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Résumé 

Un modèle électrique compact complet d’un phototransistor à hétérojonction SiGe de la 

fonderie de Telefunken a été élaboré avec succès. Ce modèle est valide en fonctionnement 

purement électrique (conditions de non-éclairement du composant) comme en 

fonctionnement optique (détection d’une puissance optique), et ceci en régime statique 

comme en dynamique. Cette validation a été assurée en comparant les résultats de la 

simulation du modèle avec les mesures réalisées sur le PTH. Le modèle proposé peut être 

utilisé pour concevoir, développer et simuler des circuits opto-microondes, utilisant ce type 

de phototransistor. Plusieurs phénomènes physiques ont été identifiés durant le processus de 

développement du modèle. La contribution de la région de la fenêtre optique au 

fonctionnement intrinsèque ou actif du phototransistor, le mouvement 2D des porteurs de 

charge au sein de la structure du composant, en plus de l’effet de la puissance optique 

absorbée sur les capacités de jonctions et le temps de transit du composant en sont des 

exemples. L’originalité de ce travail est que notre modèle prend en compte tous les 

phénomènes physiques observés dans le composant qui se reflètent sur les mesures. De plus, 

le modèle proposé est indépendant du type de polarisation de la base (tension ou courant), et 

l’amplification du photocourant est assurée de façon naturelle sans utiliser un paramètre de 

modèle supplémentaire représentant le gain optique. Ce modèle est simple : il contient un 

nombre minimal de nœuds, des équations adaptées au composant et un schéma électrique 

équivalent très simplifié. Enfin, il est flexible puisque construit d’une façon modulaire, 

permettant une adaptation rapide est aisée à d’autres technologies de PTH, en changeant 

seulement le jeu de paramètres du modèle et/ou en désactivant certains phénomènes 

physiques (forte injection, auto-échauffement, photodiode parasite du substrat…) qui peuvent 

être négligés dans certaines technologies. 

 

Mots-clés: modélisation électrique, modèle compact, phototransistor à hétérojonction 

SiGe, PTH, photodétecteur, responsivité, gain optique-microonde, circuits opto-microondes 

intégrés, bruit du phototransistor. 
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Abstract 

A complete compact model of SiGe heterojunction phototransistors designed by 

Telefunken GmbH SiGe HBT technology has been successfully developed. This model is 

validated by measurements to operate in both electrical (static/large signal) and optical 

(static/Opto-microwave) operation modes. The proposed model can be used to design and 

simulate Opto-microwaves integrated circuits easily. Several physical phenomena have been 

identified during the model development process. The contribution of the region under the 

optical window to the intrinsic active region (transistor effect extension), 2D charge carriers 

distribution effects within the phototransistor structure and the optical illumination effects to 

the junction capacitances and transit time of the device are examples. The novelty of this 

work is that our model takes into account all the physical phenomena observed in the 

component that are reflected in the measurements. Moreover, the proposed model is 

independent of the type of the base polarization (voltage or current), and the internal 

amplification of the photocurrent is assured naturally without using an additional model 

parameter representing the optical gain. This model is simple: it contains a minimum number 

of nodes, equations adapted to the component and a very simplified equivalent electrical 

circuit. Finally, it is flexible because it is built in a modular way, allowing quick adaptation to 

other phototransistor technologies, by changing only the model parameters and/or by 

deactivating certain physical phenomena (high injection, self-heating, the parasitic 

photodiode of the substrate, etc.) which may be neglected in certain process technologies. 

 

Key words: Electrical compact model, SiGe heterojunction phototransistor, PTH, 

Photodetector, Responsivity, Opto-microwave gain, Phototransistor noise. 
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Introduction générale 

A l'horizon 2020, le nombre d'objets connectés dans le monde dépassera les 28 milliards, 

un chiffre atteint grâce à une croissance annuelle de 17,5% selon le cabinet d'études IDC 

(International Data Corporation) [1]. Cette augmentation fulgurante nécessite des débits de 

données très élevés, un temps de latence minimal et une couverture assez large. Pour cela les 

technologies de communication radio et optique voient plus de possibilités de s'associer et de 

se combiner en des technologies photonique-microonde (MWP, MicroWave-Photonic) à 

faible coût [2]. Le principal avantage des systèmes MWP est qu'ils peuvent bénéficier des 

avantages des technologies optiques et sans fil, tels que la largeur de bande passante 

intrinsèquement grande et l'immunité aux interférences de la fibre optique, et la bande 

passante inutilisée dans le spectre des ondes millimétriques permettant la mobilité des 

équipements connectés sans fil. Les réseaux domestiques (HAN, Home Area Networking) 

dans la bande millimétrique, combinée avec la technologie Radio sur Fibre optique (RoF, 

Radio-over-Fiber), pour étendre la couverture radio [3] et les systèmes pico-cellulaires pour 

les communications mobiles [4], sont des exemples pertinents. Les photodétecteurs intégrés 

monolithiques [5], utilisant le phototransistor à hétérojonction (PTH) sont des éléments-clé de 

tels systèmes. En effet, le PTH peut être utilisé comme un photodétecteur direct de signaux 

optiques contenant l’information, ou comme composant optoélectronique non linéaire, par 

exemple dans la génération optique des signaux hyperfréquences (par mélange de deux 

signaux optiques cohérents séparés en longueur d’ondes), dans la modulation numérique [6], 

le verrouillage optique des oscillateurs hyperfréquences [7], ou dans les mélangeurs 

optoélectroniques [8]. Ces applications profitent dans leurs implémentations des propriétés 

physiques inhérentes non linéaires des PTH. 

Le phototransistor bipolaire à heterojunction (PTH) SiGe est un candidat potentiel pour 

la détection de la puissance optique. Il a été proposé en 2003 [9], pour être intégré dans la 

technologie standard des transistors bipolaires à heterojunction (TBH) SiGe. Depuis lors, 

plusieurs laboratoires de recherche travaillent sur les PTHs SiGe, en utilisant différents 

processus technologiques industriels de fabrication SiGe BiCMOS, comme TSMC, AMS et 

IBM. Toutes ces approches ont conduit à des structures éclairées verticalement par le dessus. 

De plus, les PTH microondes ont l'avantage de combiner une photodiode PIN avec un TBH 
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dans le même composant, évitant ainsi la nécessité d’utiliser les amplificateurs à 

transimpédance (ATI), en raison de leur gain en courant interne élevé. 

Des exemples de circuits comme les photorécepteurs hybrides basés sur le PTH SiGe, 

opérant sur la fréquence intermédiaire de 60 GHz dans les applications RoF, ont été déjà mis 

en œuvre [10]. Des applications concrètes ont été proposées aussi, comme l’extension du 

standard IEEE802.11ad par la technologie Radio sur Fibre optique [11]. Ce standard 

implémente l’interface physique fonctionnant dans la bande millimétrique centrée sur la 

fréquence de 60 GHz et permettant d’atteindre un débit binaire brut de presque 7 Gb/s. 

Malheureusement, cette solution est limitée par sa faible couverture radio, qui ne dépasse pas 

les 10 m. C’est pour cela qu’un réseau optique est inséré dans l’infrastructure afin d’étendre 

cette couverture, en distribuant les antennes rayonnant sur toute la zone à arroser. 

Avant la réalisation de ces circuits, une phase de conception et de simulations de circuits 

intégrés par des outils informatiques, en utilisant des bibliothèques de composants est 

nécessaire.  La première étape de ce processus est la modélisation électrique des composants. 

Ces modèles électriques compacts doivent être capables de reproduire avec précision le 

comportement des composants (ici les phototransistors) dans les régimes de fonctionnement 

statique et dynamique pour une gamme de fréquences et de tensions de fonctionnement assez 

large. De plus, aujourd’hui les processus technologiques sont de plus en plus avancés, 

impliquant de nouveaux effets physiques qui se manifestent et qui doivent être pris en compte 

dans les équations du modèle.  

En général, les modèles compacts contiennent d’une part des expressions basées sur la 

physique du composant et d’autre part une simplification empirique favorable à la réduction 

du temps de simulation des circuits. Enfin, ces modèles doivent s’adapter aux différentes 

technologies à partir d’un jeu de paramètres spécifiques à chacune d’elles. 

Ce travail de thèse de doctorat, réalisé au sein du laboratoire TTI « Traitement et 

Transmission de l’Information » à l’université sidi Mohamed ben Abdallah de Fès en 

collaboration avec le laboratoire ESYCOM (CNAM-Paris et ESIEE-Paris à Noisy-le-Grand) 

a pour objectif la mise au point d’un modèle électrique complet de phototransistors bipolaires 

à hétérojonction SiGe/Si. Ce modèle doit être précis, rapide et fonctionnant en large signal, 

pour des fins de conceptions et de simulations des circuits opto-microondes. 

Ce document s’articule en quatre chapitres : 
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Le premier chapitre a pour but d’introduire : le phototransistor à hétérojonction SiGe/Si, 

les principes de base du fonctionnement, ainsi que les phénomènes physiques qui gouvernent 

son fonctionnement et ses performances. Pour cela un état de l’art général est présenté, nous 

avons commencé par exposer l’évolution des transistors bipolaires, puis nous avons présenté 

les améliorations qu’apporte l’alliage SiGe sur le transistor bipolaire. Le fonctionnement 

théorique du TBH est alors décrit, en régimes statique et dynamique. Jusque-là une dizaine de 

paramètres nécessaires à la modélisation des transistors SiGe sont définis. La dernière partie 

est consacrée à la présentation des différents types de photodétecteurs dans la littérature, en 

se focalisant sur le phototransistor SiGe de la fonderie de Telefunken, qui est le sujet de ce 

travail de recherche. 

Le second chapitre présente une comparaison des modèles compacts standards existant 

dans la littérature. Pour cela nous avons commencé par donner des définitions nécessaires 

pour comprendre le concept de la modélisation compacte. Une comparaison des différents 

modèles standards qui existent est ensuite donnée, en évaluant les performances et limites de 

chacun d’eux. Enfin, une présentation des outils utilisés pour développer notre modèle est 

expliquée dans la dernière partie. 

Le troisième chapitre traite la modélisation de la partie purement électrique du 

phototransistor en régimes statique et dynamique. Pour cela une méthode de construction pas 

à pas du modèle du PTH est expliquée en partant du modèle de base d’Ebers-Moll. Une 

vérification par des mesures sur le composant est réalisée afin de valider chaque régime de 

fonctionnement. Enfin, une interprétation des résultats obtenus est donnée, débouchant à des 

conclusions sur le comportement physique propre au composant étudié. 

Enfin, le quatrième chapitre conclut notre travail, en incorporant la partie optique en 

modes statique et dynamique (opto-microonde) dans le modèle déjà élaboré dans le chapitre 

précédent. Ainsi qu’en insérant le modèle du bruit interne du composant. Le modèle final est 

validé par les mesures et une vérification du fonctionnement de notre modèle en dehors des 

domaines de validité des mesures est réalisée à l’aide d’un ensemble de tests sur les 

conditions de fonctionnement. 

Nous conclurons cette thèse par une synthèse des résultats les plus pertinents obtenus, et 

une perspective quant à l’évolution future de nos des travaux concernant la validité du 

modèle du bruit et l’exploitation de notre modèle pour la conception et la simulation des 

circuits opto-microonde est donnée. 
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Chapitre 1 

Le Phototransistor bipolaire à 

hétérojonctions SiGe/Si  

1.1 Introduction 

Les systèmes et circuits électroniques à base de matériaux semi-conducteurs peuvent être 

classés selon leur composition chimique en composants à base de Silicium et des composants 

à base des semi-conducteurs composites, binaires, ternaires, quaternaires, voire quinaires, 

respectivement constitués de deux, trois, quatre ou cinq espèces chimiques différentes. Les 

plus courants étant les semi-conducteurs III-V, constitués d'éléments du groupe III 

(Aluminium, Gallium, Indium, etc.) et d'éléments du groupe V (Azote, Phosphore, Arsenic, 

Antimoine, etc.) [I.1] [I.2]. 

Les dispositifs semi-conducteurs à base de silicium, connus par leur faible coût et leurs 

productions à volume élevé, ont significativement amélioré leurs performances fréquentielles 

en diminuant considérablement leurs dimensions intrinsèques (de l’ordre du nm). En 

revanche, les dispositifs à base de semi-conducteurs composés profitent des propriétés des 

matériaux et offrent des performances supérieures notamment dans les applications à hautes 

fréquences telles que les circuits hyperfréquences intégrés monolithiques (MMIC Monolithic 

Microwave Integrated Circuits). En termes de principes de fonctionnement de transistors, les 

technologies de transistors à semi-conducteurs peuvent être classées en deux grandes 

catégories en fonction de leurs mécanismes physiques de transport des porteurs de charges : 
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les transistors à effet de champ (FET, field effect transistors) schématisé sur la Figure 1-1, et 

les transistors bipolaires (BJT, Bipolar Junction Transistor) où un exemple de sa structure est 

donné en Figure 1-2. 

Le Tableau 1-1 suivant montre une comparaison de certains paramètres pertinents des 

composants FET et des transistors bipolaires [I.3] [I.4]. 

Tableau 1-1 : Comparaison de quelques caractéristiques du transistor FET avec le 

bipolaire. 

Paramètres Transistor FET Transistor Bipolaire 

Structure physique Structure latérale Structure verticale 

Limitation des dimensions 

physique 
Longueur de la grille (Gate) l'épaisseur du collecteur/base 

Facteur d’intégration Largeur de la grille Surface de l’émetteur 

Caractéristique d’activation Tension seuil de la grille Tension base-émetteur 

contrôleur d'impédance d'entrée Tension de la grille Courant de la base 

Bruit basses fréquences Elevé Faible 

Sources du bruit RF 

Bruit induit au niveau de la grille 

Bruit du au courant dans le canal 

Bruit du courant de fuite de la 

grille 

bruit de grenaille 

Densité du courant à la sortie Moyenne Elevée 

Complexité de fabrication Moyenne Elevée 

 

Les FET sont des dispositifs à porteurs majoritaires (électrons ou trous) avec une 

conduction latérale du courant, tandis que les transistors bipolaires sont des dispositifs 

verticaux qui permettent la conduction des deux types de porteurs : électrons et trous. Alors 

que la vitesse du transistor bipolaire est déterminée par le temps de transit à travers les 

couches verticales minces base-collecteur (B-C), celle du FET est déterminée par un temps de 

transit, qui est contrôlé par la longueur de la grille dépendante des techniques de lithographie. 

Les FET sont également appelés dispositifs unipolaires, parce que les porteurs 

majoritaires sont en principe responsables des caractéristiques de transport. Le courant du 

drain dans un FET est modulé par la tension de la grille par un schéma de modulation de la 

largeur du canal. Le processus d'amplification dans les FET est caractérisé par une 

transconductance pour évaluer le contrôle de la modulation de la tension de grille sur le 

courant de drain de la sortie. Le courant de collecteur dans le transistor bipolaire est quant à 

lui modulé par l'injection du courant minoritaire de la base. il est équivalent à un 

amplificateur de courant puisque le courant de la base d'entrée est "amplifié" par un facteur 

de gain en courant à travers le transistor et le courant de sortie est "collecté" à l'extrémité du 

contact collecteur. 
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Figure 1-1 : L'évolution des architectures des transistors à effet de champ FET [I.5]. 

 

Figure 1-2 : Exemple d'une structure d'un transistor bipolaire NPN à homojonction (image 

microscopique de la vue de dessus et schéma simplifié de la vue en coupe). 

Deux technologies de composants bipolaires existent : les transistors bipolaires à 

homojonction et à hétérojonctions TBH (ou HBT, pour Heterojunction Bipolar Transistor) 

voir à double hétérojonctions DHBT (Double HBT), qui sont disponibles pour la mise en 

œuvre des circuits intégrés radio fréquence (RFIC, Radio Frequency Integrated Circuits) et 

micro-ondes. Les dispositifs HBT couramment utilisés sont les suivants: 

1. Transistors bipolaires à hétérojonction à base d'arséniure de gallium (GaAs HBT). 

2. Transistors bipolaires à hétérojonction à base de phosphure d'indium (InP HBT). 

3. Transistors bipolaires à hétérojonction à base de phosphure de gallium-indium 

(InGaP). 

4. Transistors bipolaires à hétérojonction à base de silicium-germanium (SiGe HBT). 
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Les TBH composés III-V (GaAs et InP) conservent en grande partie les avantages de 

leurs prédécesseurs silicium, mais les étendent à des fréquences plus élevées. En outre, divers 

inconvénients des transistors bipolaires à base de silicium peuvent être surmontés (comme la 

rapidité et la puissance RF de fonctionnement). Les TBH du type GaAs/AlGaAs ont été les 

premiers bénéficiaires des matériaux améliorés. Ces dispositifs sont maintenant disponibles 

sur le marché et sont prêts pour une utilisation dans une grande variété de circuits à haute 

performance. 

De nombreuses applications, notamment : les télécommunications à base de fibres 

optiques ou en espace libre, l’isolation galvanique (optocoupleur), détecteurs de proximité, 

technologies Photoniques-Microondes comme la Radio sur Fibre optique (RoF, Radio-over-

Fiber), l’imagerie, les répéteurs optiques, etc. sont basées sur le même processus : la 

transformation de la puissance optique en un signal électrique, ce signal devant être aussi 

grand que possible pour un flux optique aussi faible que possible. Lorsque l'information est 

transmise à un débit très élevé, le photodétecteur doit réagir très rapidement. Ces 

considérations fondamentales impliquent que des critères de performances doivent être 

respectés afin de satisfaire les exigences de l'application envisagée. C’est dans ce cadre qu’un 

certain nombre de structures photodétectrices ont été envisagées: photoconducteurs, 

photodiodes P-N et P-i-N, photodétecteurs MSM, photodiodes Schottky. Les 

phototransistors, qui profitent de grande linéarité et de responsivité élevée grâce au gain du 

transistor, et d’un bruit interne très acceptable sont donc très pertinents. 

La gamme de longueurs d'onde pertinentes à l'application joue également un rôle 

important. Elle est liée à la bande interdite du semi-conducteur, qui détermine la nature du 

matériau(x) utilisé(s). 

1.2 Le transistor bipolaire 

Le transistor bipolaire a été inventé par une équipe de chercheurs aux Laboratoires Bell, 

aux États-Unis, en 1948 [I.6]. Le tout premier transistor était un dispositif point-contact en 

germanium, mais, en 1949, Shockley a publié un papier sur les jonctions PN et les jonctions 

des transistors [I.7]. Ces deux documents ont posé les fondements de base du transistor 

bipolaire moderne, et ont rendu possible aujourd'hui l’industrie de la microélectronique qui 

est en constante évolution et porteuse de marchés mondiaux. 
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Un grand nombre d’innovations, découvertes et améliorations de la technologie étaient 

nécessaires afin de convertir cette idée de base en des produits pratiques et de qualité. Parmi 

celles-ci, la diffusion qui a permis la maitrise du dopage de couches minces en diffusant des 

impuretés en phase vapeur [I.8], L'épitaxie [I.9] pour produire une mince couche 

monocristalline au-dessus d'une couche enterrée fortement dopée a conduit à une réduction 

considérable de la résistance de collecteur série, entrainant des performances accrues en 

commutation et en hautes fréquences. 

Enfin le développement du procédé planaire [I.10] a permis l’intégration des transistors 

bipolaires et composants passifs et actifs sur le même wafer, permettant la production de 

circuits et fonctions sur une seule puce silicium. 

 

Figure 1-3 : Vue en coupe d'un transistor bipolaire NPN, planaire, intégré [I.11]. 

Sur la Figure 1-3, on présente les caractéristiques les plus importantes du procédé 

planaire bipolaire. Une isolation électrique entre des composants adjacents est assurée par un 

caisson d'isolement de type p, qui est diffusé depuis la surface pour rejoindre le substrat qui 

est de type p également. Pour que l'isolation soit efficace, la diffusion doit entourer 

complètement le composant, et la jonction d'isolation doit être polarisée en inverse en reliant 

le substrat p à la tension la plus négative dans le circuit (généralement la masse). La diffusion 

n+ sous le contact du collecteur est nécessaire pour obtenir une faible résistance ohmique de 

contact. Ce type de transistor avait généralement une fréquence de coupure fT d'environ 500 

MHz, et a été utilisé pour produire les circuits TTL (Transistor-Transistor Logic) et les 

amplificateurs opérationnels vers le début des années 60. 

Dans les années 80, des innovations majeures dans la technologie silicium ont été 

introduites conduisant à des améliorations considérables dans les performances du transistor 

bipolaire. L'implantation ionique a été utilisée pour améliorer l'uniformité et la 

reproductibilité de la base [I.12] et de l'émetteur [I.13], et aussi pour produire des composants 
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avec des bases plus fines [I.14]. En outre, l'utilisation des émetteurs polysilicium [I.15] et des 

techniques d’auto-alignement [I.16] a révolutionné la conception et a conduit au 

développement du transistor bipolaire de t ype double-polysilicium auto-aligné à base de 

silicium. 

Pour de nombreuses applications, il existe de nombreux avantages en combinant les 

transistors bipolaires et MOS (Metal-Oxide-Semiconductor) sur une seule puce [I.17]. La 

principale motivation dans les circuits numériques pour passer de CMOS (Complementary 

MOS) à la technologie BiCMOS (Bipolar CMOS) est que les transistors bipolaires peuvent 

véhiculer un courant plus grand par unité de surface que les transistors MOS. Le processus 

BiCMOS permet donc, la création des circuits numériques à haute vitesse combinés sur la 

même puce avec les circuits analogiques hautes performances [I.18], produisant ainsi une 

technologie capable d'intégrer une grande variété de systèmes de signaux mixtes 

(analogique/numérique) sur puce. 

1.2.1 Fonctionnement physique d’un transistor bipolaire en régime 

statique 

Dans la suite de ce document on ne s’intéresse qu’au transistor du type NPN, du fait de 

l’intérêt plus faible des transistors PNP qui sont intrinsèquement moins performant pour les 

applications RF. On parle d'un transistor bipolaire car les flux des électrons et les trous 

participent au fonctionnement du dispositif. Les transistors bipolaires présentent de nombreux 

avantages par rapport aux autres transistors tels que FETs, selon [I.19]:  

1. Un gain en courant et une fréquence de coupure ou de transition ft élevés, même 

avec des dimensions latérales relativement grandes du dispositif, parce que le flux de 

courant est vertical à travers des couches dont l'épaisseur peut être facilement 

contrôlée à des dimensions submicroniques par épitaxie, diffusion, ou par un 

processus d'implantation. 

2. Une capacité d'entraînement de courant élevée par unité de surface de la puce, car le 

courant est conduit par la surface de l'émetteur. 

3. Une transconductance gm élevée, en raison de la relation exponentielle entre tension 

d'entrée et du courant de sortie. 
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4. Une tension de seuil très bien contrôlée pour l’activation du courant de sortie, car 

cette tension correspond à la barrière de potentiel interne de la jonction pn, qui est 

facile à reproduire. 

5. Une haute capacité de traitement de hautes tensions électrique, en raison de la 

facilité d'établissement d'une région semi-conductrice de petite épaisseur (collecteur) 

pour absorber la tension de la sortie sans claquage. 

Un autre avantage des transistors bipolaires est le bruit en 1/f qui est faible, la Figure 1-4 

présente une comparaison rapide en échelle logarithmique de cette grandeur en fonction de la 

fréquence de fonctionnement pour les deux types de composants les plus évolués : 

 

Figure 1-4: Densité spectrale du bruit en 1/f vs la fréquence de fonctionnement pour différents 

composants. 

On observe que le bruit de scintillement (1/f) est en général plus important dans les FET, 

que dans les BJT, et la fréquence du coude (où la dépendance du bruit en 1/f prend fin) du 

FET est plus élevée que celle du BJT. Cela signifie que les BJT sont mieux que les FET pour 

la conception de composants de faible bruit de phase (Oscillateurs, amplificateurs LNA). 

1.2.1.1 Régime de fonctionnement statique 

Le transistor bipolaire est un composant électronique composé de trois couches semi-

conductrices séparées par deux jonctions dans les deux configurations possibles NPN ou 

PNP, appelées successivement émetteur, base et collecteur. Le transistor NPN est le plus 

utilisé pour les applications nécessitant des circuits rapides, car la conduction repose 

principalement sur les électrons, qui sont plus rapides que les trous dans un matériau semi-

conducteur. Le transistor bipolaire peut être polarisé de quatre manières différentes, qui 

déterminent chacune un mode de fonctionnement. Ces différents modes sont : 
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 Mode direct  : La jonction base/émetteur BE est polarisée en direct (tension positive) 

et la jonction base/collecteur BC en inverse. 

 Mode saturé  : La jonction BE en direct et BC en direct. 

 Mode inverse  : La jonction BE en inverse et BC en direct. 

 Mode bloqué  : La jonction BE en inverse et BC en inverse. 

Il faut noter que le mode le plus couramment utilisé dans les applications analogiques et 

radiofréquences est le mode direct. En régime de fonctionnement normal, c'est-à-dire direct, 

les différents courants prenant place dans le composant sont répartis de la manière suivante, 

comme illustré sur la Figure 1-5: 

 

                                    (a)     (b) 

Figure 1-5 : (a) Principaux courants du transistor bipolaire dans le mode de fonctionnement 

direct, (b) Diagramme de bande d'énergie d'un BJT NPN polarisé en direct. 

En polarisation directe de la jonction base/émetteur, l’émetteur injecte des électrons dans 

la base (courant InE) et en même temps des trous sont injectés de la base vers l’émetteur (IpE), 

dû à la réduction de la barrière de potentiel de cette jonction (Figure 1-5 (b)). Il est possible 

d’avoir une recombinaison entre les trous et les électrons dans la Zone de Charge d’Espace 

(ZCE) BE, créant ainsi la composante IrG. Les électrons restants atteignent le bord de la ZCE 

BE, où ils deviennent des porteurs minoritaires dans la base. Un gradient de concentration 

d'électrons est alors établi dans la base, ce qui les pousse à diffuser vers le collecteur par le 

phénomène de diffusion des porteurs de charge. Des recombinaisons en volume dans la base, 

créent la composante de recombinaison de la base neutre IrB. Les électrons qui ont traversé la 

base (courant InC) constituent l’intégralité du courant collecteur qui dérive sous le champ 

électrique de la jonction BC vers le contact du collecteur. Les trous sont à leur tour injectés 
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dans un milieu fortement dopé N, et se recombinent rapidement dans le volume de l’émetteur. 

Selon la Figure 1-5 on déduit la décomposition suivante des courants terminaux: 

                                         (I.1) 

                  (I.2) 

                                           (I.3) 

Ils vérifient ainsi l’égalité fondamentale des transistors bipolaire :         . 

Compte-tenu des petites dimensions des couches du transistor, les composantes de 

recombinaison IrG et IrB sont généralement négligeables. Cependant, des problèmes lors de la 

fabrication peuvent créer un grand nombre de centres recombinants. S’ils sont situés dans la 

zone de charge d’espace B/E, ils seront néfastes pour le composant, créant des courants non 

idéaux ou de fuite. Sur la Figure 1-5 (a) des courants appelés courants d’avalanche (IAVAL) 

peuvent apparaitre également lorsque la jonction base/collecteur est fortement polarisée en 

inverse. Ce courant d’avalanche a pour conséquence (s’il existe), d’augmenter 

considérablement le courant collecteur et de diminuer le courant de base, comme le montre 

l’expression de ces derniers. 

Trois principales figures de mérite caractérisent le fonctionnement statique du transistor 

bipolaire. Comme l’efficacité d’injection de l’émetteur ; qui est le rapport entre le courant des 

électrons injectés dans la base (InE) sur le courant d’émetteur total : 

 
  

   
              

 (I.4) 

De cette équation, nous constatons que l'émetteur efficace est celui pour lequel IrG et IpE 

sont très faibles voir négligeables devant InE. Le courant IpE doit être très inférieur à InE pour 

obtenir une efficacité d’injection la plus élevée possible (proche de 1). Ceci est possible si le 

dopage de l'émetteur est bien plus supérieur que le dopage de la base. 

L'efficacité de la base est définie par le facteur de transport αT, qui est le rapport du 

courant d'électrons atteignant le collecteur à celui injecté par l'émetteur: 

 
   

   
   

 (I.5) 

Un bon facteur de transport est assuré lorsque le courant InC est très proche de InE, ceci 

est possible si la largeur de la base est très mince.  
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Dans la conception des circuits l’un des paramètres statiques les plus importants est le 

gain en courant β pour le montage en émetteur commun. Il est défini comme étant le rapport 

entre le courant collecteur IC et le courant de base IB : 

 
   

  
  

 
   

     
 (I.6) 

Ce paramètre illustre l’effet transistor rendu possible par le dispositif ; en effet, une 

faible modulation du courant IB va pouvoir donner naissance à une variation amplifiée du 

courant IC = βIB. D’où l’intérêt d’avoir un β le plus élevé possible. 

1.2.1.2 Expressions des courants 

Nous allons ici rappeler brièvement les expressions des courants circulant dans le 

transistor en régime statique, en fonction des géométries et des caractéristiques des 

matériaux, ainsi que les conditions de fonctionnement. Ils sont calculés par la résolution des 

équations de continuité et du transport dans les semiconducteurs selon l’approche dérive-

diffusion (en exprimant le courant comme la somme d’un terme du à la diffusion des porteurs 

de charge et un autre par leur dérive sous un champ électrique). Ces solutions sont données 

sous plusieurs conditions et hypothèses simplificatrices qu’on rappelle ici : 

1. Le transistor se trouve à l’équilibre thermodynamique et en régime stationnaire ou 

permanant  
  

  
 

  

  
  . Où n est la concentration ou la densité des électrons (m

-2
) 

dans le matériau, p est celle des trous. 

2. Il n’y a pas de génération de porteurs par excitation externe:        . Avec Gx 

et le taux de génération des porteurs de charges (m
−3

s
−1

) sous excitations externes. 

3. Les zones neutres sont suffisamment et uniformément dopées pour limiter toute 

chute de tension, c'est-à-dire que la tension appliquée sur les contacts du composant 

se retrouve aux bornes de la ZCE. Ainsi les porteurs de charge se déplacent sous 

l'influence de la diffusion uniquement. 

4. Il n’y a pas de courant de génération-recombinaison dans les zones de charge 

d’espace, hypothèse nécessaire pour simplifier les conditions aux limites de 

l’équation de continuité. 

5. On est en régime de faible injection ou la concentration des porteurs minoritaires 

(électrons dans les zones p et trous dans les zones n) reste négligeable devant la 

concentration des dopants. 
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6. La largeur de la couche de base WB est petite devant la longueur de diffusion des 

trous, et la longueur de l’émetteur WE est petite devant la longueur de diffusion des 

électrons. Ainsi, les porteurs minoritaires traversent l’émetteur et la base sans 

recombinaison et leur distribution est linéaire. 

 Courant collecteur sans recombinaison : 

Avec l’hypothèse d’une base fine et en l’absence de recombinaison, la concentration des 

électrons injectés de l’émetteur vers la base suit une loi linéaire au travers de la base. Le 

principe est de calculer la concentration de porteurs dans la base neutre de manière générale, 

puis de trouver la densité de courant traversant la jonction. La résolution des équations de 

continuité à la jonction base/émetteur étant donné la polarisation inverse VBC < 0 V, nous 

donne l’expression du courant collecteur : 

 
    

   

  
(   

    
  

  ) (I.7) 

 
   ∫

    

        
    

  
  

 

 (I.8) 

GB est le nombre de Gummel de la base, qui est un nombre dépendant uniquement des 

paramètres intrinsèques de la base du transistor. Dans le cas d’une base uniforme, avec un 

dopage p = NaB et dans l’hypothèse d’ionisation complète des espèces dopantes, ce nombre 

devient : 

 
   

     

     
 
 (I.9) 

Où DnB est le coefficient de diffusion des électrons dans la base. NaB est la concentration 

des dopants accepteurs dans la base, ni est la concentration intrinsèque des porteurs de 

charge, WB est la largeur de la base, et Ae correspond à la surface de la jonction 

base/émetteur du transistor où circule le courant. 

 Courant collecteur avec recombinaison 

Il se peut qu’il y ait de la recombinaison dans la base neutre, notamment si la base est 

relativement épaisse, dans ce cas tous les électrons injectés à la jonction E/B ne parviennent 

pas à la jonction B/C. La résolution des équations nous donnent cette fois l’expression 

suivante : 
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(   
    
  

       
  

   
) (I.10) 

Avec LnB étant la longueur de diffusion des électrons dans la base, dans ce cas on peut 

envisager deux situations : la première où WB/LnB << 1, cela signifie que la longueur de 

diffusion des électrons est très supérieure à l’épaisseur de la base et le courant de 

recombinaison est donc nul. L’expression du courant IC devient identique à celle trouvée dans 

le cas où il n y a pas de recombinaison. Maintenant si la base est assez épaisse WB/LnB >> 1, 

les phénomènes de recombinaison seront prépondérants, et on a l’expression suivante : 

 
    

        
 

          
  

   

(   
    
  

  ) (I.11) 

On remarque selon cette équation que le courant est d’autant plus faible que la base est 

épaisse, et si elle est très grande tous les électrons se recombinent en volume, et le courant 

collecté tend vers 0, ce qui n’a aucun intérêt pratique. 

 Le courant de base 

Par analogie avec le courant de collecteur, le courant de base est contrôlé par le gradient 

de la concentration des trous injectés dans l’émetteur depuis la base, fixé par la polarisation 

de la jonction BE. Si la profondeur de l'émetteur WE est très mince, la distribution des trous 

dans l'émetteur se rapproche d'une distribution linéaire puisque tous les trous injectés à partir 

de la base dans l'émetteur se recombinent au niveau du contact d'émetteur. Dans ce cas le 

courant IB est : 

 
    

        
 

     
(   

    
  

  ) (I.12) 

L'équation donne un aperçu utile sur quelques règles de conception de transistors, car elle 

montre que le courant de base pour un émetteur de faible profondeur est inversement 

proportionnel au produit de la profondeur WE d'émetteur et du dopage de l'émetteur NdE. 

Par contre, dans le cas où l’émetteur est épais (WE >> LpE), tous les trous injectés à partir 

de la base dans l'émetteur vont se recombiner avant d'atteindre le contact d'émetteur et 

l’expression du courant de base devient : 
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 (I.13) 

LpE est la longueur de diffusion des trous dans l'émetteur, il est donné par       √      . 

Ici DpE est le coefficient de diffusion des trous dans l'émetteur et τpE est leur durée de vie. 

En conclusion, cette équation montre que pour un émetteur épais, le courant de base ne 

dépend pas de l’épaisseur de l'émetteur WE, puisque le mécanisme de recombinaison en 

volume est prépondérant. 

 Courant de recombinaison dans la base neutre et en zone de charge 

d’espace 

Le courant de recombinaison de base est donné par la différence entre le courant 

d'électrons injecté dans la base par l'émetteur (InE) et le courant d'électrons atteignant le 

collecteur (InC) [I.11]: 

 
      

        
 

          
  

   

(    
  

   
  ) (   

    
  

  ) (I.14) 

Dans le cas où la jonction B/E comporte des défauts, le courant de recombinaison IrG 

peut ne plus être négligeable. Ce courant est en général exprimé de la manière suivante, où η 

prend une valeur comprise entre 1 et 2 [I.20] : 

 
       

    
   

 (I.15) 

Le courant de recombinaison peut avoir une origine surfacique (les défauts sont répartis 

sur toute la surface du composant) ou bien périmétrique (défauts placés sur la périphérie de la 

jonction B/E). Une analyse de ce courant en fonction de la taille du dispositif permet de 

remonter à la localisation du phénomène. 

1.2.1.3 Gain en courant 

Le gain statique en courant dans la configuration émetteur commun, est défini comme le 

rapport du courant de collecteur et du courant de base. Il est théoriquement constant lorsque 

le transistor fonctionne en régime direct. Sa valeur s’exprime comme suit :  
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 (I.16) 

Le rapport des dopages NdE/NaB et les épaisseurs respectives d’émetteur et de base ont 

donc une forte importance. C’est pour cela que ces paramètres sont à prendre en compte dans 

la manière dont le transistor est réalisé. On va voir par la suite que l’introduction des 

hétérojonctions peut améliorer ce paramètre de manière considérable ainsi que l’efficacité 

d’injection γ. Il faut noter aussi que la température du composant a un fort impact sur ses 

caractéristiques statiques. 

1.2.2 Effets du second degré ou de non-idéalité 

Jusqu'à présent nous avons considéré le cas de transistors idéaux. En pratique, il faut 

prendre en compte un certain nombre de phénomènes du second ordre non linéaires qui 

influent sur les caractéristiques électriques du composant observées expérimentalement. On 

va voir que la variation de IC et IB n’est pas seulement en exp[qVBE/kT], et la tension sur la 

jonction B/C a une forte influence sur le fonctionnement du composant. 

1.2.2.1 Effets de dopage massif 

Dans les semi-conducteurs fortement dopés, les atomes dopants sont suffisamment 

proches les uns des autres pour que les fonctions d'onde de leurs électrons associés se 

chevauchent. Cela crée des niveaux d’énergie supplémentaires discrets appelés niveaux 

d'impuretés (ED) comme montré sur la Figure 1-6 (a). Lorsque ce dopage est très élevé (au-

delà de 10
17

/cm
3
), ces états d’énergie supplémentaires se recouvrent avec la bande de valence 

ou de conduction, ce qui va avoir pour effet de diminuer l’énergie de la bande interdite de Eg0 

à Ege, comme le montre la Figure 1-6 (b).  De plus, la forte concentration d'atomes dopants 

rompt la périodicité parfaite du réseau de silicium, ce qui donne lieu à une queue de bande au 

lieu d'une bande de bord nettement définie. 
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Figure 1-6 : Diagrammes d’énergie montrant les effets du dopage massif sur la largeur de bande 

interdite du silicium de type n; (a) Silicium peu dopé n; (b) Silicium fortement dopé n [I.11]. 

Il est très simple de modifier les équations du courant et le gain en courant β pour 

incorporer les effets de dopage massif. Ceci est réalisé en remplaçant les concentrations de 

dopage réelles par des concentrations de dopage effectives. Par exemple pour la base la 

concentration du dopage effective Naeff est la suivante : 

 
          

  
 

   
 
       ( 

       

  
) (I.17) 

Avec niB est la concentration intrinsèque des porteurs de charge dans la base fortement 

dopée et NaB est le dopage de la base. Cette équation indique clairement que le rétrécissement 

de la bande interdite a pour effet de réduire significativement la concentration de dopage 

effective dans la base, et donc aussi le gain du transistor bipolaire. 

1.2.2.2 Effet Early 

L’expression du courant collecteur en fonction de la tension VBE déterminée auparavant, 

fait intervenir la largeur de la base neutre WB, qui n’est pas indépendante des tensions 

appliquées sur les jonctions BE et BC. La modulation de la largeur de base en fonction des 

tensions VBE et/ou VCB a pour conséquence une déviation du courant collecteur de sa valeur 

idéale. C’est ce qu’on appelle l’effet Early. 

Cet effet est visible sur les caractéristiques de sortie des transistors dont l’épaisseur de la 

base est inférieure à la longueur de diffusion des électrons dans la base. Le courant collecteur, 

normalement constant en régime de saturation, augmente lorsque VCE augmente, cette 
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augmentation est perçue comme une pente finie sur la caractéristique de la sortie (voir la 

Figure 1-7). Ceci est équivalent à une conductance à la sortie du transistor, qui est indésirable 

dans de nombreuses applications de circuits. 

 

Figure 1-7: Mise en évidence de la tension d’Early directe sur les caractéristiques de sortie d’un 

transistor bipolaire. 

En effet, lorsque la tension VCB augmente, la zone de charge d’espace s’étend plus dans 

la base, et l’épaisseur de la base neutre diminue. La même chose est observée dans la ZCE 

BE, comme schématisé sur la Figure 1-8. Le gradient d’électrons étant plus fort, le courant 

collecteur augmente. C’est l’effet Early direct qui est caractérisé par la tension du même nom, 

noté VAf (“f” pour “forward”), qui est un paramètre important dans la modélisation compacte 

des transistors. 

 

Figure 1-8 : Distribution des électrons dans la base et variation de l’épaisseur de ZCE B/C pour 

deux valeurs de la tension VCB [I.11]. 

L’effet Early inverse notée VAr, quant à lui est dû à une variation de WB avec la tension 

VBE, il est surtout visible sur la caractéristique du gain en courant. En pratique, le rapport de 

dopage très important existant entre la base et l’émetteur permet de pousser plus loin la 

tension de l’effet Early inverse. C’est pour cela qu’on parle plutôt de la modulation de la base 

coté collecteur plus que coté émetteur. 
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1.2.2.3 Effet de quasi-saturation 

La quasi-saturation est un effet qui se produit à des courants élevés en raison de la 

résistance interne du collecteur du transistor bipolaire. Elle se produit lorsque la chute de 

tension aux bornes de cette résistance est suffisamment importante pour polariser la jonction 

collecteur/base en direct. 

 

Figure 1-9 : Schéma simplifié montrant l’effet de la résistance de collecteur interne due à la 

résistance série de la couche épitaxiale et la couche enterrée du collecteur. 

Si la tension VCB collecteur/base externe est fixée et le courant de collecteur augmente, la 

relation entre ces grandeurs illustrée sur la Figure 1-9, montre que la tension collecteur/base 

interne VC’B’ devient négative à des valeurs élevées du courant de collecteur. En d'autres 

termes, la jonction collecteur/base devient polarisée en direct, permettant l’injection de 

charges à la fois dans la base et le collecteur. Lorsque cette polarisation directe est supérieure 

à environ 0,5 V, la charge injectée aura pour effet de diminuer le gain en courant. 

La quasi-saturation apparait plutôt dans les configurations où la tension externe 

collecteur/base est faible. Un test simple pour vérifier l’existence de cet effet est d'augmenter 

la polarisation inverse collecteur/base. La quasi-saturation est responsable du coude qui 

apparait dans la caractéristique courant de base sur la courbe de Gummel (Figure 1-10). Une 

augmentation de cette polarisation inverse devrait provoquer le déplacement de ce coude vers 

des tensions élevées de la jonction B/E ou à droite comme montré sur la Figure 1-10. 
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Figure 1-10 : Courbe de Gummel montrant l'effet de la quasi-saturation sur le courant IB [I.11]. 

1.2.2.4 Effet Kirk (ou l'élargissement de la base) 

L’effet Kirk [I.21] est le principal effet limitant les performances hyperfréquences du 

composant. Il est dû au fait que les électrons injectés dans le collecteur se déplacent selon un 

mécanisme de dérive. Compte-tenu du fort champ électrique qui règne à la jonction B/C, on 

peut considérer que les électrons ont atteint leur vitesse limite vsat. Dès lors, leur temps de 

transit n’est plus négligeable dans la jonction B/C, et lorsque la densité de courant devient 

importante, la concentration d’électrons injectés atteint puis dépasse le dopage du collecteur 

ou bien les charges positives des ions fixes (lorsqu’on parle de NPN). Il en découle une 

extension importante de la zone de charge d’espace dans le collecteur, c'est-à-dire une 

augmentation de la largeur effective de la base, afin de garder la neutralité électrique. La base 

s’élargit donc de manière brutale, provoquant une forte chute du gain. Une chute abrupte de 

la fréquence de transition du dispositif est aussi observée, lié à cette augmentation soudaine et 

importante de WB. On peut calculer le courant auquel apparaît l’effet Kirk grâce à l’équation 

de Poisson appliquée à la ZCE Base/collecteur selon la formule ci-dessous [I.11]: 

                 (I.18) 

Nous voyons donc que le seuil de l’effet Kirk dépend du dopage collecteur. Afin 

d’augmenter les performances fréquentielles du composant, il faut donc augmenter le dopage 

collecteur, ce qui dégrade de manière non négligeable la tenue en tension du composant. 

1.2.2.5 Phénomène d’avalanche et tensions de claquages 

Il y a une limite à la tension qui peut être appliquée à la jonction BC du transistor. Aux 

hautes tensions, il y a claquage de la jonction et un courant fort circule entre l'émetteur et le 
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collecteur. La tension à laquelle cela se produit est la tension de claquage. Au-delà de cette 

tension il n’y a plus d’effet transistor et donc de fonctionnement linéaire. Il faut noter que 

cette tension est plus faible dans le montage émetteur commun que dans la configuration base 

commune. 

Plusieurs mécanismes physiques peuvent donner lieu à un courant excessif à des tensions 

élevées sur la jonction BC, les plus importants sont l’avalanche faible ou phénomène de 

perçage (punch-through), claquage par effet Zener, et l’avalanche. Les deux premiers 

mécanismes peuvent généralement être évités par une conception soigneuse du transistor, 

mais l’avalanche impose une limite fondamentale de la tension de fonctionnement.  

Punch-through 

L’application d'une polarisation inverse au collecteur provoque l’extension de la région 

de déplétion BC vers la base, cette extension peut couvrir tout la base et ainsi rejoindre la 

jonction BE. L'émetteur et le collecteur sont maintenant reliés entre eux par une seule ZCE. 

Ceci est connu par punch-through ou le phénomène de perçage, et quand il se produit un 

courant fort circule entre l'émetteur et le collecteur. Son effet électrique est similaire à 

l’avalanche de la jonction, bien que, bien sûr, le mécanisme physique est complètement 

différent. Une conception soignée du processus de fabrication (comme le contrôle du rapport 

de dopage entre le collecteur et la base) est donc nécessaire afin d’éviter l’apparition de ce 

phénomène dans les transistors dont la base est très fine. 

Claquage par effet Zener 

Le claquage par effet Zener est un mécanisme à effet tunnel dans lequel de très 

nombreux porteurs de charge pénètrent à travers la barrière d'énergie imposée par la largeur 

de la bande interdite du semi-conducteur. 

Pour que le tunneling se produise, la barrière présentée aux porteurs de tunnel doit être 

très mince. Cette situation se produit seulement à des champs électriques au-dessus d'environ 

10
6
 V/cm. En général, ces champs électriques élevés ne se produisent que lorsque les deux 

régions n et p sont fortement dopées. Dans les transistors fonctionnels, le tunneling est donc 

plus susceptible d'être remarqué dans la caractéristique inverse de la diode de base/émetteur.  
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Figure 1-11 : diagramme de bande illustrant le mécanisme de claquage par effet Zener ou tunnel. 

