dans un

simulateur, et la stabilité du dispositif dans toutes les conditions de mesure et de simulation. Les premieres com-
paraisons entre mesures grand signal et simulations mettent en lumiére une bonne précision du modéle HICUM
associé au modele thermique nodal dans le cadre de simulations Harmonic Balance. La précision du modéle
nodal a été mise en évidence, et I'intérét d’'un modeéle précis d'auto-échauffement dans le cadre de simulations

grand signal a été souligné.

Malgré les résultats prometteurs obtenus au cours de ce projet, la méthodologie mise en oeuvre souligne égale-

ment les perspectives d’études a investiguer afin d’améliorer la précision du modéle:

» il est nécessaire de poursuivre I'étude du modele nodal dans le but d’intégrer une capacité thermique.

« la précision des parametres de modele décrivant les effets de forte injection est fondamentale pour simuler la
zone de compression de la caractéristique de transfert de puissance. C’est pourquoi il faut poursuivre I'étude

portant sur I'extraction des parameétres en température du temps de transit a forte injection.

Finalement il serait intéressant de pousser la comparaison entre mesures grand signal et simulations pour diffé-
rentes impédances d’entrée/sortie, puis en choisissant des points de fonctionnement DC autour dugpic de f

zone de forte injection de maniére a pousser le modéle dans des cas extrémes de fonctionnement.



152 Conclusion




Liste des publications

H. Beckrich, D. Berger, D. Céli, “HICUM temperature scaling laws and parameter extracti‘@rEunopean
HICUM Workshop, Bordeaux, France, June 2004

H. Beckrich, D. Céli, “Collector and base currents dependence with temperature at low injection and parameter
extraction with application to HICUM version 2.2", Workshop on Compact Modeling for RF/Microwave Appli-

cations, Montréal, Canada, September 2004

P. Y. Sulima, H. Beckrich, J. L. Battaglia, T. Zimmer, “Self-heating investigation of bulk and SOI transistors”,
MOS-AK Meeting, Strasbourg, France, April 2005

H. Beckrich, S. Ortolland, T. Schwartzmann, D. Céli, T. Zimmer, “A thermal sub-circuit for modeling tempera-
ture distribution in multi-finger HBTs and in multi-HBTs structurest” Buropean HICUM Workshop, Crolles,
France, June 2005

P. Y. Sulima, J. L. Battaglia, T. Zimmer, H. Beckrich, D. Céli, “3D self heating modelling for electrothermal cha-
racterisation of SiGe HBTs",”SEuropean HICUM Workshop, Crolles, France, June 2005

H. Beckrich, D. Céli, D. Berger, P. Y. Sulima, T. Zimmer, “Bipolar Transistor Temperature Modeling”, Mixed

Design of Integrated Circuits and Systems, Krakéw, Poland, pp. 245-248, June 2005

P. Y. Sulima, T. Zimmer, H. Beckrich, J. L. Battaglia, S. Fregonese, D. Céli, “A Transient Measurement Setup for
Electro-thermal Characterisation for SiGe HBTs”, Mixed Design of Integrated Circuits and Systems, Krakdw,
Poland, pp. 241-244, June 2005



154 Liste des publications

H. Beckrich, T. Schwartzmann, D. Céli, T. Zimmer, “A SPICE model for predicting static thermal coupling
between bipolar transistors”, Proceedings of the 2005 PhD Research in Microelectronics and Electronics Confe-
rence, pp. 275-278, July 2005

S. Fregonese, S. Lehmann, T. Zimmer, M. Schroter, D. Celi, B. Ardouin, H. Beckrich, P. Brenner, W. Kraus, “A
computationally efficient physics-based compact bipolar transistor model for circuit Design-part Il: parameter
extraction and experimental results”, IEEE Transactions on Electron Devices, vof 33pp. 287-295, Feb.

2006

H. Beckrich, S. Ortolland, S., D. Pache, D. Celi, D. Gloria, T. Zimmer, “Impact of neighbor components heating
on power transistor electrical behavior”, Proceedings of the 2006 International Conference on Microelectronic

Test Structures, pp. 205-210, March 2006



Annexe A
Liste des parametres en température du modele HICUM Level 2

Version 2.21

Le tableau ci-dessous liste I'ensemble des parameétres en température du modele HICUM Level 2 Version 2.21

[A.1], ainsi gu’une description sommaire de leur réle dans le modéle compact.

Table A.1: Liste des paramétres en température du modéle HICUM Level 2 Version 2.21.

Nom Description Vale,ur Par | unité
défaut

Ve Tension de bandgap a 0 K 1.17 \Y

Five Coefficient en température du premier (_)rdre décrivant 13 g2377.1d | V/IK
dépendance en température de la tension de bandgap

Fove Coefficient en température du second qrdre décrivant I 3215 10 | v/K?2
dépendance en température de la tension de bandggp

ZeTACT Coefficient décrivant la dépendance en température ¢li8.0 -
courant de transfert

Ve Tension de bandgap effective dans I'émetteur 1.17 \Y

ZETABET Coefficient décrivant la dépendance en température ¢li8.5 -
courant de jonction base-émetteur

Ve Tension de bandgap effective dans le collecteur 1.17 \Y

Vgs Tension de bandgap effective dans le substrat 1.17 V

AlTo Coefficient en température du premier ordre décrivant (a 1/K
dépendance en température du temps de tragsit T
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Table A.1: Liste des parameétres en température du modele HICUM Level 2 Version 2.21.