L’effet tunnel présenté sur la Figure 1-11 est appelé effet tunnel bande à bande, étant 

donné que les porteurs de charge passent d'une bande directement à une autre. 

Effet d’avalanche 

Dans une jonction pn polarisée en inverse, des paires électron-trou sont générées en 

permanence par agitation thermique. Aux basses tensions cela donne lieu à un courant de 

fuite. À des tensions élevées, les porteurs générés acquièrent une énergie cinétique suffisante 

par le champ électrique intense qui règne, et entrent en collisions avec les atomes du réseau 

cristallin et si leurs énergie est suffisante ils deviennent en mesure de briser la liaison 

silicium-silicium. Ce mécanisme est appelé ionisation par impact, et conduit à la génération 

d'une nouvelle paire électron-trou. Le porteur de charge original, l'électron et le trou généré 

sont ensuite accélérés dans des directions opposées par le champ électrique, et à leur tour sont 

capables de produire d'autres paires électron-trou. Ce procédé, connu sous le nom de 

multiplication par avalanche, conduit rapidement à la génération d'un grand nombre de 

porteurs et par conséquent à un courant important comme illustré sur la Figure 1-12. 

 

Figure 1-12 : processus de multiplication des porteurs par avalanche dans la jonction 

base/collecteur polarisée en inverse [I.22]. 

La tension VCB conduisant à l’avalanche est appelée tension de claquage BVCBO de la 

jonction base-collecteur en émetteur ouvert, et peut être exprimée par : 
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 (I.19) 

Où ε0εr est la constante diélectrique du silicium. Pour que la multiplication par avalanche 

se produise, un champ électrique critique Ecrit doit être établi à travers la jonction polarisée en 

inverse. Etant donné que la zone de charge d’espace dépend de la concentration de dopage, il 

est clair que la tension de claquage BVCBO dépendra également de la concentration de dopage 

Ndc dans le collecteur. 

L’avalanche est caractérisée par le facteur de multiplication M, qui mesure 

l’augmentation du courant dans la zone de charge d’espace pour un type de porteurs. Par 

exemple, pour un courant d’électrons InC qui pénètre dans la jonction BC (Figure 1-12), le 

courant de l’autre côté de la jonction sera M×InC. Il existe un autre paramètre caractéristique 

de l’avalanche appelé : tension de claquage en émetteur commun BVCEO qui est inversement 

proportionnel au gain en courant de la configuration émetteur commun de la manière 

suivante : 

 
       

     

 
 

 ⁄
 (I.20) 

De toute évidence un gain élevé et une tension de claquage élevée ne peuvent pas être 

obtenus simultanément, donc un compromis doit être atteint entre les valeurs raisonnables de 

gain et de la tension de claquage. 

1.2.3 Fonctionnement en régime dynamique 

La performance haute fréquence des transistors bipolaires est déterminée par la charge 

des porteurs minoritaires stockée dans les différentes régions du transistor. Cette charge doit 

être évacuée rapidement du composant avant son basculement vers son arrêt de 

fonctionnement et par conséquent, il détermine la fréquence maximale à laquelle le transistor 

est capable de fonctionner. Un temps de transit est défini pour représenter la limite 

fondamentale pour la vitesse de commutation maximale. Dans la suite, une expression sera 

dérivée pour ce temps de transit en fonction des paramètres physiques du transistor. Ainsi que 

deux autres figures de mérite pour caractériser les performances dynamiques : la fréquence de 

transition fT et la fréquence maximale d’oscillation fmax. 

En pratique, les capacités et résistances parasites vont ralentir la vitesse de commutation 

des circuits numériques et limiter la fréquence de fonctionnement des circuits analogiques 
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bipolaires. Dans la suite on va décrire les origines de ces parasites, ainsi que leurs effets sur 

les performances haute fréquence du transistor. On indiquera aussi que la fréquence 

maximale d'oscillation fmax est un bon indicateur de performance, car il inclut la résistance de 

base et la capacité base/collecteur, constituant les deux parasites les plus importants. 

1.2.3.1 Temps de transit direct total 

Le temps de transit direct τF modélise la charge excessive accumulée dans le transistor 

lorsque sa jonction base/émetteur est polarisée en direct et sa jonction base/collecteur 

polarisée à zéro Volt. C’est un paramètre très important, car il fournit une limite physique 

fondamentale à la vitesse de commutation maximale et donc la fréquence de fonctionnement 

d'un transistor bipolaire. Il est défini comme le rapport entre la charge totale QF accumulée 

par les porteurs minoritaires et le courant collecteur : 

 
    

  

  
 (I.21) 

Nous allons donc examiner ce paramètre plus en détail, en commençant par une étude 

des composantes de τF, sa relation avec la fréquence de coupure fT. Le temps de transit peut 

être écrit comme la somme de différents retards relatifs aux différentes régions du transistor: 

                     (I.22) 

τE, τEBD, τB et τCBD sont associés à l'excès de charge des porteurs minoritaires dans 

l'émetteur neutre, la zone de déplétion base/émetteur, la base et la zone de déplétion 

base/collecteur respectivement. Le retard τE dans l'émetteur et le retard dans la zone de 

charge d’espace base/émetteur τEBD sont généralement négligeables devant les autres termes 

de l'équation (I.22), bien que dans les transistors bipolaires rapides, ils peuvent contribuer de 

manière significative à la durée totale de transit direct [I.23]. τB est le retard dans la base et il 

est associé à l’excès de la charge des porteurs minoritaires dans la base, ou plus fréquemment 

le temps de transit de base. τCBD est le retard dans la ZCE base/collecteur, il est souvent d'une 

grandeur similaire au temps de transit de base dans les transistors bipolaires rapides. 

Il faut noter qu’il n’y a pas d’expression du temps de transit pour le collecteur neutre 

‘‘τC’’, puisqu’il s’agit d’une zone uniquement résistive et son effet sera pris en compte par la 

suite lorsque on développe l’expression de fT. 
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1.2.3.2 Temps de transit dans la base 

Le temps de transit de la base τB peut être calculé à partir du profil des porteurs 

minoritaires dans la base, comme le montre la Figure 1-13. La charge Qb dans la base de 

faible épaisseur est liée à la surface du triangle créé par la distribution des électrons (charges 

minoritaires) dans la base, en exploitant l’équation de la concentration des porteurs 

minoritaires au bord de la jonction BE nb(0), on obtient: 

 
       (∫         

  

 

)     

 

 
            

 

 
        

    
  

 (I.23) 

 

Figure 1-13 : la distribution des porteurs de charges minoritaires dans l'émetteur et la base d'un 

transistor bipolaire [I.11]. 

En utilisant maintenant l’équation pour le courant collecteur (équation I.24) et 

l’expression de la charge dans la base (équation I.23) on en déduit : 

 
   

  

  
  

  
 

    
 (I.25) 

L'équation (I.24) montre que le temps de transit de la base est proportionnel au carré de 

la largeur de la base. Dans la conception des transistors bipolaires haute vitesse, il est donc 

évident dans la pratique de produire des transistors avec des largeurs de base assez petites. 

Cette relation est valide pour les bases dopées uniformément, mais si le dopage est non-

uniforme comme dans les transistors de bases implantées aux ions, alors la variation de ce 

dopage donne naissance à un champ électrique interne dans la région de la base neutre. Ceci 

est illustré sur la Figure 1-14, qui montre un profil de dopage graduel dans la base, donnant 

naissance à une pente descendante sur les bandes de conduction et de valence en se déplaçant 

de l’émetteur vers le collecteur. 
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Figure 1-14 : Diagramme des bandes d'énergie montrant la création d'un champ électrique 

accélérateur interne en diminuant le dopage dans la base de l'émeteur vers le collecteur. 

Les électrons, qui sont les porteurs minoritaires dans la base, voient cette pente comme 

un champ électrique interne accélérateur Ei qui aide le transport d'électrons à travers la base, 

conduisant ainsi à une réduction du temps de transit des électrons dans la base. Cette situation 

peut être prise en compte en modifiant l'équation du temps de transit de la base comme suit: 

 
    

  
 

    
 (I.26) 

Où η est une constante entre 2 et 4 lorsqu’un champ accélérateur est présent. Il est 

également possible d'avoir un champ retardateur si le dopage de base augmente dans le sens 

inverse ; de l’émetteur vers le collecteur dans ce cas η prend des valeurs entre 1 et 2. 

1.2.3.3 Temps de transit dans l’émetteur 

La charge dans l'émetteur peut être calculée à partir de l’aire du triangle créé par la 

distribution des trous, les porteurs minoritaires dans l'émetteur, comme on a procédé pour 

déduire le temps de transit dans la base, selon la Figure 1-13: 

 
      

 

 
           

 

 
        

    
  

 (I.27) 

A partir de la définition du temps de transit, qui est le rapport entre la charge de 

l’émetteur Qe et le courant IC, on trouve l’expression suivante : 

 
   

  

  
 

         

         
 (I.28) 

Où les effets du dopage massif diminuant de la bande interdite ont été inclus à travers les 

dopages effectifs Ndeff. Lors de la conception, cette équation montre que la profondeur de 

l'émetteur WE doit être aussi petite que possible et l'émetteur doit être fortement dopé afin de 

minimiser ce temps de transit. 
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1.2.3.4 Temps de transit dans la jonction base/collecteur 

Le retard τCBD dans la zone de déplétion base/collecteur est déterminé par le temps 

nécessaire aux électrons pour traverser cette région par dérive sous le champ électrique, la 

jonction BC étant polarisée en inverse. Ce courant peut être écrit comme: 

                       (I.29) 

Où n est la concentration des électrons dans la jonction BC, vn est la vitesse de dérive et 

Ab la surface de la jonction BC. Le champ électrique à travers la ZCE base/collecteur est très 

élevé et par conséquent, les électrons atteignent leur vitesse de saturation Vsat assez 

rapidement. Cette vitesse est de l’ordre de 10
7 

cm.s
-1

 à température ambiante. 

τCBD est donné par le rapport WCBD/VSAT, où WCBD est la largeur de la ZCE 

base/collecteur. Cependant, la situation est un peu plus compliquée, car la concentration des 

électrons dans cette région change lorsque la largeur de la zone de déplétion BC change. Une 

analyse rigoureuse [I.24] montre que τCBD est donnée par: 

 
      

    

     
 (I.30) 

A partir de cette équation on déduit que pour minimiser ce temps il faut réduire la largeur 

de la ZCE Base-Collecteur, ceci est possible en augmentant la concentration de dopage dans 

le collecteur. 

1.2.3.5 Temps de transit dans la jonction base/émetteur 

Le retard dans la région de déplétion base/émetteur est très faible et il peut être négligé 

en premier ordre lors du calcul du temps de transit direct. Aux fins de modélisation compacte 

des transistors où une plus grande précision est requise, ce petit retard peut être modélisé en 

utilisant une correction du second ordre à la capacité de jonction base/émetteur ou au temps 

de transit dans la base [I.25]. 

1.2.3.6 Fréquence de transition fT 

Dans les circuits analogiques, la fréquence maximale de fonctionnement d'un transistor 

bipolaire est d'un intérêt primordial. Le paramètre le plus couramment utilisé pour définir 

cette fréquence est la fréquence de coupure ou de transition fT du transistor bipolaire. C’est la 

fréquence à laquelle le gain en courant petit signal β dans la configuration émetteur commun, 
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devient unitaire ou tombe à zéro sur l’échelle logarithmique, autour d’un point de 

fonctionnement donné, et chargé en sortie par un court-circuit.  

Au-delà de fT, β devient inférieur à 1 et le transistor perd ses fonctions d’amplification ou 

de commutation. En pratique, il est difficile d’implémenter des circuits opérant sur des 

fréquences de fonctionnement proches de la fréquence de coupure du transistor, c’est pour 

cela que les circuits sont conçus pour fonctionner à des fréquences de l’ordre du dixième de 

fT. En régime sinusoïdal forcé, le gain petit signal suit une loi du premier ordre, donnant le 

diagramme représenté sur la Figure 1-15. 

 

Figure 1-15: diagramme de Bode et définition de la fréquence de transition fT. 

Pour mieux comprendre les expressions dérivées pour trouver la fréquence de transition 

et les courants en régime dynamique, la Figure 1-16 présente le schéma dynamique 

équivalent petit signal permettant le calcul de iC et iB qui sont les parties variables des 

courants. Le gain en courant dynamique s’exprime ainsi par : 

 
     |

  
  
|
           

 (I.31) 

Attention à ne pas confondre les gains β et hfe : L’un est le rapport des courants IC et IB, 

l’autre est le gain dynamique autour d’un point de fonctionnement donné. De plus, on 

rappelle l’expression de la transconductance gm du dispositif, représentant la variation du 

courant de sortie IC, en fonction de la tension d’entrée VBE. En utilisant l’expression du 

courant IC trouvée avant, l’expression de la transconductance devient : 
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 (I.32) 

Selon le schéma de la Figure 1-16, le courant du collecteur en régime dynamique 

comporte deux composantes, la première évoluant avec VBE par la transconductance gm du 
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dispositif, et la seconde provenant de la variation de la charge aux bornes de la capacité base-

collecteur sous l’effet des variations du potentiel de la base. L’expression de iC est donc : 

                      (33) 

De même, le courant de base est la somme d’une partie provenant du régime statique à 

laquelle s’ajoutent les effets des capacités (la capacité totale de diffusion ainsi que les 

capacités de jonction). 

      
   

   
    (             )    (I.34) 

 

Figure 1-16 : Schéma équivalent petit signal du transistor bipolaire dans le régime direct. 

On en déduit l’expression du gain en courant dynamique en courant : 

 
    

                

       (             )
 (I.35) 

Autour de la fréquence de fonctionnement qui est bien plus faible que fT, la 

transconductance des transistors bipolaires est très élevée, on peut donc négliger jωCjC devant 

gm. De plus, aux hautes fréquences, on peut aussi négliger le 1 dans le dénominateur. Le 

module du gain en courant devient donc : 

 |   |  
  

 (             )
 (I.36) 

Pour la capacité de diffusion, qui est utilisée pour modéliser le retard dû à la charge 

totale QF en excès dans le transistor, et qui est contrôlée par la tension VBE on a : 

 
      

   

    
 

   

   

   
    

       (I.37) 

Finalement, on peut ainsi exprimer la fréquence fT à laquelle le gain vaut 1 par : 
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(I.38) 

Néanmoins, l’expression est incomplète. Il faut en effet, tenir compte des retards RC dû 

aux couples résistances/capacités d’accès. Ces retards sont au nombre de deux : RECjC et 

RCCjC. L’expression complète de fT devient alors : 
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(I.39) 

D’après cette expression, qui est valable aux faibles courants, la fréquence de transition 

va augmenter avec le courant collecteur jusqu’à une valeur maximale asymptotique (visible 

sur la Figure 1-17) de : 

 
    

 

  (             )
 (I.40) 

En réalité, les effets de forte injection (effet Kirk principalement) vont apparaître à fort 

courant et la fréquence de transition va décroître brutalement. La courbe suivante illustre bien 

l’allure de la courbe fT(IC) dans le cas idéal et pour un transistor réel : 

 

Figure 1-17 : Courbe de la fréquence de transition fT avec le courant collecteur. 

La fréquence de transition est donc un paramètre important, car il donne une information 

fondamentale sur le temps de transit des porteurs dans le transistor et donc sa vitesse de 

fonctionnement. Cependant, il a quelques inconvénients : le fait qu’on commande en courant 

ne permet pas de tenir compte de la résistance de base, et la sortie court-circuitée n’est pas 

une situation réaliste. Dans un circuit, il y a toujours une charge d’utilisation connectée à la 

sortie et la polarisation peut être aussi en tension. C’est pour cela qu’on a besoin d’un autre 

paramètre beaucoup plus efficace pour caractériser le composant en dynamique. 
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1.2.3.6 Fréquence maximale d’oscillation fmax 

Un deuxième facteur de mérite, basé sur le gain en puissance, est la fréquence maximale 

d’oscillation fMAX, il est obtenu à partir du gain en puissance du transistor, dans des conditions 

optimales d’adaptation et de neutrodynage (contre-réaction). 

 

     √
  

       
 (I.41) 

C’est la fréquence à laquelle le gain en puissance chute à l’unité. Cette grandeur est sans 

doute plus représentative du dispositif complet car, elle prend en compte les éléments 

parasites du transistor comme la résistance de base et la capacité de jonction, qui introduit 

une chute de performances en fréquence importante selon l’architecture. Alors que fT tend à 

caractériser la partie intrinsèque du transistor. Ceci montre qu’il y a un compromis entre fT, 

CJC et RB dans la conception des transistors. 

1.3 Transistor bipolaire à hétérojonction SiGe 

La limitation fréquentielle caractérisée par la fréquence de transition et la limitation du 

gain en courant du transistor bipolaire à homojonction [I.26], ont entraîné le développement 

de transistors bipolaires à hétérojonction (TBH) suggéré par Kroemer [I.27] et rendu possible 

grâce à de nombreux progrès technologiques. L’introduction des hétérojonctions a permis une 

avancée considérable en termes de fréquence de transition (fT) et de fréquence maximale 

d’oscillation (fMAX). Elle a permis également une amélioration des performances en termes de 

gain et de facteur de bruit. 

En effet, le transistor bipolaire à homojonction possède une limitation intrinsèque dans 

son mode de fonctionnement. D’une part, un dopage de base NaB élevé est nécessaire pour la 

rapidité du transistor car la fréquence maximale d’oscillation fMAX du transistor est 

inversement proportionnelle à la résistance de base RB, d’autre part le dopage de base doit 

être plus faible que celui de l’émetteur pour accroître l’efficacité d’injection. Afin de 

découpler les deux caractéristiques, il a été proposé d’utiliser l’hétérojonction. 

Une hétérojonction est obtenue lorsque deux matériaux semi-conducteurs différents et  

parfaitement miscibles sont associés. Sa réalisation s’effectue par croissance cristalline d’un 

matériau sur l’autre et nécessite l’utilisation de semi-conducteurs ayant des propriétés 

cristallines voisines (distance interatomique du réseau ou paramètres de maille proches). 
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Selon les matériaux utilisés pour les semi-conducteurs, on peut distinguer trois types 

d’hétérojonctions (Figure 1-18) qui sont fonction des niveaux de la bande interdite de chaque 

matériau utilisé : 

 Type I : La bande interdite   
 du matériau B est entièrement dans   

 du matériau A.  

 Type II : Une des discontinuités est plus grande que   
    

  mais inférieure à   
 .  

 Type III : Une des discontinuités est supérieure à   
 . 

 

Figure 1-18 : Schéma de diagrammes d’énergie montrant les différents types d'hétérojonctions. 

1.3.1 Pourquoi le Silicium ? 

Il y a de fortes raisons de ne pas considérer les technologies de silicium pour les 

applications en bande millimétrique. Le silicium présente de moins bonnes performances en 

comparaison avec les semi-conducteurs III-V : la mobilité des porteurs de charges dans le 

silicium est plus faible, entrainent des performances fréquentielles brutes du dispositif 

inférieures. La bande interdite du silicium est relativement faible et donc la tolérance en 

tension a tendance à être plus faible également. En outre, des substrats en silicium hautement 

résistifs ou semi-isolants sont plus difficiles à réaliser, conduisant à des isolations les plus 

pauvres et des pertes plus élevées dans les interconnexions et les composants passifs d’un 

circuit. Ce qui présente de sérieux défis à la mise en œuvre de fonctions analogiques à hautes 

fréquences. 

Cependant, les progrès dans la technologie du silicium conduits par les applications 

numériques hautes performances, offrent des avantages pour les concepteurs dans la bande 

millimétrique. Les performances quantifiées par fT, fmax, et NFmin (facteur de bruit) par 

exemple, ont augmenté de façon spectaculaire avec la mise à l'échelle des géométries et le 

développement des technologies à la fois CMOS et TBH SiGe [I.28]. Ces technologies ont 

été utilisées pour démontrer le fonctionnement de circuits à des fréquences au-dessus de la 

bande K. Maintenant, ces technologies de silicium sont, en vertu des règles de conception à 

l'échelle nanométrique, capables d’implémenter d’énormes quantités de portes logiques 
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numériques sur une surface donnée, permettant ainsi l'intégration sur puce d’une logique de 

contrôle sophistiqué, pour l'optimisation des performances et/ou pour le traitement numérique 

du signal. En outre, la capacité mondiale de fabrication des technologies silicium conduite 

par les applications grand public comme les jeux et les appareils électroniques personnels, 

assure un faible coût. Cela va certainement donner une impulsion à l'évolution des 

applications utilisant les ondes millimétriques. La combinaison de longueurs d'ondes 

millimétriques, le faible coût et la capacité d'intégration, sollicitent la prise en compte des 

topologies de réseaux de "transceiver" (array-based transceiver) implémentés sur la même 

puce. 

Le groupe ITRS (International Technology Roadmap for Semiconductors) [I.28] espère 

"assurer un progrès rentable dans les performances des circuits intégrés et les produits qui les 

utilisent" en compilant et publiant les feuilles de route qui identifient "les défis critiques" et 

"encourage les solutions innovantes", en mettant "l'accent sur les technologies qui sont 

essentielles à la conception, les matériaux, la fabrication de semi-conducteurs, ainsi que les 

sciences de l'industrie des semi-conducteurs, le contrôle des processus, de la métrologie et de 

l'environnement" [I.29]. Un des chapitres de l'ITRS se concentre sur les technologies radio 

fréquence RF et AMS (analog/mixed signal) pour les communications sans fil. Dans les 

tableaux de ces documents, les exigences d'un large éventail d'applications (téléphones 

cellulaires, réseaux locaux sans fil, réseaux personnels sans fil (WPAN), les systèmes RF 

réseau à commande de phase, et nouvelles applications de communication émergentes, radar, 

et imagerie) fonctionnant entre 0,8 GHz et 100 GHz sont utilisés pour définir les capacités 

nécessaires des dispositifs semi-conducteurs à base de silicium et les composés III-V. 

 

Figure 1-19 : Comparaison (par ITRS) des Fréquence de coupure par année de production des 

composants semi-conducteurs silicium et composé III-V [I.28]. 
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La Figure 1-19 montre un exemple de feuille de route de la fréquence de coupure (fT) 

comparant un certain nombre de dispositifs semi-conducteurs III-V avec le silicium CMOS 

nFET et TBH SiGe tirée de l'ITRS [I.29]. Dans la mesure où fT est un paramètre adéquat pour 

la mesure des performances d’un transistor, l'ITRS montre que les transistors en silicium sont 

au moins en concurrence avec les transistors III-V. Cependant, il est évident que la 

technologie du silicium présente actuellement des gains petit signal compétitifs avec ceux des 

transistors III-V, et il est prévu qu’elle arrive au moins aux mêmes performances dans un 

futur proche. 

La capacité mondiale de fabrication de Silicium pour les plaques (wafers) semi-

conductrices est stupéfiante. Elle a augmenté d'environ 67% depuis le début de 2001, jusqu’à 

la première moitié de 2007, et pendant ce temps de très importantes surfaces de wafers ont 

été fabriquées couvrant environ une vingtaine de kilomètres carrés. En 2015 les ventes de 

semi-conducteurs mondiales ont atteint 335 milliards de dollars, comme illustré sur la Figure 

1-20. 

 

Figure 1-20 : Les ventes de l’industrie de semi-conducteurs aux USA et au monde selon 

l’association SIA (Semiconductor Industry Association). 

1.3.2 Pourquoi le SiGe ? 

L’effet de l’introduction d’atomes de germanium en sites substitutionnels dans le réseau 

cristallin du silicium dans la base, est avantageusement utilisée dans le transistor bipolaire à 

hétérojonction afin d’assurer des courants collecteur plus forts et diminuer le temps de transit 

des porteurs dans la base, et ce grâce à deux effets conjugués : 

 Le SiGe présent dans la base permet d’abaisser la barrière d’énergie vue par les 

électrons par la quantité ΔEg,Ge(0) (Figure 1-21), ce qui assure une plus forte injection 

de porteurs. Le courant collecteur est donc plus important que dans le cas d’une 
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homojonction à même polarisation. Comme on le sait déjà, un courant collecteur fort 

assure un fT plus important (voir l’expression de fT). 

 La création d’un champ accélérateur est possible en utilisant un profil graduel de 

SiGe. Dans un matériau de type P, l’écart entre le niveau de Fermi et la bande de 

valence est fixé par le dopage. La concentration de Ge étant plus forte côté collecteur 

que côté émetteur, la bande interdite du SiGe de la base diminue donc 

progressivement, et il en résulte un pseudo-champ électrique vu par les électrons, qui 

est créé par l’abaissement de la bande de conduction entre l’émetteur et le collecteur 

de la quantité ΔEg,Ge(grade) (schématisé sur la Figure 1-21). 

 

Figure 1-21 : Diagramme des bandes d'énergie d'un TBH SiGe (trait plein), et un BJT (trait en 

pointillé) [I.30]. 

Le silicium et le germanium sont deux éléments de la colonne IV du tableau périodique 

de Mendeleïev, cristallisant sous la structure diamant, au même titre que le carbone. Ils sont 

complétement miscibles, quelles que soient les fractions molaires de chaque espèce. L’alliage 

SiGe est donc stable et reproduit la structure cristallographique du Si et du Ge. Le paramètre 

de maille de l’alliage Si1-xGex dépend de la proportion de Ge introduit, selon la loi de Végard 

décrite par l’équation suivante, où x est le taux de Germanium. 

                              (I.42) 

asi et aGe sont les paramètres de maille du Si et du Ge, respectivement. 

A température ambiante, la différence de maille entre le Si et le Ge est de 4,17 %. A 

cause de ce désaccord de maille, la croissance d’une couche de SiGe sur un substrat de 

silicium peut se faire selon deux modes différents exposés sur la Figure 1-22 : 

 Soit la couche est relaxée (cas (a)). Le SiGe ne reproduit pas la maille du substrat et 

garde son paramètre de maille propre. L’interface entre le Si et le SiGe est marquée 

par des dislocations, liaisons manquantes ou pendantes, générant des états d’interface 
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qui peuvent créer des défauts électriques et des courts circuits, néfastes pour le 

composant. 

 Soit la couche est contrainte, on parle alors de croissance pseudo-morphique (cas (b)). 

La maille de l’alliage SiGe reproduit la maille plus petite du substrat Silicium dans le 

plan de l’interface, et se déforme élastiquement dans la direction orthogonale. La 

contrainte exercée sur la maille de SiGe dans les deux directions constituant le plan de 

l’interface est dite bi-axiale. 

 

Si la couche SiGe déposée est suffisamment fine, et si le paramètre de maille diffère peu 

de celui du substrat, il a été démontré que la couche est intégralement contrainte [I.31]. En 

revanche, au-delà d’une épaisseur critique hC, l’énergie de la couche devient trop importante 

et la couche se relaxe. Mais si la couche SiGe est prise en « sandwich » entre deux couches 

de Si elle est stabilisée et risque ainsi moins de relaxer, ce qui est le cas dans la base de la 

majorité des transistors bipolaires à hétérojonction. 

 

Figure 1-22 : Représentation schématique du réseau cristallin des couches SiGe relaxées (a) et 

contraintes (b) sur substrat Silicium. 

Un transistor bipolaire à hétérojonction SiGe est basé sur une structure classique de 

transistor bipolaire dans laquelle la base est en SiGe, alors que les autres régions sont en 

Silicium. Nous avons donc à faire à une double hétérojonction Si/SiGe/Si. Or les TBH SiGe 

sont toujours, à double hétérojonction, c’est pour cette raison que l’on dit par abus de langage 

simplement transistor bipolaire à hétérojonction SiGe. 
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L’hétérojonction Si/SiGe contraint est de type I (voir Figure 1-23) [I.32]. Les décalages 

des bandes sont tels que la discontinuité est reportée principalement en bande de valence. 

 

Figure 1-23 : Schéma de l’alignement de bandes entre le Si et le SiGe contraint sur Si. 

L’introduction du SiGe influe sur les caractéristiques intrinsèques des matériaux comme 

la concentration intrinsèque en porteurs ni ou le coefficient de diffusion des porteurs 

minoritaires DnB. ni(SiGe) est défini par la réduction de la bande interdite résultant de 

l’introduction du germanium et la variation de la densité effective d’états dans les bandes de 

valence et de conduction, on a donc : 

 
            

  
         

  
⁄

[
            
          

] (I.43) 

Où ni0 est la concentration intrinsèque, NC et NV sont les densités effectives d’états dans 

les bandes de conduction et de valence. Dans le TBH SiGe, le courant de base étant au 

premier ordre dépendant des caractéristiques de l’émetteur, il sera équivalent à celui d’un 

transistor à homojonction Si, contrairement au courant collecteur, qui est amélioré par la base 

SiGe. L’expression du gain d’un transistor à hétérojonction Si/SiGe par rapport à un 

transistor Si s’exprime alors par : 
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 (I.44) 

Aux concentrations de germanium communément utilisées (10-25%), l’effet de la 

réduction de la bande interdite et de son gradient est souvent prépondérant par rapport à celui 

de la modification des densités d’états et de la constante de diffusion, ce qui augmente 

considérablement le gain en courant statique du transistor (>1000). Cette augmentation est 

mise à profit pour augmenter le dopage NaB et réduire ainsi la résistance de base avec pour 

effets principaux, l’augmentation de fMAX et la diminution du niveau de bruit. 
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Pour le transistor bipolaire NPN, il est souhaité d’améliorer l’efficacité d’injection des 

électrons de l’émetteur vers la base, tout en bloquant au mieux les trous. Il s’agit alors 

d’abaisser la barrière de potentiel vue par les électrons au sein d’une hétérojonction base-

émetteur, tout en gardant la même barrière pour les trous. L’efficacité d’injection dans un 

TBH est donc (sans tenir compte des recombinaisons dans la base) : 

      
 

  
   
   

 
 

  
        

        
  

   
  
⁄

 
(I.45) 

Pour ΔEg/kT >> 1, l’efficacité d’injection est proche de 1. C’est l’injection sélective qui 

permet dans un TBH de « surdoper » la base sans limiter le gain en courant par une efficacité 

d’injection trop faible. 

Une autre amélioration due à l’ajout du germanium dans la base est sur la tension 

d’Early. L’introduction d’une quantité uniforme de germanium dans la base n’a pas 

d’influence sur l’effet Early, toutefois, dans le cas d’un profil graduel croissant du côté du 

collecteur, l’évacuation des électrons de la base est régie par le champ électrique interne. En 

conséquence, le courant collecteur IC sera donc moins sensible aux évolutions de l’épaisseur 

de la base neutre avec la tension de collecteur, ce qui aura pour effet une augmentation de la 

tension d’Early. Le rapport entre la tension Early du TBH SiGe et du BJT Si équivalent est 

exprimé par l’équation suivante, il faut noter qu’il est supérieur à l’unité. 
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 (I.45) 

Les conséquences de l'impact du germanium sur les performances fréquentielles peuvent 

être étudiées aussi au travers de l'impact sur le temps de transit des charges dans le transistor. 

Par exemple, le rapport entre le temps de transit dans la base avec et sans profil de 

germanium s’exprime alors par l’expression suivante, issue des travaux de [I.11] : 
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)] (I.46) 

τB est l’élément limitatif dans l'expression de la fréquence de transition. Donc une 

amélioration de ce paramètre et une amélioration de fT. D’après l’équation, le rapport est 

généralement inférieur à 1 constituant une amélioration de ce paramètre. Par exemple, l’ordre 

de grandeur de la réduction du temps de transit dans la base d’un transistor à base SiGe 
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graduelle est de 50% pour une variation de la bande interdite de 100 mV sur l’ensemble de la 

base. 

Les autres temps de transits dans la structure profitent également de la présence du 

germanium, à titre d’exemple le temps de transit dans l’émetteur τe est en effet, inversement 

proportionnel à β, impliquant que le rapport τe(SiGe)/τe(Si) vaut l'inverse du rapport des β, 

d’où l’intérêt d’améliorer le gain. La Figure 1-24 résume l’évolution du rapport des trois 

facteurs de mérite qu’on a vu en fonction de ΔEg(grade). 

 

Figure 1-24: Evolution des figures de mérite d’un TBH SiGe en fonction de ΔEg(grade) pour une 

concentration moyenne de Ge fixe (10%). 

Un autre matériau a émergé dans les technologies BiCMOS, il s’agit du SiGeC. 

Historiquement, le carbone a été introduit dans les bases SiGe des TBH pour compenser la 

contrainte générée par le germanium. Par la suite, il a été démontré que le carbone a la 

propriété de bloquer la diffusion du bore (dopant) dans la base SiGe [I.33] [I.34], et ainsi 

permettre des bases plus fines grâce à un meilleur confinement des atomes dopants. 

1.4 Photodétection et photodétecteurs 

La photodétection dans les semi-conducteurs repose sur le principe général de la création 

de paires électron-trou sous l'action de la lumière. Lorsqu'un matériau semi-conducteur est 

éclairé par des photons d'une énergie plus grande ou égale à sa largeur de bande interdite, les 

photons absorbés ramènent les électrons de la bande de valence vers des états excités dans la 

bande de conduction (Figure 1-25). Ces électrons se comportent comme des électrons libres 

capables de circuler à travers la structure cristalline, sous l'influence d'un champ électrique 

intrinsèque ou appliqué extérieurement. 
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En outre, les trous chargés positivement qui restent dans la bande de valence contribuent 

également à la conduction électrique en se déplaçant d'un atome à un autre, sous l'effet du 

champ électrique. De cette façon, la séparation des paires électron-trou générées par 

l'absorption de la lumière donne naissance à un photocourant qui se réfère, par définition, à la 

fraction des porteurs de charge libres photogénérés et collectés au niveau des bords du 

matériau, par les électrodes de la structure photodétectrice, et dont l'intensité à une longueur 

d'onde donnée est une fonction croissante de l'intensité de la lumière incidente.  

Nous pouvons distinguer deux grandes catégories de photodétecteurs en fonction de la 

nature du champ électrique, qui provoque la séparation des paires électron-trou photogénérés: 

 Les photoconducteurs : une simple couche de semi-conducteur délimitée par deux 

contacts ohmiques, où le champ électrique conduisant à la collecte des porteurs de 

charge est assuré par l'application d'une tension de polarisation entre les contacts à 

chaque extrémité, 

 Des détecteurs photovoltaïques : utilisent le champ électrique interne d'une jonction p-

n ou Schottky (métal/semi-conducteur) pour assurer la séparation des charges.  

Maintenant nous allons présenter brièvement les principaux concepts physiques du 

fonctionnement sur lesquels reposent les différentes familles des photodétecteurs à semi-

conducteurs, en mettant l'accent sur la description phénoménologique des mécanismes de 

fonctionnement des dispositifs en question. 

1.4.1 Mécanismes de génération de paires électron-trou 

1.4.1.1 Génération radiative et absorption optique 

Les transitions électroniques entre les niveaux autorisés dans la bande de valence (B.V.) 

et les niveaux dans la bande de conduction (B.C.) peuvent se produire sous l'action des 

photons qui transfèrent leur énergie aux électrons. Ainsi, un photon peut être absorbé, et crée 

une paire électron-trou. Ce processus de génération par rayonnement, représenté 

schématiquement sur la Figure 1-25, est l'inverse du processus de recombinaison qui donne 

lieu à une émission stimulée de photons dans les diodes laser. 
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Figure 1-25 : Diagramme de la génération radiative [I.35]. 

Il en résulte que seuls les photons absorbés efficacement sont ceux dont leur énergie       

E = hν est supérieure à la largeur de la bande interdite EG du matériau considéré: 

 
       

  

 
            (I.47) 

Où h est la constante de Planck, h = 6,6262.10
−34

 Js, λ la longueur de l’onde dans le 

diélectrique et c la célérité, c = 2,997925.10
8
 ms

−1
. 

Le matériau est transparent aux photons d’énergie plus faible. Le paramètre EG est donc 

un critère dans le choix des matériaux lors de la conception d'un photodétecteur. Ceci est 

assuré par l’absorption optique du matériau qui est caractérisée par un coefficient 

d'absorption α(cm
-1

). 

1.4.1.2 Coefficient d’absorption optique 

Le facteur clé pour l'analyse des photodétecteurs est le coefficient d'absorption et surtout 

pour ce qui nous concerne dans ce mémoire, celui de l’alliage SiGe/Si contraint. Lors du 

phénomène d’absorption, les photons ne fournissent que des transitions verticales dans 

l’espace des K (des moments), car ils ne peuvent pas fournir un changement de la quantité de 

mouvement P de l’électron. Lorsqu'une transition nécessite un changement de l'énergie et de 

la quantité de mouvement, c’est à dire dans les matériaux à bandes interdites indirectes, un 

processus en deux étapes est nécessaire pour assurer la conservation de la quantité de 

mouvement. Dans le silicium, le germanium et les alliages SiGe, un tel processus d’une 

transition indirecte fait essentiellement appel aux propriétés vibratoires du réseau, 

concentrées dans une particule appelée phonon : ainsi, durant l’absorption indirecte d’un 
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photon, un phonon, dont la quantité de mouvement est égale à celle qui sépare l’extremum de 

la bande de valence avec le minimum de la bande de conduction, sera généré ou absorbé. 

Comme montré par [I.36], [I.37] [I.38] et [I.39] et schématisé par la Figure 1-26. 

 

Figure 1-26: Schéma du mécanisme d’absorption directe ou indirecte assisté par phonon, dans un 

semi-conducteur [I.35]. 

Dans une formulation générale du coefficient d'absorption optique pour le SiGe contraint 

sur Si (équation I.48), jusqu'à six phonons peuvent être impliqués dans le processus 

d'absorption. Les phonons comme on a déjà mentionné, sont des particules de vibration du 

réseau cristallin qui ne se propage pas. Le coefficient d’absorption dépend donc des énergies 

de phonons, ainsi que d'un paramètre de pondération Ai de leur contributions [I.36] [I.40] 

[I.41], de la fraction de germanium de l’alliage (x), la température de fonctionnement (T) et la 

longueur d’onde du faisceau incident (λ=c/ϑ): 

 

            ∑      [
(                   )

 

   
              

  
⁄

 
(                   )

 

 
              

  
⁄   

]

 

   

 (I.48) 

Ce modèle est valable pour des fractions de germanium allant jusqu’à x=40%. Cette 

expression montre deux comportements différents selon que les phonons sont absorbés ou 

générés. Le terme (                   )
 

de l'équation décrit un processus d'absorption 

qui est induit au-dessous de l'énergie de la bande interdite, en raison de l'absorption d'un 

phonon.  Le seuil du processus d’émission assistée par un phonon est               alors 

que le seuil du processus de l’absorption assistée par le phonon est              . 
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Si on prend la valeur moyenne des facteurs de pondération (A(x)) des coefficients 

d'absorption Ai(x) de chaque phonon et de l’énergie de chaque phonon Ephonon(i), celles-ci sont 

exprimées en fonction de la fraction x de Ge dans le SiGe par : 

                               (I.49) 

                                    (I.50) 

La  Figure 1-27 montre le coefficient d'absorption en fonction de la longueur d'onde et de 

la teneur en Ge tracée en utilisant le modèle d'absorption MacFarlane à un phonon [I.30]. 

 

Figure 1-27: Coefficient d'absorption optique à 300K de la couche SiGe contrainte en fonction de 

la longueur d'onde pour differents teneurs en Ge. 

On déduit rapidement de la Figure 1-27 que le coefficient d’absorption est amélioré en 

augmentant la teneur en Ge, ceci est évident puisque la largeur de la bande interdite varie 

linéairement avec la fraction du germanium. L’absorption à 0,8µm est alors améliorée, 

comme elle peut être développée aux longueurs d’onde de 1,3µm et 1,55µm pour des 

concentrations de Ge plus élevées. 

1.4.2 Réponse temporelle et bande passante 

La rapidité de fonctionnement d'un photodétecteur peut être limitée par des effets 

capacitifs, par le piégeage des porteurs de charge ou par la saturation de la vitesse des 

porteurs de charge dans le semiconducteur. Tous ces phénomènes conduisent à réduire la 

réponse du photodétecteur dans le domaine des hautes fréquences. Ceci est mesuré par la 

fréquence de coupure fc du photodétecteur qui est définie comme étant la fréquence du signal 
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optique pour laquelle la responsivité est la moitié de sa valeur dans le cas d’absorption d'un 

signal optique continu. 

La réponse temporelle d'un photodétecteur est caractérisée par le temps de chute τd (ou 

τm le temps de montée), qui est défini comme étant le temps nécessaire pour que le 

photocourant tombe de 90% à 10% de son maximum (ou l’inverse). Dans le cas d'une 

réponse exponentielle transitoire avec une constante de temps τ, la relation suivante lie la 

largeur de la bande passante BP et la réponse temporelle du photodétecteur: 

     
     ⁄     

      
⁄     

      ⁄  (I.50) 

1.4.3 Les Photodétecteurs 

1.4.3.1 Photodiode PIN 

Le fonctionnement de la photodiode PIN est basé sur le principe de jonction PN.  Sa 

particularité provient de l’ajout d’une zone non dopée, dite Intrinsèque, entre les zones 

dopées P et N comme montré sur la Figure 1-28. Cette couche supplémentaire a pour effet 

d’augmenter la zone de déplétion, et donc le volume d’absorption, et conduit aussi à une 

diminution de la capacité de jonction. Ceci se traduit par une efficacité de collecte accrue. 

En fonctionnement normal, une tension de polarisation inverse convenable est appliquée 

à travers le dispositif de sorte que la région intrinsèque est complètement appauvrie en 

porteurs de charges. La lumière incidente sur la zone de charge d’espace génère des porteurs 

de charges. En raison du champ électrique induit dans cette région, les deux types de porteurs 

sont séparés et collectés par la tension de polarisation inverse. Cela provoque un flux de 

courant dans le circuit externe, qui est désigné comme photocourant. 

La réponse fréquentielle de cette PD est limitée par le temps de transit, qui est le temps 

nécessaire pour les porteurs de franchir la ZCE, et la constante de temps RC des effets dus à 

la capacité de jonction et les résistances du silicium massif et de contact. Le compromis entre 

la vitesse et la responsivité est très évident dans une structure PIN éclairée par la surface. 

Afin d'augmenter la bande passante de la PD PIN éclairée verticalement, la responsivité est 

toujours sacrifiée. En effet, la diminution de l’épaisseur de la ZCE permet de réduire le temps 

de transit des porteurs. Cependant, cela se traduira par une diminution de son efficacité 
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quantique, et donc de sa responsivité. Une représentation simple de la PD PIN illuminée 

verticalement est montrée sur la Figure 1-28. 

 

Figure 1-28 : Schéma d’une photodiode PIN classique à éclairage vertical. 

Le rendement de la photodiode PIN peut être amélioré en utilisant une conception à 

double hétéro-structure. La couche intrinsèque est prise en sandwich entre deux couches de 

matériaux semi-conducteurs, différents de celui de la couche intrinsèque. L’une est de type P 

et l’autre de type N, et qui sont transparents à la lumière détectée. C'est-à-dire qu’elle n’est 

absorbée que dans la couche intrinsèque. A titre d'exemple, la structure de la photodiode p-i-n 

en InGaAs pour la couche intrinsèque et d'InP pour les couches d'accès de type P et N, est 

schématisée sur la Figure 1-29. 

 

Figure 1-29: Coupe transversale montrant une PD Arséniure de Gallium Indium (InGaAs) 

verticalement éclairée à double région de déplétion (DDR). 

Ces photodiodes PIN très rapides qui sont de bande interdite retravaillée (bandgap 

engineering) sont conçues pour fonctionner à de grande longueur d'onde de 1350 et 1510 nm. 

Par exemples, des simulations de photodiodes PIN InP/InGaAs/InP ont suggéré des bandes 
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passantes supérieures à 60 GHz à 1550 nm [I.42]. Des PIN à guide d’onde qui sont 

latéralement illuminées ont une bande passante à 3 dB supérieure à 40 GHz à 1550 nm, ont 

été démontrées dans [I.43]. Des fréquences de coupure dans la plage de 110-120 GHz à 1350 

nm ont été signalés dans [I.44] [I.45], et une PIN GaInAs/InP éclairée verticalement de 

fréquence de coupure de 100 GHz à 970 nm est rapportée dans [I.46]. 

1.4.3.2 Photodiode de type Métal-Semiconducteur-Métal (MSM) 

Une structure MSM se compose de deux électrodes Schottky, souvent reliées entre elles 

sous la forme d'une structure en peigne interdigité ou de doigts (fingers) comme présenté sur 

la Figure 1-30. (a), laissant une surface semi-conductrice libre entre les deux contacts qui 

forme la région active, dans laquelle la lumière est absorbée. Une tension de polarisation peut 

être appliquée entre les deux électrodes, afin de briser la symétrie électrique initiale des 

contacts ; l'une des jonctions Schottky est polarisée en inverse, pour produire une ZCE de 

largeur accrue, et l'autre jonction est polarisée en direct. 

 

Figure 1-30 : (a) structure d’un PD MSM, (b) bande d'energie de la structure MSM sous 

polarisation [I.47]. 

L'absorption de la lumière à proximité de la jonction polarisée en inverse crée des paires 

électrons-trous qui sont séparées sous l'effet du champ électrique présent dans la ZCE, créant 

ainsi le photocourant. L'autre électrode, constituée d'une jonction Schottky polarisée en 

direct, agit simplement comme une électrode de collecte. Le diagramme de bande du 

dispositif sous une tension de polarisation (VB) est représenté schématiquement sur la Figure 

1-30. (b), dans laquelle L, est la distance entre deux doigts de contact adjacents, φ0 est la 

hauteur de la barrière de Schottky et Iph est le photocourant. Les photodétecteurs MSM 

utilisent normalement des matériaux semi-conducteurs qui ne sont pas intentionnellement 

dopés, ils sont chimiquement très purs et électriquement très résistifs. Donc la largeur des 
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ZCE associées aux jonctions Schottky est importante. Il en résulte que les paires électron-trou 

photogénérées sont plus facilement séparées et recueillies par les électrodes de chaque 

extrémité. 