Nom Description Va(;eé;x;liar Unité

Ko Coefficient en température du second ordre décrivant 1a 1/K2
dépendance en température du temps de trapsit T

ZETAC Coefficient décrivant la dépendance en température géd -
Reio

Alvs Coefficient en température relatif a la vitesse de satured 1/K
tion des électrons

ALcEs Coefficient en température relatif &ps 0 1/K

ZETARBI Exposant en température de la résistance de base intrin- -
séque

ZETARBX Exposant en température de la résistance de base extfin- -
séque

ZETARCX Exppsant en température de la résistance de collecteud -
extrinseque

ZETARE Exposant en température de la résistance d’émetteult 0 -

ZETACK Exposant en température de la mobilité dans le transistbi0 -
parasite

Al Fav Coefficient en température relatif g £ 0 1/K

ALoav Coefficient en température relatif a,Q 0 1/K

[A.1] M. Schréter, “HICUM L2V2.2: A Complete Documentation®, disponible:

http://www.iee.et.tu-dresden.de/iee/eb/hic_new/hic_start.html
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Méthode d’extraction du parametre Var

Le paramétr&/,r est extrait de la mesure dedn fonction de g a Vgc=0eta |

Vae(T)O WVee(T)O
BE Arexpi—2E—0
Var O O VT O
0 Vee(To)D 1(To)

Donc | (T ) Cexpl- 0= 14Ty -V Vge(Te)
O O AR

O
|c(T) = |s(T) Eléﬂ_—

To

' 0 Vge(Ty)O _ o .
Lorsqu'on tracd ~(T) DexpE)—TE en fonction dég(T,) 1&(Ty)  estle point d'intersection de la
0

15(Tg)
courbe avec I'axe des ordonnées. La pente de cette coupb%esQ—
AR

point d'intersectiol

En conclusion, le parame vaut
P MR pente
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Annexe C

Procédures d’extraction des parametres en tempeérature

C.1 Courant collecteur a faible injection

d’extraction

Mesures \e(T) a Vgc=0 a différentsd constants choisis dans la zone de faible injection
Pré-requis Var & Tp (voir Annexe B)
Procédure Méthode des moindres carrés sur la courbe

V T
01 1 GB log o' o
VBE(TO)B‘?_V_ARD BE(T)|:V VAR EEl Ot ZeTacT '”[1]- m

0

Parameétres
extraits

ZeTacTs VoB

Schéma
électrique

|
° S | =cst
B —
— E L T
72% Vce=Vee

C.2 Courant base a faible injection

Mesures

recombinaison

\e(T) a Vgc=0 a différentsg constants choisis dans une zone sans courant (

le
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Pré-requis

Aucun

Procédure d’'extractior

Méthode des moindres carrés sur la courbe

Vee(T) VBE(TO) VGE T D | 5 DT 0
vy EEl ETABET | [1]-_0 0
Parametres extraits || ZgtageT: VGE
Schéma électrique C
|- D
p=cst | \_/
— (o]
B j I

Vce=Vee

C.3 Résistances séries sauf la résistance d’'émetteur

Mesures

Profils SIMS

Pré-requis

Aucun

Procédure d’extractiof

Calcul & partir de la formule reliant le coefficient en température de la mobi
niveau de dopage dans la couche considérée

lité au

Parametres extraits

ZETARBI» ZETARBX » ZETACX » ZETAC

C.4 Reésistance d'émetteur

Mesures

é(VCB) a VBE:O'g Veta -5

Pré-requis

Parametres électriques du courant colle&gwyr,Re, Zetarcx RTH

Procédure d’'extractior

Optimisation avec I'algorithme de Levenberg-Marquardt

Parametres extraits

ZETARE

Schéma électrique

VBE:CSt
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C.5 Temps de transit a faible injection

Mesures

Parametres S g0 et a plusieurs températures ambiantes

Pré-requis

Parametres électriqueSflet:x, RE' ZETARCX' ZETARE' CBC' VGB’ VGC’ RTH

Procédure d’'extractior

Extraction du paramegéa chaque température; Extraction des parametres €
température de la courbg(T); Optimisation de ces parameétres sur les courbes
f+ avec I'algorithme de Levenberg-Marquardt

Parametres extraits

Arto: K10

Schéma électrique

c

r _” l
L 2 O
Té de polarisation | | I e ge
o il ! I/ S | | polarisation
HI
- SHE B
| B Port 2

|
|
| _
L e Vce=Vge
Port 1 Ve —‘7
9]

0 ¢

C.6 Parametres d’avalanche

Mesures Ig(Vcp) @ Vge=0.7 V (& 27C) et a plusieurs températures ambiantes
Attention: la valeur de Mg est & adapter en fonction de la température
Pré-requis Parameétres électriques du courant base

Procédure d’extractior

Extraction des paramétres €électriques de I'aval&iaghee( Q. ) & chaque tem
pérature; Extraction des paramétres en température des confpE€F) et

QavL (T)

Parametres extraits

ALrav: ALgavy

Schéma électrique

>

de
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Annexe D

Dépendance du temps de transit avec la température

Comme nous I'avons vu au Chapitre 1, le temps de transit & faible injection dépend de la température suivant la

formule (1.87):
E\L_l_TEfO(TO) Jtero(M .0 Terao(To) Hlarao(D
g (Mo OerolTo) O To(To)  Terao(To)
To(T) = 19(To)g
E +Tvao(To) OTg1o(T) _1D+ Tgc(To) Otpc(T)
0 To(To) Ijvao(To) 0 TO(TO) EFBc(To)

0f
107
00
Pour obtenir I'équation (1.88), il faut faire un développement en série de Taylor de I'équation (1.87).

D.1 Dérivée en température du gain en courant idéal
Dans le modéle HICUM Level 2 Version 2.21, le gain en courant idéal dépend de la température suivant la for-
mule (1.52):

T £etact —ZeTaBET OVee—Vea T
B(T) = B(Tq) Ue— [exp———— [HL— =
0 EETOD 0 Vy EEI Ty

La dérivée de cette formule par rapport a la température donne:

dB(T) _ ZeTacT ~ZETABET +VGE_VGBD

= T D.1

ar o T vo ) (D.1)
B'(Ty) X -Z Ve =V anl

Dot o) _ Heract ““eTaser | Vee~Vesl 0.2)
B(Ty) U To TOVTO O

D.2 Dérivée seconde en température du gain en courant idéal
La dérivée de (D.1) donne:
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2
d°B(T) _ O [Zetact ~ZETABET + o ee—Ver|, [Zetact ~ZeTaser , Vee~Ves | 1y pa
2 En 2 2 T TV [(B(T)(D.3)
at® U T TVT v JO
D'ou:
P"(To) _ E_|:ZETACT ~ZETABET +2VGE_VGB}+|:ZETACT ~ZETABET +VGE—VGBTE (D.4)
B(TO) | T02 TOZVTO TO TOVTO 0

D.3 Deéveloppement en série de Taylor dg

Un développement en série de Taylor a I'ordre 2g(T) s'écrit:
, Tero (To) 2
Tero(T) = Tero(To) + Tgso (To) HT = To) + ——— LT =Ty) (D.5)
T T Teen (T Tesq (T
o (M) o Tero (To) (T —T,) + LEI0 (To) 17Ty 0.6)
Tero(To) Tero(To) 2Tg40(To)
We We
Posonsf (T) = + . (D.7)

T D_aVkE T Dl_a“pE
Vke(To) Egr_om 2Upe(To) DV, Egr—om

Si on remplace I'équation (D.7) dans I'equation (1.7gy s'écrit sous la formeg;o(T) = % (D.8)
Ainsi: (T
Tero(To) = B‘ﬁ‘% (D.9)
f'(Tg) f(T) B'(Ty)
"(Ty) = - D.10
TEfO( O) B(To) B(To)z 2 ( )
f"(Tg) f(To) BB"(Tg) _F(To) BB'(Typ)

Ten"(Tp) = - +2 (D.11)
TOUY BT pery)? B(To)°

- Tero (To) _ F'(To) PB'(To)

Mg Ty BTy (012

Tero'(To) _ F'(To) B"(Tg) (B (Tl
oMo Ty BTy B(Tod ©-19)
D.3.1 Dérivée en température d&(T)

2 2
a, W a, —-1)W
f(T) = e pe = W — (D.14)
T VkE T HpE
To W, (To) c%r—og 20 e (T) 0T DV —E

D'ou: f'(TO) _ (aHpE_l)VkE(TO) +2aVkEupE(TO)VTo (D.l5)

YT T ToWie(To) + 2ye(ToVe )
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D.3.2 Dérivée seconde en température d@)
2 2
-a, (-a, +1W (a, =D(a, —2)W
f"(T) _ Ve Ve 2_|(Ex + Mpe Hpe SE_O( (D.16)
2 T 2 T e
To e(To) EE]-_OD 2Upe(To) O DV, EET_OD
\ f"(TO) (GU £ 1)(GU E_Z)VkE(TO) * ZGVKE(_aVkE * 1)IJPE(TO)VT0
D'ou 0N = > 0 5 (D.17)
0 To(Vee(To) + ZUpE(To)VTO)
D.3.3 Coefficients du développement dg:¢
En remplagant (D.2) et (D.15) dans (D.12), on obtient:
Tero' (To) _ (O, = DVie(To) + 20, Moe(To)Vr, Zeract —Zetager |, Vee —Veed (D.18)
Teo(To) To(Vie(To) + 2Mpe(To) V) O To ToVy, O '
Puis, en remplagant (D.2), (D.4) et (D.17) dans (D.13), on obtient:
TEfOH(TO) _ (GHpE_ 1)(aHpE_2)VkE(TO) * zaVkE(_avkE i l)upE(TO)VTo
Efol'o To(Vie(To) + 2upE(TO)VTO)
+ |:ZETACT ~ZETABET + ZVGE_VGB} + |:ZETACT ~ZETABET + VGE_VGBT
2 2 T T,V
Ty To VT0 0 0V,
D.4 Developpement en série de Taylor disqo
Un developpement en série de Taylor a I'ordre 2g1g,(T) s'écrit:
, Tgrdo (To) 2
Teao(T) = Tarao(To) * Tetao (To) HT —To) + ——— LT —Tp) (D.20)
Tgtqo(T) Tgido (To) Tgtdo (To)
Doty —Bfdo - 14 .Bfdol 0 OT-Tg) + Bfdo \'0 0T _To)z (D.21)
Tatdo(To) Tgrdo(To) 21g1d0(To)
T (T o _1 a“n -2
En dérivant I'équation (1.82), on obtiedtl (1) = _Hos En'l% ° (D.22)
gdo(T) To o
o Terdo (To) _ =2 (D.23)
Tardo(To) To
La dérivée seconde de I'équation (1.82) permet d’écrire I'expression suivante:
Tarao'(T) _ (O, = D@ =2 1 e ™3
- 2 or.0 (D.24)
Tado(T) TS 0
Dol Tgiao (To) _ (O, ~ D, —2) (D.25)