La réponse d’un PD MSM (responsivité) est le photocourant généré par rapport à la 

puissance optique incidente: 

              (I.51) 

Cette grandeur est indépendante de la surface active du composant. Le photocourant est 

donné par           , où G le taux de génération des paires électron-trou par unité de 

temps. La puissance optique est         et Φ est le flux de photons atteignant la surface 

active par unité de temps. 

L'un des avantages de la PD MSM est qu'elle possède une structure plane simple qui est 

compatible avec le procédé de transistors à effets de champ [I.48], et avec d'autres processus 

de fabrication à semi-conducteurs planaires. Une PD MSM est utilisée dans les récepteurs 

optiques intégrés monolithiques OEIC à base de FET, avec une bande passante de 11 GHz 

[I.49]. De plus des photodiodes MSM à base de technologie silicium CMOS standard ont été 

également démontrées [I.50], pour plusieurs applications opto-microonde [I.51] [I.52]. 

Puisque les PD MSM ont une plus faible capacité par unité de surface par rapport aux PD 

basées sur les jonctions PN, la bande passante des MSM est généralement limitée par le 

temps de transit. En outre, il est nécessaire de noter que la réduction de l'espacement entre les 

doigts interdigitaux augmente à la fois le courant d’obscurité et la probabilité de la 

dégradation de la PD MSM, du fait des courants de surface élevés. La saturation naturelle du 

photocourant dans la PD MSM et la PD Schottky est la même que dans la PD PIN. 

Cependant, le champ électrique interne de la barrière de Schottky est généralement inférieur à 

celle de la structure PIN, de plus, il y a aussi une grande barrière de potentiel pour les trous à 

l'interface métal/semiconducteur. Cela se traduit par un courant de saturation inférieur de la 

PD Schottky comparée avec la PD PIN. 

Des fréquences de coupure de 375 GHz et 510 GHz ont été rapportées [I.53], [I.54]. 

Elles sont basées sur du GaAs monté sur Silicium par épitaxie à basse température. La 

fréquence de coupure de 110 GHz a été rapportée dans [I.55], et un autre groupe à 85 GHz 

opérant à la longueur d’onde 633 nm et 850 nm [I.56]. 
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1.4.3.3 Photodiode à avalanche (APD) 

Les APD utilisent le phénomène d’avalanche qui apparait lorsqu’une jonction pn est 

polarisée en inverse. Un avantage majeur des APD est qu’elles disposent d’un gain 

d’amplification de quelques dizaines à un millier, en fonction de la polarisation inverse. 

L’application d’un fort champ électrique à la jonction PN permet, d’une part, d’obtenir une 

zone de déplétion plus large que la profondeur de pénétration de la lumière et d’autre part, 

d’avoir des temps de réponse très courts, permettant de les mettre en œuvre pour des 

applications à quelques centaines de gigahertz, notamment pour les télécommunications. 

Ainsi, les photodiodes à avalanche sont les photodétecteurs ayant les responsivités les 

plus importantes pouvant être intégrés sur des micro-dispositifs. Cependant, de par la nature 

aléatoire du phénomène de multiplication par avalanche, il y a génération d’un bruit appelé 

excess noise. Par ailleurs, les tensions de polarisation importantes nécessitent de disposer de 

profils de dopages élaborés et uniformes, afin d’éviter les variations locales du champ 

électrique, ainsi qu’un claquage prématuré. Enfin, les photodiodes à avalanche sont fortement 

sensibles à la température, ce qui nécessite un contrôle en température. 

Sa structure est similaire à celle d’une photodiode PIN, dans laquelle il a été ajouté une 

couche de multiplication non-dopée à grand gap et des couches de transition à gap 

intermédiaire, voir la Figure 1-31. Les zones d’absorption et de multiplication sont séparées 

afin d’éviter de forts courants de fuite ou des phénomènes de bruit d’avalanche. Sous cette 

condition, la photodiode à avalanche peut rester faible bruit tout en apportant une 

amplification. L’éclairage se fait usuellement par un faisceau optique injecté verticalement. 

 

Figure 1-31: Structure d'un ADP Silicium. 
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Une version améliorée de la structure est appelée SACM pour Separate Absorption 

Charge Multiplication. Dans laquelle un matériau à faible énergie de bande interdite est 

utilisé pour l’absorption (comme l’InGaAs) et un matériau à plus grande énergie de bande 

interdite est utilisé pour la multiplication (comme l’InP). Cette structure requière une 

optimisation des couches afin d’assurer l’établissement d’un champ électrique suffisamment 

élevé dans l’InP pour qu’il y ait ionisation par impact, et pas trop élevé dans l’InGaAs pour 

éviter le tunneling. Une couche intermédiaire appelée couche de charge est introduite entre 

les couches d’absorption et de multiplication afin de contrôler le champ électrique dans la 

structure. 

La structure SACM à base d’InGaAs et d’InAlAs éptiaxiée sur InP intégrée à un guide 

d’onde, a permis l’obtention d’un produit gain-bande passante de 320 GHz avec un 

rendement quantique externe de 16% à 1550 nm [I.57]. Une autre plus complexe proposée en 

2005 [I.58], utilisant de multiples hétérojonctions pour un gain de 10, la bande passante est de 

l’ordre de 10-12 GHz, et le produit gain-bande passante atteint les 160 GHz. En 2009 et 

2010, une version améliorée est présentée, avec un produit gain-bande passante qui atteint 

respectivement 180 et 240GHz [I.59], [I.60]. 

En 2007, Carrol et al. [I.61] proposent une structure de type SAM (Separate Absorption 

Multiplication) qui permet de pallier au bruit de multiplication important dans le Ge, en 

utilisant le Si comme milieu de multiplication des porteurs. Le gain en photocourant mesuré 

dépasse alors les 400, ouvrant ainsi de nouvelles perspectives pour les photodiodes à 

avalanche à base de Ge. En 2008, le concept est poussé plus loin par Intel [I.62], [I.63], avec 

l’utilisation d’une structure de type SACM, permettant de contrôler le profil de champ 

électrique dans la structure pour optimiser la multiplication dans le Si et l’extraction des 

porteurs photogénérés dans le Ge. Le produit gain-bande passante maximum obtenu est de 

l’ordre de 340 GHz, démontrant ainsi une sensibilité de -28 dBm à 10 Gbps à 1300 nm. Les 

Tableau 1-2 présente les caractéristiques générales des différents photodétecteurs. 

Le tableau 1-2 présente une comparaison quantitative de quelques photodétecteurs 

décrits dans la littérature récemment, fonctionnant aux longueurs d’ondes utilisées dans les 

télécommunications. Les photodiodes APD disposent de la plus grande responsivité avec une 

bande passante acceptable, suivie par les photodiodes MSM à guide d’ondes, qui nécessite de 

fortes tensions d’alimentation le disqualifient pour la réalisation de systèmes intégrés. 
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Tableau 1-2 : Comparaison générale des performances de quelques photodétecteurs à 

base de silicium depuis 2010. 

Photodétecteur 
Responsivité 

(mA/W) 

Tension 

d’alimentation 

Bande 

passante 

(GHz) 

Courant 

d’obscurité 
Référence 

Si à structure métallique 

nanométrique (NPs) 
30 @1550 nm 5 V 6 GHz 2,84 A/cm² [64]/2012 

P-I-N à guide d’ondes 45 @ 1530 nm 2 V 
Fonctionne à 

10Gb/s 
2 nA [65]/2014 

Jonction PN Entrelacée 40 @ 1550 nm 10 V 11.5 GHz 
180 

nA/mm² 
[66]/2014 

MSM avec guide 

d’onde 
500 @ 1550 nm 50 V 2.6 GHz 30 μA [67]/2014 

P-I-N (15 μm de rayon) 100 @ 1550 nm 2 V 7 GHz 0,1 nA [68]/2010 

P-I-N (12 μm de rayon) 

CMOS 

140−200 @ 

1310−1610 nm 
15 V 10GHz 0,1 μA [69]/2016 

MSM dans le cristal 

photonique 
17 @ 1610 nm 10 V 1 GHz 12 nA [70]/2010 

APD 250µm (Si-SiO2) 2300@1550 nm 6 V 3.6 GHz 0,78 μA [71]/2014 

 

Sur le Tableau 1-3, on résume les performances des photodiodes à base de germanium en 

comparaison avec ceux à base des composés III-V. 

Tableau 1-3 : Etat de l'art non exhaustif des photodiodes à base de germanium et de 

composés III-V [I.72] [I.73]. 

P
h
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to

d
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d
e 

à 
b

as
e 

d
e 

G
er

m
an

iu
m

 

Fabricant MIT / 2007 
UPS-IEF & LETI 

/ 2007 
INTEL / 2007 

UPS-IEF & 

LETI / 2008 

Structure PIN MSM PIN PIN 

courant d'obscurité ~ 1 µA ~ 100 µA ~ 170 nA ~ 20 nA 

responsivité@-1V ~ 1,08 A/W > 1 A/W ~ 0,9 A/W ~ 1 A/W 

Bande passante@-1V 7,2 GHz 25GHz 31 GHz 42 GHz 

P
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o
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d
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d
e 

à 
b
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e 

d
e 

m
at

ér
ia

u
x
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o

m
p

o
sé

s 
II

I-
V

 

Fabricant PICMOS / 2006 IMEC / 2007 INTEL / 2007 LETI / 2007 

Structure PIN MSM PIN PIN 

courant 

d'obscurité@-1V 
~ 1 nA ~ 1 nA ~ 50 nA ~ 10 nA 

responsivité@-1V ~ 0,45 A/W ~ 1 A/W ~ 0,31 A/W ~ 0,01 A/W 

Bande passante 33 GHz - 0,5 GHz - 
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1.4.3.4 Photodiode à base de graphène 

Depuis sa première fabrication en 2004, le Graphène est devenu un matériau attrayant 

pour la photonique et de l'optoélectronique en raison de sa capacité de photodétection dans 

une ultra-haute bande passante [I.74]. Une mobilité des porteurs ultrarapide dans le 

Graphène, des propriétés optiques modifiables par dopage électrostatique, une faible 

dissipation et une bonne stabilité en font une plate-forme idéale pour le développement de PD 

à haute vitesse pour les communications optiques [I.75].  

La structure de bande d'une seule couche de Graphène peut être trouvée par la 

description de liaison forte (tight-binding), où les bandes de conduction et de valence se 

rencontrent aux six points de Dirac de la zone de Brillouin, comme le montre la Figure 1-32 

[I.76]. Près du point de Dirac, le diagramme de bande possède une dispersion de quantité de 

mouvement d'énergie linéaire. En raison de cette propriété de dispersion particulière, 

l'électron dans le graphène se comporte comme un fermion de Dirac sans masse, avec une 

forte mobilité de ~ 1/300 de la vitesse de la lumière. Outre l'excellente dynamique des 

porteurs, la structure de bande d’énergie sans bande interdite rend le graphène capable de la 

photodétection large bande des UV au domaine des terahertz [I.77]. Un coefficient 

d'absorption optique élevée de 7x10
5
 cm

-1
 a été trouvé de 300 à 2500 nm, ce qui est beaucoup 

plus élevé que les semi-conducteurs classiques [I.74]. 

 

Figure 1-32: Structure électronique du Graphène (dispersion d'énergie). 

La première PD graphène a été rapportée par Xia et al., qui est une PD à base de 

transistors fabriquée à partir d’une couche simple de graphène ou double couches, comme 

montré sur la Figure 1-33. Elle a démontré une photodétection ultra-rapide jusqu'à 40 GHz 

[I.78]. Mueller et al., ont développé une structure métal-graphène-métal inter-digitée pour 

briser la symétrie miroir du champ électrique interne dans le canal du transistor à effet de 
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champ conventionnel [I.79]. Ce dispositif fonctionne à 1550 nm avec une responsivité de 6,1 

mA/W. Coupler la PD avec un résonateur à micro-cavité augmente l'absorption totale à 40%, 

mais avec une faible bande passante en tant que compromis [I.80]. Konstantatos et al., ont 

couvert une couche de graphène avec un film mince de points quantiques colloïdaux pour 

améliorer le gain de l'appareil à 10
8
 avec une sensibilité de 10

7
 A/W, mais avec une vitesse de 

réponse limitée [I.81]. Par la suite, Gan et al., ont développé une structure graphène-guide 

d'onde évanescente couplés et ont obtenu une responsivité > 0,1 A/W, une réponse uniforme 

entre 1450 et 1590 nm, et un débit de 12 Gb/s [I.82]. Alternativement, Wang et al., ont 

rapporté une responsivité de 0,13 A/W polarisée à 1,5 V, par une PD guide d’onde hétéro-

structure à base de graphène/silicium [I.83]. 

 

Figure 1-33 : Schéma d'un photodétecteur à base de Graphène (source : Ilya 

Goykhman/University of Cambridge). 

1.5 Le Phototransistor à hétérojonction PTH 

Les phototransistors sont des dispositifs qui offrent la photodétection et l’amplification 

d’un signal optique dans une seule structure. Un phototransistor bipolaire est un transistor en 

qui le courant terminal de la base est influencé par des effets photo-électrique. Ce courant est 

par la suite amplifié par l’effet transistor. Une représentation schématique du phototransistor 

est montrée sur la Figure 1-34 (a) ainsi, que son symbole électrique sur la Figure 1-34 (b). Un 

interrupteur dans la position 2T signifie qu’il n’y pas de connexion avec la base, ce 

phototransistor est appelé en configuration 2T ou phototransistor à base flottante. Un 

interrupteur dans la position 3T montre une connexion avec la base qui peut être utilisée et 

elle est appelée configuration 3T du phototransistor, qui est rapporté pour fournir de 

meilleures performances opto-électriques [I.84]. Il opère généralement dans la configuration 

émetteur commun, il possède donc trois accès dont deux sont électriques (entrée BE, et la 

sortie CE) et un accès optique (fenêtre optique), puisque la lumière se comporte comme une 
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nouvelle commande intégrée au dispositif sous la forme d’un générateur de photocourant Iph, 

la commande étant le flux optique ou la puissance optique d’éclairement.  

 
(a)        (b) 

Figure 1-34 : (a) Schéma du principe de fonctionnement d’un phototransistor, (b) Symbole 

électrique d’un phototransistor 

On peut expliquer son fonctionnement en trois phases : La première consiste, en 

l’absorption du signal lumineux, les photons incidents sont absorbés dans les couches Si et 

SiGe et génèrent des porteurs de charges dans leur volume. La deuxième phase est la 

séparation des paires électrons-trous ainsi générées, et la collecte des électrons si un champ 

électrique suffisant est présent. Les porteurs, qui ne sont pas séparés, se recombinent sans 

participer à la détection. La troisième phase provient du fait que les trous qui ont été collectés 

se retrouvent dans la base en excès. Cet excès tend alors à être compensé en provoquant un 

flux d’électrons provenant de l’émetteur. Seule une partie de ce flux contribue réellement à 

compenser l’excès de trous, l’essentiel du courant circulant immédiatement vers le collecteur 

selon l’effet transistor. Cette dernière phase est donc responsable de l’amplification du 

courant de trous photogénérés par le gain en courant électrique β. 

La région active pour la détection se limite donc à la zone de charge d’espace de la 

jonction base-collecteur. Une absorption optique est néanmoins présente dans les régions 

quasi-neutres de la base et du collecteur, mais celle-ci apparaît négligeable sur le courant total 

photogénéré. Seul le mécanisme par séparation des trous et des électrons dans les ZCE 

intervient. 

Il est possible de distinguer deux modes de fonctionnement du PTH. Un de ces modes 

fait alors ressortir la diode de détection : c’est le mode photodiode dans lequel la jonction 

base-émetteur est court-circuitée ou elle est sous la tension VBE = 0 V, de façon à couper 
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l’effet transistor. La jonction base-collecteur est alors seule et ceci permet de collecter le 

courant photogénéré Iph sans amplification. 

Le second mode de fonctionnement est alors le mode phototransistor, c’est-à-dire celui 

où le transistor est polarisé en mode direct, en appliquant une tension positive à la jonction 

base-émetteur suffisante pour obtenir l’effet transistor. Le photocourant Iph est alors amplifié 

et on obtient en sortie du collecteur une composante de courant IC−opt dûe au flux optique. 

L’étude de ces deux modes permet en effet de comparer les phases de détection et 

d’amplification. Nous allons maintenant nous intéresser aux grandeurs qui caractérisent les 

phototransistors. 

1.5.1 La responsivité du PTH 

La responsivité est une mesure de l’efficacité de conversion de la lumière en courant 

pour un photodétecteur. Une responsivité élevée du détecteur permet d'améliorer le rapport 

signal sur bruit du système récepteur. 

La responsivité de la partie photodiode base/collecteur du phototransistor est définie 

comme étant le rapport du photocourant primaire Iph à la puissance optique du signal 

d’illumination Popt en court-circuitant la sortie, et est exprimée en Ampère par Watt : 

 
            

        

    
      (I.52) 

C’est une des caractéristiques principales, puisque elle caractérise la conversion optique-

électrique du photodétecteur. 

Les limitations en fréquence dues au produit R∙C de la diode BC s’appliquent au courant 

de sortie. Il est alors nécessaire de considérer la responsivité en mode photodiode basse 

fréquence du PTH RPD-b.f, afin d’extraire le photocourant généré. Elle est constante sur une 

large plage de polarisation inverse. Ceci permet alors de ne pratiquer une mesure qu’à un seul 

point de polarisation et d’étendre le résultat aux tensions voisines. 

On définit aussi le rendement quantique qui est le rapport du nombre des électrons 

collectés au nombre de photons incidents. Il est utilisé pour caractériser la conversion opto-

électrique de la photodiode base/collecteur. Cette efficacité est généralement appelée 

rendement quantique externe et est donnée par l'équation suivante: 
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Tandis que la responsivité du mode phototransistor est caractérisée par le rapport de la 

composante due à l'excitation optique IC-opt du courant collecteur sortant du dispositif sur 

court-circuit. Comme dans le cas du mode photodiode, sur la même puissance optique 

incidente. Pour la mesure en microonde, il est nécessaire de fixer une valeur d’impédance RF 

à présenter sur cet accès. Un standard de fait s’est souvent imposé, il s’agit d’une impédance 

50Ω. Cela n’est toutefois pas général et nécessite d’être précisé. 

 
         

      

    
 

      

   

   

    
              (I.54) 

L’effet de l’impédance sur la base est souvent ignoré, cependant il est d’une grande 

importance sur la valeur finale de la responsivité, et par-là suite du gain optique.  

On constate que la responsivité du phototransistor est Gopt fois plus grand que celle du 

mode photodiode. Ce facteur est appelé le gain optique du PTH. Il se définit comme étant le 

rapport entre les deux responsivités mode phototransistor et mode photodiode. Il s’agit alors 

d’un gain en courant pour lequel le courant de sortie est le courant de collecteur, et le courant 

d’entrée est défini comme étant le courant photogénéré au sein de la zone active d’absorption 

Iph sous une excitation basse fréquence. 

De plus ce gain inclut les limitations en fréquence du transistor, mais également la 

limitation en fréquence du générateur de photocourant Iph, c’est-à-dire la limitation portée sur 

la détection. 

1.5.2 Caractéristiques opto-microondes du phototransistor 

On définit le gain opto-micro-ondes (GOM) comme le rapport entre la puissance du signal 

de sortie du PTH (Pout-pth) à la puissance de sortie d'une photodiode de référence avec une 

responsivité de 1A/W et chargé par 50Ω (P1A/W-photodiode à 50Ω) [I.30] [I.85] [I.86], tel que 

présenté par l'équation (I.55). Ceci est d’une utilisation particulière car il est égal au carré de 

la responsivité sous une condition de charge de 50Ω. Cela fournit un moyen efficace 

d'évaluer l'efficacité des réseaux d’adaptation d’impédances comparé à une charge de 50Ω de 

référence. 
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 (I.55) 

Popt est la puissance optique d'éclairage considérée comme équivalente à un courant 

(puisque elle correspond à une photodiode de référence) et IC-opt est le courant collecteur dans 

le cas d’éclairage du phototransistor. 

La courbe de la Figure 1-35 est extraite de la mesure des paramètres S de la liaison opto-

microondes. En considérant le phototransistor comme un composant tri-ports, dans la 

configuration émetteur commun où : un est l’accès à la base, le deuxième est l’entrée optique 

et le dernier est l’accès au collecteur. De cette même figure nous pouvons extraire le gain 

opto-microondes dans le mode photodiode (GOM,mode PD) et en mode phototransistor (GOM, 

Mode PTH), la fréquence de coupure (f-3 dB,OM) et de la fréquence de la transition optique (fT,opt), 

ainsi que le Gain optique Gopt. 

La fréquence de coupure opto-microonde ou à -3dB (f-3 dB,OM) est la fréquence à laquelle 

le gain opto-microonde chute de 3dB de sa valeur en statique ou en basses fréquences. C’est 

aussi la bande passante à 3dB. Cette valeur est schématisée sur la Figure 1-35, et représente la 

fréquence à laquelle le courant utile de sortie est divisé de moitié par rapport à la réponse 

maximale de la sortie. 

Tandis que la fréquence de transition optique fT,opt est la fréquence à laquelle le gain 

optique est égale à l'unité en linéaire ou zéro en dB. Ceci définit la limite pour l'utilisation du 

phototransistor comme amplificateur photoélectrique. Elle peut également être considérée 

comme la fréquence pour laquelle la responsivité du phototransistor en mode phototransistor 

est égale à la responsivité basse fréquence en mode photodiode, ce qui signifie qu'il n'y a plus 

d'amplification. La Figure 1-35 montre les représentations graphiques de fT,opt et f-3dB,OM. 

Ces deux fréquences sont principalement limitées par le temps de transit des porteurs de 

charges, la constante de temps RC, et le temps de diffusion des paires électron-trou 

photogénérées en dehors de la zone de déplétion. 
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Figure 1-35 : Définition des différentes caractéristiques opto-microondes du phototransistor. 

La fréquence de transition optique est également liée à la fréquence de coupure et les 

responsivités du mode PD et PTH (RPD et RPTH respectivement) par l'intermédiaire de 

l'équation (I.56), en supposant que la pente est de 20 dB/décade après la fréquence de 

coupure à 3 dB. Cela fournit un guide pour d'autres règles de conception. En fait, nous 

pouvons également extraire la fréquence de coupure et la fréquence optique indépendamment 

sur le gain opto-micro-ondes comme indiqué sur la Figure 1-35. 

                        (I.56) 

1.6 Technologie SiGe et structures de PTH étudiées 

Notre travail est basé sur la réalisation des PTHs qui sont fabriqués à partir du processus 

technologique SiGe bipolaire du fondeur Telefunken GmbH [I.87] [I.88] [I.89]. Un des 

éléments clés dans le choix de cette technologie est la possibilité de mettre en œuvre un PTH 

dans une technologie industrielle et éprouvée, sans ajouter de masques ou d’étapes de 

traitement supplémentaires. Seules les géométries de la structure latérale du transistor 

bipolaire à hétérojonction SiGe TBH sont modifiées, dans le but de créer une ouverture 

réalisant la fenêtre optique. Cette approche assure une compatibilité directe avec les circuits 

SiGe sur la même puce, et intègre directement le PTH SiGe dans une fonderie industrielle. 

Le processus technologique de fabrication Silicium-Germanium bipolaire SiGe2-RF de 

Telefunken propose des vitesses de fonctionnement fT jusqu'à 80 GHz, et des fréquences 

maximales d’oscillation fMAX jusqu'à 90 GHz. Ce qui rend cette technologie capable de 

fournir des circuits travaillant au-dessus des 10 GHz et potentiellement jusqu'à 60 GHz dans 

certaines configurations [I.90]. Cette technologie Radio Fréquence RF bipolaire permet la 
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production de plaques (wafer) pour des applications de télécommunications à haut débit : 

fibres optiques, réseaux LAN sans fil et des dispositifs RF standards haute performance 

utilisés dans diverses applications [I.90] [I.91]. 

Comme dans la technologie SiGe1-RF de Telefunken utilisée dans [I.30] pour créer le 

premier PTH SiGe [I.43] [I.85] [I.92], la teneur en germanium est élevée avec des valeurs de 

l'ordre de 20-25% quasi-constante dans la base. C’est un processus lithographique bipolaire à 

hétérojonction double polysilicium 0,8 µm. La taille minimale de l'émetteur sur le layout est 

de 0.8x1.4 μm² (Figure 1-37.a) pour les transistors TBH NPN verticaux. Cette technologie 

conduit à deux types de transistors: un TBH NPN avec un collecteur implanté de manière 

sélective (Selectively Implanted Collector SIC) et l'autre sans (non-SIC). La différence entre 

eux est le masque supplémentaire requis par le transistor SIC, influençant ainsi les 

performances hautes fréquences et les caractéristiques statiques. Cette option permet des 

fréquences de transition (fT) atteignant la valeur de 80 GHz pour les transistors SIC, contre 

seulement 50GHz pour le transistor non-SIC, avec un fmax jusqu'à 90 GHz dans les deux cas. 

Ce processus technologique offre également des transistors PNP, des diodes (PN, Zener, 

ESD, varicap (varactor) et Schottky) et des dispositifs passifs tels que des inductances, 

condensateurs et résistances. 

Aucune information sur les détails de la section transversale du processus n’est fournie, 

c'est-à-dire la composition, le dopage et les dimensions exactes des différentes couches, 

puisque ce sont des informations industrielles confidentielles propres à la société. Cependant, 

on connait le schéma général de la structure verticale du transistor bipolaire à hétérojonction 

qui est présenté sur la Figure 1-36 : 

 

Figure 1-36 : schéma de la coupe transversale de la technologie SiGe2-RF de Telefunken. 

Dans le Tableau 1-4 on présente quelques valeurs des paramètres électriques obtenus 

pour un TBH NPN de la technologie SiGe2-RF, et d’un émetteur de dimensions 0,5μm x 

10μm.    
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Tableau 1-4 : Quelques paramètres électriques du processus technologique SiGe2RF. 

NPN TFSiGe2 RF @ 32°C (Taille de l’émetteur=0.5 μm x 10 μm, xEBC) 

Paramètre 
Non-SIC SIC 

Valeur Condition Valeur Condition 

fT              (GHz) 50 VCE = 2,8 V 80 VCE = 1,5 V 

fMAX          (GHz) 90 - 90 - 

HFE 300 IE = -1 mA, VCB = 0 V 360 IE = -1 mA, VCB = 0 V 

VAFI          (V) 40 IB = 10 μA, VSUB = 0 V 60 IB = 10 μA, VSUB = 0 V 

BVCEO      (V) 4,3 IC = 2 μA, VE = 0 V 2,4 IC = 2 μA, VE = 0 V 

BVCBO      (V) 11 IC = 2 μA, VE = 0 V 10 IC = 2 μA, VE = 0 V 

 

On constate que le composant possède pour les deux types de TBH (SIC et non-SIC) une 

tension d’Early acceptable (> 40 V) ce qui est cherché pour avoir une conductance faible à la 

sortie, un gain dynamique HFE assez fort, mais des tensions d’avalanche assez faibles ce qui 

limite la plage de polarisation possible.  

1.6.1 La structure du PTH, les variantes de conception et 

nomenclatures associées 

La conception du PTH en utilisant le procédé SiGe2-RF implique l’utilisation des 

différentes couches de matériaux qui sont disponibles pour définir un HBT standard de cette 

technologie. Pour assurer la compatibilité avec le processus technologique de Telefunken, il 

n'y a pas de nouvelles couches de matériau et /ou de masques de traitement additionnels. Le 

PTH est conçu à l'aide des masques et des couches déjà disponibles et il est basé sur le 

transistor TBH non-SIC dans la configuration base-émetteur commun (BEC) schématisé sur 

la Figure 1-37. La structure du TBH est principalement élargie, avec un contact de l'émetteur 

limité à sa taille originale, créant ainsi une ouverture nommée la fenêtre optique, laissant 

l’éclairage vertical. Le contact de l'émetteur est d’une largeur de 1,5 µm, tandis que la largeur 

totale du métal de dessus est de 2,2 μm. Les phototransistors sont conçus selon deux 

structures principales nommées : structure base-collecteur étendue et structure base-émetteur-

collecteur étendue. Chaque structure est ainsi mise en œuvre différemment avec l'objectif de 

réduire les pertes optiques lors de l'injection de la lumière dans les couches actives. Ces 

structures ont été dessinées par Marc Rosales durant son travail de thèse de doctorat [I.93]. 

1.6.1.1 Structure base-collecteur étendue (xBC) 

La base et la région du sous collecteur sont étendues latéralement d’une longueur W pour 

ouvrir une fenêtre optique sur leur sommet. L'émetteur est conservé inchangé, confinant ainsi 



Le Phototransistor bipolaire à hétérojonctions SiGe/Si 

 

81 

 

l'effet transistor au niveau du transistor intrinsèque qui se situe sous le contact émetteur 

disposé sur un côté du PTH, ce qui assure une certaine rapidité du composant. De cette 

manière, la lumière est injectée à travers le contact par polyciure (Siliciure de polysilicium 

TiSi) de la base vers les couches épitaxiées verticales de la base et du collecteur, comme le 

montre la Figure 1-37.a. La couche TiSi réduit la résistance de la base, mais introduit 

également des pertes optiques supplémentaires dues à l'absorption et à la réflexion de la 

lumière [I.93].  

 

(a) 

 
(b) 

Figure 1-37 : (a) Vue de dessus et (b) schéma simplifié de la section transversale d'un PTH base-

collecteur étendu xBC. 

Différentes variations autour de cette structure de PTH ont été conçues pour minimiser 

les pertes optiques du signal lumineux, venant de la couche de siliciure de polysilicium TiSi, 

ou des couches d'oxyde SiO2 de dessus : 

 La structure xBC: Cette structure base-collecteur étendue est le noyau des structures 

suivantes. 

 Structure xBC_rT (Titanium enlevé): ici le processus de siliciuration (création de la 

couche TiSi) est bloqué, à l'aide d'un niveau de masque existant. Par conséquent, le 

poly-silicium se trouve seul sur la partie supérieure de la structure sans la couche 

TiSi. Il n'y a donc plus d'absorption ni de réflexion de la lumière sur ce niveau. Le 
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retrait du Siliciure de Titane (TiSi) améliore la responsivité basse fréquence par un 

facteur de 5,7 et le gain en courant diminue légèrement de 305 à 292 selon les 

résultats obtenus par Marc Rosales dans [I.87] [I.93]. 

 Structure xBC_eO: Pour améliorer la pénétration optique, les couches d'oxyde 

superficielles définissant la fenêtre optique sont supprimées en utilisant une étape de 

Gravure ionique réactive (RIE Reactive-ion etching) disponible dans le kit de 

conception du processus pour la définition des pads. La gravure de la couche d'oxyde 

fournit la variation nécessaire de la pile verticale pour améliorer la responsivité basse 

fréquence d'un facteur de 6,7 [I.93]. 

1.6.1.2 Structure émetteur-base-collecteur étendue (xEBC) 

La deuxième structure du PTH schématisée sur la Figure 1-38, est conçue en étendant 

latéralement cette fois-ci l'émetteur, la base et le collecteur tous ensemble d’une longueur W. 

L'ouverture optique est réalisée à travers l'émetteur et non la base comme précédemment. La 

lumière passe à travers les couches d'oxyde et du polysilicium de l'émetteur avant de pénétrer 

dans le dispositif. Ce PTH est essentiellement un TBH large dont la métallisation de 

l’émetteur est maintenue limitée au bord du composant. 

 

Figure 1-38 : Schéma simplifié de la section transversale d'un PTH émetteur-base-collecteur 

étendu xEBC. 

Une variante avec une épaisseur réduite de la couche d'oxyde sur la partie supérieure a 

été fabriquée pour évaluer les pertes optiques : 

1. Structure xEBC. 

2. Structure xEBC_eO: Les couches d'oxyde au-dessus de la fenêtre optique sont 

éraflées. L’élimination de cette couche améliore la réponse optique de 2dB [I.93]. 
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Différentes structures ont été implémentées dans les trois essais de prototypage pendant 

les travaux de Marc Rosales. Pour conserver la référence du lot de la plaque et les variations 

de conception, nous utilisons et rappellerons l’étiquetage utilisée pour ses PTHs  [I.93]: 

<Identifiant du Prototype > - <Taille de la fenêtre optique> <type de la fenêtre 

optique> <xBC ou xEBC> <extras> <extras>. 

Le code de référence pour la description du PTH est construit comme suit: 

 

Le code R1, R2, R3 peut être ajouté avant, pour spécifier le numéro de série des 

dispositifs PTH. 

Tableau 1-5 : Différentes configurations possibles des prototypes PTH, ainsi que leurs 

nomenclatures. 

Numéro de série du prototype R1, R2, R3 

Taille de la fenêtre optique 

03 = 3 μm x 3 μm 

05 = 5 μm x 5 μm 

10 = 10 μm x 10 μm 

20 = 20 μm x 20 μm 

30 = 30 μm x 30 μm 

40 = 40 μm x 40 μm 

50 = 50 μm x 50 μm 

Type de la fenêtre optique 
xBC = Base-Collecteur étendue 

xEBC = Emetteur-Base-Collecteur étendue 

Forme de la fenêtre optique 

SQ = carrée 

CR = circulaire, appliquée seulement pour 

xEBC 

Extras 

rT = titane retiré, applicable seulement pour 

xBC 

eO = oxyde gravé 

sic = si le collecteur utilise la SIC. 

 

Pour mieux comprendre la nomenclature prenons un exemple, R1_10SQxBCrTeO 

correspond au Prototype numéro 1, avec une fenêtre optique carrée de taille 10x10 μm², de 

structure xBC c’est à dire seules la base et le collecteur sont élargies, le titane est retiré et 

l'oxyde gravé. R2_50SQxEBC_eO correspond au Prototype numéro 2, avec une fenêtre 

optique carrée de taille 50x50 μm², émetteur, base et collecteur étendues, et oxyde gravé. 
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Dans son travail de recherche [I.93], Marc Rosales a validé que la structure émetteur-

base-collecteur étendus (xEBC) du PTH sur le prototype 2 (R2), montre une meilleure 

performance de 11dB en termes de gain opto-microonde et une fréquence de coupure 

améliorée de 30% (pour les deux structures à oxyde gravé et non gravé) par rapport à la 

structure base-collecteur étendue (xBC). Par conséquent, dans notre travail, nous allons nous 

concentrer sur les structures xEBC seulement. 

1.7 Conclusion 

Nous avons au cours de ce chapitre introduit les concepts de base concernant les 

composants semiconducteurs à base de Silicium, le principe de fonctionnement du transistor 

bipolaire ainsi que la théorie associée aux comportements statique et dynamique. En plus, du 

principe de la photodétection et ses équations, ainsi que les caractéristiques optiques des 

semiconducteurs exploitées dans les phototransistors.  

De même nous avons présenté l’évolution et l’optimisation des transistors bipolaires à 

base de silicium jusqu’au transistor bipolaire à hétérojonction SiGe/Si. En présentant les 

limites fondamentales des performances des transistors à homojonction, imposées par les 

propriétés physiques intrinsèques, ainsi que la capacité des transistors bipolaires à 

hétérojonction SiGe à dépasser ces contraintes. Ceci est possible grâce aux propriétés du 

matériau SiGe contraint sur Si et à son influence sur la structure de bandes d’énergie du 

dispositif, permettant ainsi une amélioration de l’efficacité d’injection des électrons et 

également une augmentation de la fréquence de transition. Grâce à ces propriétés électriques 

le transistor bipolaire à hétérojonction SiGe/Si s’avère être un excellent candidat pour être 

utilisé comme un phototransistor bas coût dans le domaine des radiocommunications, et opto-

microondes. 

Le principe de fonctionnement du phototransistor vertical a été rappelé. Une description 

de la structure générale du phototransistor conçu selon la technologie TBH SiGe 80 GHz de 

Telefunken GmbH a été présentée. Un état de l’art des photodétecteurs optique-microondes a 

été donné, allant de la photodiode PIN au phototransistor SiGe en passant par les 

photodétecteurs à base de graphène. 

Nous nous sommes ensuite concentrés sur les caractéristiques spécifiques aux 

phototransistors qui sont nécessaires à comprendre pour la suite de ce mémoire. En décrivant 

les différents modes de fonctionnement des phototransistors : à savoir, les modes photodiode 
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et phototransistor, la responsivité, le gain optique en courant et la fréquence de transition 

optique. De plus, pour la caractérisation en puissance du composant, le gain optique 

microonde est introduit faisant appel aux paramètres S opto-microonde. 

Pour ces raisons notre travail est focaliser par la suite sur la modélisation électrique des 

phototransistors à hétérojonction SiGe/Si, pour des fins de conception de circuits Opto-

microondes sur des simulateurs et logiciels de conception CAD. 
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Chapitre 2 

Les modèles électriques compacts des 

transistors bipolaires 

2.1 Introduction 

Un modèle électrique compact est défini pour décrire le comportement électrique d’un 

composant électronique au sein d’un circuit. Cette description peut être réalisée selon 

plusieurs approches, comme celles qui sont basées sur la résolution des équations du transport 

des semi-conducteurs par exemple. 

La première approche est basée sur l’analyse Monte Carlo qui consiste à décrire le 

mouvement de chaque particule dans la structure selon les principes de la mécanique 

quantique. Elle est basée sur la connaissance exacte des dimensions du composant et de ses 

couches, des profils de dopage de chaque couche et région, etc. Elle constitue l’approche la 

plus physique et la plus précise, mais elle est fortement pénalisée par des temps de calcul 

beaucoup trop longs et nécessitent des ressources mémoires importantes. Afin de réduire ces 

temps, les composants peuvent être simulés en résolvant les équations de Maxwell. Les 

résultats sont suffisamment précis et les solutions numériques peuvent être obtenues pour 

différents cas : unidimensionnel (1D), bidimensionnel (2D) et tridimensionnel (3D), idem, 

c’est délicat avec les zones actives et des différences de dimensions trop grandes. 

D’autres approches existent dites comportementales qui sont privilégiées pour leur 

simplicité et leur rapidité de convergence. Celles-ci se comportent comme une boite noire, et 
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leur fonction est de représenter un composant ou un système sans tenir compte des 

phénomènes internes qui régissent son fonctionnement. Ils sont représentés par des formules 

mathématiques qui n’ont aucune valeur physique. Il y a aussi les modèles analytiques qui se 

basent sur les équations physiques du composant, qui sont à l’heure actuelle l’approche la 

plus communément utilisée dans la modélisation d’aujourd’hui. La plupart de ces modèles 

sont quasi-statique avec quelques effets ajoutés, comme l’auto-échauffement. L’approche de 

base pour ce type de modélisation est d’abord d’étudier les propriétés physiques du 

composant, puis de résoudre les équations analytiquement, et enfin simplifier les solutions de 

telle sorte que les équations obtenues sont résolues facilement sur un ordinateur (élimination 

des discontinuités dans les fonctions d’analyse et de ses dérivées, etc.). La création d’un 

circuit électrique équivalent permet de décrire les solutions analytiques trouvées. 

Habituellement, pour un transistor bipolaire, une représentation unidimensionnelle peut 

être une bonne approximation du comportement intrinsèque d’un dispositif réel. En utilisant 

plusieurs hypothèses, ces équations peuvent être simplifiées, résultant à des équations et des 

solutions différentielles ordinaires obtenues en utilisant les conditions aux limites 

appropriées. Avec cette approche, un circuit modèle peut être trouvé en combinant plusieurs 

résistances et condensateurs non linéaires, des diodes et des sources de courant contrôlées.  

Les principaux modèles électriques des BJT et HBT de cette catégorie, sur lesquels 

s’appuient tous les simulateurs de conception de circuits analogiques radiofréquences, sont au 

nombre de cinq : Ebers & Moll (EM), SPICE Gummel Poon (SGP), VBIC, MEXTRAM et 

HICUM, constituant les modèles de référence des transistors bipolaires. 

Dans ce chapitre nous allons donc, nous intéresser à présenter les principaux modèles 

compacts des transistors bipolaires, en montrant leurs capacités à reproduire précisément les 

effets des phénomènes physiques liés aux technologies de fabrication des composants. 

Comme dans le modèle semi-physique HICUM qui est le plus complet et qui sera présenté, 

en montrant ses équations, ses paramètres ainsi que ses points forts et ses limites. Ces 

modèles sont utilisés dans des simulateurs de circuits micro-ondes classiques, dont les plus 

connus sont : A.D.S (Advanced Design System d’Agilent Technologies) et CADENCE (de 

Cadence Design System). 

Pour cela nous allons commencer par présenter les deux modèles de référence des 

transistors bipolaires sur lesquels s’appuient la plupart des modèles actuels des composants, à 

savoir le modèle d’Ebers-Moll et celui de Gummel-Poon. Puis nous présenterons les modèles 
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qui sont considérés comme avancés et plus complets. Finalement on présentera une 

comparaison des performances entre ces différents modèles. 

2.2 La modélisation compacte 

L'objectif principal des modèles compacts est de permettre la conception de circuits 

électroniques. Dès lors que les circuits sont constitués généralement de centaines voire 

jusqu'à des millions de transistors, les modèles compacts doivent être suffisamment simples 

d'un point de vue calculs numériques, afin d'assurer des temps de simulation acceptables. En 

plus de la demande de simplicité, il existe un certain nombre d'exigences supplémentaires 

pour un modèle compact adapté à la production sur le marché, qui sont résumés sur la Figure 

2-1. 

 

Figure 2-1 : Principales exigences pour un modèle compact industriel adapté à la production. 

Les technologies modernes, avec leurs tâches de conception plus complexes, et la 

physique des dispositifs compliqués, ont conduit à une expertise spécialisée dans le domaine 

de la modélisation. Cela a également rendu difficile l'élaboration de modèles compacts qui 

peuvent être facilement compris par les non-spécialistes. Par conséquent, la tendance 

observée est que la communauté générale de conception de circuit exige des modèles qui 

couvrent précisément une grande plage de polarisation et de température de fonctionnement, 

soulageant le plus possible le concepteur de connaître les limites de validité d'un modèle. Une 

Extraction des paramètres : 

 Bien définie, rapide, fiable. 

 Utilisation d’équipement standard. 

 Interaction minimale. 

Processus de développement : 

 Inclure tous les effets physiques. 

 Paramètres du modèle sans wafers. 

 Evaluation rapide des variations de processus. 

 « débogage » des problèmes dans le 

processus. 

Simulateur : 

 Modulaire, facilement extensible. 

 Topologie du circuit équivalent, 

équations pour différentes interfaces. 

 Expressions continûment différentiables. 

Conception de circuits : 

 Précise, valable sur plusieurs points 

de fonctionnement. 

 Facile à comprendre. 

 Calcul rapide et fiable. 

 Mise à l’échelle géométrique lisse. 

Modèle  

Compact 
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autre condition importante est la capacité de la mise à l'échelle (de préférence lisse et facile) 

de la géométrie des composants pour des fins d'optimisation automatique de circuits. 

La fiabilité d’un modèle dans les simulateurs de circuits est étroitement liée à la 

formulation de ce dernier. Un bon comportement de convergence exige des dérivées qui sont 

des fonctions continues des charges et des courants. En outre, plus le modèle est formulé 

d’une façon modulaire plus il est rapide et moins sujet aux erreurs lors d’intégration 

d’extensions. Également, le temps de simulation dans de nombreux simulateurs augmente 

avec le nombre de nœuds, à savoir la complexité du circuit équivalent. 

Le meilleur modèle ne peut pas être utilisé sans paramètres correctement déterminés. 

Une tâche essentielle pour réussir la construction d'un modèle compact, est d'établir un banc 

de test et une méthodologie d'extraction de paramètres bien définis. Cette étape est bien 

facilitée par des équations du modèle qui sont correctement formulées et des paramètres bien 

définis. Idéalement, du point de vue de l'extraction de paramètres, les paramètres du modèle 

ne doivent pas être corrélés, sinon, la recherche de solutions simples et explicites ne peut pas 

être toujours possible. Équipements et procédures standards de mesure devraient être 

suffisants pour l'acquisition des données nécessaires à l'extraction de ces paramètres. 

Les exigences qu’on a discutées ci-dessus sont mieux satisfaites par un modèle compact 

physique, qui peut être caractérisé par les propriétés suivantes: 

 La structure du composant est généralement décrite par un circuit équivalent 

comportant des éléments localisés pour les différentes régions spatiales les plus 

importantes. 

 Chaque valeur d’un élément est fonction de la polarisation électrique et de la 

température, et elle est calculée numériquement par des équations analytiques. En 

d'autres termes, les solutions numériques des équations différentielles sont 

généralement interdites, excluant ainsi les modèles numériques. 

 Les équations des éléments du circuit contiennent un nombre assez petit de 

paramètres physiques, qui peuvent être déterminés à partir des mesures électriques 

aux bornes du composant. En d'autres termes, il est indésirable (par exemple, du point 

de vue de la propriété intellectuelle d'une fonderie) de connaître ou de fournir des 

informations sur la structure interne d’un composant (comme les profils de dopage) 

pour la détermination des paramètres du modèle. Cependant, il est souhaitable pour la 
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modélisation prédictive et statistique si les paramètres peuvent être exprimés par ces 

informations. 

Le développement d'un modèle compact exige évidemment beaucoup de simplifications 

par rapport aux équations hydrodynamiques et de dérives-diffusions. En fait, même les 

modèles compacts avancés d’aujourd'hui, sont encore principalement basées sur la 

formulation dérive-diffusion. Afin de parvenir à des solutions analytiques des équations 

différentielles couplées des semi-conducteurs, généralement, les directions spatiales verticale 

et latérale sont traitées séparément, ce qui réduit le problème pour le transistor intrinsèque au 

cas 1D. Cependant, même avec cette simplification il n’existe pas de solution analytique pour 

les structures de dispositifs réelles (c’est à dire profils de dopage). 

2.2.1 Les défis d'extraction du modèle 

Un modèle précis prédit très bien les performances du dispositif et ce dans des conditions 

de fonctionnement réel. Ces simulations sont généralement numériquement beaucoup plus 

difficiles que les cas de test standard couramment utilisés pour juger la précision du modèle. 