Tatdo(To) TS
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D.5 Développement en série de Taylor d&ss,o

Un développement en série de Taylor a I'ordre 2 e, (T) s'écrit:
, o (To) 2
. TenvolT) Tgtvo (To) Tgrvo (To)
Tarvo(To) Taro(To) AT=To) "5 Tero(To )[( o ©-2)
T a, -1
En dérivant I'équation (1.83), on obt|e|=\ﬂv—o—(——2 = — —T— (D.28)
Tgro(T) To DT
T "(T a
oon B (To) _ G (0.29)
TBrolTo)  To
La dérivée seconde de I'équation (1.83) permet d'écrire I'expression suivante:
Tono!(T)  —Oy (0 +1) 7 fg=2
o (1) _ DT% e (D.30)
Tano(T) T(Z) o
Torn"(T —a (—0( +1)
o Trvo (To) _ Ay Ve (D.31)
TgrvolTo) TG
D.6 Developpement en série de Taylor diggc
Un developpement en série de Taylor a I'ordre 2 g&(T) s'écrit:
, Bc"( 0)
. Tgc(T) Tgc'(To) Tgc"(To) 2
D’ou = —UT-T —UT-T D.33
Tec(To) Tgc(To) 1 0*3 (To) 1 2 (-39
.[ r T a Gv _1
En dérivant I'équation (1.85), on obtienﬁci() = -—\’-951% © (D.34)
Tgc(T) 0o To
T~ (T a
Dol M = Ve (D.35)
sc(To)  To
La dérivée seconde de I'équation (1.85) permet d'écrire I'expression suivante:
Tgc'(T)  —oy (o, +1) -2
gc ( ) DTB ‘e (D.36)
Tac(T) T bry
Tpe"(T —a, (-a,_+1)
D'ou e’ (To) _ v (D.37)

Tac(To) TS
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D.7 Développement en série de Taylor dg

En insérant les équations (D.6), (D.21), (D.27) et (D.33) dans I'équation (1.87), puis en identifiant I'expression

ainsi obtenue avec I'équation (1.88), on obtient I'expression des parametres de MpgetEK 1o

A = ErolTo) Tero'(To) | Tarao(To) Tarao (To) | TenolTo) Teno'(To) | Tec(To) Toc'(To)
“TOT 19(To) Tero(Te)  T0(To)  Tarao(To)  To(To)  Tero(To)  To(To)  Tec(To)
_ Tero(To) DTEfO"(TO) +Tde0(To) Tgido (To) +Tvao(To) DTvao"(To) Tsc(To) TBC (TQE 39)

07 15(Te) Teo(Te) T0(To)  Terao(Td)  T0(To)  Tero(To)  To(To) TBC(T

D.38)

Le remplacement des équations (D.18), (D.23), (D.29) et (D.35) dans I'équation (D.38) nous permet de relier les

parametres de modédg 1o etK g aux grandeurs physiques du semiconducteur:

_ Tero(To) 0y~ DVie(To) + 20y, Hpe(To)Vr, [(Zeract ~ZeTager , Vee~Vesd
LT0 o0(Te) O To(Vie(To) + 2HpE(T0)VTO) O Ty TOV_I_0 0

, tBtao(To) i bos ~ 1 . %[vao(To) . TBC(TO)DDO‘VC (D.40)
To(To) To OT%(Te (T o To

_ Tero(To) (O, =Dy, =2V, ((To) +2a,, (ay, + Dipe(To)Vr,

Y To(ve(Tg) *+ 2TV
N Tero(To) JZeract —ZeTABET N 2VGE _VGB} N |:ZETACT ~ZEeTABET , YGE _VGBTE
To(To) T,2 ToVT, T, ToVr, | O
, Ietao(To) D(auna_ D@, . =2) Ogpe(To) N TBC(TO)EDGVC(_GVC 1) (D.41)

To(To) T(z) 0 To(T) To(To) O Tg
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Annexe E

Calcul des facteurs de forme pour la détermination de R,

E.1 Pyramide
Soit une pyramide dont la base est de dimensidhy de hauteur h, et dont I'angle de propagation a(tf
Fig. E.1).

. -~
e -~
. -~

Fig. E.1 Représentation d’une pyramide dont la base est de dimenéign x
de hauteur h, et dont I'angle de propagation waut

Le facteur de propagation associé a cette maille vaut:

h o4
"= .[O(X+ 2ztana)(y + 2ztana) (E.1)
c'est-a-dire:
- 1 [y X+ 2htanap
"= (y—x)2tana ok y + 2htanall (E.2)
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E.2 Pyramides tronquées
Supposons que la chaleur diffuse avec un degré de liberté selon I'axe des x et un degré de liberté selon I'axe des

y (cf Fig. E.2).

4/'

.

Fig. E.2 La chaleur diffuse avec un degré de liberté selon I'axe des x et un degré de liberté selon I'axe des y.

Le facteur de propagation associé a cette maille vaut:

h &z
H = E.3
Io(x+ ztana ) (y + ztana ) (E.3)

c’'est-a-dire:
1 [y X+ htanap (E.4)

H = (y—x)tana [k y+ htanaU

Supposons que la chaleur diffuse avec un degré de liberté selon I'axe des x (cf Fig. E.3).