La convergence d’une simulation dépend non seulement de la résolution numérique utilisée 

par le simulateur, mais aussi de la description du modèle et des valeurs des paramètres du 

modèle extraites. C’est pour cela que l’extraction des paramètres et de ses valeurs est un point 

important en modélisation. 

2.2.1.1 Précision du modèle 

Le modèle d'un transistor est régi par un ensemble de paramètres et une comparaison 

entre les résultats de simulations et de mesures, typiquement, les courbes I-V de la 

caractéristique de la sortie et les paramètres S pour quelques points de polarisation. Même si 

l’accord entre les données simulées et mesurées est bon, il reste encore des réponses à 

apporter pour une précision garantie du modèle spécifique : quelle application envisagée ? 

Quelle est la précision de la mesure ? Quelles sont les variations technologiques à appliquer 

au process ? 

 Application du circuit 

En réalité, un modèle n’est exact que dans certaines limites de plages de validité en 

polarisation, fréquences, températures ou niveaux de puissance par exemple. Ces limites 

doivent correspondre au type de circuit ciblé, voici quelques exemples: 
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1. Un vrai fonctionnement petit signal nécessite que le point de polarisation soit bien 

défini, ainsi que les paramètres S dans la gamme de fréquences considérée. Bien sûr, 

ce modèle est limité à un seul point de polarisation. Si un autre point de polarisation 

doit être simulé (par exemple, afin de minimiser la consommation d'énergie ou pour 

améliorer les performances de bruit), la précision peut être dégradée. 

 

2. Une opération en régime faiblement non linéaire peut être considérée dans le cas d'un 

amplificateur à faible bruit. Le transistor ne sera soumis qu’à des signaux de faible 

puissance, mais le fonctionnement petit signal peut être insuffisante et nécessite 

l’utilisation d’un modèle non linéaire. La mesure à deux tons (signaux sinusoïdaux) 

pour la détermination du point d'interception d’ordre 3, caractérise cette condition de 

fonctionnement. Outre le point de polarisation, les paramètres-S ont également besoin 

d'être bien prédits dans une zone d'exploitation limitée autour du point de polarisation 

de repos. Cette zone est représentée en vert sur la Figure 2-2, et aucune exigence de 

précision à l'extérieur de cette zone n’est demandée. Encore une fois, si le point de 

polarisation est décalé, le modèle doit être réexaminé et éventuellement les paramètres 

doivent être ajustés. 

 

3. Si d’autres effets non idéaux supplémentaires entrent en jeu, par exemple le claquage 

ou l'auto-échauffement, les paramètres du modèle respectifs doivent être déterminés et 

le modèle doit être vérifié par des mesures appropriées. Aucun modèle compact ne 

peut simultanément prédire tous les effets physiques, Il faut donc qu’ils soient 

caractérisés précisément pour extraire les paramètres en jeu. 
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Figure 2-2 : En fonction de l'application du circuit, un modèle doit être précis dans les différentes 

zones du point de fonctionnement, tandis que d'autres peuvent être négligés. Ici on montre deux cas 

extrêmes: un fonctionnement en classe-A légèrement non linéaire et une opération en commutation 

[II.1]. 

4. Un cas particulier reste les amplificateurs de puissance à découpage, tels que les 

amplificateurs de puissance classe-E. Pour cette application, le modèle du transistor 

doit être très précis dans l’état bloqué et passant. La zone d'opération classe-A dans le 

cas du mode commutation est peu touchée. Comme illustré sur la Figure 2-2 par une 

zone grise, elle montre la zone où une grande précision du modèle est nécessaire pour 

cette condition de fonctionnement. 

 

5. Un autre cas particulier est le mélangeur résistif. Le transistor à effet de champ (FET) 

est polarisé à une tension drain-source nulle. Le modèle a donc besoin de décrire les 

performances du transistor en mode direct et en mode inverse. Il doit être précis, non 

seulement pour une certaine oscillation de tension à l’entrée de la grille, mais aussi 

pour une certaine oscillation de tension au niveau du drain autour de zéro volt. Aux 

tensions de drain négatives, les bornes de drain et de source échangent leurs 

fonctionnalités. Cette condition d'opération inverse est généralement complètement 

ignorée lors de l'extraction des paramètres du modèle. 

 

À ce stade, il est assez évident que certains fabricants de semi-conducteurs qui nous 

fournit un ensemble de paramètres du modèle, n’anticipe pas tous les modes de 
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fonctionnement possibles. Généralement, les jeux de paramètres sont déterminés pour le cas 

générique de type de fonctionnement en classe A au point de polarisation optimale du 

dispositif concerné. Par conséquent, sans évaluation minutieuse de la précision du modèle, on 

ne peut obtenir qu’une estimation de la performance du circuit en utilisant le modèle. 

 Incertitude des mesures 

L’extraction de paramètres et la vérification du modèle est effectuée sur la base des 

données mesurées, qui sont déterminées avec une certaine précision, et ont toujours un 

certain degré d'incertitudes. Il existe essentiellement deux types d’incertitudes en mesures : 

1. Les erreurs aléatoires. Celles-ci provoquent des données entachées de bruit entrainant 

une courbe dispersive, qui dans certains cas s’apparentent à un nuage de points. Dans 

d’autres cas, ces erreurs aléatoires peuvent ne pas être directement visibles. 

 

2. Les erreurs systématiques. Celles-ci sont beaucoup plus difficiles à identifier en 

jugeant les données mesurées. Contrairement à l'erreur aléatoire, une erreur 

systématique déplace l'ensemble des données dans un sens ou un autre. Ce genre 

d'incertitude apparait, par exemple, si l'atténuation des câbles, du té de polarisation 

(bias-tees), ou des sondes de plaquettes n’est pas entièrement connue. 

 

Une condition préalable pour travailler avec des données de mesure est donc la 

connaissance du degré de précision que l'équipement de mesure peut fournir. De plus, le 

cycle complet de l'extraction de paramètres et de vérification du modèle repose sur des 

données qui sont souvent déterminées par différentes configurations de mesure et qui peuvent 

avoir différents degrés d'incertitude. Enfin, les performances du modèle, ne doivent pas être 

déterminées par une correspondance exacte à toutes les courbes mesurées, même si cela 

pourrait être atteignable. A titre d'exemple, envisageons une mesure load-pull du transistor 

qui donne la puissance de sortie en fonction de la puissance d'entrée selon la charge. Si la 

puissance de sortie est déterminée avec une précision de 1dB, et les données de simulation 

sont loin d'environ 0,5 dB, il n’est donc pas très utile d'essayer d'améliorer le modèle jusqu'à 

ce que les courbes de mesure et de la simulation concordent parfaitement. En effet, la courbe 

de simulation est déjà dans l'intervalle d'incertitude, il n’est donc pas possible d’obtenir de 

réelles améliorations en jouant sur les valeurs de paramètres afin de réduire la différence 

entre les courbes mesurées et simulées [II.2]. 
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 Variations du process technologique 

Considérons le cas où, on serait en mesure de déterminer tous les paramètres du modèle 

d'un transistor avec exactitude et sans aucune incertitude due à la mesure, sans simplification 

de modèle, ou autres. Le modèle sera toujours affecté par une quantité non négligeable 

d'incertitudes. 

Malheureusement, nous sommes toujours confrontés au fait que deux échantillons d'un 

transistor ne sont jamais complètement identiques selon leurs position sur le wafer. Si l'on n'a 

pas accès aux données de fonderie et à la stabilité du processus de fabrication ces erreurs ne 

peuvent être prises en compte. Il est donc fortement recommandé de se soucier de cette 

question, surtout si le modèle du transistor est utilisé pour concevoir des circuits et des 

fonctions complexes. Le modèle électrique doit pouvoir simuler tous les transistors d'une 

technologie donnée. 

L'impact des variations de process technologique est faible, pour une ligne de production 

industrielle et mature et élevée pour une technologie non industrielle et non mature. Les 

variations de processus sont d'origine différente, comme : 

 Les fluctuations aléatoires des dimensions, des concentrations de dopage, etc. Ces 

incertitudes dans le processus technologique s’accumulent et se traduisent par une 

variation stochastique des paramètres autour d'une valeur moyenne. Comme dans le 

cas du bruit, il est préférable de supposer que la fonction de densité de probabilité des 

paramètres est une fonction gaussienne. 

 

 écarts systématiques, en fonction de l'emplacement sur la plaquette (Wafer) qui sont 

très larges comparé à la taille des composants. puisque les géométries des transistors 

sont très petites, les endroits sur la plaquette ne sont pas traités de la même manière. Il 

convient de s'attendre à ce que les paramètres montrent une certaine variation en 

fonction du rayon de la plaquette. 

 

 Différences séquentielles. Un nouveau lot de plaques est traité de façon légèrement 

différente des lots précédents. Puisque les conditions environnementales dans la salle 

blanche changent légèrement, ainsi que les produits chimiques, il en résulte un 

décalage de certains paramètres des transistors d’une plaque à une autre. 



Les modèles électriques compacts des transistors bipolaires 

 

102 

 

2.2.1.2 Convergence numérique 

La précision du modèle n’est malheureusement pas la seule préoccupation à prendre en 

charge lors de l'extraction des paramètres. Le choix des valeurs des paramètres peut 

également influencer sur la vitesse de simulation. Des valeurs de paramètres du modèle mal 

extraites ont le pouvoir de dégrader les bonnes propriétés numériques d'un modèle bien 

formulé. Dans certains cas, des paramètres non pertinents peuvent même mettre en échec la 

simulation de façon que le logiciel de simulation soit incapable de converger vers une 

solution. Aujourd'hui, les modèles sont généralement formulés de telle sorte qu'ils fournissent 

une bonne précision et de bonnes propriétés numériques. Pourtant, les paramètres du modèle 

ont le pouvoir de dégrader ces propriétés. Deux exemples les plus importants représentant ces 

problèmes sont le claquage (avalanche) et l'auto-échauffement. 

 

Figure 2-3: Exemple d'omission de la modélisation du phénomène d'avalanche pour avoir une 

stabilité numérique [II.1]. 

Le phénomène d’avalanche a la propriété de faire varier rapidement et d’une façon 

brutale le courant en sortie du transistor, entrainant une pente très raide sur la caractéristique 

statique. Une solution DC au-delà de l’avalanche est inexistante, puisque le dispositif risque 

d’être détérioré. Ainsi, même si le courant de sortie est défini par une équation continue, sa 

variation très forte sur une gamme étroite de tensions, s’apparente numériquement à une 

discontinuité. Dans ce cas, le point de polarisation proche de l’avalanche peut avoir un impact 

sur la stabilité numérique de la simulation, même si elle est loin de la solution finale. Pendant 

la détermination itérative de la trajectoire de sortie, des combinaisons de courant/tension sont 

calculées dans la zone ombrée et au-delà (voir Figure 2-3), négliger l’avalanche n'a aucun 
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impact sur la précision du modèle, mais il améliore considérablement les propriétés de 

convergence du calcul de la solution. 

En conclusion, le compromis entre la précision globale du modèle (décrivant tous les 

effets correctement) et la robustesse numérique (négliger ce qui n’est pas pertinent) exige une 

connaissance a priori de l'application cible du modèle. 

2.3 Les modèles électriques les plus répandus du transistor 

bipolaire. 

2.3.1 Le Modèle d’Ebers & Moll 

Le modèle d’Ebers et Moll (EM), crée en 1954 [II.3], est le tout premier modèle 

électrique simple et efficace du transistor bipolaire. Appelé également « Modèle de diodes 

accouplées », il est le résultat de la superposition des modes de fonctionnement direct 

(forward) et inverse (reverse). Il représente uniquement le fonctionnement intrinsèque du 

transistor bipolaire. Dans ce modèle, le transistor est schématisé par deux sources de 

courants, placées respectivement entre la base et l’émetteur (jonction BE) et la base et le 

collecteur (jonction BC). Le comportement des deux jonctions est modélisé par les diodes D1 

et D2, chacune en parallèle avec sa composante de courant comme montré sur la Figure 2-4 

du schéma électrique équivalent version EM1. 

 

Figure 2-4 : Schéma équivalent du modèle d'Ebers & Moll version 1 (EM1). 

Cette version EM1 du modèle est décrite entièrement par trois paramètres : le courant de 

saturation des diodes IS, et les gains statiques en courant en modes direct et inverse αF et αR 

en configuration base commune. Dans ce cas les courants direct et inverse aux bornes des 

deux diodes, s’écrivent : 

 
      [   (

   
    

)   ] (II.1) 
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      [   (

   
    

)   ] (II.2) 

nF et nR sont les coefficients d’idéalité en direct et en inverse. Avec VT la tension 

thermique : VT = kT/q, T est la température de la jonction, q = 1∙602*10
-19

 [C] est la charge 

unitaire d’un électron, et K est la constante de Boltzmann = 1∙381*10
-23

 [J/K]. 

Ce modèle est très basique, il a l’avantage d’utiliser un nombre assez réduit de 

paramètres du modèle mais il est néanmoins très limité pour modéliser les transistors récents. 

En effet, il ne prend pas en compte par exemple, l’évolution du gain en courant β en fonction 

de la polarisation, l’effet Early, ou encore les effets de forte injection (effet Webster et Kirk). 

Il ne prend pas en compte les effets à hautes fréquences, c’est un modèle pour la simulation 

en statique. 

Le schéma électrique équivalent du modèle Ebers & Moll de 3
eme

 génération dite la 

version transport améliorée, est présenté sur la Figure 2-5, il inclue les améliorations de 

second ordre [II.4] et les effets fréquentiels. 

 

Figure 2-5 : Modèle d’Ebers & Moll sous sa 3
eme

 version EM3 [II.4]. 

Dans cette version le courant de référence du modèle est celui du générateur ICT. Ce 

courant principal est exprimé en fonction de deux composantes : le courant direct ICC et le 

courant inverse IEC décrits respectivement, cette fois ci par les équations suivantes : 

             (II.3) 

 
    

   

       (
     

   
)
[   (

     

    
)   ] 

(II.4) 
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       (
     

   
)
[   (

     

    
)   ] 

(II.5) 

F et R sont les coefficients d’ajustement pour l’effet Webster en forte injection [II.5] et 

VB’E’ et VB’C’ les tensions aux bornes des jonctions base-émetteur et base-collecteur qui 

déterminent la partie active du transistor. Les diodes D3 et D4 sur le schéma modélisent les 

courants dits de fuite à faible injection. RC, RB1, RB2 et RE sont les résistances d’accès aux 

contacts collecteur, base extrinsèque et intrinsèque et émetteur respectivement.  

2.3.2 Le modèle SPICE Gummel-Poon 

Le modèle SPICE Gummel-Poon (SGP) est un modèle compact basé sur la relation de 

l’Intégrale de Contrôle de Charge total (ICC) des charges minoritaires dans la base, 

développée par Gummel et Poon [II.6] grâce aux relations de Moll-Ross. Cette relation décrit 

l’intégration du courant de transfert par rapport au temps pour tous les régimes de 

fonctionnement, en utilisant l’hypothèse du principe de superposition s’appliquant aux 

charges injectées dans la base par la jonction BE (mode direct) et aux charges injectées par la 

jonction BC (mode inverse). De plus cette intégrale de charge est établie par la résolution des 

équations classiques de la physique du composant, c’est-à-dire les équations de dérive-

diffusion des électrons et des trous. Ceci nous donne les expressions des courants aux deux 

jonctions qui sont très similaires à celles du modèle d’Ebers-Moll. 

Des simplifications ont été apportées à cette relation ce qui implique une perte de 

précision du modèle dans les zones de fort courant. De plus, la modélisation du temps de 

transit est empirique, seules ses dépendances avec la polarisation sont prises en compte. La 

chute de la fréquence de transition à fort courant et la variation du temps de transit avec le 

courant collecteur ne sont pas décrites correctement. D’autre part, dans les technologies 

récentes, l’épaisseur de la base neutre n’est plus prédominante devant les zones de charge 

d’espace, ce qui implique des tensions d’Early beaucoup plus faibles et non constantes avec 

la polarisation. Des écarts sont alors constatés sur les caractéristiques de sorties. A cela 

s’ajoute la réduction des dimensions verticales couplée à l’augmentation des dopages qui a 

pour conséquence des tensions de claquage plus faibles, d’autant que le modèle ne prend pas 

en compte le courant de claquage (d’avalanche ou tunnel). Toutefois le modèle SGP est le 

plus efficace en termes de temps de simulation et son degré de précision suffit pour des 
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transistors bipolaires peu performants (fT de l’ordre de quelques GHz) ou pour certaines 

applications. Le schéma équivalent du modèle GP est celui sur la Figure 2-6 suivante : 

 

Figure 2-6 : Schéma équivalent du modèle SPICE Gummel-Poon [II.7]. 

Il est constitué d’un transistor interne placé entre les nœuds EI, BI et CI. Ce transistor 

interne est constitué du courant de transfert IT, qui décrit l’effet transistor et qui est fonction 

des deux tensions VBIEI et VBICI. Des charges de déplétion QBE et QBC, des charges de 

diffusion QDE et QDC ainsi que des diodes IBEI et IBCI qui représentent respectivement les 

courants de trous injectés de la base vers l’émetteur et vers le collecteur. Les courants de 

recombinaison ou de fuite sont pris en compte au travers des diodes IBEN et IBCN. 

Les résistances séries RE, RBB et RC relient le transistor interne aux nœuds terminaux. La 

résistance d’émetteur est constante. La résistance collecteur est également considérée comme 

constante ce qui est une simplification importante. En effet, dû aux effets de fortes injections 

dans le collecteur, le champ électrique varie dans cette région, ce qui crée une augmentation 

de RC avec la polarisation et provoque l’entrée du transistor en régime de quasi-saturation. La 

résistance de base RBB est un paramètre important puisqu’elle détermine, avec RE, la valeur 

adéquate de la tension interne base-émetteur et, de là, le comportement statique (IT) et 

détermine aussi l’impédance d’entrée du comportement dynamique. Cette résistance est 

composée d’une partie externe qui est constante avec la polarisation ainsi que d’une partie 

interne qui décroît avec l’augmentation du courant collecteur. Deux phénomènes physiques 

sont la cause de cette décroissance. Le premier est la défocalisation du courant (Crowding 

current) émetteur, le second est la modulation de la conductivité de la base. Ces deux effets 

sont pris en compte par le modèle mais ne peuvent être activés en même temps lors des 



Les modèles électriques compacts des transistors bipolaires 

 

107 

 

simulations. Le partage ou la distribution des capacités est partiellement modélisé pour la 

capacité base-collecteur avec sa composante externe QBCX. 

Enfin, le transistor PNP (Base-Collecteur-Substrat) parasite n’est pas intégré entre les 

nœuds B, C et S. de plus, il faut noter qu’il existe deux modèles modifiés de Gummel-Poon : 

le modèle non linéaire non quasi-statique et le modèle très couramment utilisé dans les 

simulateurs de circuits type SPICE. 

2.3.3 Le modèle VBIC (Vertical Bipolar Inter-Company) 

Le modèle VBIC [II.8] a été développé par un groupe d’industries américaines comme 

Motorola, Texas Instruments, Analog Devices, Hewlett-Packard, IBM [II.9], afin de 

remplacer le modèle SPICE Gummel-Poon en sélectionnant la meilleure caractéristique de 

tous les modèles publiés à cette époque. VBIC est open source et il est dans le domaine 

public depuis 1995. Sa formulation est similaire au modèle SGP afin de faciliter son 

apprentissage par les concepteurs qui peuvent s’appuyer sur leurs connaissances du modèle 

SGP.  

Les améliorations suivantes ont été apportées au modèle VBIC par rapport à celui de 

SGP : 

 Les tensions d’Early directe et inverse sont variables avec la polarisation. 

 La quasi-saturation est prise en compte. 

 Le transistor PNP parasite est intégré dans le modèle. 

 Les capacités parasites telles que les capacités d’oxyde sont présentes. 

 Le courant d’avalanche est modélisé. 

 La dépendance en température a été améliorée. 

 Les courants base et collecteur sont découplés. 

 Ajout d’un réseau modélisant l’excès de phase du courant collecteur. 

 Modélisation par des fonctions de classe C (pas de discontinuités dans les dérivés). 

 L’auto-échauffement est inclus. 

 

Du fait des nombreuses structures à envisager, les variations géométriques n’ont pas été 

prises en considération lors du développement du modèle. Le modèle VBIC est discuté en 

détail dans [II.10], [II.11], mais on ne présente ici que ses grandes lignes. Ce modèle a été 
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initialement réalisé pour les BJT Silicium, mais il a été démontré qu'il possède toutes les 

caractéristiques nécessaires à la modélisation des HBT (composés InGaP/GaAs par exemple). 

Les modèles VBIC, et SGP, reposent sur la relation ICC citée au paragraphe précédent. 

Son schéma équivalent est donné sur la Figure 2-7. Ce circuit inclut un transistor NPN interne 

entre les nœuds EI, BI et CI représentant la partie active, des résistances et des capacités 

parasites, un transistor parasite PNP entre les nœuds SI, Cx et Bx, un réseau thermique et un 

circuit qui modélise l’excès de phase sur le courant de transfert direct IF. 

 

Figure 2-7 : Circuit équivalent du modèle VBIC pour le transistor bipolaire. 

La formulation du temps de transit de VBIC correspond à une version légèrement 

améliorée de celle utilisée pour le modèle GP. A cette formulation s’ajoute la prise en compte 

de la modulation de la résistance collecteur avec la polarisation. Ces deux améliorations 

permettent de simuler les caractéristiques dynamiques, telles que les courbes de fT en fonction 

du courant collecteur, avec une précision accrue comparativement au modèle GP. Les charges 

de déplétion base-émetteur et base-collecteur sont partagées en une partie interne et une autre 

externe autour de la résistance de base. Finalement, le transistor parasite est modélisé de la 

même manière que le transistor interne. Cette approche est inutile car elle nécessite un temps 

de calcul plus grand (plus de nœuds). 

2.3.4 Le modèle MEXTRAM level 504 

Le modèle MEXTRAM (Most EXquisite TRAnsistor Model) est un modèle très évolué il 

est développé par W.J. Kloosterman et J.C. Paaschens au sein de la société Philips [II.12]. 

Une version publique a été présentée en 1995 (level 503) et la dernière version a été publiée 

en 2001 (level 504). Il s’est montré excellent pour les processus Si et SiGe. Et il est formulé 
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avec un minimum d’interaction entre les caractéristiques DC et AC ce qui facilite l’extraction 

de ses paramètres. MEXTRAM est développé pour décrire les effets physiques suivants : 

 La variation de l’effet Early avec la polarisation. 

 Les courants de base non-idéaux. 

 Les effets de fortes injections. 

 Le comportement résistif de la couche d’épitaxie. 

 Les effets de saturation sur la résistance d’épitaxie. 

 Le courant d’avalanche. 

 Les effets de stockage des charges. 

 Le partage des capacités base-collecteur et base-émetteur. 

 Le transistor substrat PNP parasite. 

 La modélisation explicite des régions inactives. 

 Les effets distribués à hautes fréquences dans la base intrinsèque (défocalisation à 

hautes fréquences et l’excès de phase). 

 La dépendance en température. 

 L’auto-échauffement. 

 Les sources de bruits thermiques, de grenaille et en 1/f. 

 

Ce modèle peut être utilisé pour des analyses DC, transitoires ou AC sur une large plage 

de courant. La version 504 a été développée pour améliorer la description des dérivées du 

premier ordre et celles d’ordres plus élevés. La Figure 2-8 montre la topologie du circuit 

équivalent. Le transistor actif est placé entre les nœuds EI, B2 et C1. Ce transistor est composé 

du courant de transfert IT qui est basé sur la relation Moll-Ross ou ICCR comme dans SGP, 

de la composante surfacique du courant de base idéal IB1 et de celle du courant non idéal IB2. 

Le courant base-collecteur IAVL permet au modèle de prendre en compte les effets 

d’avalanche. Les charges QTE et QTC représentent les charges de déplétion internes base-

émetteur et base-collecteur. Les charges QBE et QBC sont équivalentes aux charges de 

diffusion de la théorie classique en tenant compte du profil de dopage dans la base. Les 

charges stockées dans l’émetteur neutre sont clairement identifiées via la charge QE. Cette 

charge associée à QBE et QBC, est utilisée pour décrire le temps de transit. Ce temps de transit 

dépend de la polarisation et du courant contrairement aux modèles VBIC et SGP. Cette 

double dépendance étant plus physique, les simulations des caractéristiques dynamiques sont 
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beaucoup plus réalistes à fort courant. La chute de la fréquence de transition est ainsi bien 

mieux modélisée. 

La résistance pincée est prise en compte via une résistance de base qui est modulée par 

les charges présentes dans la base, tout comme VBIC et SGP. La modulation de la 

conductivité et la défocalisation du courant apparaissent au travers du courant IB1B2. De plus, 

la charge QB1B2 placée en parallèle représente les effets de défocalisation à hautes fréquences. 

 

Figure 2-8 : Circuit équivalent du modèle MEXTRAM. 

De plus, les composantes externes de la charge de déplétion base-émetteur ainsi que 

celles du courant de base sont décrites par QTES et IB1S. Une partie de la charge de déplétion 

base-collecteur (XQTEX et QTEX) est placée à l’extérieur du transistor actif et est partagée 

autour de la résistance de base externe RBX. Le transistor PNP parasite est composé du 

courant base collecteur IB3, du courant substrat ISUB et des charges de stockages externes QEX 

et XQEX. La description du courant de transfert à l’aide des charges ne facilite pas l’extraction 

des paramètres statiques et dynamiques qui se trouvent alors corrélés. Cependant, ce modèle 

est beaucoup plus physique que les modèles SGP et VBIC. De nettes améliorations quant à la 

précision du modèle sont ainsi constatées sur les caractéristiques dynamiques et statiques. De 

plus, ses paramètres étant reliés à la physique et à la géométrie du transistor, le modèle est 

paramétrable. 
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2.3.5 Le modèle HICUM/ level 2 version 2.1 

Le modèle HICUM (HIgh-CUrrent Model) a été développé à l’origine pour améliorer la 

modélisation du comportement dynamique des transistors utilisés lors de la conception des 

circuits à hauts débits. Il prend en compte les effets à forte injection de courant [II.13] [II.14] 

des transistors très rapides. La première version a été présentée en 1986 par H.M. Rein et M. 

Schröter [II.15]. Ce modèle est dans le domaine public depuis 1999. 

Il est maintenant un modèle standard CMC (Common Mezzanine Card) et il est utilisé 

dans un grand nombre de simulateurs et logiciels de conception comme : ADS Agilent 

Technologies, BSIM, ELDO-RF, GoldenGate, HSPICE, SPECTRE-RF, SPICE3F5, etc. 

HICUM est capable de modéliser les effets physiques suivants : 

 Les effets de fortes injections. 

 Les effets de quasi-saturation et effet Kirk. 

 Le découplage des courants base et collecteur. 

 Les capacités d’oxyde. 

 Les effets 2-D/3-D tels que les injections à la périphérie de l’émetteur, et la 

défocalisation du courant d’émetteur. 

 Le caractère distribué de la région externe base-collecteur en haute-fréquences. 

 Le courant d’avalanche et le courant tunnel dans l’émetteur. 

 Le transistor PNP parasites et le réseau substrat. 

 Les effets non quasi statiques qui interviennent sur le courant de transfert et la charge 

des porteurs minoritaires. 

 Les différences entre bandes interdite de différents matériaux (TBH). 

 La dépendance en température et les sources des bruits standards (thermique, grenaille 

et Flicker). 

 L’auto-échauffement. 

 

Par rapport au modèle Gummel-Poon, le modèle HICUM se fonde sur les points forts des 

relations de l’intégrale de contrôle de charge faisant usage de l'avantage de relier les 

caractéristiques petit et grand signal. En conséquence, le modèle est composé d'un circuit 

équivalent en relation directe avec la physique du composant. Ainsi, chaque paramètre du 

modèle représente soit les données électriques, technologiques, physiques, de dimensions 
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spatiales ou des informations de la polarisation et la température du composant, comme en 

témoigne le circuit équivalent (Figure 2-9). De même grâce à cette relation forte avec la 

physique des dispositifs, une meilleure compréhension de l'impact de certains effets sur les 

caractéristiques du circuit est assurée. 

La Figure 2-9 présente le circuit équivalent de la version 2.1 du modèle HICUM. Le 

transistor est partagé en deux parties. La partie interne, délimitée par la ligne en pointillé sur 

le schéma, décrit le comportement électrique à la verticale de la fenêtre émetteur (c'est-à-dire 

la partie active). La partie externe est composée d’éléments qui permettent de prendre en 

compte les effets bidimensionnels ainsi que les effets parasites tels que les résistances séries. 

Le développement du modèle HICUM est orienté vers une description précise des 

caractéristiques dynamiques du transistor. Les quantités qui déterminent ces caractéristiques, 

telles que les charges de déplétion, QBEI et QBCI, ou celle des porteurs minoritaires, QDE et 

QDC, sont définies comme des quantités de base et sont formulées le plus physiquement 

possible. Elles sont utilisées pour le calcul des caractéristiques statiques grâce à la relation 

ICC qui a été généralisée (GICC), cette fois ci sans simplifications inadéquates en plus d’un 

ajustement de certains paramètres (comme la tension d’Early). En effet cette relation est 

intégrée sur la structure entière (du contact émetteur au contact collecteur), contrairement à 

celle implémentée dans les modèles SGP, VBIC et MEXTRAM, qui ne considère que les 

charges dans la base. Cependant, l’apparition des charges dans la formulation du courant de 

transfert crée une corrélation entre le comportement statique et dynamique. Cette corrélation 

complique l’extraction des paramètres du modèle. 

L’amélioration la plus importante apportée par ce modèle réside dans la description 

semi-physique du temps de transit τf. Ce temps de transit est maintenant la somme des temps 

de transit des différentes zones du transistor que ce soient la base, l’émetteur ou le collecteur 

neutre. τf dépend non seulement de la polarisation à faible injection, mais également du 

courant collecteur dans le régime de fortes injections. Ce temps de transit sert à décrire l’effet 

Early et les effets de fortes injections (l’effet Kirk et la quasi-saturation) (on va voir ces 

équations dans la partie concernant la comparaison des modèles). De même la modulation de 

la résistance interne du collecteur RCI est incluse dans l’expression de τf.  
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Figure 2-9 : Circuit équivalent du modèle HICUM d’un transistor NPN. 

Le courant de base est totalement décorrélé du courant de transfert et est partagé en une 

partie interne (IBEI et IBCI) et une partie externe (IBEP et IBCX) autour de la résistance de base 

interne RBI. Cette résistance est dépendante de la polarisation et de la fréquence de 

fonctionnement afin de prendre en compte la modulation de la conductivité, ainsi que la 

défocalisation du courant émetteur en statique et en dynamique [II.16]. 

Le transistor externe est composé des résistances séries RE, RBX et RCX, des parties 

externes de la charge de déplétion base-émetteur et des courants de bases. La nature 

distribuée de la charge de déplétion base-collecteur est modélisée par un réseau en  à l’aide 

des éléments QBCX’, RBX et QBCX”. La charge de déplétion collecteur-substrat QCS est utilisée 

pour définir le transistor PNP parasite avec son courant de transfert ITS. De plus, les effets de 

substrat sont modélisés via la résistance RSU et la capacité CSU. 

Enfin, les équations et les paramètres du modèle sont basés sur la physique du dispositif, 

ce qui implique la capacité de développement d’un modèle paramétré en fonction des 

dimensions du transistor. 

2.4 Comparaisons entre les modèles 

Dans cette partie on effectue une comparaison rapide des équations les plus importantes 

des modèles compacts (SGP version Spice3G2, VBIC version 1.2, HICUM version 2.1 et 

MEXTRAM version 504) décrits précédemment [II.7]. 
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Il y a plusieurs points importants pour évaluer un modèle compact, mais nous nous 

concentrerons ici uniquement sur la capacité à modéliser d’une manière précise les 

caractéristiques statique et dynamique du composant, qui est principalement déterminée par 

les équations constituant le modèle. C’est pour cela que nous allons comparer les principales 

équations du modèle. Dans le détail, nous allons considérer les points importants suivants : 

 Le circuit équivalent, 

 Calcul du courant de transfert, 

 Calcul de la charge de base, 

 Calcul du courant de base, 

 Calcul de la résistance de base 

 Calcul du temps de transit. 

2.4.1 Circuit équivalent grand signal 

Le circuit équivalent grand signal pour tous les modèles qu’on étudie se base en grande 

partie sur le modèle de transport. Il inclut par exemple, une source de courant de transfert, des 

diodes pour les composantes de courant de base idéale et non-idéale, ainsi que des résistances 

d’accès en série. Par rapport au modèle SGP. Dans le tableau suivant on présente les éléments 

les plus importants dans le circuit équivalent de chaque modèle. 

Tableau 2-1 : Comparaison des différents composants des circuits équivalents des 

modèles SGP, VBIC, HICUM et MEXTRAM grand signal. 

 SGP VBIC HICUM MEXTRAM 

Courant de base BE extrinsèque - IBEX IJBEP IB1S 

Courant tunnel BE - Une partie de IBE IBET - 

Répartition de la résistance de base - RBX, RBI RBX, RBI RBC, RB1B2 

Charge parallèle à RBI pour la 

défocalisation du courant en AC 
- - QRBI QB1B2 

Source de courant collecteur - IRCI - IC1C2 

Jonction BC externe - IBEP IJBCX IEX, XIEX 

Courant d’avalanche BC - Une partie de IBC IAVL IAVL 

Résistance de la base pour PNP - RBP - - 

Courant de transfert du substrat - ICCP ITS ISUB, XISUB 

Diode substrat-collecteur QSCS IBCP, QSBCP IJSC, QJS ISF, QTS 

Modèle du substrat - RS RSU, QSU - 

Composants thermiques - ITH, RTH, QCTH IP, RTH, QTH IDISS, RTH, QTH 

Réseau d’excès de phase - ITZF, QXF, LXF, RXF - - 

Dans la suite on va présenter une comparaison entre les équations les plus importantes. 
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2.4.2 Courant de transfert 

Le courant de transfert direct et inverse est défini pour tous les modèles. Alors que la 

somme de ces deux composantes qui sont définies séparément est modifiée par la définition 

de la charge de la base. Pour les modèles SGP, VBIC et MEXTRAM une charge qB 

normalisée est utilisée, tandis que dans le modèle HICUM une charge absolue QpT est 

appliquée. Le Tableau 2-2 présente une comparaison des équations du courant de transfert et 

de ces composants. 

Tableau 2-2 : Courant de transfert dans les modèles SGP, VBIC, HICUM et 

MEXTRAM. 

Modèle 
Equation du courant de 

transfert direct 

Equation du courant de 

transfert inverse 

Equation du courant 

de transfert 
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MEXTRAM 
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)         (
      
  

)    
     
  

 

2.4.3 La charge de la base 

L’ensemble des équations présentant la charge de la base est donnée dans le Tableau 2-3. 

Pour chaque modèle on a : 

SGP : la charge de la base normalisée qB est composée de la partie q1 (effet Early) et q2 

(pour les effets de forte injection, comme la chute du gain en courant). Le plus grand 

inconvénient de la définition de q1 est la résistance de la sortie qui est constante, ainsi que 

l’effet de la quasi-saturation qui n’est pas pris en compte. 

VBIC : une équation modifiée pour qB est utilisée ici, l’extra paramètre NKF permet de 

mieux simuler la chute du gain en forte injection. L’effet Early q1 est calculé en utilisant les 

charges de déplétions normalisées qJBE et qJBC au lieu d’utiliser les tensions internes entre les 

nœuds BC et BE. De plus la définition de la charge normalisée q2 pour la modélisation du 

régime fort injection est identique à celui du SGP. Pour la modélisation de la quasi-saturation 

on utilise des équations supplémentaires modifiées de celles du modèle de Kull. 
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HICUM : une charge absolue QPT est utilisée dans ce modèle au lieu d'une charge 

normalisée. Grâce à l’utilisation de sa partie QFT et la composante appropriée du temps de 

transit TFT respectivement, l'effet Early ainsi que les effets de fortes injections sont prises en 

compte (voir Tableau 2-3). En effet, TFT est constitué d’une partie dépendante en tension 

(TF0) et des parties dépendantes en courants (ΔTFB, TFCT, ΔTFE) qui sont utilisées pour 

modéliser l'augmentation de la charge des trous QTP à des courants élevés. L’utilisation du 

premier terme de TF0 (terme 1 dans le Tableau 2-3) sert à modéliser l'effet Early, et en 

utilisant le deuxième terme de TF0 on arrive à modéliser l'effet de la saturation de la vitesse de 

dérive dans la région de charge d'espace. 

Tableau 2-3 : La charge de la base pour les modèles SGP, VBIC, HICUM et 

MEXTRAM. 

Modèle Equation 
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Le déclanchement des effets de courants élevés est défini en utilisant un courant critique 

ICK. Ce courant est calculé en tenant compte des effets de la saturation de la vitesse dans le 

collecteur et la couche de perçage de la zone de charge d’espace BC. À l'aide de ICK, 

Terme 1 Terme 2 
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l'augmentation de TFT et TPQ avec l'augmentation du courant peut être calculée. De même 

l'effet de quasi-saturation est inclus. 

La charge de trou QPT est calculée de cette manière, on détermine la valeur du courant de 

transfert, sur laquelle les parties de la charge sont encore dépendants. C’est pourquoi une 

boucle d'optimisation est nécessaire afin de trouver une solution pour chaque point de 

fonctionnement. Le modèle HICUM est le seul, dans lequel une telle boucle d'optimisation 

est réalisée à l'intérieur du code du modèle. Tous les autres modèles utilisent le solveur des 

simulateurs pour trouver la solution du point de fonctionnement. 

MEXTRAM : De même que pour le SGP et VBIC une charge normalisée de base qB est 

utilisée. Comme pour le modèle VBIC, q1 est définie en utilisant les charges de déplétions 

normalisées. Cependant, pour la partie de la charge de base normalisée q2, une définition 

différente est utilisée. q2 est calculée en utilisant les densités d'électrons n0 et nB, normalisée 

au courant de coude IK. Il y a ici un seul paramètre du courant de coude pour les deux 

régimes direct et inverse. 

La combinaison d'une fonction racine carrée et une fonction exponentielle résulte en un 

changement du facteur d'émission (d’idéalité) de 1 à 2, qui est, l'augmentation des 

changements de log(e)/VT dans le faible courant vers le log(e)/2VT dans la région de forte 

injection. La quasi-saturation est prise en compte en utilisant des équations supplémentaires, 

réalisant un modèle Kull modifié. 

2.4.4 Les composants du courant de base BE 

Comme le Tableau 2-4 le souligne, il y a deux principes différents pour la modélisation 

du courant de base idéal BE: alors que dans SGP et MEXTRAM un paramètre de gain en 

courant βF est appliqué, la description dans VBIC et HICUM du courant de base est 

indépendante du courant de transfert, par exemple en utilisant ses propres courants de 

saturation et coefficients d'émission. De plus, contrairement à SGP, pour tous les nouveaux 

modèles le courant de base BE est divisé en une composante interne et externe. 

VBIC : Pour le modèle VBIC les deux courants de base, idéal et non idéal sont divisés en 

une composante interne et externe, en utilisant le paramètre WBE du modèle. De plus, la 

composante de courant tunnel BE est calculée, en utilisant une simple équation exponentielle 

comme le montre le Tableau 2-5. 
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Tableau 2-4 : Courant de base BE des modèles SGP, VBIC, HICUM et MEXTRAM. 

Modèle Composante idéale Composante non-idéale 

SGP      
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VBIC              (   (
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MEXTRAM             
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       (   (

     
      

)   ) 

 

HICUM : dans HICUM les composantes du courant de base BE interne et périphérique, 

se composent d'une composante idéale et une non-idéale. Le Tableau 2-4 montre seulement 

l'équation du courant de base interne. Au lieu d’un paramètre de partage, quatre paramètres 

de courants de saturation et coefficients d'émission sont utilisés. Comme le Tableau 2-5 

révèle, pour HICUM un courant tunnel BE est pris en compte aussi. Une équation basée sur 

la physique est utilisée ici, comme dérivé dans [II.17]. 

MEXTRAM : Le paramètre de partage approprié pour MEXTRAM est appelé XIBI. 

Cependant, il est appliqué uniquement à la composante idéale IB1. Il n'y a pas de partage pour 

la partie non-idéale IB2. Différente de la version antérieure MEXTRAM version 503, IB2 est 

calculé en utilisant un courant de saturation et un facteur de non-idéalité. Une répartition de 

tension (par une tension de croisement) n’est plus utilisée ici. Enfin, MEXTRAM ne prend 

pas en compte un courant de tunnel BE. 

Tableau 2-5 : Courant tunnel BE des modèles SGP, VBIC, HICUM et MEXTRAM. 

Modèle Equation 

SGP Non disponible 

VBIC         [     (   (
          
       

))] 

HICUM           (
     
    

)(
   

     
)
  

 
   

   [     (
    

     
)

 
   

  

] 

MEXTRAM Non disponible 
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L’équation du courant d’avalanche BC utilisée dans VBIC et HICUM est limitée à la 

modélisation des effets d'avalanche à faible densité de courant (l'avalanche faible). 

Contrairement à cela, dans MEXTRAM un modèle d'avalanche beaucoup plus compliqué  est 

utilisé. Il est capable de calculer à la fois l'effet d'avalanche en faibles et forts courants, y 

compris l’effet dit de retournement ou de « Snapback ». Puisque cette caractéristique peut 

dégrader le comportement de convergence du modèle MEXTRAM, il peut être utilisé comme 

une fonctionnalité optionnelle. 

Tableau 2-6 : Courant d'avalanche BC dans les modèles SGP, VBIC, HICUM et 

MEXTRAM. 

Modèle Equation 

SGP Non disponible 

VBIC     (              )                           

HICUM                              [
    

                
] 

MEXTRAM           
        

                 
 

2.4.5 Résistance de la base 

La résistance de la base interne diminue avec l'augmentation du courant du collecteur. 

Ceci est causé par différentes raisons physiques: 

 L’encombrement du courant émetteur: Le courant de base latérale circulant à travers 

la base interne crée une chute de tension dans la direction latérale. La tension BE 

effective dans le centre de l'émetteur est réduite, par rapport au périmètre de 

l'émetteur. Par conséquent, la densité de courant au niveau du périmètre est supérieure 

à celle dans le centre. Cet effet est approprié à une diminution de la résistance de la 

base interne. 

 Modulation de la largeur de la base: la largeur de la zone de charge d’espace BC 

change avec la tension de la jonction BC (effet Early). Cela crée une variation de la 

largeur de la base, ce qui affecte la valeur de la résistance de base. 
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 Modulation de la conductivité de la Base: Aux densités de courant élevées la 

concentration des minoritaires atteint le niveau de la concentration du dopage de la 

base, réduisant ainsi la valeur de la résistance de base spécifique. 

 L'élargissement de la base: il n’apparaît qu’à une certaine densité de courant de 

collecteur, en raison de l'injection des minorités dans le collecteur, ce qui entraîne une 

diminution de la résistance de base effective. 

 

Ces effets sont considérés de différentes façons pour les modèles de notre l'étude. 

SGP : La diminution de la résistance interne de base avec l'augmentation du courant de 

collecteur est modélisée en utilisant la charge de base normalisée qB et les deux paramètres 

du modèle RB et RBM. De plus, une seconde équation peut être utilisée en ajoutant un 

troisième paramètre IRB. 

VBIC : Ici la diminution de la résistance interne de base est simulé d'une manière 

analogue que dans SGP à l'aide de la charge de base normalisée qB. 

HICUM : Dans le modèle HICUM, différentes charges sont utilisées pour modéliser les 

dépendances du point de fonctionnement de la résistance interne de base : 

 Charges de déplétion QJEI, QJCI sont utilisées pour prendre en compte la modulation 

de largeur de la base. 

 La charge minoritaire QF est employée pour modéliser l'effet de la modulation de la 

conductivité de base et l'élargissement de la base. 

 

De plus, l'effet de l’encombrement du courant émetteur sur la résistance interne de base 

est pris en compte aussi dans HICUM [II.15]. 

MEXTRAM : Le modèle de la résistance de base interne prend en compte la modulation 

de la conductivité en utilisant la charge normalisée qB, et la défocalisation du courant 

d'émetteur est prise en compte également dans ce modèle. Dans ce modèle un courant IB1B2 

entre les nœuds B1 et B2 est calculé au lieu d'une résistance de base RBB (voir schéma du 

modèle MEXTRAM dans la Figure 2-8). 
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Tableau 2-7 : équations de la resistance de la base dans les modèles SGP, VBIC, 

HICUM et MEXTRAM. 

Modèle Equation 

SGP         [
      

  
] 

VBIC    
   

  
 

HICUM        
 

             

                          
 

MEXTRAM 

 

    
    

  
                     

     

   
  

  [   (
     
  

)   ]

   
 

2.4.6 Temps de transit et quasi-saturation 

La façon de calculer les composantes du temps de transit et les dépendances de leurs 

points de fonctionnement est tout à fait différente pour les modèles considérés ici. 

SGP : L'équation du temps de transit dans SGP dépend du courant exprimé au carré, 

mettant en relation le courant direct idéal IF au paramètre du modèle ITF. La dépendance en 

tension est ajoutée par un facteur exponentiel. Cette approche aboutit à une mauvaise capacité 

à modéliser la chute de la fréquence de transition fT aux forts courants et aussi sa dépendance 

en tension. 

VBIC : ici l'équation du temps de transit n’est qu’une équation légèrement modifiée de 

SGP. Le terme supplémentaire (1 + QTF*q1) est introduit pour réaliser une dépendance en 

tension supplémentaire via la charge normalisée q1, mais en pratique, il est souvent utile. La 

quasi-saturation est prise en compte à l'aide d'un modèle Kull modifié (voir le Tableau 2-8). 

Cela fonctionne suffisamment pour le cas de quasi-saturation ohmique. Pour les composants 

très rapides, cependant, ils fonctionnent souvent dans la région de quasi-saturation non-

ohmique. Donc les résultats sont souvent moins précis. 