Fig. E.3 La chaleur diffuse avec un degré de liberté selon I'axe des x.

Le facteur de propagation associé a cette maille vaut:

H= y(x+'zzma) (E.5)
c’est-a-dire:

- ytalna N Tanag (E.6)

Par analogie, le facteur de propagation associé a une maille ou la chaleur diffuse avec un degré de liberté selon

I'axe des y vaut:
1 nt htano (E.7)

xtana U 'y O
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Supposons que la chaleur diffuse avec deux degrés de liberté selon I'axe des x (cf Fig. E.4).

Fig. E.4 La chaleur diffuse avec deux degrés de liberté selon I'axe des x.

Le facteur de propagation associé a cette maille vaut:

H=( dz E.8
_on(x+ 2ztana) (E.8)

c’est-a-dire:

H = 1 In[y<+2htan0(g (E.9)

C2ytana O x O

Par analogie, le facteur de propagation associé a une maille ou la chaleur diffuse avec deux degrés de liberté

selon I'axe des y vaut:

_ 1 [y + 2htanapj
H = 2xtan0(| 0y 0 (E.10)

Supposons que la chaleur diffuse avec deux degrés de liberté selon I'axe des x et un degré de liberté selon I'axe

desy (cf Fig. E.5).

Fig. E.5 La chaleur diffuse avec deux degrés de liberté selon I'axe des x et un selon I'axe des'y.

Le facteur de propagation associé a cette maille vaut:

h &
"= .[o(X + 2ztana)(y + ztana) (E.11)
c’'est-a-dire:
H = 1 [y ¥+ 2htanar €12

(2y—x)tana X ~y+ htana O

Par analogie, le facteur de propagation associé a une maille ou la chaleur diffuse avec deux degrés de liberté

selon I'axe des y et un degré de liberté selon I'axe des x vaut:
1 X -y + 2htanap (E.13)

- (2x — y) tana ”Ey X+ htana U
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E.3 Parallélépipede
Soit un parallélépipéde dont la base est de dimensioy, xle hauteur h (cf Fig. E.6) .

T

Fig. E.6 Représentation d'un parallélépipéde dont la base est de dimeKsjoet xle hauteur h.

Le facteur de propagation associé a cette maille vaut:

h &z
H=o(% E.14
ony ( )
c’'est-a-dire:
- n (E.15)

Xy



Annexe F

Données d’entrée du programme de calcul du réseau thermique

Un programme en C, interfacé grace a un script en Tcl/Tk, a été développé afin de générer le réseau thermique
associé au substrat des chapitres 2 et 3, quelque soit la géométrie et la configuration de la structure étudiée.

Le but de cette annexe consiste a décrire le mode d’emploi de ce programme.

F.1 Lancement du programme

Le programme permet de calculer le réseau thermique dans le substrat associé:

e aun transistor mono-émetteur seul isolé par tranchées profondes

» aplusieurs transistors mono-émetteur isolés par tranchées profondes et alignés les uns par rapport aux autre:
» aplusieurs transistors mono-émetteur isolés par tranchées profondes et arrangés de maniére matricielle

e aun transistor multi-émetteur seul isolé par tranchées profondes

Le choix de chacun des cas cités précédemment se fait par I'intermédiaire de la fenétre principale de la Fig. F.1.
Dans un premier temps, a I'aide des onglets en haut de la fenétre, I'utilisateur peut choisir:

» de calculer le réseau thermique dans le substrat associé a un ou plusieurs transistors mono-émetteur

e de calculer le réseau thermique dans le substrat associé a un transistor interdigité

» de charger un fichier pré-existant correspondant a I'une des configurations précédentes

Remarque: I'onglet noté “Back-end” n’est pas opérationnel. Il est prévu d’automatiser le calcul du réseau ther-

mique associé aux métallisations. Ce calcul se fait actuellement a I'aide d’un feuille de calcul Excel.
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— Thermal network sub—circuit generation for ELDO - J|
Casze of one emitter device Casze of several emitter device Back—end Craen existing file |
Wiould wou like to genemte the thermal network for: - only one device 7
~ severdldevices in line 7
~ severdldevices ina matrical armngerment ?
Is the device inside deep trench ? e TES e Mo
| Enter | Cluit | |

Fig. F.1 Fenétre principale du programme de génération du réseau thermique.

Lorsque I'onglet a été choisi, I'utilisateur doit alors cocher la configuration qui 'intéresse puis appuyer sur la

bouton “Enter”.

F.2 Transistor mono-émetteur seul isolé par tranchées profondes

Si l'utilisateur choisi les cas “only one device ?” et “Yes” de la Fig. F.1, la fenétre de la Fig. F.2 s’ouvre.

= Case of only one device inside deep trench : J|
emitter cut |, desp trench L
/ E
- T o
Ay pm
Le
A pm
___________________ ¥
Ly d
------- Hoos (2 x spacer) wm
Save | Metwork caloulation

Fig. F.2 Fenétre de dialogue correspondant au cas d’un transistor mono-émetteur seul isolé par tranchées profondes.
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Le dessin de la Fig. F.2 est un dessin simplifié d’un transistor mono-émetteur isolé par tranchées profondes. Les
données utiles au calcul du réseau thermique sont les dimensions de I'emitter cut, ainsi que sa position dans les
tranchées d’isolation.