HICUM : L'approche du temps de transit dans HICUM est complètement différente de 

SGP, VBIC et MEXTRAM. Le temps de transit direct TFT est composé par un terme 

purement dépendant de la tension TF0 et un second terme, qui comprend une dépendance en 

courant. Les parties dépendantes en courant sont calculées à l'aide du courant de transfert 

direct ITF et un courant critique ICK, lequel est lui-même dépendant de la tension. De cette 

façon, les parties ΔTFB, ΔTFE et TFCT sont à la fois dépendant en tension et en courant. Enfin, 

en utilisant ce temps de transit dépendant du point de fonctionnement TFT, calculé de cette 

façon, la charge appropriée QFT peut être calculée dans HICUM. La charge affecte à la fois le 
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comportement AC et DC. Ce couplage entre le fonctionnement AC et DC et la caractéristique 

la plus importante du modèle HICUM. De plus, l'effet de la quasi-saturation est inclus dans la 

dépendance du point de fonctionnement du temps de transit direct TFT. 

Tableau 2-8 : Temps de transit dans les modèles SGP, VBIC, HICUM et MEXTRAM. 

Modèle Equation 

SGP        [     (
  

      
)
 

    (
    

        
)] 

VBIC                   [     (
  

      
)
 

    (
    

        
)] 

HICUM                                

MEXTRAM 

    
 

 
              

         
   

   

  
    

           

                      
 

 

MEXTRAM : Le modèle MEXTRAM utilise un principe différent, par rapport à 

HICUM. Ici les charges sont directement calculées à partir des paramètres de modèle 

appropriés, par exemple TAUB. Les dépendances au point de fonctionnement sont réalisées 

dans les équations de charge et non pas dans les équations du temps de transit, comme dans 

HICUM.  L’effet de la quasi-saturation est modélisé par un modèle KULL modifié, à l'aide 

d'un ensemble d'équations supplémentaires, calculant une tension interne BC modifiée UB2C2* 

[II.12]. D’une certaine manière, le comportement DC et AC dans le modèle MEXTRAM 504 

est découplé par rapport à la version 503. Il en résulte une extraction plus facile de 

paramètres, ce qui est un avantage à ne pas négliger. 

Tableau 2-9 : équations du modèle de la quasi-saturation pour les modèles SGP, VBIC, 

HICUM et MEXTRAM. 

Modèle Equation 

SGP Non disponible 

VBIC 

     √          
    

  
           √          

    

  
 

     
        [             [

      
      

]]

   
 

 

HICUM 
L’effet de la quasi-saturation est inclus dans la dépendance au point de 

fonctionnement de la charge minoritaire directe QFT. 

MEXTRAM 
L’effet de la quasi-saturation est modélisé par le modèle KULL modifié, en utilisant 

un vaste ensemble d'équations [II.15] [II.7]. 



Les modèles électriques compacts des transistors bipolaires 

 

123 

 

2.4.7 Résumé 

Les principaux avantages des modèles compacts étudiés précédemment sont les suivants: 

 Temps de simulation faibles : Les équations analytiques sont facilement résolues sur 

les ordinateurs. Des circuits complets avec de nombreux composants actifs et passifs 

peuvent être simulés en quelques minutes. L’optimisation est également aisée avec 

des signaux RF de larges amplitudes. 

 

 Modèles proches du fonctionnement physique : Il est facile de comprendre le 

comportement des modèles qui sont construits de cette façon. Il existe généralement 

un schéma assez simple de circuit équivalent du modèle. 

 

 Bonne précision : Ce genre de modèles a généralement une bonne précision dans la 

zone d’opération où le modèle est valide. 

 

L’inconvénient principal est la validité du modèle qui dépend de la validité de l'analyse 

physique du dispositif et de la validité de toutes les approximations effectuées au cours du 

processus de dérivation du circuit final du modèle. Des exemples de limitations de cette 

validité sont : une bande passante limitée du modèle et une zone limitée de la région active 

dans laquelle le modèle peut être utilisé. 

Jusqu'à présent, on a comparé les principales équations constituant les modèles SGP, 

VBIC, HICUM et MEXTRAM. Il reste d’autres équations qu’on n’a pas traitées pour ne pas 

alourdir le mémoire, comme les équations de la dépendance en température et le calcul de la 

charge d'espace. 

Le Tableau 2-10 suivant donne une comparaison des caractéristiques les plus pertinentes 

pour les quatre modèles compacts. Les caractéristiques 1 à 12 sont réalisées dans tous les 

nouveaux modèles. Les effets non quasi-statiques (13) et le modèle amélioré de fT (14) sont 

réalisés uniquement dans les modèles HICUM et MEXTRAM, alors qu'un modèle de substrat 

(15) et le modèle de claquage de la jonction BE (16) ne sont disponibles que pour les modèles 

VBIC et HICUM. Enfin, le modèle MEXTRAM est le seul, réalisant la capacité BC 

dépendante en courant. 
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Les modèles VBIC et HICUM utilisent le plus grand nombre de paramètres (108 et 101 

respectivement). Le nombre de nœuds internes est de sept pour VBIC et cinq pour le 

MEXTRAM. 

Tableau 2-10 : Comparaison des caractéristiques les plus importantes des modèles 

compacts SGP, VBIC, HICUM et MEXTRAM. 

 Caractéristique SGP VBIC HICUM MEXTRAM 

1 Séparation d’IB et IC (pas de β) - + + + (direct) 

2 Jonction BE externe - + + + 

3 Modèle de l’effet Early amélioré - + + + 

4 Modèle de la capa de déplétion  - + + + 

5 Capacité de perçage (reach-through) - + + + 

6 Modèle d’avalanche BC - + + ++ 

7 Transistor parasite PNP - + + ++ 

8 Quasi-saturation - + + + 

9 Capacité de modélisation HBT - + + + 

10 Modèle de la température amélioré - + + + 

11 Auto-échauffement - + + + 

12 Capacités de chevauchement - + + + 

13 effets non quasi statiques  - - + + 

14 Modèle de la fT amélioré - - + + 

15 Modèle du substrat - + + - 

16 Claquage de la jonction BE - + + - 

17 Capacité de déplétion BC dépendant du courant - - - + 

18 Nombre de nœuds internes 3 7 5 5 

19 Nombre de paramètres 41 108 101 73 

 

La question que l’on peut se poser est : «Quel est le meilleur modèle ?". Le Conseil de 

Modèle Compact (CMC) "Compact Model Council" a aussi tenté de répondre à cette 

question, mais, la situation dans le CMC concernant la déclaration d'un modèle standard 

unique comme modèle définitif pour l'avenir est bloqué depuis des années maintenant. 

Surtout MEXTRAM et HICUM ont recueilli à peu près le même nombre d'arguments de 

chaque côté, entrainant une difficulté dans ce choix. 

D'après le point de vue des utilisateurs, ainsi que des fournisseurs de simulateurs le 

meilleur moyen de sortir de cette situation serait probablement la définition d'un meilleur 

modèle pour le transistor bipolaire. Un tel modèle pourrait montrer un moyen de sortir de la 

situation de blocage en ce qui concerne la définition d’un modèle standard de la CMC. 

Toutefois, compte-tenu de la situation actuelle, une coopération entre les développeurs de 

VBIC, HICUM et MEXTRAM pour créer une nouvelle norme semble être absolument 

impossible. A cause, par exemple des droits de propriété et de la compétition entre les 
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développeurs de modèles. Voilà pourquoi la communauté de modélisation bipolaire doit vivre 

avec deux ou trois modèles à l'avenir. 

2.5 Modélisation personnalisée sous ADS Agilent 

Pour notre travail de recherche, on a développé notre propre modèle modélisant un 

phototransistor à hétérojonction PTH sous le logiciel de conception des circuits microondes 

ADS (Advanced Design System) d’Agilent Technologies, puisque c’est le plus complet et le 

plus performant dans le domaine. Sur cette plateforme on dispose de deux méthodes 

principales pour réaliser un modèle : soit programmer le modèle dans un langage de 

programmation compilé (par exemple le langage C), c’est une solution rapide dans 

l’exécution mais elle n’est pas simple à modifier ou à faire évoluer. Par exemple, un modèle 

typique d’un transistor bipolaire nécessiterait plus de 4500 lignes de code, et pourrait prendre 

à un ingénieur expérimenté plus d'un mois pour écrire et déboguer. De plus, il y a aussi 

l'exigence que le simulateur doit être lié à un code compilé. On peut utiliser les composants 

SDD (Symbolically Defined Devices). Cette solution offre un moyen simple et rapide pour 

développer et modifier des modèles très complexes et d’une façon modulaire, comme il est 

présenté dans [II.18]. Les équations peuvent être modifiées facilement, et les résultats de la 

simulation peuvent être comparés aisément à des données mesurées sur le logiciel ADS. 

Il existe une autre technique qui est maintenant obsolète, elle consistait à modéliser les 

équations du dispositif en utilisant des composants discrets, généralement des résistances, des 

condensateurs, des inductances, en plus des sources de courants et de tensions contrôlées. 

Comme la plupart des simulateurs limitent ces composants pour être linéaire, cette approche 

ne pourrait être utilisée que pour modéliser le comportement petit signal (AC) du dispositif 

non linéaire. De ce fait, les simulations DC ou harmonic balance sont imprécises. 

2.5.1 Les composants SDD (Symbolically-Defined Devices) 

Symbolically-Defined Device (SDD) est un composant à base d'équations qui permet de 

définir rapidement et facilement des composants non-linéaires personnalisés. Ces composants 

sont des dispositifs multi-ports qui peuvent être modélisées directement sur un schéma. Un 

SDD est défini par des équations qui relient les courants et les tensions des ports, et leurs 

dérivées. Les équations peuvent également référencer un courant circulant dans un autre 
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dispositif. Une fois le modèle défini, il peut être utilisé avec n’importe quel moteur de 

simulateur sous ADS. Les dérivations sont calculées automatiquement lors de la simulation. 

Dans la pratique les SDD sont constitués dans le logiciel ADS d’une boîte noire avec des 

ports de courant et de tension qu’il est possible de relier par des équations comme illustré sur 

la Figure 2-10. La boîte noire peut ainsi être configurée pour modéliser un composant linéaire 

ou non linéaire (exemple : une capacité non linéaire dépendante d’une tension). Plusieurs 

SDD peuvent être assemblés et former un système plus ou moins complexe, comme par 

exemple un modèle de transistor TBH. Les SDD présentent les avantages d’être très visuels, 

facilement compréhensibles et modifiables, contrairement à un programme écrit en langage 

compilé. 

 

Figure 2-10 : Le symbole schématique d’un SDD à un port. 

La Figure 2-10 montre un exemple d’un SDD « à un port », sur laquelle on a : 

 _v1 représente la tension aux bornes de la boîte (+V-(-V)), ou 1 indique le numéro de 

port ; 

 _i1 représente le courant circulant dans le port 1 vers du borne + vers le borne -, et il 

est calculé par des fonctions; 

 I[1,0] représente la valeur du courant calculé, la fonction poids de ce courant est égale 

à 0, signifiant l’indépendance de ce courant avec le temps t; 

 I[1,1]=f est le courant dans le port 1. Il est égal à la dérivée de la fonction f par rapport 

au temps (la fonction poids égale à 1 exprime cette dérivée d’ordre 1). Dans le 

domaine temporel, l’expression équivalente est alors i(t) = df/dt. 

 C[1] est une référence vers un courant circulant dans un autre composant dans le 

circuit.  

Les relations spécifiques reliant les courants et tensions de chaque port peuvent être soit 

dans une représentation explicite ou implicite. Dans une représentation explicite le courant du 
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port k est défini comme fonction des tensions des ports :                  il est spécifié dans 

le SDD par I[k,0]. 

Dans la représentation implicite on a une relation entre n’importe quel courant et tension 

de ports,                            . Dans le SDD on la spécifie par F[k,0]. 

La représentation explicite est une représentation contrôlée en tension et peut 

implémenter uniquement les expressions commandées en tension. La représentation implicite 

n'a pas cette restriction. Il peut donc modéliser des équations qui sont commandées en 

tension, en courant, ou utiliser un autre contrôle. 

2.6 Conclusion 

Au cours de ce chapitre nous avons défini le modèle compact et nous avons présenté une 

évaluation des modèles les plus utilisés. Ceci était réalisé en présentant les principaux 

modèles compacts destinés à la conception et à la simulation de circuits. Chaque modèle était 

étudié séparément tout en insistant sur les améliorations qu’il apporte par rapport au modèle 

de base, à savoir le modèle d’Ebers & Moll. 

Aujourd’hui, il y a une quête perpétuelle de chercher à utiliser de « bons modèles » de 

transistors dans les simulateurs, puisque c’est généralement le facteur limitant dans la 

précision d'un circuit simulé. Cela est dû à l'évolution continue de la technologie des 

transistors, obligeant les nouveaux modèles à la suivre. Il y a aussi les demandes croissantes 

sur les modèles fonctionnant avec de larges classes de signaux, conditions de fonctionnement 

(par exemple, la température), et à de larges variations statistiques. Les concepteurs de 

circuits sont donc souvent confrontés au défi de l'adaptation des modèles qui sont fournis 

avec les simulateurs pour mieux décrire le transistor réel qui est utilisé dans la conception. 

Ceci est réalisé par la caractérisation du transistor, principalement par des mesures, mais 

aussi par des simulations électromagnétiques et/ou thermiques. Enfin, les valeurs des 

paramètres du modèle doivent être extraites de ces données avant toute utilisation du modèle 

dans un design. 

Le modèle HICUM (HIgh CUrrent bipolar transistor Model) semble être le modèle le 

plus complet. Il propose un modèle compact plus physique dédié aux composants très rapides 

et fonctionnant à de forts courants. Les principaux avantages de ce modèle sont : une 

meilleure description de la résistance de base et des capacités de jonction, la prise en compte 

des effets d’auto-échauffement et des effets non quasi-statiques. Son utilisation reste 
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néanmoins assez complexe en raison du nombre très important de nœuds et de paramètres de 

modèle utilisés, en plus de la complexité de ses équations. 

Dans la suite de ce mémoire nous allons présenter la mise au point et le développement 

de notre propre modèle pour les phototransistors. Le modèle que nous allons créer est 

construit d’une manière hiérarchique et moins complexe (nombre de nœuds et de paramètres 

de modèle plus réduit) sur le logiciel de conception ADS Agilent. Ceci est possible en 

utilisant les composants SDD propre au logiciel. 
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Chapitre 3 

Modélisation en fonctionnement 

électrique du Phototransistor 

3.1 Introduction 

Divers termes tels que la caractérisation du composant, l'extraction des paramètres, 

l'optimisation et l'ajustement (fitting) du modèle sont utilisés pour traiter les tâches de 

préparation d'un modèle compact donné, destiné à la conception et à la simulation des circuits 

intégrés. Dans tous ces termes, le point de départ est un modèle mathématique qui décrit un 

dispositif semi-conducteur. Ce modèle a un certain nombre de paramètres variés qui sont 

ajustés pour correspondre aux caractéristiques électriques du composant. L'étape de la 

détermination d'un ensemble approprié de paramètres du modèle, correspond à l'extraction des 

paramètres. Une fois cette étape achevée, le modèle du composant est utilisé dans un 

simulateur de circuit pour évaluer les performances d’un circuit ou d’une fonction pour des 

conditions de fonctionnement données. 

Les mesures du composant sont indispensables à l'extraction et à l’optimisation des 

paramètres du modèle. En général, pour une extraction complète des paramètres d’un modèle 

compact physique moderne, on a besoin des mesures C-V (capacitance en fonction de la 

tension), de la caractéristique  DC I-V (courant-tension), et de la mesure des paramètres S à 

différents points de polarisation. Afin de déterminer les paramètres de géométrie des règles 

d’échelle ou de la température, une partie des mesures de géométrie ou de la température, doit 

être répétée au moins deux fois. Parfois, des tests des structures (Méthodes Pinch-Off, open, 
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short…) supplémentaires sont nécessaires pour l'évaluation de certains paramètres 

(résistances d’accès, tension d’Early…) pour lequel aucune stratégie directe d'extraction 

n’existe. 

L’extraction a l'avantage d'être beaucoup plus rapide que l'optimisation des paramètres (qui 

repose sur l’utilisation des méthodes généralisée des moindres carrés telles que l'algorithme 

de Levenberg-Marquardt [III.1] [III.2], pour trouver l’ensemble des paramètres), mais elle 

n’est pas toujours aussi précise. Avec l’arrivé des ordinateurs très performants, l'optimisation 

sur des milliers de points mesurés et calculés/simulés est de l'ordre de quelques secondes ou 

minutes. L’inconvénient de l'optimisation est donc loin d'être crucial et permet au contraire 

d’ajuster plus aisément la valeur des paramètres avec un plus grand nombre degrés de liberté : 

plage de variation des données, la pondération, limites supérieure et inférieure, etc., ce qui 

n’est pas offert par l’extraction. Les utilisateurs plus expérimentés préfèrent généralement la 

flexibilité, le contrôle et la précision que l'optimisation fournit plutôt que d'aller pour une 

solution d'extraction, qui est moins précise et plus longue. 

L'idée qu’on va suivre dans notre travail est d’utiliser les techniques d'extraction dans un 

premier temps pour avoir une estimation initiale, qui servira de point de départ à une 

optimisation. Ceci est nécessaire puisque l'optimisation peut donner des résultats très 

médiocres si les estimations initiales des paramètres utilisés sont très loin de la solution. De 

plus, une certaine connaissance et expérience des processus de fabrication et de la physique 

des semiconducteurs est nécessaire, car il y a des sous-ensembles de paramètres qui doivent 

être obtenus dans un ordre approprié, afin que ceux obtenus aux étapes ultérieures n'affectent 

pas ceux obtenus aux étapes précédentes. De plus, ils permettent d’obtenir la combinaison 

exacte des paramètres du modèle et non pas une des combinaisons possibles, qui ne 

fonctionnent pas en dehors de la zone de fonctionnement modélisée. Dans ce chapitre nous 

allons nous concentrer sur la modélisation de la partie purement électrique du phototransistor, 

c'est-à-dire sans tenir compte des phénomènes optiques et donc sans éclairement. La 

modélisation sera divisée en deux sous-parties : une modélisation du comportement statique 

(DC), puis du comportement dynamique (RF) du phototransistor mais uniquement en 

fonctionnement purement électrique. 
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I. Modèle en fonctionnement 

électrique statique 

La Figure 3-1 montre le schéma de base du modèle grand signal d’Ebers & Moll dans sa 

3
eme

 version EM3. Ce modèle constitue la base de notre modèle du phototransistor, surtout 

pour la partie électrique du modèle [III.3]. Il sera beaucoup plus adapté on s’inspirant des 

modèles discutés dans le chapitre précèdent, puisque on cherche à optimiser son 

fonctionnement, afin d’obtenir un modèle simple avec un nombre minimal de paramètres, et 

des équations moins complexes qui le définissent tout en gardant une grande précision et 

stabilité.  

 

Figure 3-1 : Schéma électrique grand signal du modèle d'Ebers & Moll EM3 du transistor 

bipolaire. 

Un autre avantage très important de notre solution est qu’il requière un nombre minimal 

de mesures, puisque on ne dispose pas de certaines mesures importantes et spécifiques pour la 

détermination de certains paramètres, citons par exemples : les courbes Gummel inverse, les 

mesures en courts circuits pour la détermination des résistances d’accès, cold S-parameters 

(paramètres S à froid) pour la détermination des capacités de jonctions, des mesures pour la 

détermination de l’effet de l’auto échauffement (mesures impulsionnelles), entre autres. On 

utilisera ici que trois types de mesures qui sont à notre disposition : courbes de Gummel 

direct, les caractéristique de sortie IC-VCE et les paramètres S sur une plage de fréquences et à 

différents points de polarisations. 

De plus notre modèle est construit d’une façon hiérarchique où chaque phénomène ou 

effet est modélisé d’une manière indépendante les uns des autres par un bloc d’équations. Ces 
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blocs sont ensuite reliés entre eux pour former un circuit équivalent complet. Ceci rend le 

modèle très flexible, simple, lisible et extensible pour d’autres structures de composants (que 

ce soit HBT, BJT ou PTH de la même technologie). Cette solution est pertinente puisque 

jusqu'à aujourd’hui la majorité des modèles développés sont formés d’un seul bloc ou écrits 

par un langage de programmation rendant la modification ou l’extension pénible, voir 

délicate. 

La valeur de chacun des paramètres du modèle électrique statique grand signal est déduite 

à partir des courbes de Gummel, des caractéristiques IC−VCE mesurées et à partir des 

estimations puis optimisations. Ces paramètres au nombre de 26, sont les différentes 

résistances d’accès (base, émetteur et collecteur), les paramètres des diodes idéales et de 

recombinaison (courants de saturation et coefficients d’idéalité) et les gains en direct et en 

inverse du transistor. En plus des paramètres décrivant l’effet d’avalanche, d’Early, de forte 

injection, du courant du substrat et de l’auto-échauffement. 

3.2 Courbes de Gummel 

La mesure la plus usuelle pour caractériser le comportement statique d’un transistor en 

régime direct (ou en inverse) est le tracé des courbes de Gummel. Les courbes de Gummel 

sont une représentation en échelle semi-logarithmique des courants terminaux IB et IC en 

fonction de la tension VBE. Elles sont tracées à tension VBC constante et généralement nulle 

(ce choix est justifié pour retarder l’apparition de l’effet de quasi-saturation) pour les courbes 

directes. Elles permettent comme montré sur la Figure 3-2, de juger rapidement de l’idéalité 

des courants et du gain en courant représenté par l’écart entre les deux courbes IC et IB, de 

distinguer les zones de fonctionnement non linéaire en forte et faible injection. De plus, elles 

permettent de visualiser des effets de quasi-saturation liés à des valeurs importantes des 

résistances séries d’accès. De même on trouve les courbes de Gummel inverse qui permettent 

de caractériser le transistor dans le régime de fonctionnement inverse (typiquement à VBE = 0 

V et VBC varie). 
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Figure 3-2 : Courbe de Gummel typique d’un transistor NPN. 

Selon la Figure 3-2, les effets physiques visibles du composant sur la courbe de Gummel 

sont les suivants : 

➀. Effets de fort injection : Effet Webster, effet Kirk ; 

➁. Effet des résistances séries d’accès; 

➂. Zone idéale ou linéaire ou encore régime normal à gain constant ; 

➃. Effet de perçage de la base intrinsèque (se produit lorsque la base est trop fine et/ou 

faiblement dopée); 

➄. Courant tunnel bande à bande de la jonction B/E ; 

➅. Courant de base non idéal, dû à des phénomènes de recombinaison en zone de charge 

d’espace B/E, ou bien à l’effet tunnel ; 

Les courbes de Gummel à VBC = 0 V du composant PTH décrit au paragraphe 1.6, sont 

présentées sur la Figure 3-3, ils sont obtenus par une caractérisation DC du PTH 10SQxEBC 

sous des conditions de non-éclairement, ce qui présente le comportement purement électrique 

du composant. Pour rappel, seuls les composants à structure EBC étendues (xEBC) ont été 

modélisés.  
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Figure 3-3 : Courbes de Gummel mesurées du phototransistor 10SQxEBC modélisé. 

Les mesures qu’on possède ne donnent pas d’information sur le comportement du 

phototransistor pour les faibles polarisations (VBE < 0,5 V) qui n’est pas d’ailleurs important 

dans la majorité des applications. La saturation des courants observée (aux alentours de 7 nA) 

dans cette région est due aux limites basses des appareils de mesures utilisés (fuites dans les 

câbles RF et la sensibilité de l'analyseur paramétrique). 

On remarque que le composant ne présente pas de phénomènes du perçage de la base 

intrinsèque ni peut être d’effet tunnel bande à bande. De plus, on distingue aisément les trois 

différentes régions de fonctionnements des jonctions du transistor. Sur la Figure 3-3, ces 

différents régimes sont indiqués par les zones nommées : 

 Région I : régime à faible polarisation avec un courant de base composé 

essentiellement du courant de recombinaison des porteurs dans la ZCE des jonctions 

(zone ➅). Dans ce cas on n’observe qu’une partie de cette région à cause des 

limitations des mesures. La recombinaison est d’origine surfacique (des défauts). Cette 

zone est exprimée dans l’équation du courant IB par les équations des diodes de fuite 

D4 et D3. 

 

 Région II : régime normal à gain constant, les diodes sont considérées idéales et donc 

les courants de recombinaisons sont négligeables et les courants de base et collecteur 

suivent leur comportement idéal (zone ➂). Le gain du transistor atteint alors un 

plateau. Cette région est modélisée par le générateur ICT (modélisant l’effet transistor) 

et les diodes D1 et D2 (modélisant le comportement intrinsèque des jonctions). 
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 Région III : Pour les fortes polarisations VBE, les effets de résistances séries 

apparaissent et sont responsables de la décroissance du courant de base et du courant 

collecteur par rapport aux courbes idéales (zone ➁). D’autre part, l’effet Kirk accentue 

la décroissance du courant collecteur pour les fortes injections d’électrons dans le 

collecteur (zone ➀). Ces deux effets sont généralement confondus, néanmoins la 

décroissance plus rapide du courant collecteur par rapport au courant de base pour les 

fortes polarisations est visible. 

Ces mesures des courbes de Gummel effectuées sur le phototransistor vont servir dans la 

suite à extraire les paramètres du modèle graphiquement et analytiquement. En plus, elles 

vont permettre de valider le modèle développé en les comparants aux résultats obtenus de la 

simulation. 

3.2.1 Modélisation du courant de base 

Selon le schéma du modèle sur la Figure 3-1, le courant de la base en régime statique 

peut être exprimé en fonction de quatre contributions selon les équations suivantes : 

 
                   

  

  
 

  
  

               (III.1) 

Les diodes D1 et D2 modélisent le comportement des deux jonctions juxtaposées base-

émetteur et base-collecteur. Les courants qui les traversent (ID1 et ID2), sont proportionnels 

aux courants idéaux If et Ir. Ces courants font intervenir les gains en courant en montage 

émetteur commun direct (βF) et inverse (βR), les coefficients d’idéalités des diodes base-

émetteur nF et base-collecteur nR, qui sont généralement compris entre 1 et 1,5 dans les 

technologies récentes, et les courants de saturation direct ISF et inverse ISR des jonctions du 

transistor. Il faut noter que ces équations mettent en évidence la dépendance des courants de 

jonctions aux tensions appliquées sur ces jonctions comme montré par les équations 

suivantes : 
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VB’E’ et VB’C’ sont respectivement les tensions aux bornes des jonctions base-émetteur et 

base-collecteur. 



I. Modèle en fonctionnement électrique statique 

 

138 

 

VT est la tension thermique en volts,    
  

 
 avec k la constante de Boltzmann                

k= 1.38×10
−23

 JK
−1

, q est la charge élémentaire d’un électron q= 1.602×10
−19

 C, et T est la 

température de la jonction en K°. 

Ces courants qui modélisent le comportement résistif des jonctions sont implémentés 

sous le logiciel ADS d’Agilent Technologies, par un seul bloc SDD (Symbolically Defined 

Device) à 1 port qui génère un courant proportionnel à l’exponentiel de la tension appliquée à 

ses bornes, comme montré sur la Figure 3-4 : 

 
 

Figure 3-4 : Modèle d'une diode par un bloc SDD. 

Dans le logiciel on a utilisé une version de l’exponentiel dit léger par la fonction 

exp_soft(x), qui est tout simplement une interpolation linéaire de l’exponentiel naturel quand 

l’exposant dépasse la valeur exp_max. Il est utilisé pour éviter le débordement dans les 

calculs numériques lorsque l’exposant est un nombre très grand. 

Les diodes D3 et D4 modélisent à leurs tours les courants dits de fuite à faible injection. 

Ces courants de fuite sont des courants de recombinaison qui influent essentiellement sur le 

courant de base lorsque les jonctions sont faiblement polarisées. Ils sont exprimés par les 

équations suivantes: 

 
         [   (

     

     
)   ] (III.4) 

 
         [   (

     

     
)   ] (III.5) 

CF et CR sont des coefficients d’ajustement en fonction de ISF et ISR, nFL et nRL sont les 

coefficients de non-idéalité, dits aussi coefficient d’amplitude ou d’émission des jonctions. 

Ces derniers sont généralement compris entre 1,5 et 4. L’implémentation est faite de la même 

façon que précédemment dans les courants des diodes, seules les paramètres changent. 

D’après les résultats obtenus on constate qu’on a besoin de dix paramètres pour modéliser 

le courant de la base, cinq pour chaque régime de fonctionnement (direct et inverse). Ces 
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paramètres sont les suivants: les coefficients d’idéalités (nF/nR) et les coefficients de non-

idéalités des jonctions (nFL/nRL), les gains en courant idéaux (βF/βR), les courants de saturation 

ou de fuite de la jonction (ISF/ISR) et les coefficients d’ajustement du courant de fuite (CF/CR). 

L’extraction de ces paramètres se fait d’une manière analytique ou graphique à partir des 

mesures des courbes de Gummel en direct et en inverse.  

 

Figure 3-5 : Extraction graphique des paramètres modelisant le courant de base a partir de la 

courbe de Gummel direct. 

La Figure 3-5 montre la technique utilisée afin d’obtenir les paramètres modélisant le 

courant de base en régime statique d’une façon graphique à partir des courbes de Gummel. 

Le courant de saturation ISF est obtenu par le prolongement de la zone linéaire du courant 

de collecteur sur l’axe des ordonnées (des courants) ou bien du courant de base mais divisé 

par le facteur βF. Le gain en courant βF exprime l’écart entre les courants de la base et du 

collecteur dans la région II (linéaire). En faible polarisation le prolongement du courant de 

base vers VBE = 0 V permet de trouver la quantité CF.ISF et ainsi de déduire le paramètre CF. 

Les coefficients d’idéalité nF de la diode base-émetteur et nFL de la diode de fuite sont obtenus 

par l’ajustement des pentes, respectivement, du courant de collecteur ou de la base dans la 

zone linéaire, et celui en faible polarisation du courant de base (pour nFL). 

On a procédé aussi à une extraction analytique, pour cela on a utilisé la méthode de la 

régression linéaire [III.4] [III.5]. Cette une méthode efficace et simple à implémenter. Elle 

consiste à décrire au mieux la tendance d’un nuage de données et ce par une droite affine. 

Nous allons donc appliquer cette méthode analytique par exemple pour extraire le coefficient 
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d’idéalité nF et le courant de saturation ISF de la diode de la jonction BE. Cette méthode est 

valide puisque ces paramètres sont définis dans la zone linéaire de la courbe de Gummel. 

Supposons qu’on possède N points de mesure d’une quantité donnée, pour notre cas c’est 

le courant de base, nous avons donc le couple de données (VBEi , IBi) dans la zone linéaire (0,6 

V < VBEi < 0,75 V). Maintenant on cherche la droite de l’équation y(VBE) = aVBE + b qui soit 

la plus proche de tous les points de mesures IBi en fonction de VBEi.  

Selon l’expression du courant de la base et sous les conditions de la zone linéaire on a les 

hypothèses suivantes : 

 VBC < 0 V (régime de fonctionnement direct), 

 Courant de recombinaison négligeable (IBErec << 
  

  
), 

 VBE > 0,6 V (le terme en exponentiel est très grand devant 1). 

L’équation du courant de la base se réduit dans la zone linéaire à : 
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Une conversion de l’expression dans la base logarithmique donne : 
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En considérant l’expression comme une forme linéaire de VBE, on obtient :                   
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La droite approchant les points de mesure est obtenue en minimisant le carré des écarts 

(Ei) entre les valeurs observées (mesurées) et les valeurs estimées (de la droite), on aura donc: 
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 (III.8) 

Par la suite, nous allons dériver l’erreur totale donnée par l’équation précédente, et 

chercher son minimum pour chaque coefficient de la droite. Ceci est accompli en solvant 

l’équation obtenue égalisée à 0. Les étapes de calcul sont simples et abondantes dans la 

littérature, on donne ici juste le résultat final de l’extraction: 
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Enfin, les paramètres qu’on cherche peuvent être retrouvés par : 

 
{

        
  

         
      

⁄
 (III.11) 

La résolution de ces équations a été réalisée à l’aide d’un script développé sous le logiciel 

MATLAB. Les valeurs obtenues seront présentées à la fin avec l’ensemble des paramètres du 

modèle extraits (voir le tableau 3-1). La même procédure est suivie pour déterminer les 

paramètres nFL et CF en prenant cette fois-ci les données de mesures dans la zone de 

recombinaison (zone ➅) de la courbe de Gummel.  

Pour notre cas puisqu’on ne possède pas de mesures de Gummel en inverse on ne peut 

pas extraire les paramètres en mode inverse (ISR, nR, CR, βR et nRL). Pour y remédier nous les 

avons estimés à partir de la région de la saturation dans la caractéristique de la sortie (IC-VCE), 

qui sera abordé dans la suite. Ceci est possible puisque dans ce mode de fonctionnement les 

deux jonctions (BE/BC) contribuent au courant collecteur. 

3.2.2 Modélisation du courant collecteur 

En considérant toujours le même schéma du modèle présenté dans la Figure 3-1, le 

courant du collecteur peut être exprimé par la relation suivante : 

 
       

  
  

        (III.12) 

Comme elles sont définit dans la littérature, les équations du modèle sont celles de la 

version transport du modèle d’Ebers & Moll. Elles sont exprimées par un générateur de 

courant circulant du collecteur vers l’émetteur comme suit : 

ICT : Est le courant principal présentant le courant collecté depuis l’émetteur ou qui 

modélise l’effet transistor, il est exprimé en fonction de deux composantes : le courant direct 

ICC et le courant inverse IEC, qui sont définis par les expressions suivantes : 

                 (III.13) 

Avec : 
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 Avec ISF et ISR les courants de saturation direct et inverse du transistor, nF et nR les 

coefficients d’idéalités des diodes base-émetteur et base-collecteur. θF et θR sont les 

coefficients d’ajustement pour l’effet Webster en forte injection. 

Il faut noter que VB’E’ et VB’C’ sont les tensions aux bornes des jonctions base-émetteur et 

base-collecteur qui représentent la chute de tension par les résistances d’accès. 

NB est un facteur modélisant la dépendance du courant direct à la tension VBC ou bien ce 

qu’on appelle le phénomène de la modulation de la largeur de la base, il a été dérivé par 

McCalla [III.6].  Ceci est réalisé par un seul paramètre VAF qui correspond à la tension 

d’Early directe qu’on va voir un peu plus loin. Mais pour notre solution nous avons ajouté un 

autre terme prenant en compte la modulation de la base du côté de la jonction BE par un 

deuxième paramètre VAR, qui n’est que la tension d’Early inverse. L’approximation donnée à 

ce facteur est très utile pour l’implémentation numérique, puisqu’elle évite la divergence de la 

solution lorsque  VB’C’ = -VAF et/ou VB’E’ = -VAR (qui est valide car cet effet est de second 

degré et on a généralement |VB’C’| << VAR). 

Nous avons implémenté ce générateur de courant par un seul bloc SDD à 3 ports dont le 

schéma est présenté sur la Figure 3-6 : 

 

Figure 3-6 : Modélisation du courant de transfert ICT par le bloc SDD. 

La modélisation du courant collecteur nécessite l’extraction de quatre paramètres (θF/θR 

et VAF/VAR). Les autres paramètres sont déjà dérivés (en mode directe, pour le moment) lors 
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de la modélisation du courant de base. Il faut noter aussi qu’on ne peut pas extraire les 

paramètres relatifs à l’effet Early à partir des mesures de Gummel, ni le paramètre θR de forte 

injection en inverse. Donc il faut les extraire à l’aide des mesures de la caractéristique IC-VCE 

qui est le sujet du paragraphe 3-3 qui arrive après. 

 

Figure 3-7 : Extraction graphique des paramètres modélisant le courant du collecteur. 

L’extrapolation de l’asymptote de la fonction Log(IC) vs VBE dans la région de forte 

injection vers VBE = 0 V nous donne la valeur de ISF/F, dont on peut directement déduire la 

valeur du paramètre F, puisque ISF est déjà calculé avec IB. Cette asymptote est facilement 

distinguée puisqu’elle a une pente qui est la moitié de celle du courant IC dans la zone 

linéaire, la Figure 3-7 montre la méthode graphique de cette extraction. 

Pour l’extraction analytique on va procéder comme on a fait pour le courant IB, mais cette 

fois ci pour la courbe de IC dans la région de forte injection. 

Le paramètre R ne peut être extrait dans notre cas, puisque on ne possède pas des 

mesures de Gummel inverse. Comme on la fait précédemment on essayera de les estimer 

lorsqu’on entame la partie de la modélisation des caractéristiques de la sortie. Puisque ce 

paramètre figure dans la région où VCE est négative. 

Jusqu'à maintenant on a pu déterminer six paramètres des 12 nécessaires pour modéliser 

les courants IB et IC.  
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3.2.3 Charges et capacités de déplétion (de jonction) 

La modélisation de cette partie est indépendante des autres paramètres statique, et elle n’a 

d’effet que dans le mode dynamique (AC). Mais, elle est introduite ici pour mieux décrire la 

dérivation du modèle, en plus, elle est nécessaire pour une étude du régime transitoire.  

La variation de l’accumulation des charges des dopants non neutres au niveau des Zones 

de Charges d’Espace ZCE du transistor (ou bien les charges stockées de chaque côté des 

zones déplétées) en fonction des tensions aux bornes des jonctions associées est modélisée par 

deux capacités de jonction : base-collecteur CjC et base-émetteur CjE, qui sont aussi appelées 

capacités de transition ou de déplétion. L’expression générale de ces capacités est de la 

forme : 
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)
  

 
(III.15) 

Où X est remplacé par E ou C selon la jonction. CjX0 est la valeur de la capacité pour une 

polarisation de jonction nulle (VB’X’ = 0 V), VB’X’ le potentiel interne appliqué sur la jonction, 

mX est un facteur d’ajustement en relation avec la technologie de la jonction (mX = 1/3 pour 

une jonction graduelle (< 0,5 µm) et 1/2 pour une jonction abrupte (> 0,5 µm)). Enfin, Vd est 

la hauteur de barrière de potentiel de la jonction ou potentiel de diffusion. Pratiquement, la 

valeur de Vd est légèrement inférieure à la hauteur de barrière de la jonction. 

L’implémentation d’une telle équation sous le logiciel entraine un problème de 

convergence des calculs, puisque cette équation physique possède un pôle pour VB’X’ = Vd. 

Pour y remédier on utilise la formule de Berkeley valable si VB’X’ > Vd/2, qui n’est qu’une 

linéarisation de l’équation III.15 : 

 
            (    

     
  

     ) (III.16) 

Il existe une autre formule utilisée dans le modèle SGP pour VB’X’ > Fc∙Vd, ou Fc (entre 

0.5 et 1) est un paramètre du modèle qui détermine le point où commence la linéarisation de 

la fonction : 

 
    

    
             

(              

     
  

) (III.17) 

La deuxième relation, qui n’est qu’une généralisation de la première, donne une certaine 

flexibilité dans la modélisation, car on peut contrôler le point de commutation entre l’équation 
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physique et l’approximation linéaire. Nous avons donc utilisé cette approximation pour 

modéliser les capacités de jonction dans notre modèle. 

Dans les modèles utilisés aujourd’hui comme MEXTRAM [III.7], les capacités sont 

limitées en polarisation directe afin de ne pas dépasser leur valeur réelle quand la tension 

VB’X’ aux bornes de la jonction est égale à 0,98Vd. Dans notre cas on a remarqué que cette 

limitation n’a qu’un faible impact sur les résultats de simulation, car les tensions de jonctions 

(intrinsèques) peuvent difficilement atteindre la valeur de Vd. De plus, Laux [III.8] a montré 

qu’elles peuvent même diminuer quand la tension aux bornes des jonctions est supérieure à 

Vd. Ce qui rend la modélisation de la capacité au-delà de Vd très peu importante. 

Nous avons implémenté cette capacité en utilisant un SDD 1 port, sachant que la relation 

qui lie le courant qui traverse la capacité et la tension appliquée à ses bornes est :        
  

  
, 

soit la dérivée en tension. 

 

 

Figure 3-8 : Modélisation de la capacité de jonction (dépendante en tension) par le bloc SDD. 

Dans cette solution nous avons ajouté le facteur f_nom de valeur de 1GHz, qui modifie 

l’échelle des fréquences afin d’éviter les problèmes de convergence, lorsqu’on atteint des 

fréquences très élevées. En effet, avec cette grande valeur de fréquence une petite variation de 

la tension peut produire des résultats de dérivation énormes, qui peuvent engendrer des 

problèmes de convergences. 

La dérivation est réalisée par l’utilisation de la fonction poids du port SDD d’ordre 2 qui 

est une multiplication par jω du spectre du signal présent sur ce port dans le domaine 

fréquentiel, ce qui revient à une dérivation dans le domaine temporel. 

Pour vérifier le fonctionnement du modèle de la capacité, on a calculé la capacité en 

fonction de la tension appliquée, le résultat est tracé sur la Figure 3-9 : 
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Figure 3-9 : Capacité de jonction modélisée en fonction de la tension à ses bornes. 

A partir du résultat obtenu on retrouve bien le comportement d’une capacité de jonction 

non-linéaire, où pour des tensions négatives la valeur de la capacité varie d’une manière lente, 

puis aux tensions positives l’augmentation est plus rapide. Il faut noter aussi qu’on a évité le 

pôle Vd qui cause la divergence de la capacité. Les paramètres nécessaires pour cette partie 

sont au nombre de 6 (trois pour chaque jonction), et des méthodes et mesures spécifiques sont 

utilisées afin de les extraire. 

Une des méthodes d’extraction des capacités de jonction BE, BC est basée sur le 

traitement des paramètres Y du transistor mesurés en mode bloqué, de sorte que seule 

l’influence des capacités soit prépondérante. Cette méthode est décrite dans les travaux 

présentés en [III.9]. Dans ce mode de fonctionnement le transistor étant polarisé en inverse, 

les courants sont faibles, les conductances ainsi que les capacités de diffusion sont 

négligeables, ce qui permet d’isoler seulement les capacités de jonction. Une autre méthode 

consiste à réaliser les mesures CV à l’aide d’appareils de mesures comme : CV meter et LCR 

meter. Ces équipements fonctionnent habituellement aux fréquences de 0,1 à 10 MHz, et ils 

permettent de trouver la capacité en fonction de la tension appliquée. 

3.2.4 Estimation des résistances parasites 

En fonctionnement normal et pour de fortes polarisations VBE, les courants en jeu 

deviennent suffisamment importants (supérieurs au mA) pour que la chute ohmique qu’ils 

entraînent devient significative. Ce qui provoque des déviations par rapport aux 

caractéristiques exponentielles courant-tension (Gummel) et ralentissent la charge des 

capacités du transistor, comme montré sur la Figure 3-10. Les transistors à hautes-fréquences 

sont habituellement exploités dans ce régime, ce qui rend ces paramètres très importants pour 

une prédiction précise du comportement des transistors à hautes fréquences.  
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La résistance de base et la résistance de collecteur peuvent être modélisées en tant 

qu'éléments dépendant de la polarisation, en raison de la modulation de la conductivité de la 

base et de l'encombrement du courant de base, et de la diffusion ou défocalisation du courant 

collecteur. Par contre la résistance de l’émetteur est décrite comme ohmique. 

 

Figure 3-10 : Mis en évidence de l’influence des résistances RB et RE sur les courbes de Gummel. 

Les résistances d’accès RC, RB et RE permettent l’amélioration de la caractérisation ”dc”. 

Elles modélisent les régions des contacts à la zone active du collecteur, de la base et de 

l’émetteur. En effet, les tensions aux bornes des jonctions sont inférieures à celles aux bornes 

des contacts, ce qui engendre une diminution des performances du transistor. 

Ainsi, pour une tension VBE appliquée aux bornes du transistor, typiquement supérieure à 

0,8V, la tension VB’E’ à la jonction émetteur/base est inférieure du fait des résistances 

d’émetteur et de base illustrées sur le schéma suivant : 

 

Figure 3-11 : Illustration des résistances d'accès d'un transistor bipolaire. 
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Les tensions interne et externe aux jonctions d’un transistor sont liées de la façon 

suivante : 

                                         (III.18) 

Bien que la région de l’émetteur soit moins résistive que la base du fait de son plus fort 

dopage, sa contribution, multipliée par le gain en courant, n’est pas négligeable devant la 

résistance de base. 

Il est nécessaire de commencer par déterminer les valeurs de ces résistances pour rendre 

possible l’extraction des éléments intrinsèques et donc des données principales et 

primordiales du modèle. 

Il est possible de calculer les résistances par les niveaux de dopage et la géométrie des 

couches. Cependant, la complexité actuelle des technologies et les petites géométries rendent 

difficile l'obtention des valeurs satisfaisant à l'aide de ces calculs. L'extraction de ces 

paramètres peut être effectuée aussi à partir, par exemple, des paramètres S [III.10], des 

mesures AC [III.11], bruit [III.12] et DC. Pour l’extraction à partir des mesures DC il existe 

plusieurs méthodes à savoir : la méthode Ning-Tang [III.13], celle qu’on a adoptée pour 

estimer la valeur de RB et RE. Cette méthode consiste à déterminer l’écart en tension VBE du 

comportement idéal (linéaire) du courant IB, comme illustré sur la Figure 3-10, et de 

l’exprimer selon la relation suivante : 

                (III.19) 

En utilisant les relations : βF = IC/IB et IE = IB + IC ; on aura : 

 
  

    
  

             
  

 (III.20) 

Les résistances sont extraites ensuite en traçant la quantité R en fonction de βF
-1

 dans la 

zone linéaire. Les autres méthodes comme : la méthode Weng [III.14] et Fly-back [III.15] ne 

peuvent être appliquées dans notre cas puisque, comme on la déjà mentionné, on ne possède 

que des mesures de Gummel et de la caractéristique de sortie. Par contre ces méthodes 

nécessitent des mesures spécifiques. 

3.3 Caractéristique de sortie IC-VCE 

Les caractéristiques de sortie d’un transistor bipolaire permettent d’obtenir des 

informations complémentaires aux courbes de Gummel. C’est une mesure du courant de 

collecteur IC en appliquant une polarisation constante en entrée du transistor en montage 
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émetteur commun (polarisation en tension (VBE) ou en courant (IB) de la jonction émetteur-

base) et en faisant varier la tension VCE de sortie. Elles permettent de donner une estimation : 

des résistances séries d’émetteur et de collecteur du dispositif par la pente des courbes en 

régime de saturation, de la tension d’Early par la pente de IC en régime linéaire à faible 

polarisation (en IB ou VBE) et de la tension de claquage du dispositif lorsque ce dernier entre 

en régime d’avalanche. Par ailleurs, une pente négative du courant IC à forte polarisation 

émetteur-base est caractéristique de phénomènes d’auto-échauffement. 

 

Figure 3-12 : Caractéristique de sortie d’un transistor bipolaire, montrant tous les régimes de 

fonctionnement. 

Comme montré sur la Figure 3-12, cette caractéristique fait apparaître quatre régions 

distinctes en fonction des polarisations appliquées à l'entrée et à la sortie du transistor. 

 Premier point de fonctionnement (VCE = 0 V) : 

Cette mesure est réalisée avec des potentiels émetteur et collecteur égaux, puis une 

tension non nulle, est appliquée sur la base. Les deux jonctions B/E et B/C sont donc 

polarisées en direct (VBE et VBC > 0). Les trous de la base vont être injectés dans l’émetteur et 

dans le collecteur et des électrons de l’émetteur et du collecteur sont injectés également dans 

la base. Du fait des différences de niveaux de dopage, le champ électrique intrinsèque de la 

zone de charge d'espace B/E est plus faible que celui de la jonction B/C. Les trous de la base 

vont alors diffuser davantage vers l'émetteur plutôt que vers le collecteur, d'autant plus que le 

dopage collecteur est faible ou que le dopage de l’émetteur est fort. Du fait de la longueur de 

collecteur très supérieure à la longueur de diffusion des trous, ceux-ci vont intégralement se 
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recombiner. Dans ce régime, le courant collecteur est de signe opposé (négatif) au régime de 

fonctionnement normal (où les électrons traversent la base vers le contact collecteur). 

 Régime de saturation (0 V < VCE < Vsat) : 

Dans la zone de saturation, toute augmentation de la tension collecteur-émetteur se traduit 

à la fois par une augmentation du potentiel de la jonction base-émetteur et une diminution du 

potentiel de la jonction base-collecteur. Pour VCE augmentant de VΔ (La tension de décalage) 

à Vsat (illustrées sur la Figure 3-12), la valeur de la tension de la jonction base-collecteur 

diminue pour s'annuler. Ainsi, lorsque VCE = Vsat, la tension VCB est égale à 0V. 

 Fonctionnement normal : 

Dans la zone de fonctionnement linéaire où Vsat < VCE < BVCE (tensions de claquage), 

plus VCE augmente, plus le potentiel de la jonction base-collecteur devient négatif 

(polarisation en inverse), mais le potentiel de la jonction émetteur-base reste sensiblement 

constant, fixé par la valeur de IB. En réalité, le courant collecteur varie légèrement avec la 

tension émetteur-collecteur en régime normal de fonctionnement sous l'influence simultanée 

de l'effet Early et des effets thermiques. 

 Zone de claquage 

Ici VCE ≥ BVCE. Dans cette zone, la tension de la jonction base-collecteur, toujours 

négative, devient très grande en module. Le champ électrique peut atteindre une valeur 

suffisante pour provoquer l'apparition d'un courant inverse à travers la diode base-collecteur, 

pouvant conduire à la destruction du transistor. Le phénomène d’avalanche se produit lorsque 

les électrons commencent à ioniser les atomes du réseau à la jonction base/collecteur. Les 

électrons générés s'ajoutent au courant collecteur standard qui augmente alors rapidement. Les 

trous, quant à eux, se dirigent vers la base et s'opposent au courant de base classique des trous 

allant vers l'émetteur. Pour maintenir le courant de base constant, il faut que la part des trous 

qui proviennent des ionisations par impact soit compensée par un surplus de trous allant vers 

l'émetteur. Cela va induire un décalage supplémentaire du potentiel de la base afin de réduire 

le potentiel de la jonction BE et permettre davantage de diffusion des électrons de l'émetteur 

vers la base. 

La caractéristique de sortie purement électrique (dans des conditions de non-éclairage du 

composant) de notre phototransistor est celle de la Figure 3-13, sur laquelle on peut distinguer 

nettement les différentes zones de fonctionnement. Ces mesures vont nous permettre 
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d’extraire un nombre important de paramètres du modèle.  De plus, elles seront utilisées pour 

valider le modèle grand-signal qu’on a développé en régime statique.  

 

Figure 3-13 : Caractéristique IC-VCE du phototransistor 10SQxEBC (sans éclairage). 

Sur la Figure 3-13 on remarque que dans la zone linéaire on a une pente de IC 

caractéristique de l’effet Early, mais pour des VCE plus grandes et des courants élevés, la 

pente diminue ce qui montre qu’il y a un autre phénomène (auto- échauffement) qui s’ajoute à 

ce dernier. L’avalanche est très présente pour les tensions VCE supérieures à 3,5 V, surtout 

pour les faibles valeurs de IB où la pente est très accentuée. 

3.3.1 Estimation de la résistance du collecteur 

La résistance du collecteur est composée de trois parties : une résistance due à la couche 

épitaxiée du collecteur qui est généralement dépendante du courant qui la traverse. Une partie 

de la résistance est due à la couche enterrée, la dernière partie est due au puits (Sink) du 

collecteur, ces deux composantes sont indépendantes de la polarisation. Des tests spécifiques 

de structures permettent d’obtenir les résistances unitaires de ces deux composantes. 

 

Figure 3-14: différentes composantes de la résistance du collecteur. 

La résistance du collecteur résulte de la structure spécifique des couches du transistor 

bipolaire, comme le montre la Figure 3-14. Le contact avec le collecteur est au même niveau 
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que le contact avec la base, le courant du collecteur doit donc traverser le collecteur et monter 

jusqu'à la surface pour atteindre le contact collecteur. Puisque le collecteur est relativement 

peu dopé, la résistance du collecteur pourrait être relativement grande. Pour résoudre ce 

problème, une couche enterrée fortement dopée est placée sous la couche du collecteur, ce qui 

créé un chemin de faible résistance en parallèle avec la grande résistance du collecteur 

épitaxial. En outre, un puits Collecteur (sink) fortement dopé est inclus sous le contact du 

collecteur pour réduire la résistance entre la couche enterrée et le contact collecteur. Si ces 

deux caractéristiques sont incluses dans le procédé de fabrication du transistor bipolaire, la 

résistance du collecteur est considérablement réduite et limitée principalement par la 

résistance du collecteur épitaxial sous la base, qui est le cas pour le PTH modélisé. 

La résistance du collecteur est généralement estimée à partir de la géométrie du transistor 

et des informations sur les couches comme le dopage. Mais dans notre cas on ne possède pas 

ces informations donc on est obligé de l’estimer à partir des mesures IC-VCE. Pratiquement on 

peut estimer la valeur de la résistance du collecteur totale à partir des courbes de la 

caractéristique IC-VCE en déterminant les deux extrémités de sa valeur comme illustré sur la 

Figure 3-15 suivante : 

 

Figure 3-15: Méthode de l’estimation de la résistance du collecteur du transistor bipolaire à partir 

des courbes Ic-Vce. 

Dans le fonctionnement normal du transistor bipolaire dans la région active directe, la 

résistance du collecteur peut être obtenue en traçant une droite passant par l’origine et 

joignant le point de l’extrémité droite pour lequel la courbe de IC sort de la région de 

saturation pour atteindre le mode linéaire (trait en pointillé passant par B sur la Figure 3-15). 

L’inverse de la pente de cette droite donne la résistance ohmique du collecteur (Rc normal) dans 

la région active directe. Cette résistance est celle qui est estimée par la géométrie du 

composant. Dans la zone de fonctionnement de saturation une valeur de la résistance du 
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collecteur (Rc saturation) plus faible est observée en utilisant le 1
er

 point du coude A en zone de 

saturation. Ces deux valeurs présentent donc les limites de la valeur de la résistance du 

collecteur. En réalité il y a des difficultés à déterminer ces deux pentes, pour (Rc normal) les 

points de coudes sont difficiles à déterminer avec précision, et la pente de (Rc saturation) doit être 

corrigée pour prendre en compte les effets de la résistance de l’émetteur dans la zone de 

saturation. Cette correction est donnée par [III.16]: 
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] (III.21) 

Dans notre cas on a utilisé la moyenne entre la valeur RC normal et RC sat. 

3.3.2 Modélisation de l’effet Early 

L’effet Early a pour cause l’amincissement de la base neutre lorsque la zone de charge 

d’espace de la jonction base-collecteur s’étend sous l’effet d’une polarisation VBC en inverse. 

Ceci favorise l’évacuation des électrons de la base vers le collecteur, l’effet Early se 

caractérise ainsi par une augmentation du courant IC lorsque VCE augmente. En l’absence de 

phénomènes d’échauffement et d’avalanche, cette augmentation est quasi linéaire. 

Ce phénomène est modélisé en modifiant l’expression du courant de transfert ICT et en 

ajoutant le facteur NB exprimé comme suit : 

 
   

 

  
   
   

 
   
   

    
   
   

 
   
   

  
(III.22) 

L’approximation est utilisée pour éviter la divergence des calculs numériques lors de la 

simulation due aux pôles de cette expression. 

La Figure 3-16 présente la méthode graphique d’extraction de la tension d’Early en direct 

VAF, qui est l’intersection avec l’axe des abscisses de la droite de la région linéaire. Il existe le 

même phénomène pour le transistor fonctionnant en inverse. On parle alors de tension d’Early 

inverse VAR. 
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Figure 3-16 : Détermination de la tension d'Early sur la caractéristique de sortie. 

Ces deux paramètres sont très importants dans le modèle, car dans les technologies 

récentes des transistors leurs valeurs sont relativement très faibles, affectant ainsi 

considérablement les performances du composant. Il est donc impératif de les déterminer avec 

une grande précision. Pour cela on a employé une méthode efficace pour déterminer ces 

paramètres. En effet, l’extrapolation des pentes de IC dans la zone linéaire vers l’axe de VCE 

dans la méthode graphique ne se rejoignent pas en un seul point (VAF), mais en une plage de 

valeurs autour d’un point. Cette plage est assez large dans notre cas puisque VAF ne dépend 

pas seulement de VCE mais aussi du courant IB. Ceci est observé sur la Figure 3-13, où la 

pente augmente en augmentant le courant de la base.  

La méthode déployée consiste à déterminer le point d’intersection avec l’axe des 

abscisses d’une façon analytique, en utilisant deux points de mesures adjacents, et ainsi de 

suite pour la paire de points qui suit et cela sur toute la région linéaire d’une courbe IC donnée, 

comme illustré sur la Figure 3-17. Finalement, on obtient une suite de valeurs VAF(i,j), le 

paramètre recherché est donc la moyenne arithmétique des valeurs obtenues. Si VCE(i,j) et 

IC(i,j) sont une paire de mesures sur N mesures de chaque courbe j on aura : 
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Figure 3-17 : la méthode de la régression linéaire appliquée pour déterminer la tension d’Early. 

Les valeurs de VAF et VAR sont obtenues en implémentant cette méthode par un script Matlab 

dans les zones linéaires direct et inverse (VCE < 0V) de la caractéristique de sortie. 

3.3.3 Modélisation de l’avalanche 

Sous l’effet de la polarisation inverse croissante de la jonction base-collecteur, le champ 

électrique peut devenir très intense, surtout dans les technologies récentes ou les collecteurs 

implantés sont fortement dopés. La tension VCB conduisant à l’avalanche est appelée BVCBO 

(tension de claquage de la jonction base-collecteur en émetteur ouvert). Ce paramètre a une 

valeur aux alentours de 10 V dans les transistors bipolaire SiGe hautes-fréquences. 

Ce phénomène est modélisé au niveau de la jonction BC en considérant une source de 

courant IAV supplémentaire entre les nœuds internes de collecteur et de base. Ce courant est 

défini par : 

             (III.24) 

L’avalanche est caractérisée par le facteur de multiplication M, qui mesure 

l’augmentation du courant dans la zone de charge d’espace pour un type de porteurs. Par 

exemple, pour un courant d´électrons In qui rentre dans la jonction, le courant de l’autre côté 

de la jonction sera M×In. En pratique, on utilise plutôt le terme (M-1), plus représentatif du 

mécanisme d’augmentation du courant dans la jonction.  

Le facteur de multiplication M décrit donc la capacité de la jonction en polarisation 

inverse à multiplier un courant qui la traverse. Il est défini de manière empirique selon la 

formule de Miller : 
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 (III.25) 

Où BVCB0 correspond à la tension de claquage de la jonction BC, et n est un coefficient 

empirique d’ajustement compris entre 3 et 6 selon le type de semi-conducteur considéré. 

Le courant du collecteur dans ce régime devient : IC = M.IC0 où IC0 est le courant 

collecteur en régime normal. Pour un électron injecté côté base, M électrons seront récupérés 

côté collecteur et M trous seront injectés dans la base. Les courants de base et collecteur 

varient donc d’une même quantité, égale à (M-1)IC0. 

 

Figure 3-18 : Variation du courant de la base et du collecteur dans le régime d'avalanche. 

Afin d’extraire les paramètres d’avalanche, on s’intéresse à la variation du courant IC en 

fonction de la tension VCB pour un VBE donné, en zone de faible injection. Sachant que les 

variations du courant de base et du courant collecteur dues à l’avalanche sont identiques, car 

on a une génération de paires électrons/trous par phénomène d’ionisation (ΔIB = ΔIC), 

l’extraction se fera sur le courant IB puisque le courant IC est déjà soumis à l’effet Early 

rendant l’extraction plus délicat. 

ΔIB en fonction de VCB vaut donc IB0 - IB(VCB). Le facteur d’avalanche peut être déduit de 

la relation ΔIC = (M-1).(IC- ΔIC) : 

 
     

   
      

 (III.26) 

La connaissance des courants de base et de collecteur en fonction de VCB pour une 

tension VBE fixe permet donc de tracer selon l’équation (III.26), ln (1-1/M) en fonction de ln 

(VCB), qu’on l’égalise au ln (1-1/M) de l’équation (III.25). Cette caractéristique est une droite 

dont la pente vaut n. La tension de claquage BVCEO est atteinte lorsque le courant de base 

s’annule, donc lorsque ΔIB = IB0. 
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La tension BVCEO est par définition la tension à laquelle le courant de base s’annule et 

change de signe, à cause de l’augmentation du courant d’avalanche, comme montré sur la 

Figure 3-18. La tension BVCEO est un paramètre important de l’optimisation du transistor 

bipolaire, qui est diffèrent de BVCBO utilisé dans l’équation (III.25). Elle donne une mesure de 

l’avalanche dans la jonction base/collecteur d’un transistor bipolaire en fonctionnement, 

contrairement à la tension BVCBO qui est une caractéristique d’une jonction PN uniquement. 

A cause de l’effet transistor, l’avalanche apparaît beaucoup plus tôt dans la jonction B/C 

lorsque le transistor est en fonctionnement donc on a toujours (BVCEO < BVCBO). La relation 

entre les deux paramètres est la suivante : 

                 (III.28) 

                   
 

 ⁄  (III.29) 

Des valeurs typiques de ces paramètres dans un TBH SiGe sont : BVCEO= 1,8 V, BVCBO 

de 6 V pour n = 5,7. 

3.3.4 Modélisation de l’auto-échauffement et de la dépendance en 

température 

La dépendance des courants du transistor bipolaire avec exp(qVBE/kT) rend le composant 

très sensible aux variations de la température. Si le composant opère à une température T 

différente de la température de référence T0 à laquelle les paramètres du modèle sont extraits, 

ils doivent être recalculés pour la nouvelle température en utilisant un modèle de température 

approprié. Cette augmentation de la température peut être uniquement interne et induite par la 

puissance dissipée dans le transistor, c’est le phénomène d’auto-échauffement, qui affecte 

considérablement les performances du composant en changeant le point de polarisation, 

pouvant conduire à de l’instabilité en fonctionnement dynamique. 

Les HBT fonctionnent habituellement à des densités de puissance élevées, et la 

complexité de la structure fait que l’empilement des couches diélectriques autour du transistor 

gêne l’évacuation de la chaleur générée à l’intérieur du composant, notamment la présence 

des tranchées profondes modifie la forme du flux de chaleur vers le substrat. L’auto-

échauffement joue donc un rôle très important. La température influe sur le comportement 

électrique d'un HBT principalement avec les conséquences suivantes : 
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1. Le gain en courant diminue de façon quasi linéaire avec la température. Cela conduit à 

une diminution du courant IC dans la caractéristique de sortie IC-VCE avec IB maintenue 

constante comme paramètre, et ce d’autant plus que IC est élevé.   

2. À un courant IB constant, VBE diminue linéairement lorsque la température augmente, 

ce qui peut aussi être vu sur la courbe de Gummel mesurée. Cela est dû à la 

dépendance exponentielle du courant de la diode base-émetteur de la tension et de la 

température. 

3. Réduction de la fréquence de transition et de la fréquence maximale d’oscillation. 

3.3.4.1 Développement du sous-circuit thermique : 

L'élévation de la température à l’intérieur du composant due à l'auto-échauffement, ΔT, 

est déterminée à partir d'une tension équivalente à travers le sous-circuit thermique représenté 

sur la Figure 3-19. La puissance dissipée Pdiss est approximativement convertie en un courant 

équivalent et introduit dans le sous-circuit thermique, et elle est exprimée par la relation 

suivante: 

                        (III.30) 

La puissance dissipée est déterminée par les tensions intrinsèques ou interne Vb’e’ et Vc’e’. 

On suppose que l'auto-échauffement du PTH a lieu en fonctionnement actif direct, et que les 

courants et les tensions parasites ne contribuent pas de façon significative. 

 

Figure 3-19 : Schéma équivalent du sous-circuit thermique. 

Le sous-circuit thermique se compose de la résistance thermique RTH (relative à la 

conductivité thermique) et de la capacité thermique CTH (décrivant conjointement avec la 

résistance thermique, la vitesse à laquelle les variations de température se propagent). La 

variation de température ΔT est assimilée à la tension électrique aux bornes de ces éléments, 

la puissance dissipée est assimilée à une source de courant, et elle est calculée par la relation 

suivante : 

 
                 

   

  
 (III.31) 
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La température ambiante T0 (293,15 K) est utilisée comme référence à la fois pour le 

bruit thermique et l’auto-échauffement. Ainsi la température de jonction est donnée par : 

       , où T est la température réelle interne du composant. 

Un port thermique supplémentaire est prévu pour permettre la modélisation de 

l’échauffement des éléments individuels localisés du circuit et pour modéliser les 

changements dynamiques de la température ambiante. Ces changements peuvent être pris en 

compte en appliquant une tension équivalente au port thermique. Un modèle plus élaboré du 

réseau thermique consiste en une succession de circuits RTH-CTH parallèles, ayant chacun leur 

propre constante de temps [III.17]. 

3.3.4.2 La résistance thermique 

Il y a plusieurs façons de déterminer la résistance thermique, chacune ayant leurs 

avantages et inconvénients. 

 Une simulation thermique 3D complète: Le logiciel qui est capable de faire des 

simulations thermiques 3D donnera des résultats avec une grande précision, mais ce 

type de logiciel est onéreux et n’est pas à notre disposition. Les simulations prennent 

du temps et des ressources et dépendent d'un haut niveau de détails de paramètres 

physiques du composant. Le niveau des détails nécessaires pour une simulation 

précise, n’est généralement pas communiqué par le fabricant d’une technologie 

industrielle. 

 Mesures DC à différentes températures: méthodes basées sur des mesures DC à 

différentes températures produisent généralement des résultats avec une bonne 

précision. Il existe trois méthodes communes de calcul de la résistance thermique. La 

première méthode est donnée dans [III.18], et est basée sur la mesure de la tension 

base-émetteur Vbe à différentes températures. La méthode de [III.19] est basée sur la 

mesure des gains en courant β à différentes températures. Le principal inconvénient 

des méthodes décrites dans [III.18] [III.19] est qu'ils linéarisent la tension Vbe mesurée 

et le gain β par rapport à la température. Cela génère des imprécisions comme 

souligné dans [III.20]. La méthode de [III.18] est également valable uniquement aux 

faibles puissances de dissipation, où la résistance thermique est constante. Une 

nouvelle méthode donnée par [III.21], est basée sur la mesure du courant de collecteur 

à un courant de base constant et à des températures différentes. Elle surmonte les 

inconvénients des autres méthodes, et peut être utilisée pour trouver la résistance 

thermique même pour une puissance de dissipation élevée. Le principal inconvénient 
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de ces trois méthodes est qu'elles nécessitent un équipement de régulation en 

température de la table sous pointes lorsque le composant est testé sous pointes. 

 Une nouvelle technique, proposée par M. Olavsbraten et présenté dans [III.22], permet 

d’estimer la température de la jonction. Elle est basée sur peu de données physiques et 

sur la structure (layout) du transistor. Aucune mesure ni logiciels spécialisés sont 

nécessaires, seul un outil mathématique comme MATLAB suffit. Mais cette technique 

a ses limites. Un ordre de grandeur pour la résistance thermique d’un transistor Si est 

estimé à 500 K/W et pour un HBT SiGe de taille d’émetteur 12µm×0,25µm est 

déterminé à 1300K/W [III.23]. 

3.2.4.3 La capacité thermique 

Lorsque l’on est en régime dynamique, les courants et tensions du transistor varient 

rapidement, ainsi que la puissance thermique dégagée. Cependant, compte-tenu des capacités 

calorifiques des différentes couches en présence, la température ne varie pas instantanément 

avec les variations de Pdiss. En première approximation, le retard d’établissement de la 

température est modélisé par une capacité thermique CTH. 

La capacité thermique peut être trouvée par différentes méthodes, comme pour la 

résistance thermique. Il y a très peu d’articles publiés décrivant comment trouver cette 

capacité, à l'exception des mesures DC pulsées [III.24], où on peut trouver la constante de 

temps thermique. Si la résistance thermique est déjà trouvée, par une technique, la capacité 

thermique peut être facilement calculée. Elle peut également être trouvée par une simulation 

3D complète. Comme pour la résistance thermique, ceci nécessite un logiciel coûteux et un 

détail physique élevé. 

Pour notre cas, aucune de ces méthodes n’est possible. Une estimation de la capacité 

thermique peut être calculée à partir de simples propriétés physiques des matériaux. 

                   (III.32) 

La capacité thermique CTH d'un matériau est une fonction de la capacité calorifique 

spécifique Cp(T), la densité ρ et le volume V. Dans un dispositif pratique, la principale 

difficulté est de trouver une bonne approximation du volume effectif de la capacité thermique. 

Le volume de la capacité thermique, peut englober différents matériaux et différentes couches 

dans le transistor par exemple le Si et dans certaines parties du connecteur relié à l'émetteur. 

La capacité thermique totale sera alors une somme des capacités thermiques chacune des 

couches concernées. 
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La densité d'un matériau peut varier fortement avec la température, mais ces changements 

restent faibles pour les matériaux considérés ici. Elle est donc considérée constante par 

rapport à l'incertitude de l'estimation du volume. Une première estimation de la capacité 

thermique est : CTH = 1,4.10
-9

 J/K pour un BJT Si et CTH = 3,2.10
-10

 J/K pour un TBH SiGe de 

taille d’émetteur 12µm×0,25µm [III.23]. 

Pour notre cas, puisqu’on ne peut pas déterminer la résistance thermique ni la capacité 

thermique, on va utiliser les valeurs estimées pour les transistors Si et SiGe, comme valeurs 

initiales qui seront ajustées par un processus d’optimisation. 

3.3.4.4 Dépendances des paramètres du modèle en température 

Les résistances série varient avec la température en raison de la dépendance en 

température de la mobilité des porteurs majoritaires. Comme la mobilité varie habituellement 

proportionnellement à une puissance de la température absolue (µ ~ T
-m

), les résistances 

dépendantes de la température sont souvent écrites sous la forme : 

 
          (

 

  
)
 

 (III.33) 

Le courant de saturation quant à lui, varie proportionnellement à Dnnie², ces deux facteurs 

(coefficient de diffusion et la concentration intrinsèque des porteurs) dépend fortement de la 

température. Ce qui nous permet d’exprimer le courant de saturation de la manière suivante : 

 
            (

 

  
)
  

     
  

  

    
  

  (III.34) 

Vg est la hauteur de la barrière de potentiel à l'équilibre de la jonction, Xt est un 

paramètre combinant les puissances de la température auxquelles dépendent Dn et nie.  

Les capacités de diffusion sont affectées également par la température, à cause de la 

dépendance de la constante diélectrique et la hauteur de barrière de potentiel de la jonction en 

température Vd. 

 
              (

     

      
)

 

 (III.35) 

M est un autre paramètre empirique. 

Seule la variation du courant de saturation en température est pris en compte dans notre 

modèle, puisque son effet est visible sur la caractéristique de sortie IC-VCE. 
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3.3.5 Insertion du réseau du substrat 

Les composants à base de silicium souffrent de la dégradation des performances du 

régime AC en hautes fréquences par le couplage au substrat. Comprendre et modéliser ce 

couplage et un point important dans la conception des composants. Des études ont montré que 

la fréquence maximale d’oscillation fmax dépend fortement de la résistance du substrat et on 

obtient un transfert maximal d’énergie lorsqu’on adapte le contact du substrat [III.25]. 

Dans les configurations utilisées de notre composant, l’émetteur et le substrat sont soumis 

au même potentiel (la masse). Le courant substrat n’est alors pas directement mesurable. 

Toutefois pour des tensions VBC positives et VBE faibles, la jonction base-collecteur est 

passante et le transistor PNP parasite est débloqué. Il est donc possible de constater 

l’influence du transistor parasite et des courants base-collecteur sur les caractéristiques IC et IB 

pour des tensions se trouvant en régime de saturation. 

Dans les modèles modernes ceci est modélisé en insérant un transistor PNP parasite 

formé par les couches Base-Collecteur-Substrat. Ce n’est pas le cas ici puisque la distance 

entre la base et le substrat dans le PTH est très grande devant la longueur de diffusion des 

porteurs de charge, rendant cette modélisation sans aucun effet. Par contre, on a remarqué 

qu’il y a une fuite importante du courant IC vers le substrat, puisque dans la technologie 

silicium ces fuites sont toujours présentes et ont une grande influence. Ces fuites ont été 

modélisées par une diode en série avec un circuit RC parallèle, placés entre le contact interne 

du collecteur et le contact du substrat comme schématisé sur la Figure 3-20 : 

 

Figure 3-20 : Réseau modélisant le substrat parasite. 

Il est possible avec ce modèle de tenir compte du plot du substrat. Ainsi, en statique, une 

diode est introduite entre le collecteur et le substrat pour simuler le courant de fuite du 

collecteur vers le substrat ISC. Pour une structure de transistor bipolaire verticale, l’expression 

de ce courant est : 
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          [   (

    

        
)   ] (III.36) 

Où IS_Sub représente le courant de saturation de la diode parasite, nS_Sub est le coefficient 

d’idéalité de la jonction SC. 

La connexion entre le contact de substrat (S) et le collecteur interne (C ') est fournie par 

un réseau dédié, le contact S étant éloigné de la jonction CS. Le réseau est constitué d'une 

résistance de liaison R_sub en série provoquée par la résistivité de substrat élevée ρsub, et de la 

capacité de déplétion CS (CSub) (typiquement quelques pF).  

La résistance ohmique et la permittivité du substrat deviennent de plus en plus 

importantes vers les hautes fréquences du fait de leur influence sur l'isolement entre la ZCE 

substrat-collecteur et le contact substrat. De plus, la permittivité du bulk Si élevée conduit à 

une capacité CSU en parallèle avec la résistance (dominante vers la haute fréquence). 

Les valeurs des paramètres de la diode parasite du substrat et de la résistance Rs_sub sont 

déterminées à partir de la pente du courant de fuite observé sur la caractéristique de la sortie 

en inverse (vers VCE = -1V sur la Figure 3-13). Par contre, les capacités parasites sont 

déterminées en dynamique par les paramètres S. 

3.4 Vérification et discussion des résultats obtenus 

On va maintenant assembler tous éléments modélisés auparavant, afin de former le 

modèle complet de la partie électrique statique du phototransistor, comme illustré sur la 

Figure 3-21. Puis, on va procéder à une optimisation des paramètres extraits à partir des 

mesures afin d’obtenir la meilleure concordance avec les mesures [III.3]. Les parties 

électrique, dynamique et optique seront développées par la suite. 
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Figure 3-21 : Schéma du modèle de la partie statique électrique. 

Le modèle est construit d’une façon modulaire, comme le montre la Figure 3-21. Ceci 

permet de développer le modèle d’une manière aisée et rapide. De plus, ceci rend le modèle 

indépendant du type de polarisation (courant ou tension). 

Il faut noter que la capacité base-collecteur est divisée en deux contributions, l’une 

intrinsèque (CBC = X.CjC) et l’autre extrinsèque (CBCX = (1-X).CjC), cette répartition des 

capacités en deux parties distinctes autour de la résistance de base interne, intrinsèques et 

extrinsèques, correspond respectivement à la partie du transistor placée sous l’émetteur 

(transistor intrinsèque) et à la partie du transistor qui se trouve en dehors de cette zone 

(transistor extrinsèque). Ceci est réalisé en ajoutant le paramètre X (de valeur entre 0 et 1) 

modélisant la fraction intrinsèque de la capacité de jonction BC totale (à polarisation nulle). 

Ce paramètre est généralement déduit du rapport des géométries de l’émetteur et la base. Une 

valeur typique de ce paramètre est aux alentours de 0,8. 

Le Tableau 3-1 résume les valeurs des différents paramètres statiques du modèle 

électrique obtenus après extraction et optimisation. Les valeurs des paramètres modélisant les 

capacités, et la modélisation de la résistance interne seront déterminées dans la partie 

dynamique de ce chapitre. 
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Tableau 3-1: Paramètres du modèle électrique avant et après optimisation des valeurs 

pour le fonctionnement en régime statique. 

Paramètre 
Valeur extraite 

Après optimisation 

Valeur extraite 

Avant optimisation 

ISF (A) 1,8.10
-13

 1,03.10
-13

 

βF 263,06 590 

CF 856,63 875 

nFL 4 5.8 

nF 1,38 2,31 

θF 64,44.10
-9

 1,9.10
-10

 

RC (Ω) 18,51 35 

RE (Ω) 2,65 3 

VAF (V) 4,82 5.5 

VAR (V) 5,2 5 

RBi (Ω) (interne) 18,49 
RBi + RBx= 88.6 

RBx (Ω)  58 

BVCBO (V) 7,7 4.3 

n 8 7 

ISR (A) 1,61.10
-15

 

Paramètres en 

inverse non extraits 

déterminés par 

ajustement 

βR 120 

CR 18,56 

nRL 3,54 

nR 1 

θR 9,57.10
-6

 

 

Les paramètres du mode inverse sont estimés par un ajustement des courbes de la 

caractéristique de sortie sur la zone de saturation et la zone inverse (VCE < 0 V). Pour valider 

le modèle on doit comparer ses performances par des simulations, comme montré sur la 

Figure 3-22, avec les résultats de mesures. La Figure 3-23 présente la comparaison 

simulations électriques et mesures des courbes de Gummel directe. 

 

Figure 3-22 : Schéma du montage de la simulation du modèle. 

On remarque qu’on a bien modélisé la partie forte injection et une partie de la zone 

linéaire (pour VBE > 0,6 V) mais aux faibles courants on a une déviation importante des 

simulations par rapport aux résultats attendus. On rappelle qu’on ne peut pas vérifier le 
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comportement du composant pour VBE < 0,4 V, puisque les courants mesurés tends vers une 

valeur limite (aux alentours de 8.10
-9

 A) liée aux limitations des appareils de mesures. 

 

Figure 3-23 : Comparaison simulations et mesures de la courbe de Gummel directe à VBC=0V du 

PTH 10SQxEBC. 

Maintenant on va passer à un autre type de caractérisation statique ; les courbes IC-VCE. 

Les résultats de comparaison de la caractéristique IC−VCE simulée avec celle issues des 

mesures sont exposés sur la Figure 3-24. 

 

Figure 3-24 : Comparaison simulations électriques et mesures de la caractéristique de la sortie du 

PTH 10SQxEBC. 

D’après les résultats obtenus on remarque qu’on a modélisé correctement la zone de 

saturation, en obtenant la bonne pente, ainsi que les zones de coude. Par contre, on note des 

différences notables au niveau de la zone d’avalanche et de la zone linéaire entre simulations 

et mesures. On a essayé d’autres combinaisons de paramètres affectant ces deux régions, mais 

on n’arrive pas à reproduire le comportement souhaité. De plus, même un modèle GP 

(Gummel Poon) ne permet pas de résoudre ce problème. Ceci peut être expliqué par la 
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structure spécifique du phototransistor notamment avec la présence de l’ouverture optique, 

qui n’est pas similaire à celle d’un transistor classique. Donc une modification du schéma et 

une étude approfondie de ce problème sont nécessaires pour améliorer le modèle de notre 

composant spécifique. 

Etude de la structure du composant 

Le phototransistor modélisé comme on l’a déjà mentionné dans le chapitre II, est fabriqué 

par un processus technologique SiGe bipolaire de Telefunken (SARL), qui est une 

technologie commerciale où le PTH développé est obtenu en modifiant uniquement les 

géométries dans le schéma du layout du TBH (transistor bipolaire à hétérojonction) à doigt 

unique, afin de créer la fenêtre optique. On compare la structure de ces deux composants sur 

la figure 3.25. 

 
TBH       PTH 

Figure 3-25 : Schéma de la structure verticale du TBH et du PTH de la technologie SiGe de 

Telefunken. 

Comme on l’a déjà vu, la structure du PTH est une structure à base-émetteur-collecteur 

étendue (xEBC). L’ouverture optique est faite à travers l’émetteur en supprimant le métal du 

contact au centre et en étendant latéralement l’ensemble de la structure. 

Nous allons procéder à une comparaison des caractéristiques électriques entre le TBH 

(constituant le composant de référence) et le PTH, afin d’extraire des informations utiles à la 

modélisation. 
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Figure 3-26 : Résultats de comparaison des mesures IC-VCE du PTH 10 µm² avec un HBT de 

référence 10×0,9 µm. 

Par exemple pour la caractéristique IC-VCE illustrée sur la Figure 3-26, on peut déduire 

rapidement à partir de cette comparaison qu’on a : 

1. Une résistance d’accès collecteur plus grande dans le PTH que dans le TBH (une 

pente plus faible dans la région de saturation). 

2. Une région de saturation plus large dans le PTH. 

3. Une tension d’Early plus grande dans le PTH (pente plus faible dans la zone linéaire). 

4. Un gain en courant β plus élevé de 529 pour le TBH à 610 pour le PTH. 

L’élargissement des couches du TBH pour réaliser le PTH a donc un impact non 

négligeable sur les caractéristiques électriques statiques. L’augmentation du gain en courant 

peut être expliquée par la capacité de la structure à conduire de plus large densité de courant, 

dû à la surface de la couche de l’émetteur qui est plus grande dans le PTH. La résistance du 

collecteur est plus large dans le PTH puisqu’elle est directement proportionnelle aux 

dimensions de la structure. Enfin, la zone de saturation plus étendue dans le PTH est 

expliquée par la polarisation directe de la jonction BC à des tensions VCE plus élevées par 

rapport au TBH, ceci est dû aux chutes de tensions dans le collecteur.  

D’après ces observations et hypothèses, on déduit que l’extension de la structure du TBH 

étend aussi la partie active du composant, ce qui nous a donné l’idée que le modèle complet 

de notre composant correspond à l’association de deux transistors en parallèle, chacun 

contribuant dans une région de polarisation (forte et faible injections) [III.26]. La 

configuration possible de l’association de ces deux transistors est dictée par la géométrie de la 

structure comme montré sur la Figure 3-27. De plus, une étude plus poussée confirme 

l’existence de cette distribution dans ce type de composants [III.27]. 
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Figure 3-27 : Schéma simplifié du PTH montrant l’extension de la région active vers la fenêtre 

optique. 

L’implémentation de cette solution conduit au schéma électrique du modèle du PTH 

illustré sur la Figure 3-28. 

 

Figure 3-28 : Schéma électrique du modèle amélioré en ajoutant l'extension électrique de la partie 

active du PTH. 

Nous avons implémenté cette solution sous le logiciel ADS d’Agilent comme montré sur 

la Figure 3-29, en distribuant les valeurs des paramètres dans les deux parties et en effectuant 

une optimisation avec différents algorithmes (de quasi Newton, du gradient, hybride…) afin 

de s’approcher des valeurs adéquates permettant la modélisation du composant. 
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Figure 3-29 : Implémentation de la nouvelle architecture du modèle sous ADS. 

On a refait les simulations avec le nouveau modèle développé et après optimisation des 

paramètres on les a comparés avec les mesures de la courbe de Gummel, de même pour la 

caractéristique de sortie. Les résultats obtenus sont représentés sur la Figure 3-30. 

 

Figure 3-30 : Résultat de comparaisons des simulations avec les mesures de la courbe de Gummel 

et de la caractéristique IC-VCE par la nouvelle architecture du modèle. 

Les résultats obtenus montrent une très nette amélioration des performances de notre 

modèle, ce qui prouve que l’approche adoptée par la distribution spatiale des éléments du 

circuit est correcte et reflète le comportement physique du composant [III.26]. Sachant que 

sans cette approche on ne peut pas retrouver le comportement par un seul modèle. 
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Un autre problème est rencontré dans cette phase, c’est que les valeurs des résistances 

que nécessite le réseau IC−VCE sont plus importantes que les valeurs nécessaires pour les 

courbes de Gummel. De plus l’effet d’avalanche pour les faibles courants IB n’est pas 

correctement modélisé, ceci est clair par les déviations trouvées entre simulations et mesures 

dans ce régime de fonctionnement. De plus, les courbes du courant IC ne fittent pas 

parfaitement à celles attendues en régime linéaire. En effet, nous avons rencontré un paradoxe 

on essayant d’obtenir des courbes de Gummel qui collent parfaitement aux mesures on obtient 

une caractéristique de la sortie qui est loin de ce qu’on espère avoir et inversement si on 

« fitte » la caractéristique IC-VCE avec les mesures les courbes de Gummel s’éloignent de la 

réalité surtout en régime de forte injection. 

En étudiant précisément ce problème, nous avons remarqué que la courbe de Gummel 

utilisée pour la modélisation est obtenue pour une tension VBC = 0 V et 0 V < VBE < 1 V, dans 

ce contexte on a une tension VCE qui se situe dans la plage : 0 V < VCE < 1 V, c’est-à-dire que 

l’ensemble des paramètres qu’on a extraits ne correspondent en réalité qu’aux valeurs dans la 

zone de la saturation pour la caractéristique IC-VCE. Donc si la courbe de Gummel est bien 

modélisée, cela signifie que la caractéristique de sortie fitte dans la plage de saturation. La 

Figure 3-31 suivante illustre bien ce problème : 

 

Figure 3-31 : Correspondance de la courbe de Gummel à VBC = 0V à la caractéristique de sortie. 

Pour résoudre cette difficulté on a proposé de « fitter » le modèle aux courbes de 

Gummel non pas pour une tension VBC nulle, mais à une valeur différente (situées dans la 

zone linéaire entre les régions de saturation et d’avalanche pour les VBE usuelles, par exemple 

VCB=2V). Avec cette tension VCB de 2V et la tension VBE qui est entre 0V et 1V, VCE se 

trouve donc entre 2V et 3V qui est bien la zone qu’on cherche à modéliser. Ainsi, une fois la 

courbe de Gummel modélisée, la caractéristique de sortie simulée sera obligé de passer 

exactement par les points de mesures se situant dans la plage choisie de la caractéristique, 

c’est-à-dire au milieu de la zone linéaire et non pas par la zone de saturation. 
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Avant d’implémenter cette approche, on s’est retrouvé encore une fois face à une autre 

difficulté puisqu’on ne possède pas ces mesures pour des tensions VBC non nulles. Pour 

pallier à cela, on a déduit les courbes de Gummel à VBC ≠ 0V à partir de la caractéristique de 

sortie mesurée. Pour cela on choisit une plage de valeurs de VCE se trouvant dans la région 

linéaire et loin de la région d’avalanche et de la quasi-saturation, et on a extrait le couple de 

valeurs (IC, IB) correspondant. Pour VCB égale à 2 V, les courbes déduites sont montrées sur la 

Figure 3-32: 

 

Figure 3-32: Construction de la courbe de Gummel pour une VCB fixe (2V) à partir de la 

caractéristique de sortie. 

 Dans la simulation du modèle on a changé la polarisation cette fois ci en fixant VCB à 2V 

et en variant comme d’habitude la tension VBE de 0 V à 1 V, le résultat de la simulation dans 

ces nouvelles conditions comparé à la courbe de Gummel qu’on a extrait avant, est montré sur 

la Figure 3-33: 

 

Figure 3-33: Comparaison courbes de Gummel simulation avec celles déduites des mesures pour 

VCB = 2V. 
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Il s’avère que les courbes simulées ne collent pas parfaitement avec celles obtenues pour 

une VBC ≠ 0 V. Un ajustement adéquat des valeurs des paramètres corrige ces déviations et 

permet d’améliorer considérablement la précision de notre modèle. Maintenant on va passer à 

un autre type de caractérisation pour valider entièrement le modèle dans le régime statique 

électrique. Ceci consiste à comparer le gain statique en courant obtenu par la simulation avec 

celui issu des mesures, les résultats de la comparaison sont ceux de la Figure 3-34 : 

 

Figure 3-34 : Comparaison simulation et mesure du gain statique en courant en fonction de VBE. 

On remarque que même si on a obtenu une concordance parfaite avec les courbes de 

Gummel il y a quelques déviations entre notre modèle et les mesures pour le gain en courant. 

Pour assurer un modèle le plus précis possible ce paramètre doit être modélisé soigneusement. 

On a pu réduire ces différences en modifiant l’équation décrivant l’effet Webster 

(comportement en fort courant), en utilisant la relation la plus générale du modèle GP. Ceci 

est obtenu par la nouvelle formulation du courant de transfert comme suit : 
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IKF et IKR sont deux nouveaux paramètres modélisant les effets de forte injection, ils 

représentent les courants de coude direct et inverse. En effet, Ils décrivent la saturation du 

courant provoquée par les effets de forte injection dans la base (effet Webster, effet Kirk), 
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c’est-à-dire l’augmentation de la charge stockée dans la base due à une mauvaise évacuation 

de porteurs (temps de transit trop long et charge injectée trop forte). 

 

Figure 3-35: Extraction du paramètre IKF en forte injection. 

Le courant de coude direct IKF peut être extrait à partir de la courbe représentant le gain 

statique en courant direct βF en fonction du logarithme du courant IC, comme illustré sur la 

Figure 3-35. Sa valeur correspond donc au courant IC lorsque le gain est la moitié de sa valeur 

maximale. De la même manière on dérive le courant de coude inverse IKR dans le régime 

inverse de fonctionnement. Ces deux paramètres doivent être optimisés après, puisque leurs 

effets sont perturbés par les résistances parasites (RB et RE). 

Enfin, les valeurs des paramètres du modèle complet pour le régime statique électrique 

sont présentées dans le Tableau 3-2 ces valeurs sont distribuées entre la partie active du 

phototransistor et la partie étendue vers la fenêtre optique. 

Tableau 3-2: Valeurs des paramètres du modèle statique final. 

Paramètre Symbole 
Région 

Active 

Région 

Etendue 

Courant de saturation direct ISF (A) 1,57·10
-15

 4,16·10
-18

 

Courant de saturation inverse ISR (A) 6,35·10
-14

 3,7·10
-14

 

Coefficient de saturation de la diode 

de fuite BE 
CF 11022 6,74 

Coefficient de saturation de la diode 

de fuite BC  
CR 1,09 164 

Coefficient d’idéalité de la jonction 

BE  
nF 1,05 0,94 

Coefficient d’idéalité de la jonction 

BC 
nR 1,84 0,87 

Gain en courant direct βF 631 610 

Gain en courant inverse βR 90 212 

Coefficient de non-idéalité directe nFL 4,11 2,84 

Coefficient de non-idéalité inverse nRL 2,47 3,72 

Courant de coude direct IKF (A) 0,34 0,003 

Courant de coude inverse IKR (A) 0,03 4,3 
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Résistance Collecteur RC (Ω) 5,17 0,012 

Résistance de contact collecteur  Rcext (Ω) 23,3 -- 

Résistance de base extrinsèque RBx (Ω) 68 213 

Résistance de base intrinsèque RBi (Ω) 22,06 79,9 

Résistance Emetteur RE (Ω) 2,57 17,07 

Tension d’Early direct VAF (V) 1,52 -- 

Tension d’Early inverse VAR(V) 5,41 -- 

Substrat 

Courant de saturation IS_Sub (A) 2,15·10
-10

 -- 

Coefficient 

d’émission du substrat 
n_Sub 1,84 -- 

Résistance Substrat RSub (Ω) 90 -- 

Auto-

échauffem

ent 

Coefficient thermique  Xt 11 -12 

Résistance thermique Rth (K/W) 390 390 

Avalanche 
Tension d’avalanche BVCBO (V) 22,45 4,12 

Paramètre empirique NBC 4 9 

 

Les simulations de notre modèle complet sont illustrées sur la Figure 3-36, elles montrent 

que l’approche suivie et les améliorations apportées au modèle initial à base du modèle 

d’Ebers & Moll ont permis d’obtenir le modèle du composant PTH adéquat [III.3]. 

 

Figure 3-36 : Comparaison simulation du modele statique final et mesures du courbe de Gummel 

direct (à gauche), et la caracteristique de sortie (à droite). 