L'utilisateur a alors la possibilité de sauvegarder la configuration gu'il vient de définir grace au bouton “Save”.

Le bouton “Network calculation” va transmettre les données entrées via l'interface au programme en C. Il reste
alors a l'utilisateur & définir en ligne dans un terminal la hauteur des tranchées d’isolation, du substrat ainsi que

le nombre de maille dans le sens de la profondeur (cf Fig. F.3).

— Terminal ||
Window Edit Options Help

crxl186[test_vw1] 53 -» .. /GRT —
Deep tTrench dsolation height {in microny @ &
Substrat height {in micron} : 350

Cell number along depth @ 120

Thermal resistivity at 27 deg © 646883 K.um/w
Total calculated thermal resistance 1281 K/

File netrth.net generated ...
crxl186[test_v1] 60 —> |}

Fig. F.3 Définition de la hauteur des tranchées d’isolation, du substrat ainsi que
du nombre de maille dans le sens de la profondeur.

Lorsque le calcul est terminé, la valeur de la résistivité thermiqué@ 23t rappelée. La valeur de la résistance
thermique correspond a une résistance associée au substrat sous I'hypothese que la conductivité thermique ni
dépende pas de la température.

Le sous-circuit thermique est généré dans le fichier “netrth.net”.

F.3 Plusieurs transistors mono-émetteur isolés par tranchées profondes
et alignés les uns par rapport aux autres
Si l'utilisateur choisi les cas “several devices in line ?” et “Yes” de la Fig. F.1, c’est alors la fenétre de la Fig. F.4

qui s'ouvre.
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Les dimensions utiles au calcul du réseau thermique associé a une telle structure sont répertoriées sur le schém
de la Fig. F.4. Il s’agit comme le cas du paragraphe F.2 des dimensions de I'emitter cut ainsi que de sa position a

l'intérieur des tranchées d’isolation, mais également de la position des transistors les uns par rapport aux autres

— Case of several devices inside deep trench : J|
deep trench
/ Murber of devices
/emitter cut
Le pm
We prn
A pm
________ o
b
----------------------- i pim
Ay Le Ay We
AxXp Ay prm
........ -
I Astructure
Astructure prm
Adeep pm
dl
_________________ (2 x spacer) K
________ ¥ Adesp
Sae | Metwork calculation

Fig. F.4 Fenétre de dialogue correspondant au cas de plusieurs transistors mono-émetteur
seuls isolés par tranchées profondes et alignés.

De la méme maniere que précédemment, I'utilisateur a alors la possibilité de sauvegarder la configuration qu'il
vient de définir grace au bouton “Save”, alors que le bouton “Network calculation” permet de transmettre les
données entrées via l'interface au programme en C. |l reste alors a I'utilisateur & définir en ligne dans un terminal

la hauteur des tranchées d’isolation, du substrat ainsi que le nombre de maille dans le sens de la profondeur.



Annexe F - Données d’entrée du programme de calcul du réseau thermique 177

A la différence du paragraphe F.2, il n'est pas possible de calculer une résistance thermique équivalente a cause
de la complexité du réseau thermique associé a ce cas.

Le sous-circuit thermique est sauvegardé dans un fichier “netrth.net”.

F.4 Plusieurs transistors mono-émetteur isolés par tranchées profondes
et arrangés de maniere matricielle
Finalement si l'utilisateur choisi les cas “several devices in matrical arrangement ?” et “Yes” de la Fig. F.1, il

doit remplir les champs de la Fig. F.5.

— Case of several devices inside deep trench | : J‘
emitter cut desp trench
/ Murber of rows
Murber of colurmns
Lg i
We wm
-------------- AX | pm
A
______________________ Ao Hm
Lg Ay
N B Ay pr
I Astructurafrow Astructure/row all
Astructurefcol Km
—
Astructurefcol
Adeep Hm
ol
(2 x spacer) Hm
Ll YAdesp TLEEE
Save | Metwork calculation

Fig. F.5 Fenétre de dialogue correspondant au cas de plusieurs transistors mono-émetteur
seuls isolés par tranchées profondes et arrangés de maniere matricielle.
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Comme aux paragraphes F.2 et F.3, I'utilisateur doit renseigner des champs correspondant a la dimension de la
fenétre d’émetteur, a sa position a l'intérieur des tranchées d’isolation, ainsi qu’a I'arrangement des dispositifs
les uns par rapport aux autres.

Il est également possible de sauvegarder la configuration définie grace au bouton “Save”. Le bouton “Network
calculation” permet de transmettre les données entrées via l'interface au programme en C. Puis il suffit finale-
ment de renseigner le programme a propos de la hauteur des tranchées d’isolation, de la profondeur du substra

ainsi que du nombre de maille. Le sous-circuit thermique est alors enregistré dans un fichier “netrth.net”.

F.5 Transistor multi-émetteur seul isolé par tranchées profondes
Si l'utilisateur choisit I'onglet “Case of several emitter device” (cf Fig. F.6), il peut alors calculer le réseau ther-
mique dans le substrat associé a un transistor interdigité seul, isolé par tranchées profondes. Les autres configu

rations de la fenétre Fig. F.6 ne sont pas encore disponibles.

— Thermal network sub—circuit generation for ELDO - J|
Casze of one emitter device Casze of several emitter device \ Back—end Craen existing file |
Would vou like to generate the thermal network for . # only one device 7
~ severdldevices in line 7
~ severdldevices ina matrical armngerment ?
Is the device inside deep trench ? # Yes e Mo
| Enter | Cluit | |

Fig. F.6 Fenétre correspondant au cas des transistors interdigités.