On constate d’après les résultats de la Figure 3-36, qu’on a obtenu une parfaite 

concordance avec les mesures pour la courbe de Gummel ainsi que pour la caractéristique IC-

VCE avec quelques différences mineures dans la zone d’avalanche pour les faibles 

polarisations IB et les zones de coudes de la zone de saturation en mode inverse. Ceci 

constitue les limites de notre modèle, en plus ces régions sont moins exploitées dans de 

nombreuses applications  ce qui ne nécessite pas une grande précision dans leurs 

modélisations.  Enfin, le gain en courant direct est aussi bien modélisé, comme le montre la 

Figure 3-37. 
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Figure 3-37 : Résultat de la modélisation du gain statique en courant direct. 

Un dernier point concernant la méthode utilisée pour obtenir les valeurs finales des 

paramètres du modèle par optimisation. Il faut savoir qu’on trouve plusieurs méthodes basées 

sur des algorithmes comme : algorithmes de gradient, de recuit simulé, de diffusion simulée, 

algorithmes génétiques…Ces méthode consistent à trouver le minimum global d’une fonction 

objectif (ou fonction erreur) entre valeurs mesurées et valeurs simulées. Dans la pratique, on 

optimise les valeurs des composants extrinsèques de telle sorte que le modèle équivalent 

(composants extrinsèques + composants intrinsèques extraits à chaque itération de 

l’optimisation par la méthode directe) ait une réponse électrique la plus proche possible des 

mesures. Extrêmement performante et rapide, cette méthode nécessite cependant de connaître 

la valeur d’échelle (extraite à partir des mesures) des paramètres recherchés afin d’éviter de 

tomber dans des minimums locaux de la fonction d’erreur. 

II. Modèle en fonctionnement électrique 

dynamique petit et large signal 

Dans cette partie nous allons nous concentrer sur la modélisation du comportement 

dynamique électrique du phototransistor. Le modèle statique développé précédemment sera 

complété afin de prendre en considération ce mode de fonctionnement. Il faut savoir que dans 

le régime dynamique, le composant est régi essentiellement par les capacités non-linéaires des 

jonctions et le temps de transit des porteurs de charges dans les différentes couches. 

Afin d’évaluer le fonctionnement dynamique petit signal d’un composant, on étudie sa 

réponse à un signal sinusoïdal donné, à fréquence variable. Cependant, lorsqu’on atteint des 
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fréquences de l’ordre du GHz, les déphasages induits par les lignes de transmission ne sont 

plus négligeables. Les longueurs d’ondes des signaux atteignent l’ordre de grandeur des 

dimensions caractéristiques du circuit. Il est alors inexact de parler simplement en terme de 

courant et de tension. Il faut tenir compte de la propagation guidée des ondes 

électromagnétiques [III.28], et considérer une variation infiniment faible des signaux 

électriques, autour d’un point de polarisation donnée. Le composant est alors considéré 

comme un quadripôle, soumis à des ondes incidentes et réfléchies présenté sur la Figure 3-38, 

à partir du moment où un de ces trois accès est connecté à la masse. 

 

Figure 3-38 : Représentation des ondes incidentes et réfléchies aux accès d’un quadripôle 

constitué d’un transistor bipolaire en émetteur commun. 

Les relations entre ces ondes donnent une matrice 2×2, que l’on appelle matrice des 

paramètres S (S pour Scattering : dispersion) [III.29]. Cette matrice permet d’exprimer les 

ondes réfléchies en fonction des ondes incidentes aux ports du composant, comme donnée par 

l’équation : 
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Les paramètres Sij sont tels que : 

    
  

  
|
    

 : Coefficient de réflexion à l’entrée du quadripôle, la sortie étant adaptée. 

    
  

  
|
    

 : Coefficient de transmission inverse (de l’accès 2 vers l’accès 1), l’entrée  

         étant adaptée. 

    
  

  
|
    

 : Coefficient de transmission directe ou gain (de l’accès 1 vers l’accès 2),  

         la sortie étant adaptée. 

    
  

  
|
    

 : Coefficient de réflexion à la sortie du quadripôle, l’entrée étant adaptée. 

Ces paramètres décrivent directement les principales grandeurs utilisables en 

hyperfréquences telles que les facteurs de réflexion, les gains ou les pertes, l’isolation entre 
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les accès, utilisés pour la caractérisation dynamique petit signal de composants. Finalement, à 

partir de cette matrice S, on peut exprimer les différentes matrices de transfert H, Y ou Z, à 

l’aide des transformations adéquates. 

Pour des applications hautes fréquences, les performances dynamiques du phototransistor 

sont essentielles. Dans ce cadre, deux figures de mérite sont usuellement utilisées pour 

caractériser les performances dynamiques: la fréquence de transition fT et la fréquence 

maximale d’oscillation fmax, ces figures de mérite sont déduites à partir des mesures des 

paramètres S à divers points de polarisation du composant. 

3.5 Modélisation de la résistance intrinsèque de la base 

La résistance de la base peut être partitionnée en deux composantes : une partie 

extrinsèque constante qui est la résistance entre l’extrémité de la partie active et le contact de 

la base et peut être estimée par la géométrie du transistor et la résistivité des couches. La 

seconde partie est la partie intrinsèque dépendante de la polarisation, qui est la résistance de la 

région située sous le contact de l’émetteur. 

La résistance intrinsèque de la base est un élément essentiel dans la modélisation des 

transistors bipolaires, elle est importante puisqu’elle modélise l’effet du surpeuplement ou de 

la défocalisation (crowding effect) du courant de la base. Cette résistance est une fonction du 

courant de base qui la traverse ce qui rend les courants dans le composant très corrélés et liés 

entre eux et à la polarisation, donc beaucoup plus complexe à modéliser. 

Des tentatives ont été faites pour mieux modéliser cette résistance, la plus connue est 

celle réalisée par le modèle SPICE [III.30] et basée sur une formulation analytique de forme 

fermée, mais qui est limitée selon [III.31], puisqu’elle devient moins précise si la variation du 

courant de base est assez grande. Ce qui la rend moins adaptée à notre modèle, puisqu’on 

cherche à modéliser le composant en large signal, donc on doit assurer un fonctionnement sur 

une très grande plage de polarisation. 
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Figure 3-39 : Vue en coupe du PTH 10SQxEBC montrant la circulation du courant de la base 

depuis le contact de base vers l’émetteur. 

A des courants élevés il peut y avoir une chute de tension importante à travers la 

résistance de base intrinsèque (RBB) du transistor bipolaire en raison de l'écoulement latéral du 

courant de base à partir du contact de base vers l’émetteur, comme illustré sur la Figure 3-39. 

Cette chute de tension entraine un potentiel (VA) plus élevé à proximité du contact de base 

que celui plus éloigné latéralement (VB). Par conséquent, la jonction base/émetteur est 

polarisée d’une valeur plus élevée au bord de l'émetteur le plus proche du contact de base, 

entrainant un courant de base et de collecteur plus élevé dans cette région. Cet effet est connu 

sous le nom de la défocalisation du courant puisque le courant s’attroupe au bord de 

l’émetteur qui est près du contact de base (Figure 3-39). Ce phénomène a un effet important 

sur la résistance de base du transistor bipolaire. À de faibles courants, la chute de tension à 

travers la résistance intrinsèque est faible, de sorte que le courant est distribué de manière 

uniforme sur l'émetteur. Dans ce cas, la résistance totale de base est donnée par la somme des 

résistances intrinsèque et extrinsèque. A forts courants, le courant s’accumule au niveau du 

périmètre de l'émetteur, de sorte que le courant ne voit pas l'ensemble de la résistance de base 

intrinsèque, entrainant une diminution de la résistance de base totale qui se rapproche de la 

valeur de la résistance de base extrinsèque. Cet effet est quand même bénéfique pour les 

performances des transistors bipolaires à haute fréquence, étant donné que la diminution de la 

résistance de base diminue le retard associé aux constantes de temps de la résistance de base. 

Le modèle de Gummel-Poon modifié (type SPICE) tient compte de cette résistance 

[III.32]. La résistance de base est modélisée par la relation : 
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RB représente la résistance de base à faible injection et inclut les parties intrinsèque et 

extrinsèque. RBM représente la résistance de base à forte injection et se réduit principalement à 

la partie extrinsèque, et IRB représente la valeur du courant de base pour laquelle la résistance 

de base est la moitié de sa valeur maximale. 

Cette relation est un peu complexe, difficile à mettre en œuvre et peut augmenter les 

temps de calcul, il est donc mieux d’utiliser l’expression développée selon [III.33]. Cette 

nouvelle formulation est suffisante puisqu’elle modélise plus précisément la décroissance de 

la résistance de base intrinsèque à forte injection, tout en gardant la même allure de 

l’évolution et en modélisant parfaitement celle à faible courant. 
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(III.43) 

La Figure 3-40 suivante montre le résultat de simulation de cette expression, elle montre 

bien l’effet de la réduction de la résistance de la base vers les forts courant de base.  

 

Figure 3-40 : Exemple de résultats de la modélisation de la résistance de base non-linéaire 

intrinsèque. 

Donc pour modéliser cette résistance on a besoin de déterminer la résistance de base 

totale à faible polarisation et la résistance extrinsèque à forte polarisation. La détermination de 

ces deux valeurs n’est pas évidente, puisqu’elles sont perturbées par d’autres phénomènes 

mais une méthode exploitant la mesure des paramètres S peut résoudre ce problème.  

On détermine la valeur de la résistance de base en exploitant les mesures du paramètre 

S11 et le schéma équivalent en régime petit signal direct du transistor bipolaire. Le schéma 

représenté sur la Figure 3-41 est celui du modèle petit signal hybride en π, pour le cas où la 

fréquence est nulle (régime DC) et le cas où la fréquence est très grande. 
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Figure 3-41: Schéma petit signal simplifié pour l'extraction de l'impédance d'entrée pour les 

basses et hautes frequences. 

Une analyse rapide de ces schémas nous montre que, en régime statique (où la fréquence 

de fonctionnement ≈ 0 Hz) la capacité Cπ de la jonction BE présente une impédance très 

élevée, et l’impédance d’entrée est ainsi Zin = rb + re( 1 + β ) + rπ . Pour les hautes fréquences 

la capacité Cπ va court-circuiter la résistance rπ et la transconductance devient nulle puisqu’il 

n’y a plus d’amplification à des fréquences si élevées. L’impédance d’entrée converge vers 

une simple résistance de valeur : Zin = rb + re. 

Dans ce cas on peut facilement estimer la valeur de la résistance de base pour un point de 

polarisation donné, puisqu’on a déjà estimé la valeur de la résistance de l’émetteur lors de la 

modélisation statique. De plus, il faut savoir que même si on ne connait pas exactement RE, 

on a généralement RB >> RE donc l’erreur que peut introduire la résistance RE sur l’estimation 

de la valeur de la résistance de base est minime, et dans tous les cas cette valeur n’est qu’une 

estimation initiale qui constituera un point de départ pour l’étape d’optimisation. 

Pour implémenter cette méthode, on va représenter l’impédance d’entrée Z11 (déduite à 

partir des paramètres S11) dans le plan complexe, où la partie imaginaire de Z11 est sur l’axe 

des ordonnées et sa partie réelle sur l’axe des abscisses, et ceci sur toute la plage des 

fréquences de mesures. On obtient ainsi un arc de cercle comme montré sur la Figure 3-42, et 

ce pour un seul point de polarisation: 
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Figure 3-42 : Représentation de l'impédance d'entrée du transistor dans le plan complexe en 

fonction de la fréquence. 

En régime statique (fréquences nulle) la valeur de Zin est (rb + re( 1 + β ) + rπ, 0), qui est 

l’intersection du cercle avec l’axe des parties réelles Re(Zin). Pour des fréquences infinies 

l’impédance d’entrée rencontre cet axe au point (rb + re, 0). Donc pour trouver la valeur de la 

résistance de la base il faut tracer l’impédance d’entrée pour un point de polarisation dans le 

plan complexe, et déterminer l’intersection avec l’axe des abscisses de l’extrapolation de l’arc 

de cercle mesuré. C’est ce qu’on a fait à l’aide du logiciel MATLAB, les résultats obtenus 

sont ceux de la Figure 3-42. 

 

Figure 3-43 : Détermination de la résistance de la base à forte injection (à droite) et à faible 

injection (à gauche) par extrapolation de l'impédance d'entrée vers les hautes fréquences. 

Pour notre cas on a trouvé      Ω alors que       Ω (RE = 3Ω). Les autres 

paramètres de l’équation (III.43) ; IRB et aRB sont obtenus par ajustement de la courbe du 

modèle (celui de la Figure 3-44) aux asymptotes RB et RBM. Les résultats finaux de la 

modélisation de la résistance de base non-linéaire sont présentés sur la Figure 3-44. 
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Figure 3-44 : Modèle de la résistance de base intrinsèque non-linéaire du PTH 10SQxEBC. 

Enfin, dans la direction latérale du courant IB une capacité CBB peut être ajoutée en 

parallèle avec la résistance de base interne, pour prendre en compte de défocalisation du 

courant IB en le régime sinusoïdal et à hautes-fréquences. 

3.6 Modélisation du temps de transit 

Le temps de transit τf des porteurs de charges dans un dispositif, est une grandeur 

importante pour modéliser le comportement dynamique du transistor, et notamment sa 

caractéristique fT. Ce temps correspond au temps d’évacuation des charges en transit dans les 

différentes zones du transistor. En d’autre terme, c’est le temps mis par les porteurs 

minoritaires pour traverser les différentes régions intrinsèques du transistor, en allant de 

l’émetteur jusqu’au collecteur. 

Dans le modèle Gummel Poon le modèle du temps de transit est empirique. Seules les 

variations de ce temps avec la polarisation sont considérées et sont généralement peu précises. 

Le modèle HICUM, quant à lui, opte pour une description semi-physique du temps de transit, 

et très précise, mais treize paramètres sont requis pour décrire la variation de ce temps de 

transit contre seulement quatre pour celui du modèle SGPM. Comme on le sait déjà la 

modélisation du fonctionnement aux fréquences micro-ondes est traduite par l’étude des 

éléments capacitifs et inductifs intrinsèques et parasites du transistor, qui vont imposer des 

limites à sa montée en fréquence. Ainsi pour modéliser la capacité de diffusion il faut d’abord 

bien modéliser le temps de transit, ce qui est l’objectif de cette partie. 

 Le temps de transit est fortement dépendant de la polarisation, c’est pour cette raison 

qu’on va utiliser l’expression du modèle GP qui le modélise en introduisant quatre nouveaux 

paramètres selon l’expression suivante : 
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Cette relation montre clairement la dépendance du temps de transit au courant de 

diffusion direct If (ou indirectement de IC) qui est visible en régime de faible injection, et de la 

tension VBC (ou VCE) expliquant la montée du temps de transit des porteurs en régime de 

quasi-saturation (VB’C’ positif), où les électrons traversent « plus difficilement » la jonction 

BC. 

    est le temps de transit idéal direct des porteurs. Le paramètre ITF est là pour modéliser 

la dépendance en courant du transport direct, le facteur VTF décrit la dépendance de la tension 

intrinsèque base-collecteur. Enfin, XTF est pour la dépendance en tension et courant. 

Méthode d’extraction : 

L’extraction de tous ces paramètres est faite par des scripts écrits sous MATLAB, 

puisqu’il y a des traitements complexes à réaliser sur des dizaines de fichiers de mesures. 

Bien évidemment, l’extraction faite ne donne pas les valeurs exactes, car il y a toujours des 

chevauchements de plusieurs effets en même temps, des erreurs de mesures, et des limitations 

des équations d’extractions et du modèle utilisés. Pour cela les valeurs qu’on va obtenir ne 

serviront que de point de départ et une estimation de l’ordre de grandeur (Guess) des 

paramètres. L’ajustement des réponses du modèle ne sera fait que lorsqu’on complète le 

modèle et en procédant à une optimisation de tous les paramètres ensemble. 

Le temps de transit n’est pas directement mesurable, hormis en analysant le circuit 

équivalent en petit signal, il sera ainsi déterminé à partir de la fréquence de transition. La 

fréquence de transition est obtenue depuis la courbe du paramètre h21(ω) (Gain en courant 

dynamique lorsque la sortie est en court-circuit, paragraphe 1.2.3.6). Le paramètre h21 est 

obtenu par transformation de la matrice S, et cela pour plusieurs points de polarisation. On 

rappelle ici la relation qui lie h21 aux paramètres S : 

 
    

     
                     

 (III.45) 

Le résultat de l’extraction des valeurs du paramètre h21 par transformation des paramètres 

S après épluchage, pour différents points de polarisation (VBE = [0,72 V ; 0,94 V] et VCE = [1 

V ; 4 V]) et en fonction de la fréquence est présenté sur la Figure 3-44.  
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Figure 3-45 : Paramètre h21 en fonction du Log de la fréquence pour différents points de 

polarisation, 0,7V < VBE < 0,98V et 1V < VCE < 4,5V. 

Sachant que le comportement du gain dynamique h21 est celui d’un filtre passe bas du 

premier ordre. La fréquence de transition est la fréquence pour laquelle ce gain devient 

unitaire : c’est à dire |h21(ω)| = 1 soit 0dB. Le temps de transit est retrouvé alors selon la 

relation suivante (chapitre I, § 1.2.3.6): 

 
            

 

            
                      

  
  

 (III.46) 

Puisque les termes en capacités n’ont pas une grande contribution autour de la fréquence 

de transition, on va négliger ces termes afin de simplifier l’extraction du temps de transit, ce 

qui simplifie l’équation considérablement : 

 
            

 

            
 (III.47) 

Cette simplification est acceptable pour notre cas, puisque c’est en général la relation la  

plus utilisée et dans tous les cas le paramètre sera affecté d’incertitudes, et une post-

optimisation est envisagée à la fin.  

Nous disposons de 320 fichiers de matrices S mesurées sur la plage de fréquences [50 

MHz ; 40 GHz], la détermination de la fréquence de transition par un script qui recherche la 

fréquence pour la quelle dB(|h21(ω)|) = 0 dB, n’est pas précise et peut ne pas converger du fait 

des incertitudes de mesures aléatoires. Pour pallier à ceci on va exploiter le produit Gain- 

bande passante qui est une constante. Sachant que la réponse du paramètre h21 est celui d’un 

filtre passe-bas, sa bande passante augmente dans le même rapport que la chute de gain, de ce 

fait le produit Gain-bande passante est constant. Il suffit de mesurer la valeur de l’amplitude 
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du paramètre h21 pour une fréquence fixe supérieure à la fréquence de coupure (à -3dB) et se 

trouvant sur la pente de -20 dB/décade. Cette fréquence f-20dB sera fixe durant le processus 

d’extraction, la relation du produit Gain-bande passante constant nous donne alors la relation 

suivante : 

                                   (III.48) 

Pour éliminer la dépendance en VCE on doit choisir des mesures pour lesquelles VBC est 

très faible, finalement on obtient l’expression du temps de transit dépendant seulement du 

courant IC : 

 
        

 

                 
 (III.49) 

La Figure 3-45, montre la courbe du temps de transit du phototransistor modélisé et 

extrait à partir des mesures des paramètres S en fonction du courant IC, en utilisant la méthode 

décrite précédemment : 

 

Figure 3-46 : Temps de transit direct en fonction du courant IC, du phototransistor 10SQxEBC 

pour VCE = 1 V. 

Une analyse rapide de la courbe montre que pour les faibles injections (IC faible) le temps 

de transit est celui des circuits RC des capacités de jonction (équation III.46). Un minimum 

est atteint lorsque le temps de charge de ces capacités devient minimal par la diminution de la 

transconductance intrinsèque (VT/IC). Aux forts courants IC, le temps de transit augmente 

encore à cause de l’effet Kirk, qui est modélisé par le paramètre XTF. 

Grâce aux mesures présentées sur Figure 3-46, on peut extraire les paramètres qui 

modélisent le temps de transit. La méthode qu’on va suivre consiste donc à s’intéresser au 

départ à la dépendance en courant par les paramètres (τFF, XTF, ITF)  à partir des courbes de 
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τF(IC). la relation avec la tension VCE par le paramètre VTF sera déterminée par la suite en 

utilisant d’autre type de courbes, à savoir les courbes τF(IC,VCE). 

La Figure 3-47 montre graphiquement comment on peut extraire les paramètres 

modélisant le temps de transit. Puisqu’on a choisi VCE = 1 V, on est bien dans le régime direct 

et sans effets de la tension VBC, puisque VBC ~ 0 V, car VBE est dans la marge des 0,9 V. Le 

temps de transit idéal τF est donc le minimum de la courbe τF(IC). 

 

Figure 3-47 : Extraction des paramètres du modèle du temps de transit pour une VCE fixe. 

Le paramètre XTF est estimé en déterminant le maximum (lorsque IC tends vers l’infinie) 

et le minimum du temps de transit (qui est le temps de transit idéal). Ceci est bien illustré sur 

la Figure 3-47, on peut exprimer donc le paramètre XTF de la manière suivante : 

     
     

   
   (III.50) 

Pour le paramètre ITF il est estimé par le courant IC qui est centré entre le courant max 

assurant la saturation du temps de transit et celui pour lequel le temps de transit est minimal. 

Il faut noter que les valeurs extraites de ces paramètres ne sont pas exactes, mais elles 

nous donnent l’intervalle ou la plage de valeurs possibles de ces paramètres. Une optimisation 

de ces valeurs est effectuée à la fin de la modélisation, permettant d’obtenir un bon ajustement 

avec les mesures. 

Enfin pour la détermination du paramètre VTF on va fixer une valeur pour le courant IC et 

on va prendre deux mesures différentes du temps de transit pour différentes valeurs de VCE, 

on obtient alors les équations suivantes :  
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           [   (
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 (III.51) 

En éliminant les constantes communes et en prenant le rapport des deux expressions 

précédentes, on obtient : 

    
   

    (
             

       
) (III.52) 

Enfin, l’expression du paramètre VTF se simplifie à : 

 
     

             

         
   
   

 
 (III.53) 

La validité du modèle du temps de transit et des valeurs des paramètres extraites à travers 

les mesures, ne peut être assurée que lorsqu’on complète le modèle dynamique, c’est ce qu’on 

va faire par la suite. 

3.7 Modélisation des capacités de diffusion et de l’excès de 

phase 

3.7.1 Capacité de diffusion 

Les capacités de diffusion (CDC et CDE) dans les jonctions BE et BC, ont pour origine les 

charges totales en transit dans les zones actives du transistor. Elles traduisent alors le 

déphasage, ou le retard apporté au signal par les phénomènes de diffusion. Elles sont 

exprimées, par exemple pour la capacité de diffusion BE par la relation suivante : 

 
      

    
    

 (III.54) 

Où τF est le temps de transit direct qu’on a modélisé dans le paragraphe précédent, ICC est 

le courant de diffusion direct de la jonction BE. 

La modélisation en régime dynamique intrinsèque du transistor est assurée par cinq 

capacités: deux capacités de diffusion CDE et CDC positionnées dans le modèle respectivement 

au niveau des jonctions BE et BC et en parallèle avec les deux capacités de transition ou de 

déplétion CjE CjC respectivement (modélisée dans la section 3.2.3). En plus d’une capacité de 

jonction collecteur-substrat CjS. La capacité CjC est scindée en deux pour tenir compte du 
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caractère distribué de la capacité de transition BC le long de la résistance de base interne. En 

régime direct, le comportement AC est gouverné uniquement par deux capacités : la capacité 

de déplétion CjC et la capacité de diffusion CdE. En effet, la capacité de déplétion de la 

jonction BC l’emporte sur celle de diffusion à cause de l’exponentiel qui s’annule lorsque VBC 

< 0 V, cette remarque va permettre d’améliorer la phase d’optimisation du modèle. 

 
     

    

(   
     
  

)
   

(III.55) 
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)] (III.56) 

En revanche, dans la jonction BE, la concentration des électrons dans la base du côté du 

collecteur est égale au courant de collecteur, et ainsi la charge des électrons qui transitent à 

travers la jonction base-émetteur est proportionnelle au courant de collecteur. C’est donc la 

capacité de diffusion qui domine vu son expression en exponentiel de VBE: 

 
     

  
    

  

   
[   (

     

    
)] (III.57) 

Avec Nqb le facteur de la charge dans la base qui modélise les non-linéarités du transistor 

(effet Early et phénomènes de forte injection), et    est le temps de transit direct. 

Pour une meilleure modélisation de la capacité de diffusion il faut d’abord s’assurer 

qu’on a bien modélisé la résistance totale de la base, puisqu’elle a un grand effet sur les 

paramètres S, et du temps de transit dans le composant. 

3.7.2 Excès de phase 

Le paramètre d’excès de phase, PTF, dans le modèle de Gummel-Poon modifié modélise 

le déphasage supplémentaire qui est obtenu en raison du retard dans la base et de sa nature 

distribuée. En effet, le déphasage mesuré sur le paramètre S21 est plus grand que prévu par le 

circuit équivalent du modèle. En réalité ce déphasage entre le courant de collecteur et de la 

base permet de neutraliser les charges minoritaires qui restent stockées dans la couche de base 

neutre. Le paramètre PTF permet d'ajouter un déphasage supplémentaire au courant de 

collecteur pour tenir compte de cet effet. 

Les simulateurs de circuits classiques utilisent généralement un filtre de Bessel d’ordre 2 

pour synthétiser cet excès de phase. La réponse fréquentielle de ce filtre φ(s) est alors 

multipliée au courant de diffusion direct ICC : 
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                (III.58) 

Avec : 

{
 
 

 
      

   
 

           
 

    

   
   

      

 (III.59) 

PTF est le paramètre du modèle, exprimé en degrés, qui représente l’excès de phase à la 

fréquence f = 1/(2πτF). 

Dans notre cas on a remarqué qu’on n’a pas besoin d’implémenter cette expression, un 

filtre passe bas du premier ordre peut suffire pour prendre en compte cet effet selon la relation 

suivante : 

 
     

 

     
 (III.60) 

Ce déphasage supplémentaire permet d’améliorer considérablement la modélisation 

dynamique du transistor, principalement le paramètre S21 aux hautes fréquences dans les 

composants actuels. 

3.8 Vérification du modèle développé par les paramètres S 

mesurés. 

Le but de cette partie consiste à tester la validité et la robustesse du modèle développé 

pour le régime électrique dynamique, en comparant les simulations aux données mesurées. 

Sachant que la finalité des PTH présentés dans ce travail est la réalisation de circuits Opto-

microondes, la validation du modèle en régime dynamique est d’une très grande importance. 

Les mesures dynamiques hyperfréquences permettent l’accès aux données représentants 

le temps de transit et le gain. Ces mêmes mesures dynamiques peuvent servir à déterminer les 

capacités, les résistances séries, l’excès de phase où le caractère distribué des éléments 

comme on vient de le voir. Elles sont effectuées par un analyseur vectoriel de réseaux 

évaluant les 4 paramètres S. Ces paramètres S comprennent ceux du transistor plus ceux dus à 

la chaîne de mesure et aux connexions qu’il convient d’éliminer. 

Pour s’affranchir de ces éléments parasites, 2 étapes sont à réaliser successivement : 

 Le calibrage ; Le calibrage ou étalonnage permet d’éliminer les éléments parasites dus 

à la chaîne de mesure (appareillage, câbles, pointes hyperfréquences...). il a pour but 
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de modéliser les erreurs systématiques induites par l’analyseur, aussi bien en réflexion 

qu’en transmission, vue par chacun des ports d’entrée ou de sortie (Figure 3-48). Il 

permet d’établir une correction du comportement du système de mesure jusqu’au plan 

des pointes hyperfréquence (ou des sondes RF) par une mesure d’éléments standards 

parfaitement connus, introduits à la place du dispositif à tester. La méthode employée 

pour effectuer cette opération est appelée méthode SOLT, elle utilise un court-circuit 

(Short), un circuit ouvert (Open), une charge (Load) de 50 Ω et une ligne de 

transmission (Thru), l’ensemble étant situé sur un substrat de calibrage (céramique) 

livré par le fournisseur des pointes hyperfréquences. 

 

 L’épluchage (“De-embedding”) ; Cette correction permet d’éliminer les parasites dus 

aux connexions (entre les pointes du plot et le Dispositif Sous Test, DST). La Figure 

3-48 représente le motif sur tranche permettant de réaliser les mesures. Les plots COM 

(Emetteur) et SUB (Substrat) sont reliés au plan de masse (en mode Emetteur 

COMmun). Le plot IN (Base) est relié au port 1 et le plot OUT (Collecteur) au port 2. 

Le composant testé ne sera vu qu’à travers ses accès, il faut donc éliminer ces 

composantes parasites si l’on veut connaître les caractéristiques du composant seul. 

On mesure donc les paramètres S du composant entouré de ses plots d’accès, puis on 

mesure les paramètres S des accès seuls. Le “De-embedding” va donc permettre 

d’éliminer l’influence des éléments reliant les plots au dispositif en mesurant les 

parasites de transmission (effet antenne), de réflexion et capacitif (plot IN/OUT sur 

Substrat). 

Ces éléments parasites dus aux plots peuvent être éliminés a posteriori par le calcul en 

mesurant uniquement le plot d’accès sans le composant. C’est ce qu’on appelle l’épluchage 

(De-embedding). 
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Figure 3-48 : Représentation du dispositif sous test (DST) connecté à ses plots d’accès 

hyperfréquence et schéma équivalent pour la méthode d’épluchage. 

Il existe plusieurs méthodes pour réaliser l’épluchage, mais la méthode qu’on a adopté est 

réalisé en deux étapes [III.34] : On élimine d’abord les admittances parasites parallèles Yi en 

entrée et en sortie du motif «open» comme indiqué sur la Figure 3-48. Afin d’obtenir les 

caractéristiques du composant, il faut transformer la matrice de paramètres S mesurée en 

matrice admittance Y. On obtient ainsi, la matrice intermédiaire comme indiqué par 

l‘équation : 

 

{

[             ]  [       ]  [     ]

[     ]  [
        
        

]
 (III.61) 

On enlève ensuite la contribution du motif «short». Pour éliminer les effets des 

impédances parasites séries Zi, il est nécessaire de passer en matrice impédance Z, et 

retrancher la matrice des accès à la matrice intermédiaire obtenue précédemment, sachant que 

Z = Y
-1

 on obtient l’équation suivante: 

 

{
[    ]  [             ]  [      ]

[      ]  [
       

       
]

 (III.62) 

On obtient ainsi la matrice [ZDST], caractéristique du composant uniquement. Pour 

extraire les différents paramètres hyperfréquences du composant, il est encore nécessaire de 

réaliser une transformation de cette matrice Z en matrice S. 
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Dans la réalité, on considère que les accès sont essentiellement capacitifs, les retards des 

lignes de propagation étant négligeables. On peut donc se contenter uniquement de 

l’épluchage «open» ([ZDST] = [Zintermédiaire]). 

La Figure 3-49 présente une comparaison des mesures brutes des paramètres S du PTH 

10SQxEBC avec ces mesures après épluchage sur la bande de fréquences de 50 MHz à 40 

GHz, à l’aide de la méthode d’épluchage décrite avant. 

 

Figure 3-49 : Comparaisons entre mesures de paramètres S brutes et après épluchage, pour le 

point de polarisation [VBE = 0,72 V; VCE = 2 V]. 

On remarque qu’effectivement il y a une différence notable entre mesures brutes et les 

mesures après élimination des parasites, surtout sur les paramètres S11 et S22 puisque le plot 

comme prévue, n’induit pas de pertes résistives mais juste des déphasages en raison des 

éléments capacitifs. D’où l’importance de cette étape pour une modélisation correcte du 

comportement dynamique. Dans la suite, toutes les mesures des paramètres S sont traitées par 

le même processus et se réfèrent donc au PTH sans les éléments parasites.  

Enfin, on va procéder à une comparaison de la simulation de notre modèle avec les 

mesures des paramètres S et de la fréquence de transition (Figure 3-49), afin de valider notre 

démarche de modélisation.   
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Figure 3-50: Simulation des paramètres S de notre modèle du PTH 10SQxEBC, sur la plage de 

fréquences [50 MHz – 40 GHz] et pour le point de polarisation [VBE = 0,89 V; VCE = 2 V]. 

Les résultats de la simulation sont présentés sur la Figure 3-51, elle montre une 

comparaison des quatre paramètres S à VBE= 0,89 V et VCE = 2 V, simulés et mesurés du PTH 

10SQxEBC. Nous remarquons qu’en général le modèle approche le comportement réel. Des 

déviations remarquables sont notées sur l’ensemble des paramètres S, et surtout sur le 

paramètre S12 ce qui montre qu’il y a une mauvaise isolation entre le collecteur et la base. La 

même chose sur la fréquence de transition à l’exception du comportement en faible 

polarisation où un bon accord est obtenu avec les mesures. 



II. Modèle en fonctionnement électrique dynamique petit et large signal 

 

195 

 

 

(a) 

 

(b) 

Figure 3-51 : (a) résultats de simulation du modèle en comparaison avec les paramètres S mesurés 

pour le point de polarisation [VBE = 0,89 V, VCE = 2 V], et avec la fréquence de transition en fonction 

du courant IC (b). 

Pour mieux investiguer ces différences, on regarde plus en détail les paramètres S11 et 

S22, en amplitude et en phase, comme le montre la Figure 3-52. 
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Figure 3-52 : Comparaisons amplitude et phase des paramètres S11 et S22 entre les simulations et 

mesures. 

A partir des résultats obtenus on remarque que l’erreur majeure vient de la phase de ces 

paramètres, qui est en relation directe avec les éléments capacitifs constituant le modèle. 

Plusieurs configurations et combinaisons de valeurs des paramètres ont été testées mais, sans 

succès, ce qui nécessite une étude plus poussée afin de pallier à ce problème, qui fait l’objet 

de la section suivante. 

III. Développement du modèle 

dynamique final  

La géométrie spécifique du phototransistor, en vue de créer l’ouverture de la fenêtre 

optique, comparée à celle d’un transistor classique, influe considérablement sur les différentes 

caractéristiques du composant aussi bien en statique qu’en dynamique [III.26]. Ce qui rend les 

topologies standards des modèles GP ou d’Ebers & Moll inefficaces pour modéliser 

correctement le phototransistor. Sur la Figure 3-53, nous avons regroupé plusieurs mesures 

(effectuées dans [III.35]) de la fréquence de transition fT en fonction du courant collecteur IC 

et ce, pour différentes longueurs de fenêtre optique (3μm, 5μm, 10μm et 50μm). 
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Figure 3-53 : Les caractéristiques fT vs IC à VCE = 3,5 V pour différentes tailles de fenêtre optique. 

D’après les résultats obtenus, nous constatons qu’effectivement la création de la fenêtre 

optique a un effet direct sur le comportement et la valeur de la fréquence de transition du 

composant. Ce comportement peut être expliqué par la nouvelle géométrie (extension latérale 

de la structure) qui rend le mouvement des porteurs de charges dépendant de deux dimensions 

(verticale et horizontale) comme représenté sur la Figure 3-54. Par conséquent, les 

caractéristiques électriques sont différentes selon le composant. 

 

Figure 3-54 : Schéma simplifié du PTH montrant les chemins possibles des porteurs de charge 

(électrons) dans la structure du PTH. 

On remarque aussi que le composant le plus large (50x50 μm²) a la fréquence de 

transition la plus faible (28,5GHz) et le composant de taille moyenne (10x10 μm²) a la 

fréquence de transition optimale qui est autour de 50 GHz. Par contre, les structures les plus 

petites (3x3 μm
2
 et 5x5 μm

2
) ont des fréquences de transition basses, alors qu’elles doivent 

normalement avoir les fréquences de transition les plus élevées puisqu’elles s’approchent de 
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la structure du TBH, où le temps de transit est minimal. Pour expliquer ce phénomène nous 

avons procédé à une extraction à partir des mesures du temps de transit idéal et de la valeur 

des capacités de jonctions en fonction de la largeur de la fenêtre optique. Les résultats que 

nous avons obtenus sont présentés sur la Figure 3-55. 

 

Figure 3-55 : Le temps de transit idéal (a) et la valeur de la capacité de jonction (b) en fonction de 

la largeur W à VBE = 0,823 V et VCE = 3,5 V (IC = 6mA). 

On constate que la valeur des capacités de jonction augmente proportionnellement à 

l’augmentation de la largeur de la fenêtre optique W, puisque la capacité de jonction dépend 

de sa surface. Un autre effet de cette extension est l’augmentation des résistances d’accès (RE 

+ RC). Donc si la capacité et la résistance augmentent le temps de réponse RC augmente aussi, 

diminuant ainsi la fréquence de transition fT. L’équation (III.63) explique la relation directe 

entre la fréquence de transition fT et la largeur de la fenêtre optique W : 

  
    

⁄                                      (III.63) 

Avec : 

 
       

       

    
 (III.64) 

Avec τF est le temps de transit global du composant (ou le temps d’évacuation des 

charges), RC et RE sont les résistances d’accès du collecteur et de l’émetteur. CBC est la 

capacité de la jonction BC, τe ,τb , τbc sont les temps de transit dans l’émetteur, la base, et la 

zone de charge d’espace SRC de la jonction BC. Pour le temps de transit (Figure 3-55. (a)) le 

comportement est un peu différent. Au départ, lorsque la largeur W augmente, le temps de 

transit diminue jusqu’à la largeur de 10 μm où il atteint sa valeur minimale. Ce qui correspond 

à la fréquence de transition fT la plus haute. Après, il augmente proportionnellement avec W 

au-delà de cette valeur. Ainsi, nous déduisons que le temps de transit idéal dépend aussi de la 

largeur de la fenêtre optique. Ce comportement peut être expliqué par la distribution du 
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potentiel électrique [III.36] [III.27] et l’extension de la partie active du phototransistor vers la 

fenêtre optique (Figure 3-54). Pour un même point de polarisation et dans la structure où la 

largeur W est faible, le potentiel électrique est fort à proximité de la région active du PTH, 

créant ainsi un second chemin latéral pour les porteurs de charges. Ce second chemin, qui 

devient dominant sur le chemin vertical ordinaire, est un peu plus long ce qui a pour effet 

d’augmenter le temps de transit. Par contre dans les structures où la largeur W est grande, 

l’augmentation du temps de transit n’est pas due au temps de la traversée des porteurs de 

charges dans la partie étendue, mais, plutôt au terme RC qui devient prédominant puisque la 

capacité et la résistance dépendent fortement des dimensions des jonctions et sont très larges 

dans cette configuration. 

La modélisation est plus précise si on tient compte de l’extension de la partie active du 

phototransistor vers la fenêtre optique. C’est ce qui est réalisé en ajoutant des capacités de 

jonctions et de diffusion dans le second transistor qui modélise cette extension, en plus d’un 

facteur d’excès de phase propre au courant de diffusion et d’une résistance interne de la base 

pour cette région. Ce qui nous conduit au modèle électrique final de la Figure 3-56. 

En plus des capacités de jonction et de diffusion, qui sont dépendantes du point de 

fonctionnement, il peut exister des capacités d'oxyde constantes entre la base et l'émetteur 

ainsi que la base et le collecteur. La capacité d'oxyde base-émetteur CEox est causée par le 

chevauchement du polysilicium de l'émetteur par rapport au polysilicium de la base. La 

capacité d'oxyde base-collecteur CCox quant à elle est provoquée par le chevauchement du 

polysilicium de base et de la région de contact sur la couche enterrée (ou le collecteur 

épitaxie). Ces deux éléments sont donc insérés dans le modèle final comme montré sur la 

Figure 3-56. Une mesure passive (à VB = VE = 0 V) des paramètres S (à froid) est nécessaire 

pour trouver la valeur de ces capacités. Cette mesure est également utilisée pour trouver la 

valeur de la capacité de jonction en polarisation nulle. L'importance de ces capacités est 

remarquable sur les paramètres S. Il faut savoir aussi que ces capacités sont très présentes 

dans les technologies récentes (à cause de la miniaturisation et l’intégration élevée). 



III. Développement du modèle dynamique final 

 

200 

 

 

Figure 3-56 : Schéma électrique équivalent du modèle du PTH 10SQxEBC tenant en compte 

l’effet de la distribution spatiale des caractéristiques électriques. 

Apportant ces améliorations au modèle développé, on passe maintenant à la validation de 

cette démarche, en vérifiant à nouveau la simulation du modèle finalisé avec les mesures des 

paramètres S, ainsi que la fréquence de transition [III.26]. 



III. Développement du modèle dynamique final 

 

201 

 

 

(a) 

 

(b) 

Figure 3-57 : (a) les paramètres S du PTH 10SQxEBC sur la plage des fréquences [50 MHz, 40 

GHz] et pour le point de polarisation [VBE= 0,89 V, VCE= 2 V]. (b) la fréquence de transition vs IC du 

même PTH, les deux en comparaison avec les résultats de simulation du modèle électrique final. 

Les résultats obtenus sur la Figure 3-57, sont très satisfaisants puisqu’une bonne 

adéquation est obtenue sur les courbes de fT sur toute la plage du courant IC, ainsi que sur les 

quatre paramètres S sur toute la plage de fréquences entre notre modèle et les données de 

mesures. Ceci confirme l’existence de la région étendue de la partie active du phototransistor, 

et qu’elle participe effectivement dans le comportement dynamique du composant. 
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Figure 3-58 : Comparaison des résultats de simulation et données mesurés des quatre paramètres 

S, pour plusieurs points de polarisations du PTH 10SQxEBC. 

Pour valider ce modèle dans le domaine dynamique en large signal nous avons procédé à 

une simulation des paramètres S, pour plusieurs points de polarisations : un point sur 

l’extrémité basse du fonctionnement linéaire vers la région de saturation (VCE = 2 V), un point 

au milieu de la caractéristique (VCE = 3 V), et enfin un point sur l’extrémité haute vers la zone 

d’avalanche (VCE = 4 V) [III.3]. Les résultats sont obtenus sur la figure 3-58.   
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Le modèle développé reproduit le comportement dynamique grand signal du 

phototransistor, même si quelques déviations mineures sont observées à forte polarisation et 

plus particulièrement  sur le paramètre S22. Cette limitation reste très acceptable pour un 

modèle qui reste basique, et moins précis que les modèles MEXTRAM ou HICUM qui sont 

très complexes, gourmandes en calculs et moins flexibles. 

La liste des valeurs des paramètres dynamiques de notre modèle électrique final, sont 

ceux données par le Tableau 3-3. On remarque que la région étendue contribue activement 

dans la topologie du modèle final, par les capacités de jonction qui ont des valeurs 

relativement plus grandes que celles de la partie active. Donc elles présentent une impédance 

plus faible, ce qui constitue des chemins possibles pour le signal dynamique, d’où l’impact de 

la zone étendue. 

Tableau 3-3 : Paramètres dynamiques du modèle électrique final du phototransistor PTH 

10SQxEBC. 

Paramètre Symbole 
Région 

Active 

Région 

Etendue 

Excès de phase PTF (s) 2,12·10
-15

 1,79·10
-15

 

Capacité de la 

jonction BC 

Potentiel interne de la jonction VF (V) 0,37 0,66 

Facteur d’ajustement M 0,7 0,8 

Capacitance en polarisation nulle Cjc0 (F) 2,36·10
-15

 4,64·10
-14

 

Paramètre de partage de la capacité 

de jonction 
X 0,42 0,99 

Capacité de la 

jonction BE 

Potentiel interne de la jonction VF (V) 0,37 0,66 

Facteur d’ajustement M 0,7 0,8 

Capacitance en polarisation nulle CjE0 (F) 2,48·10
-16

 1,46·10
-13

 

Temps de 

transit direct 

Temps de transit idéal direct τF (s) 1,11·10
-12

 8,51·10
-13

 

Dépendance en tension VTF (V) 3,48 0,1 

Dépendance en tension et courant XTF 8,55 0,01 

Dépendance en Courant ITF (A) 0,14 0,001 

Temps de 

transit inverse 

Temps de transit idéal direct τR (s) 2,19·10
-12

 6·10
-13

 

Dépendance en tension VTR (V) 11,81 14,55 

Dépendance en tension et courant XTR 8,26 1,2 

Dépendance en Courant ITR (A) 0,016 0,07 

Résistance de 

base 

intrinsèque 

Résistance de la base minimale en 

fort injection 
RB (Ω) 0,3 8 

Résistance de base intrinsèque à 

polarisation nulle 
RBM (Ω) 22,06 79,9 

Paramètre empirique αRB 1,56 1,56 

Courant de base pour RB = RBMax/2 IB0 (A) 1,6·10
-5

 1,6·10
-5

 

Capacité de défocalisation du IB en AC CBB (F) 3,89·10
-14

 - 

Capacité de la 

jonction SC 

Potentiel interne de la jonction VFsub (V) 0,46 - 

Facteur d’ajustement Msub 0,91 - 

Capacitance en polarisation nulle CSub0 (F) 4,8·10
-14

 - 

Capacité parasite BE CE0x (F) 2,44·10
-13

 - 

Capacité parasite BC CC0x (F) 3,53·10
-14

 - 

Capacité thermique (auto-échauffement) CTH (F) 4,98·10
-5

 4,98·10
-5
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3.9 Conclusion 

Nous avons au cours de ce chapitre présenté et développé un modèle électrique grand 

signal pour le phototransistor 10SQxEBC SiGe/Si, fonctionnant en régime statique et 

dynamique électrique. Ce modèle est présumé fonctionner pour les autres structures de PTH 

(3µm, 5µm et 50µm) en changeant seulement le jeu de paramètres, on n’a pas pu valider ceci 

puisqu’on ne dispose pas de toutes les mesures nécessaires pour ces composants. 

Nous avons divisé ce chapitre en deux parties ; la première traitant la modélisation en 

régime statique et la deuxième en régime dynamique. Nous avons dans la partie statique, 

commencé par le modèle d’Ebers & Moll constituant notre point de départ. Puis, étape par 

étape nous avons enrichi ce modèle en lui ajoutant des éléments, en améliorant son schéma 

équivalent et en modifiant les équations du modèle pour mieux décrire les phénomènes qui 

gouvernent le fonctionnement du phototransistor dans tous les régimes de fonctionnement 

électrique. Une limitation de cette approche et rapidement atteinte, conduisant à repenser la 

démarche et étudier plus profondément le composant. La comparaison avec la structure de 

base (HBT) du phototransistor, nous a permis d’imaginer une structure développée de la 

structure physique du composant modélisé.  