Une fois les options sélectionnées, I'utilisateur doit appuyer sur le bouton “Enter” afin de faire apparaitre la fené-
tre de la Fig. F.7. Cette fenétre de dialogue sert a renseigner le programme sur le nombre de doigt d’émetteur, sur
les dimensions des émetteurs cut, la position des doigts a I'intérieur des tranchées d'isolation ainsi que la posi-
tion des doigts les uns par rapport aux autres.

Gréace au bouton “Save”, il est possible a l'utilisateur de sauvegarder la configuration qu’il vient de définir.

Le bouton “Network calculation” transmet les champs remplis par I'utilisateur au programme en C. Lorsque les
informations relatives a la profondeur des tranchées d'isolation, a I'épaisseur du substrat, ainsi qu’au nombre de
maille dans le sens de la profondeur ont été remplies, le sous-circuit correspondant a I'architecture définie par

['utilisateur est stocké dans un fichier “netrth.net”.
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— Case of only one device inside deep trench | : J|
emitter cut / deep trench Murrber of emitter fingers

____________ Le pm

Ay
"""""""""" W pn
A prm
— LE d pm

Ay W Ad A &

A i
Ay pm

Ay
............ dl pm

2 x =spacer)
=ave | Metwork calculation

Fig. F.7 Fenétre de dialogue correspondant au cas d'un transistor interdigité seul isolé par tranchées profondes.

F.6 Chargement d’un fichier pré-existant

Il est possible de recharger un fichier qui a été généré a I'aide d’une des fenétres précédentes (Fig. F.2, Fig. F.4,
Fig. F.5, Fig. F.7).

Pour cela, il faut sélectionner I'onglet “Open existing file” du menu principal (cf Fig. F.8).

Le bouton “Open” de la Fig. F.8 permet de choisir le fichier de configuration. Il faut alors le charger a I'aide du
bouton “Load”. Puis la génération du réseau thermique se fait de maniére analogue aux cas précédents a l'aide
du bouton “Network calculation”.

Une fois les renseignements portant sur la hauteur des tranchées profondes d’isolation, la profondeur du substrat
et le nombre de maille dans le sens de la profondeur transmis au programme en C, le réseau thermique est cal-

culé et stocké dans un fichier “netrth.net”.
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Fig. F.8 Fenétre correspondant a un cas pré-défini.



Annexe G

Caractérisation des acces pour la simulation grand signal

Au Chapitre 4, nous avons vu qu'il est fondamental de rétro-simuler les accées a la structure de test. La caractéri-
sation des commutateurs, tuner d’entrée et de sortie, Té de polarisation et sondes se fait en plusieurs étapes, qL
permettront au final de connaitre les parametrgs &, et le produit $,.S,, des chaines d’entrée et de sortie

(Fig. G.1).

ARV
fy f :
Analyseur Puissance
de spectre metre
z
Puissance Source DC
meétre
&— Tuner 1 —®—®— TP1 [ Sonde 1 Sonde 2 [ TP2 —®—e— Tuner 2 j
«—— Acces d'entrée > . < Acces de sortie———>!

Fig. G.1 Description des acces d'entrée et de sortie

Dans un premier temps, les plans de référence en entrée et en sortie sont rameneés auy poRjg tRes Fig.
G.2 et Fig. G.3 en calibrant I'analyseur de réseau vectoriel par une technique 1-Port du type SOL et en utilisant

des standard coaxiaux Short, Open et Load [G.1].
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ARV
fy fa _
Analyseur Puissance
de spectre meétre
>
Source DC
Standard u
SOL
&—e| Tunerl |e—e TP1 Sonde 1 Sonde 2 TP2 Tuner 2
AA
I:)in Yo
. DUT .

Fig. G.2 Calibration du plan de référence d’entrée par une technique de calibrage 1-Port de type SOL de 'ARV

ARV
fy fa :
Analyseur Puissance
de spectre meétre
z
Source DC Standard
SOL |
L
—o
Tuner 1 TP1 — Sonde 1 Sonde2 — TP2 |e—e| Tuner2
A A
Vo Pout
. DUT .

Fig. G.3 Calibration du plan de référence de sortie par une technique de calibrage 1-Port de type SOL de 'ARV

Les acces sont alors caractérisés par une mesure 1-Port coaxiale en plagant successivement trois standard sol
les pointes: Short, Open et Load (cf Fig. G.4 et Fig. G.5). Cela nous permet de mesurer les coefficients de

réflexion dans les plans de référengeeP Ryt
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ARV
fy f _
Analyseur Puissance
de spectre meétre
>
Standard Source DC
SOL
I e
'aI-— Tuner 1 Ho—e+{ TP1 H Sonde 1 Sonde 2 — TP2 Tuner 2
A A
I:)in NN
.Standard SOL ;
Fig. G.4 Caractérisation de la chaine d’entrée avec des standard sous pointes
ARV
fy fa :
Analyseur Puissance
de spectre meétre
z
Source DC Standard
SOL
Sllrp D
Tuner 1 TP1 — Sonde 1 Sonde 2 H TP2 -®—e+ Tuner 2 |-®-

Pout

Fig. G.5 Caractérisation de la chaine de sortie avec des standard sous pointes

Ensuite les standards sous pointes Short, Open et Load sont caractérisés de maniére a connaitre précisément le!
coefficient de réflexion. Pour ce faire, il est nécessaire de calibrer I'analyseur de réseau dans le plan des sondes

On utilise alors un calibrage 2-Port de type SOLT (cf Fig. G.6).



184 Annexe G - Caractérisation des accés pour la simulation grand signal

ARV

f f

! 2 Analyseur Puissance
de spectre meétre

>
Source DC Standard
SOL
Tuner 1 II—— TP1 [ Sonde 1 Sonde 2 1 TP2 —-II Tuner 2

Fig. G.6 Caractérisation des coefficients de réflexion dans le plan des pointes

Grace a la connaissance des coefficients de réflexion dans les plans de référence et dans les plans des sondes, |
parametres §, Sy, et le produit $,.S,; des chaines d’accés entrée et sortie peuvent étre déduits de I'équation

suivante:

a
I_réf - Sll+ 8112 [S;;ZlEr sonde
22

(G.1)
sonde

ou les § correspondent aux parametres [S] des acces d’entree et de sortie.

Les paramétres [S] sont déterminés en mettant en correspondance les coefficients de réflexion dans les plans d
référence et dans les plans des pointes obtenus pour les trois standard SOL dans la formule (G.1). Par consé
quent, le produit $.S,1 ne peut pas étre décorrelé. C’est pourquoi en simulation nous avons fait I'nypothése que

les accés au transistor de test sont réciproques de maniere a pouvoir supposer e S

Toutefois, il reste quelques inconnues pour gque la rétro-simulation des acces soit compléte. En entrée, la puis-
sance appliguée au DUT est mesurée grace a un puissance-metre. Cette mesure nous permet de connaitre la puli
sance appliquée dans le plan de référence en entrgea(RX pertes dans le cable reliant le puissance-metre au

commutateur pres. De méme, en sortie, il faut tenir compte des pertes dues au commutateur et au passage dans |

cable reliant 'analyseur de spectre au commutateur (cf Fig. G.7).
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ARV
fy fo .
Analyseur Puissance
de spectre meétre
b2
Puissance Source DC
meétre
Tuner 1 TP1 Sonde 1 Sonde 2 — TP2 Tuner 2
/ A A
Pin .
et Pout
. DUT .

Fig. G.7 Représentation des sources de pertes non prises en compte lors de la caractérisation des acces

Cas des mesures du chapitre 4

Les Fig. G.8 et Fig. G.9 montrent la magnitude et la phase de I'impédance des chaines d’entrée et de sortie utili-
sées pour les mesures présentées au chapitre 4. Ces impédances sont obtenues a partir de la mesure des parar
tres [S] des chaines d’entrée/sortie décrite ci-dessus.

70 10 —TF T T T T 1
65
5 ) —
60 _
<) 2.
~ 55 ~ 0F 1 -
E N
= ]
% 50 % 5 ]
1S <
45 e
210 + 2 -
40 A
35 15 [ T N N B |
0 2 4 6 8 10 12 14 16 0 2 4 6 8 10 12 14 16
f [GHz] f [GHz]

Fig. G.8 Magnitude et phase de I'impédance de la chaine d’entrée.
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mag(Zoyy) [Q]

phase(Zy,) [°]

40 ] ] ] ] ] ] 20 ] ] ] ] ] ] ]
0 2 4 6 8 10 12 14 16 0 2 4 6 8 10 12 14 16

f [GHZz] f[GHz]

Fig. G.9 Magnitude et phase de I'impédance de la chaine de sortie.

[G.1] G. Dambrine, “Caractérisation des transistors a effet de champ: mesure précise de la matrice de répartition
et détermination directe du schéma équivalent”, These de I'Université des Sciences et Techniques de Lille
Flandres Artois, Mars 1989

[G.2] J.L. Carbonero, “Développement des méthodes de mesures en hyperfréquences sur tranches de silicium e
application a la caractérisation des technologies CMOS et BICMOS sub-microniques®, Thése de I'Institut
National Polytechnique de Grenoble, Avril 1996



Annexe H

Systeme d’unités utilisé en RF

H.1 Mesure relative en dB “décibel”

Le décibel (dB) est une mesure du ratio entre deux puissances.
(P,0 P
?D = 10Iog—3

g P>

H.2 Mesure de puissance en dBm “dBmilliwatt”

L'unité dBm indique des dB référencés a 1 milliwatt. Ainsi, un milliwatt vaut zéro dBm.

P
_ w
Pygm = 10log—

10°°
Ainsi, par extension:
P O
1
P, P, = 10|0953V-v = =240
m m 2W ZWEEB

H.3 Puissance d’'un signal sinusoidal

v(t)TdP li(t)
==

Fig. H.1 Puissance moyenne dans une impédance Z en régime sinusoidal

La puissance RF dans une impédance Z en régime sinusoidal (Fig. H.1) est donnée par:

2
P= _T]j‘[v(t)i(t)dt = %Re[VIE?I = %Re[zim}lvl = %Re[ 21?

(H.1)

(H.2)

(H.3)

(H.4)
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H.4 Gain en puissance
De maniere général, le gain est défini comme le rapport de la grandeur de sortie sur celle d’entrée. Le gain en

puissance d'un systéme peut étre exprimé en logarithme et I'unité est alors le dB:

Gain(dB) = 10Iog—P-°—u—t= EE‘ME =p_ . —P (H.5)
Pin DPII’] EhB 0thdBm IndBm ’
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