La deuxième partie traite de la modélisation du comportement dynamique, en insérant les 

capacités non-linéaires et parasites, et en modélisant la résistance interne de la base d’une 

façon plus économique, en termes de temps d’exécution. Cette partie a conduit elle aussi à 

repenser la topologie du modèle, confirmant l’approche suivie pour résoudre le problème de 

la modélisation statique. Le modèle électrique final est validé en comparant les résultats de la 

simulation de notre modèle avec les mesures DC grâce aux courbes de Gummel et la 

caractéristique IC-VCE, et en RF à travers les quatre paramètres S pour plusieurs points de 

polarisation. 

Enfin, nous avons mis en évidence à l’aide de notre modèle, l’existence d’une extension 

de la partie active vers la fenêtre optique, et son influence évident sur le comportement DC et 

AC, ce qui nous a permis de développer correctement le phototransistor étudié. Dans le 

chapitre suivant nous allons nous focaliser sur la modélisation du comportement Opto-

microondes, et sur le bruit interne du composant, ce qui complètera notre modèle.  
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Chapitre 4 

Modélisation de la partie optique et du 

bruit interne du phototransistor 

4.1 Introduction 

Les technologies photoniques-microondes intégrées ont connu une forte croissance ces 

dernières années, et couvrent maintenant une large gamme d’applications, incluant les 

communications mobiles 5G, les communications courtes-distances (datacom), les 

applications biomédicales, le traitement de signal par voie optique et les interconnexions dans 

les véhicules. Les photorécepteurs incluant les photodétecteurs et plus particulièrement les 

phototransistors constituent l’élément clé de ces solutions. Pour développer ces applications, 

une étape de conception et de simulation de circuits photoniques-microondes (ou opto-

microonde) est donc nécessaire avant leur réalisations et déploiement. C’est pour cette raison 

qu’une modélisation correcte et précise des composants opto-microondes est d’une grande 

importance. Différents modèles compacts électriques de phototransistors ont été proposés 

pour la conception de ce type de circuits, comme celui de Yuan et al. [IV.1]. Leur solution 

exploite le modèle MEXTRAM, dans lequel les effets optiques sont modélisés par une simple 

source de courant sur la jonction BC. Cette approche néglige de nombreux effets comme 

l’influence de la puissance optique sur la résistance de base et sur la capacité base-collecteur, 

et ne fonctionne que dans le cas de polarisation de la base par un courant électrique. Polleux 

et al. [IV.2] ont aussi proposé un modèle grand-signal, mais cette fois ci basé sur le modèle 

d’Ebers & Moll pour le PTH InGaAs/InP. Toutefois un compromis persiste entre le couplage 
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du modèle électrique et optique, notamment sur la répartition de la résistance de base, et 

l’amplification optique qui est isolée du fonctionnement électrique. Un autre type de modèle 

basé sur la relation de charge généralisée est proposé par [IV.3], pour évaluer les 

performances du composant dans les communications optiques. Le problème avec ce dernier 

est qu’il est analytique et ne reflète pas complètement les phénomènes physiques qui prennent 

place dans le composant. 

Dans ce chapitre nous allons compléter le modèle électrique du phototransistor élaboré 

dans le chapitre précèdent, en incorporant la partie optique et le bruit interne dans le 

composant. Nous allons dans un premier temps nous intéresser à la modélisation de la 

responsivité statique du PTH en mode photodiode et en mode phototransistor. Ce paramètre 

qualifie la conversion optique-électrique du PTH et il nécessite la localisation des sources de 

photocourant et la détermination de leurs comportements dans la structure du PTH. Le 

comportement dynamique optique sera le sujet de la deuxième partie, en étudiant la réponse 

fréquentielle de chaque source de photocourant. Le composant sera donc caractérisé par un 

certain nombre de mesures en régime dynamique. Le substrat s’avère très influent sur le 

comportement intrinsèque du PTH sous éclairement, il sera étudié soigneusement, ce qui nous 

permettra d’élaborer un modèle assez complet, correct et reflétant le fonctionnement du 

composant dans les différentes conditions d’opération. Ceci sera assuré par une validation du 

modèle en le comparant à un ensemble de mesures réalisées sur le composant. 

La seconde partie traitera de la modélisation du bruit interne généré par le transistor 

bipolaire à hétérojonction SiGe, en identifiant les phénomènes qui les gouvernent. Pour ce 

type de transistors bipolaires, le bruit est principalement dû au bruit de grenaille (shot noise) 

du courant collecteur, et le bruit en 1/f de la jonction B/E qui n’est influent qu’aux basses 

fréquences. Cette modélisation est importante, plus particulièrement pour les applications 

sensibles qui traitent de faibles signaux, et pour les oscillateurs où le bruit près de la porteuse 

doit être minimisé. Le modèle en bruit qu’on a proposé n’est pas entièrement validé car il 

nous manque les données de mesures pour comparer, néanmoins une comparaison avec 

quelques résultats de la littérature sur des TBH SiGe permet de connaitre l’ordre de grandeur 

et l’évolution générale des paramètres modélisant le bruit. 

4.2 Modèle statique optique 

Dans cette partie on va s’intéresser à la modélisation de l’impact de l’illumination du 

phototransistor sur ses performances en photodétection. Avant d’entamer cette étude, il faut 
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savoir que dans le fonctionnement optique des PTHs on distingue deux modes d’opérations : 

le mode phototransistor ; où le composant est polarisé en direct afin d’activer l’effet transistor 

et d’amplifier le photocourant détecté, ou le mode photodiode ; où on exploite la jonction BC 

pour la photodétection, et dans lequel la jonction base-émetteur est court-circuitée de façon à 

couper l’effet transistor. Le paramètre le plus relevant pour caractériser ces deux modes de 

fonctionnement est la responsivité. 

4.2.1 Caractérisation optique statique du PTH. 

La responsivité optique en régime statique du phototransistor, comme on l’a déjà définie 

dans le premier chapitre, est une grandeur fondamentale dans la caractérisation des 

photodétecteurs. Elle peut être mesurée en utilisant la même caractérisation DC utilisée pour 

les mesures électriques, telles que les courbes IC-VCE et les courbes de Gummel, mais en 

éclairant la fenêtre optique par un faisceau lumineux. Le schéma de la Figure 4-1, montre le 

banc de test sous pointes utilisé pour mesurer l’influence de la puissance optique absorbée sur 

la caractéristique électrique statique du phototransistor. La polarisation et les mesures sur les 

contacts de la base et du collecteur se font à l'aide d'un analyseur paramétrique semi-

conducteur, qui est directement connecté à un analyseur de réseau vectoriel VNA. L’éclairage 

est assuré par une diode laser VCSEL 10 GHz (Diode laser à cavité verticale émettant par la 

surface), rayonnant à 850nm (pour le low cost) dont le signal optique est divisé à travers un 

coupleur optique. 90% de cette puissance optique est guidée vers la fenêtre optique du 

phototransistor à l’aide d’une sonde optique, les 10% restant est utilisé pour mesurer la 

puissance appliquée à l’aide d’un wattmètre optique pour assurer le bon fonctionnement du 

banc de test. 

 

Figure 4-1 : Schéma du banc de test sous pointes pour la caractérisation optique statique du 

phototransistor. 
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La Figure 4-2 montre les courbes de Gummel du PTH sans éclairage et avec éclairement 

par une onde optique de 2,28 mW à 850 nm, pour un phototransistor ayant une fenêtre optique 

de dimension 10×10 µm². 

 

Figure 4-2 : Courbes de Gummel mesurées du PTH 10SQxEBC éclairé par une puissance optique 

de 2,28 mW et non-éclairé, le courant IB est tracé en valeur absolue. 

Sous éclairement, on constate qu’à une polarisation de base élevée, VBE > 0,9 V, les 

effets de l'absorption optique sont négligeables devant les courants générés uniquement par 

polarisation électrique (non-éclairement). Aux faibles polarisations de base (VBE < 0,67 V), le 

courant de base Ib sature à environ 7 μA s'écoulant en dehors du contact de base (puisque 

négatif), et le courant de collecteur IC sature à environ 800 μA. Ces courants correspondent 

aux photocourants générés par l'absorption optique, qui sont bien supérieurs que ceux dus au 

fonctionnement purement électrique du PTH dans cette plage de polarisation. 

La courbe de Gummel en IB, et sa valeur absolue pour le PTH éclairé, présente un pic 

vers 0,82V. Ce pic est dû à l’inversion du courant de base dans le phototransistor, à savoir 

pour VBE < 0,82V, IB est négatif (sortant du contact de base) et au-delà de 0,82V, IB devient 

positif (entrant au contact de base). En effet, à faibles polarisations de base et sous 

éclairement suffisant, l'injection des trous dans la base par photo-absorption peut dépasser 

celle requise pour la recombinaison avec des électrons qui sont injectés à partir de l'émetteur. 

Cela produit un flux net de trous véhiculés en dehors du contact de base. Il en résulte donc des 

courants de base sous éclairement qui ont une valeur inférieure (et négative) par rapport au 

courant de base sans éclairage. En revanche, à polarisation de base élevée, l’injection des 

trous due à l'absorption optique devient négligeable comparé à celle du contact de base dans 

le cas de non-éclairage. 
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La différence entre les valeurs absolues des courants IC et Ib à faible VBE montre qu'à la 

longueur d’onde de fonctionnement de 850 nm, l'augmentation du courant de collecteur, alors 

qu'il n'y a pas d'effet d'amplification ne peut être attribuée qu’à l'absorption de la puissance 

optique dans la photodiode parasite formée par le sous-collecteur et le substrat de type P du 

PTH. Il s'agit d'une différence claire par rapport aux PTH InGaAs/InP, qui ne connaissent pas 

d’absorption dans le substrat, ce point sera bien détaillé dans la section suivante. 

 

Figure 4-3 : Comparaison du gain statique en mode émetteur commun dans le cas d’éclairage du 

PTH et dans les conditions d’obscurité, extraits à partir des courbes de Gummel (VBC=0V, 

Popt=2,28mW). 

La Figure 4-3 montre le gain en courant statique (β) en montage émetteur commun, 

extrait de la courbe de Gummel mesurée en fonction de la tension VBE, dans le cas 

d’éclairement ou non. On remarque qu’un gain constant de presque 110 est atteint pour les 

faibles polarisations sous éclairement, et ce sans existence de mécanisme d’amplification dans 

ce mode d’opération. Ce gain est la conséquence de l’absorption dans la photodiode parasite 

du substrat (formée par la jonction sous-collecteur-substrat). Le gain augmente rapidement à 

partir de VBE = 0,7 V, vers une valeur très grande correspondante à l’inversion du sens du 

courant de la base. Puis il diminue et tend vers la courbe du gain en obscurité à fortes 

polarisations où l’effet de l’absorption optique s’éclipse devant le comportement purement 

électrique du composant. 

La Figure 4-4 montre la courbe IC-VCE du PTH 10SQxEBC dans des conditions 

d’éclairement et d’obscurité. VCE varie de 0 V à 4,5 V (de l’état bloqué jusqu'à l’avalanche) et 

IB de 10 nA à 80 μA, afin de couvrir tous les modes de fonctionnement. Dans ces mêmes 

conditions de polarisation, le PTH est éclairé verticalement par une puissance optique de 2,28 

mW. Il en résulte donc une courbe IC-VCE illuminée (courbes rouges), dont le courant de 

collecteur IC est plus élevé que pour celle en obscurité. Néanmoins, cette augmentation du 

courant collecteur varie inversement avec la valeur du courant IB. La responsivité statique 
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peut être extraite de ces mesures en soustrayant le courant collecteur en obscurité du courant 

de collecteur éclairé, et ceci pour le même courant de base. Cet écart de courant IC divisé par 

la puissance optique donne la responsivité du composant. 

 

Figure 4-4 : Caractéristique IC-VCE mesurée du PTH 10SQxEBC sous éclairage par une puissance 

optique de 2,28 mW et en obscurité. 

L’élévation de la valeur de IC dans le cas éclairé est attribuée au photocourant généré par 

l’absorption de la puissance optique, qui s'ajoute au courant de base initial (purement 

électrique) et qui est amplifié par l’effet transistor du PTH. Sans éclairage, le courant de 

polarisation IB définit le point de polarisation du PTH. Sous éclairement, ce point de 

polarisation est modifié de (IB + Iph), et la valeur du gain en courant statique (β) varie 

également. Par conséquent, le courant de collecteur mesuré IC-ecl à la sortie du PTH est donné 

par: 

                      (IV.1) 

Il faut noter que sous une polarisation en courant constant de base, l'éclairage du PTH 

entraîne une augmentation de la tension VBE. Ceci est principalement dû à l'addition du 

photocourant dans la base qui augmente le potentiel (VB) de ce dernier. 

Les courants de collecteur mesurés à partir des courbes de Gummel, et des mesures IC-VCE 

peuvent être utilisés pour extraire la responsivité DC du PTH. Nous pouvons donc déterminer 

la responsivité absolue Rabs, et la responsivité intrinsèque Rint, selon les expressions 

suivantes : 

 
          

             

        
 (IV.2) 

 
          

               

       
 (IV.3) 
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Avec Popt-in est la puissance optique injectée dans la fenêtre optique, IC-ecl est le courant de 

collecteur mesuré au contact de collecteur dans le cas de l’éclairage du PTH. Isub-opt est le 

photocourant généré par le substrat (qui sera déterminé par la suite), enfin Γ est le facteur de 

couplage du faisceau optique sur la fenêtre optique, c'est-à-dire le rapport entre la puissance 

optique qui pénètre dans le phototransistor et celle qui est perdue par le désaccord entre le 

diamètre du faisceau d’éclairement et la surface de la fenêtre, en plus de pertes dues aux 

réflexions sur la fenêtre optique liées aux différences d’indices de réfraction des matériaux. Il 

est déterminé dans notre cas à 32,3% pour la fenêtre optique de 10x10 μm². 

 
       (a)        (b)  

Figure 4-5 : (a) Responsivité DC extraite à partir des courbes de Gummel, du PTH 10SQxEBC. 

(b) Responsivité DC extraite à partir de la caractéristique IC-VCE pour quatre points de polarisation IB. 

La Figure 4-5 montre la responsivité DC résultante après extraction à partir des mesures 

sur le PTH 10x10 μm² sous un éclairage optique de 2,28 mW en fonction de la polarisation 

VBE, puis de la polarisation (IB, VCE). L'illumination du PTH (Figure 4-5 (a)) sous une faible 

tension base-émetteur (VBE < 0,65 V) provoque une augmentation initiale significative de la 

responsivité DC mesurée de valeur constante de 0,355 A/W. Cette dernière est due 

principalement au photocourant de la photodiode parasite du substrat. Au fur et à mesure que 

la région de base-émetteur devient plus polarisée en direct, la responsivité commence à 

augmenter jusqu'à ce qu'elle atteigne une valeur crête de 0,388 A/W aux alentours de (VBE = 

0,85 V), puis elle commence à diminuer vers des valeurs inférieures lorsque Vbe augmente 

davantage. La Figure 4-5 (b) montre la responsivité extraite sous différents points de 

polarisations (IB, VCE). La responsivité DC maximale est plate de presque 2,5 A/W dans la 

gamme VCE de [0,6 V - 3,5 V]. On peut observer aussi que cette dernière diminue lorsque IB 

augmente, en particulier pour les faibles valeurs de VCE. Cela peut être expliqué par la 

modulation de la zone de charge d’espace BC, qui affecte le courant photogénéré (en 

modifiant l’épaisseur de la couche absorbante). Cette observation est cohérente avec le fait 
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que le photocourant généré est dû principalement à l’absorption optique dans la jonction BC, 

qui sera détaillé dans la section suivante. 

4.2.2 Localisation des sources de photocourant. 

Pour localiser les régions principales qui sont sources du photocourant dans la structure 

du PTH, et afin de déterminer leurs intensités et contributions, un scan DC par microscopie 

optique en champ proche (Scanning Near-field Optical Microscopy SNOM), a été effectuée 

[IV.4]. Cette technique consiste à mesurer la réponse du PTH en balayant le faisceau 

lumineux sur toute la surface du composant avec un pas de 2 µm. En effet, pour chaque 

position du spot sur la surface du PTH de coordonnées (x, y), le courant et les tensions sur les 

terminaux sont mesurées, et ce pour différents points de polarisation du composant. Les 

résultats obtenus indiquent que toutes les régions de la structure verticale contribuent à la 

photodétection avec une prédominance de la région intrinsèque du PTH en particulier en 

mode phototransistor, tandis que la région du substrat est celle dominante en mode 

photodiode. 

Un exemple des résultats de ce scan est montré sur la Figure 4-6 (a), il présente l’intensité 

du photocourant mesuré sur le contact de base (qu’on qualifiera par la suite de photocourant 

primaire) en tout point de la surface éclairée du PTH. On constate qu’en mode 

phototransistor, la valeur maximale de IB (-11 µA) est obtenue lorsque le spot éclaire le centre 

de la fenêtre optique (X = 0 μm, Y = 0 μm), de plus une symétrie de révolution autour de ce 

centre est observée, ce qui montre que la puissance optique est absorbée de façon identique 

dans le composant, seule l’intensité change en s’éloignant du centre. 

 
         (a)             (b) 

Figure 4-6 : Distribution du photocourant dans la structure du PTH en mode phototransistor (VCE 

= 3V, VBE = 0,86 V), a) photocourant primaire sur le contact de base, b) photocourant total collecté au 

contact de collecteur. 
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La Figure 4-6 (b) présente la cartographie du photocourant collecté IC sur le contact du 

collecteur. On note cette fois une dissymétrie selon l’axe X et une symétrie en Y. En mode 

PTH, le pic du courant IC est situé en (X = 0 μm, Y = 0 μm) avec une valeur de 11,1 mA. Ce 

pic provient de la contribution du courant d’obscurité, du courant photogénéré dans le 

transistor (Primaire et photocourant amplifié) et également celui de la photodiode de substrat, 

ce qui sera expliqué en détail un peu plus loin. Les courants d’obscurité et photogénérés sont 

amplifiés par l'effet transistor. D’autres pics secondaires sont également observés autour de X 

= 5 μm et Y= ± 15 μm, et il y a aussi deux pics de faibles intensité autour de X = -17 μm et Y 

= ± 15 μm. Ces pics sont dus clairement à la photodétection de la photodiode du substrat. 

Nous allons donc dans la suite donner une explication physique de l’origine de chaque 

source de photocourant et de la distribution de ces derniers, en dérivant les expressions qui les 

décrivent et de développer la partie optique de notre modèle. Pour cela on va partager notre 

étude qui est basée sur le diagramme des bandes d'énergie du PTH SiGe/Si, en deux parties ; 

la première s’intéressera à la photodétection en mode photodiode, la deuxième en mode 

phototransistor. 

En mode photodiode 

Le photocourant le plus pertinent est celui généré au centre de la fenêtre optique du 

phototransistor, c'est-à-dire le flux de charge créé par l’absorption de la puissance optique 

dans la couche de la base SiGe, et la ZCE BC qui est principalement en Si. Puisque toute la 

structure est réalisée en Si et en SiGe et l’épaisseur des couches de la pile verticale est 

relativement faible (700 nm), et pour la longueur d’onde choisie, toutes les régions (émetteur, 

base, collecteur et substrat) contribuent donc au photocourant collecté par le contact de 

collecteur du fait du coefficient d’absorption à 850 nm ou du profondeur de pénétration (21 

µm) qui est bien supérieur à l’épaisseur du composant. Ce courant est alors exprimé par la 

relation suivante : 

 
          

     

  
                                   (IV.4) 

Ici Popt est la puissance optique de longueur d’onde λ d’illumination du PTH, R est le 

coefficient de réflexion à la surface du composant. ηint est le rendement quantique interne, Γ 

est le facteur de confinement du faisceau optique. Les coefficients d’absorption dans les 

couches en Si (émetteur et collecteur) et SiGe (base) sont αSi (5∙10
2 

cm
-1

) et αSiGe (≈ 7∙10
3
cm

-1 

pour 22% de Ge) respectivement. WSi et WSiGe sont les épaisseurs des couches en Si et en 

SiGe respectivement. 
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Sachant que dans ce mode la jonction BE est court-circuitée, le photocourant total crée 

par la structure est distribué comme schématisé sur la Figure 4-7. 

 

Figure 4-7 : Distribution des photocourants générés dans la structure du PTH en mode photodiode 

(VBE = 0 V et VCE > 0 V). 

Les électrons, générés par l’absorption optique dans la couche de base et de collecteur, 

sont divisés en deux flux: quelques-uns vont se diriger vers l'émetteur, et la plupart vers le 

collecteur, en raison du champ électrique introduit par la tension VCE. Par contre, la majorité 

des trous créés dans la base est déchargée (évacuée) par le contact de base. Certains trous 

peuvent rester dans la base ou peuvent traverser la barrière de potentielle BC et/ou BE, pour 

atteindre le collecteur et/ou l'émetteur, mais cet effet est mineur et généralement négligé. 

Les électrons générés dans l'émetteur circulent vers le contact émetteur. Les trous générés 

dans la zone de charge d'espace se déplacent vers la base et le contact de base. La même 

chose s’applique au collecteur. Ainsi, les trous générés dans l'émetteur et principalement dans 

le collecteur contribuent au photocourant primaire et donc au courant de base s'écoulant vers 

le contact de base, comme montré sur le schéma de la Figure 4-7. En outre, les électrons 

photogénérés par le substrat Si à proximité du sous-collecteur dans la zone de charge d'espace 

induite par la jonction Substrat-Sous-Collecteur, sont injectés dans la couche de collecteur et 

atteignent le contact du collecteur (donc contribuent au photocourant du collecteur). Les trous 

de substrat s'écoulent vers le contact du substrat (et donc ne contribuent pas au photocourant 

primaire ni au photocourant du collecteur). Par conséquent, le courant mesuré au contact de 

base est exempt du courant du substrat, ce qui explique la différence de niveau entre le 

courant de base et le courant de collecteur observé en mode photodiode sur la courbe de 

Gummel de la Figure 4-2. 
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Le photocourant collecté par le contact de base ou le photocourant primaire, est exprimé à 

partir du schéma par l’équation suivante: 

                              (IV.5) 

Où Ib-ph est le photocourant créé par la couche de base (plus précisément la ZCE BE), Ibc-

ph est celui venant du collecteur et Ibe-ph le photocourant crée par l’émetteur. Le courant de 

base observé sur le contact de la base dans le cas d’éclairement du phototransistor, en mode 

photodiode sera donc : 

                        (IV.6) 

Avec Ib-obs est le courant en obscurité mesuré au contact de base dans le fonctionnement 

en mode phototransistor. Puisque la très grande partie des trous photogénérés atteignent le 

contact de la base, alors le photocourant primaire peut être extrait aisément à partir des 

mesures selon cette même équation. 

En mode photodiode, la jonction base-émetteur étant désactivée, les électrons 

photogénérés du photocourant primaire ne peuvent s’écouler que vers le collecteur, et par 

conséquent, le courant primaire dû aux trous est égal à celui dû aux électrons (IPh-Prim = (IC-ecl – 

Isub-opt) sachant que Ibe-ph est négligeable à cause de la barrière de potentiel BE). Ceci est 

remarqué dans les phototransistors comme InGaAs/InP, comme on va le voir dans la section 

suivante. Cependant, dans notre PTH SiGe/Si, le courant de collecteur à faible VBE (IC-ecl) est 

largement supérieur au courant de base (à cause du terme Isub-opt), comme il est clair sur les 

courbes de Gummel de la Figure 4-2. Ceci est dû au photocourant parasite généré dans le 

substrat comme indiqué sur le schéma. Le courant de collecteur IC-ecl lorsque le PTH est 

éclairé est donc : 

                                                         (IV.7) 

Avec bien évidemment, IC-obs est le courant de collecteur dans les conditions d’obscurité. 

Isub-opt est le photocourant du substrat et IC-opt le photocourant généré dans la couche du 

collecteur et collecté par le contact collecteur. 

En mode phototransistor : 

En mode phototransistor, la jonction base-émetteur est polarisée en direct pour activer 

l'effet transistor. Le courant électrique traversant la base est injecté dans l'émetteur, du fait de 

la réduction de la barrière de potentiel qui empêche la diffusion des électrons de l'émetteur 

vers le collecteur. Par conséquent, un courant de collecteur apparaît égal au courant de base 
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multiplié par le gain en courant β. Ceci est le fonctionnement classique des transistors qui est 

schématisé sur la Figure 4-8 par les flèches en rouge. Une partie du photocourant qui est 

généré dans la structure en raison de l’absorption de la puissance optique incidente, subit le 

même phénomène d'amplification électrique, comme indiqué sur la Figure 4-8. 

 

Figure 4-8 : Distribution des photocourants générés dans la structure du PTH polarisé pour 

fonctionner en mode phototransistor. 

Les trous photogénérés dans l'émetteur sont séparés en deux : les uns diffusent vers le 

contact de l'émetteur, et les autres sont injectés dans la région de base en raison du 

phénomène de diffusion et de la proximité du champ électrique qui règne dans la zone de 

charge d’espace base-émetteur. Quant aux électrons photogénérés, ils se répartissent 

également vers le contact émetteur et vers la région de base. Comme dans le mode 

photodiode, certains trous photogénérés dans la base sont ainsi collectés par le contact de 

base, générant le courant de base sous éclairement IB-ecl. Cependant, il y a une importante 

quantité de trous photogénérés qui sont injectés dans l'émetteur et ne se dirigent pas vers le 

contact de base, à cause de la réduction de la barrière d’énergie. Ceci crée l'effet transistor 

pour le photocourant, à cause de l’injection des électrons vers la base pour compenser ou 

neutraliser les trous accumulés sur la jonction BE. Le photocourant observé sur la base 

devient ainsi : 

                                 (IV.8) 
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Avec (1-γbb).Ib-ph est la fraction du photocourant Ib-ph généré par la base, qui s'écoule de la 

région de base vers l'émetteur, c'est-à-dire la portion qui active l'effet transistor et γ.Ib-ph est la 

fraction qui atteint le contact de la base. γbb est donc l’efficacité d’injection « optique » de 

l’émetteur, qui est le rapport du photocourant mesuré au contact de base au photocourant 

primaire généré dans le PTH. 

 
    

        

     
 (IV.9) 

C’est un paramètre important qu’il faut prendre en compte dans l’élaboration de la partie 

optique du modèle du PTH. Enfin pour le courant total de collecteur dans le cas d’éclairage 

du PTH on aura : 

                                                    (IV.10) 

Dans ce cas on peut définir le gain optique du phototransistor βopt, qui est bien diffèrent 

du gain en courant β, puisque il est défini comme étant le rapport entre le photocourant 

amplifié (collecté par le collecteur sans le photocourant du substrat) et le photocourant 

circulant de la base vers l'émetteur, c'est-à-dire la fraction responsable de l'activation de l'effet 

transistor. 

4.2.3 Effets du substrat sur la responsivité. 

Pour confirmer l'existence de l'effet de la photodiode parasite du substrat, une 

modélisation physique Hydrodynamique du Drift-Diffusion du phototransistor SiGe/Si a été 

effectuée par [IV.5], en utilisant le logiciel commercial COMSOL. La simulation est réalisée 

sans tenir compte de la photodiode du substrat. Les dimensions et les niveaux de dopage de la 

structure du phototransistor sont définis en se basant sur des données de la technologie SiGe 

bipolaire de Telefunken SARL. On rappelle ici les données les plus pertinentes, à savoir : La 

taille de l'ouverture optique du phototransistor de 10x10 μm². Le profil de la couche mince de 

la base de 100nm, est abrupte de SiGe et avec une teneur en Ge de 22%. La base est fortement 

dopée P à 3∙10
19 

cm
-3

. Le collecteur a 400 nm d'épaisseur et est faiblement dopé N. Une 

couche Si n+ de 120 nm est utilisée pour former la région de l’émetteur. 

La Figure 4-9 montre la comparaison des courbes de Gummel issues des mesures et de la 

modélisation physique du PTH sur COMSOL. Les courbes du modèle physique suivent le 

même comportement que celles prévues par l’expérimentation, et ce pour les courants de base 

et de collecteur. La forme d'encoche du courant de base apparaît également dans le modèle 

même si elle est décalée un peu vers la gauche par rapport à celle expérimentale 
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correspondant à l’inversion de signe. Cela pourrait être lié aux valeurs approximatives prises 

en simulation pour les niveaux de dopage et les dimensions des couches du phototransistor 

par rapport au phototransistor réel testé. 

 

Figure 4-9 : Comparaison des simulations physique sans substrat et mesures de la courbe de 

Gummel éclairée du PTH 10SQxEBC (VBC = 0V, Popt = 2,28mW). 

La région de cette courbe la plus intéressante se situe à faible tension VBE, dans laquelle 

le phototransistor n’amplifie pas le courant. On constate que les courants IB et IC simulés sont 

de même ordre de grandeur, la différence observée est due au courant de l'émetteur. Lorsque 

nous comparons le courant de collecteur mesuré avec sa valeur simulée à VBE faible, nous 

déduisons facilement que la différence entre le photocourant mesuré au niveau du collecteur 

et celui au niveau du contact de base est un photocourant supplémentaire introduit par la 

photodiode de substrat (qui n’est pas simulée ici). En raison de la présence inévitable de ce 

courant, le comportement physique général du transistor est modifié, et il faut en tenir compte 

dans la modélisation du PTH. 

Le photocourant du substrat est défini comme étant la différence entre le photocourant 

généré dans le collecteur et mesuré en mode photodiode (IC_ecl - IC_obs) et le photocourant de 

base généré par les trous (|IB-ecl| – IB_obs) mesuré en mode photodiode. Le photocourant de 

substrat comprend donc, le photocourant généré par la photodiode formée par le sous-

collecteur n+ et le substrat Si de type P sous la région active, en plus du substrat extrinsèque à 

côté et sous la fenêtre optique, comme le montre la Figure 4-10.  
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Figure 4-10 : Schéma simplifié de la structure du PTH montrant la photodiode du substrat 

extrinsèque et celle sous la fenêtre optique. 

Par conséquent, le courant photodétecté par le substrat peut être isolé en utilisant 

seulement les courants mesurés sur la base et le collecteur en mode photodiode, dans le cas 

éclairé et non-éclairé comme suit : 

                                            (IV.11) 

La carte topologique donnée sur la Figure 4-11, du photocourant du substrat par rapport à 

la position de la sonde optique est déduite en utilisant les données des cartes sur la Figure 4-6 

et l’équation IV.11. On constate qu’il y a deux pics principaux (atteignant un maximum de 

600 µA) en dehors de la fenêtre optique près des contacts de la base et du collecteur (comme 

marqué sur la Figure 4-11). Par contre, un photocourant substrat très faible (de à peu près 250 

µA) est obtenu au centre de la structure. 

 

Figure 4-11 : Distribution du photocourant de la photodiode parasite du substrat en mode PTH 

(VCE = 3 V, VBE = 0,86 V et Popt = 2,28 mW). 

Ceci est logique puisque sous la fenêtre optique la lumière doit traverser chacune des 

couches (émetteur-base-collecteur) où elle est majoritairement absorbée avant d’atteindre le 
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substrat. En dehors de cette fenêtre, le faisceau optique passe seulement à travers le sous 

collecteur N++ et rejoint la couche de substrat Si de type P. 

4.2.4 Modélisation optique statique. 

Les différentes sources de photocourant dans la structure du PTH, étant identifiées, on 

peut compléter le modèle électrique développé (Figure 3-56) pour tenir compte des effets de 

l’absorption optique. Ceci est réalisé en y ajoutant cinq sources de photocourant quatre sur les 

jonctions BC et BE, de chacune des deux parties du modèle (active et étendue) et une sur la 

jonction substrat-collecteur (contenant la photodiode extrinsèque et celle sous la fenêtre 

optique). La Figure 4-12, montre le schéma électrique équivalent de notre modèle final du 

PTH. 

 

Figure 4-12 : Schéma du modèle final du phototransistor 10SQxEBC en tenant compte des effets 

de l'absorption optique : 5 sources de photocourant sont ajoutées au modèle électrique développé. 

Cinq générateurs de photocourant ont été intégrés, pour répartir l’effet de photodétection 

dans l’ensemble de la structure. La validité de cette distribution des sources de photocourant 

dans le modèle de phototransistor a été déjà montrée dans [IV.6]. L’expression du 

photocourant collecté au contact de collecteur du PTH est rappelée ici : 

      
                         (IV.12) 

Le photocourant ISub est celui généré par la photodiode parasite du substrat, à l’aide du 

générateur de courant placé entre le contact du substrat et du collecteur interne (Figure 4-12). 

Le photocourant IPh est le photocourant principal généré par l’absorption de la puissance 

optique dans la jonction BC avec une faible contribution dans la jonction BE et dans le 
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collecteur. Ce photocourant est distribué entre la région active et étendue (comme on l’a vu 

dans la cartographie du photocourant sur la Figure 4-6). Enfin l’amplification de ce 

photocourant par le PTH est assurée par l’injection d’une partie du photocourant principal 

vers l’émetteur. Activant ainsi l’effet transistor pour cette contribution supplémentaire au 

courant total de trous venant de la polarisation électrique du PTH (courant de base dans 

l’obscurité). Ceci est exprimé par la quantité βopt(1-γBB)IPh. 

L’originalité de notre solution est que l’effet du phototransistor ou de l’amplification 

optique est obtenu d’une façon naturelle en injectant le photocourant des trous dans la base, 

qui est amplifié par la suite électriquement par le gain en courant statique du phototransistor. 

Ce qui n’est pas le cas de plusieurs modèles développés dans la littérature, où un paramètre de 

modèle supplémentaire est utilisé pour qualifier l’amplification optique, rendant le modèle 

découplé entre fonctionnement purement électrique et optique. De plus, notre modèle opère 

qu’elle que soit le type de la polarisation appliquée sur le PTH (en courant ou en tension), ce 

qui rend notre modèle très complet et adapté à la conception des circuits opto-microonde.  

La caractéristique de sortie du PTH éclairé a été simulée en utilisant notre modèle, les 

résultats obtenus sont ceux présentés sur la Figure 4-13. Un très bon accord a été obtenu entre 

simulation et mesures. Néanmoins, on retrouve une erreur plus élevée identique au modèle 

électrique pur vers la région d’avalanche et pour les faibles courants IB, ceci est dû aux 

limitations de notre modèle pour cette zone de fonctionnement, comme déjà discuté dans la 

modélisation de la partie électrique. 

 

Figure 4-13 : Comparaison des résultats de simulation de notre modèle de la caractéristique de la 

sortie du PTH éclairé par une puissance optique de 2,38 mW, avec les mesures. 

Les résultats de la simulation des courbes de Gummel du PTH éclairé sont présentés sur 

la Figure 4-14. Les simulations sont en excellent accord avec les mesures. En effet, on obtient 

la même forme d’encoche et le même point d’inversion du courant IB et les mêmes 
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comportements pour les modes photodiode et phototransistor pour le courant IB comme au 

courant IC. Ceci prouve que l’approche développée est correcte et reflète réellement la nature 

distribuée du photocourant, l’injection du photocourant vers l’émetteur déclenchant l’effet 

transistor, ainsi que la contribution de la photodiode parasite du substrat. 

 

Figure 4-14: Résultats de simulation du modèle final comparés aux mesures pour les courbes de 

Gummel sous éclairement (Popt = 2,28mW). 

Des simulations de la responsivité DC en fonction de la polarisation du PTH sont 

données dans les Figures 4-15 et 4-16. Pour la responsivité en fonction du courant IC on 

constate qu’on a bien modélisé la partie des faibles polarisations ou une bonne concordance 

est obtenue avec les mesures. Néanmoins, pour les forts courant IC une déviation maximale de 

2% est observée, encore une fois ceci est la conséquence de la limitation de notre modèle 

électrique vers la zone d’avalanche (IC élevé). Ceci reste acceptable puisque la marge d’erreur 

est relativement faible dans une zone qui n’est généralement pas exploitée dans la majorité 

des applications opto-microonde. 

 

Figure 4-15 : Simulation de la responsivité DC du modèle en comparaison avec celle mesurée en 

fonction du courant IC, VCB = 0V. 



Modélisation de la partie optique et du bruit interne du phototransistor 

 

226 

 

La Figure 4-16 montre la responsivité DC en fonction de la polarisation VBE, comme 

nous pouvons le voir on a obtenu de bonnes simulations. La responsivité en mode photodiode 

est bien modélisée comme en mode phototransistor, les mêmes pentes et courbures ont été 

retrouvées. Les ondulations obtenues sur les mesures sont dus aux erreurs de mesures ainsi 

qu’au processus d’extraction de ce paramètre. Une petite différence persiste encore entre 

simulation et mesures vers la zone de forte injection (VBE > 0,85 V). 

 

Figure 4-16 : Responsivité DC de notre modèle en comparaison de celle mesurée en fonction de 

la tension d'entrée VBE, VCB = 0V. 

Les bons résultats de simulations obtenus par notre modèle pour la partie optique 

statique, permet de valider l’approche utilisée pour modéliser le PTH. Le Tableau 4-1, résume 

les valeurs des paramètres obtenues des éléments modélisant le comportement optique. 

Tableau 4-1 : Valeurs des paramètres du modèle optique statique de notre modèle de 

PTH. 

Paramètre Symbole Région active Partie étendue 

Responsivité αph (A/W) 0,0018 0,0043 

Efficacité d’injection optique de la base γbb 0,55 0,57 

Responsivité du substrat αph-SUB (A/W) 0,347 

4.3 Modèle opto-microonde du PTH 

Cette partie se focalise sur la présentation, l’extraction et la modélisation des 

caractéristiques décrivant le comportement dynamique optique qu’on appelle opto-

microondes. Ces caractéristiques sont déduites à partir des paramètres S, mais cette fois-ci en 

ajoutant un troisième accès considéré comme l’entrée optique du phototransistor. Ces 

caractéristiques, définies dans le chapitre I, sont : le gain opto-microonde en mode photodiode 

(PD) et en mode phototransistor (PTH), la fréquence de coupure optique et la fréquence de 

transition optique. La réponse fréquentielle de chaque source de photocourant dans le PTH, 

comme la photodiode du substrat sera déterminée. Puis l’expression de la variation des 
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capacités de jonction et du temps de transit en fonction de la puissance optique absorbée 

seront déduites. Ces éléments une fois modélisés vont nous permettre de retrouver le 

comportement cherché du modèle du phototransistor à travers les caractéristiques opto-

microondes. 

4.3.1 Paramètres S et Gain opto-microondes  

Les paramètres S opto-microondes sont une extension dans le domaine opto-microondes 

des paramètres de diffusion tels que définis dans le domaine hyperfréquence [IV.7] [IV.8]. 

Nous pouvons donc considérer un phototransistor comme étant un composant à 3 ports, dont 

les accès sont étiquetés 1, 2 et 3, où 1 représente l'accès de base, 2 est l'accès optique et 3 est 

l'accès du collecteur, comme le montre la Figure 4-17.  

 

Figure 4-17 : Représentation tri-port d'un phototransistor où l’accès 2 est l’entrée optique. 

L'extension de la modélisation du PTH repose sur l’ajout du port optique comme un 3
eme

 

port électrique qui a une impédance de 50 Ω à l’entrée. Pour cette entrée optique, a2 et b2 sont 

les ondes incidente et réfléchie équivalentes représentant l’enveloppe de la puissance optique 

au niveau du port. Le phototransistor ne génère pas d’onde lumineuse et ne reflète pas la 

puissance détectée, donc b2 est fixé à 0. De même il n’y a aucune influence des ports 1 et 3 

sur le port 2, donc les paramètres S suivants sont nuls : S22 = S21 = S23 = 0. 

L’entrée optique est modélisée par un générateur de courant délivrant dans une résistance 

R0 = 50 Ω un courant Iopt. Ce courant entrant dans le phototransistor représente la puissance 

optique injectée dans la fenêtre optique, il a la même amplitude que la puissance optique 

modulée d’éclairement, permettant ainsi de modéliser le signal optique d’une façon électrique. 

On peut considérer que le signal a été détecté par une photodiode virtuelle de responsivité 

1A/W avant de pénétrer dans le phototransistor. L'information de l'amplitude, de la phase et 

de la puissance des ondes peut être transposée à l’information du courant [IV.7] [IV.8]. Cette 
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approche est l'origine de la définition du gain en puissance opto-microonde et la définition du 

facteur de bruit opto-microondes [IV.8]. Ce courant est exprimé donc par : 

             (IV.13) 

Avec αa = 1 A/W, coefficient permettant de respecter l’homogénéité de l’équation. 

Numériquement et puisqu’on opte pour une simulation par une grandeur électrique 

équivalente dans le logiciel ADS, on peut définir une équivalence Iopt = Popt. Cette 

équivalence revient à dire que l’on travaille sur l’enveloppe de la puissance optique comme si 

elle était détectée par une photodiode ayant une responsivité de 1 A/W. 

Le Gain opto-microonde comme défini dans [IV.7] [IV.8] [IV.9], et montré par 

l’équation suivante, représente le rapport de la puissance de la sortie du PTH (PS-PTH), sur la 

puissance de la sortie (PS-PD-R) d’une photodiode de référence possédant une responsivité de   

1 A/W, chargée par une impédance de 50 Ω. 

 
    

      

       
|
   

 (IV.14) 

Sachant, que la charge de la sortie est R0 on peut écrire : 

 

    

 
     

 

 
       

 
     

  (IV.15) 

On constate que le gain opto-microonde est le carrée de la responsivité, ou la responsivité 

en dB (GOM|dB = RPTH|dB) ce qui simplifie beaucoup sa manipulation après. On peut également 

extraire un autre paramètre qui peut être déduit de ce dernier. Le Gain optique Gopt. Il est 

défini comme étant la différence entre le GOM-PTH (en dB) du PTH en fonction de la fréquence 

en mode phototransistor et celui en mode photodiode GOM-PD (en dB) à basse fréquence, tous 

mesurés sous conditions de charge de 50 Ω. Il représente l'amélioration du gain en courant 

entre les modes de fonctionnement PTH et PD (gain interne du phototransistor grâce à son 

effet d'amplification). De même les autres caractéristiques dynamiques tels que la fréquence 

de transition optique fT-opt, et la fréquence de coupure optique f-3dB,OM, peuvent être extraites. 

La modélisation de l’ensemble des performances du domaine opto-microonde se résume donc 

à la modélisation du Gain OM qui contient toutes les informations nécessaires. 
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4.3.2 Caractérisation Opto-microonde, Calibration et De-embedding. 

Le banc d'essai mis en place, est schématisé sur la Figure 4-18, est utilisé pour mesurer 

les performances opto-microondes des PTH éclairés par-dessus, ceci est réalisé en mesurant 

les paramètres S du tri-port. 

Le port 1 de l’analyseur de réseau vectoriel (VNA) qui est considéré comme l’entrée 

optique, module directement une diode laser (VCSEL) de 10 Gb/s à 850 nm, de Philips ULM 

photonics [IV.10]. Le signal optique modulé directement est connecté à un diviseur optique 

90/10. La sortie à 10% du coupleur est surveillée en permanence pour s'assurer que le système 

est bien connecté. De plus, elle est également utilisée pour calculer la puissance optique qui 

est injectée dans la sonde optique. La sortie à 90% du coupleur est injectée dans une fibre à 

lentille focalisée placée verticalement au-dessus de la fenêtre optique du PTH pour 

l’éclairement. 

La sonde optique est montée sur un nano-positionneur de façon à avoir des mouvements 

très précis sur les trois axes et à optimiser le rapport de couplage optique au PTH. Avec l'aide 

d'un miroir incliné de 45°, nous pouvons observer et contrôler la hauteur de la sonde optique 

au-dessus de la fenêtre optique du PTH par un microscope. La sonde optique a une fibre à 

lentille supposée générer un faisceau optique à profil gaussien de diamètre de 28 µm. La base 

du PTH est connectée à une sonde GSG. La base est alors polarisée à l'aide d’un bias tee (Té 

de polarisation) avec une charge 50 Ω attachée à l'entrée RF du Té de polarisation. Le port 2 

du VNA qui représente la sortie du composant, est lié à l'accès collecteur du PTH pour 

polariser le transistor et collecter le signal de sortie. Le VNA utilisé pour l'expérience est un 

VNA 8753ES de 40 GHz de bande passante, et il est connecté à un analyseur de paramètres de 

semi-conducteurs Agilent B1500. 
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Figure 4-18 : Schéma du banc de mesure pour la caractérisation opto-microondes. 

Ces appareils de mesure sont également pilotés via une liaison par câble standard GPIB, 

ce qui permet de synchroniser les mesures avec les déplacements du support de plaquettes du 

testeur sous pointes, puis de stocker les données de mesures sous le format de fichier 

informatique voulu. 

Il est très important de noter qu’on mesure ici la liaison complète, qui est composée de la 

diode laser, de la fibre optique, des câbles et connecteurs électriques et enfin du 

phototransistor. Pour caractériser uniquement le PTH, il est nécessaire de surmonter les pertes 

et les déphasages introduits par cette liaison de test. Il est donc important de corriger 

mathématiquement les erreurs du comportement mesuré du composant sous test, afin de bien 

modéliser le composant seul et non la liaison complète mesurée. Pour cela, la mesure 

s'effectue en deux étapes, d'abord avec un photodétecteur de référence (pour isoler le 

comportement de la liaison seule), puis avec le phototransistor testé. 

Techniques de calibration et d’épluchage optique. 

Dans cette section on va démontrer comment extraire la caractéristique propre du 

composant sous test de la liaison complète de mesure. L’extraction des caractéristiques 

optiques du PTH à partir des mesures est une étape indispensable pour la modélisation de ce 

dernier. Ces mesures sont toujours affectées d’erreurs et de parasites nécessitant une 

calibration et une élimination de ces éléments indésirables. Puisqu’ici on s’intéresse au 

domaine optique, une calibration hybride (optique-électrique) est alors utilisée. La mise en 

œuvre de l'une des techniques d'extraction est connue sous le nom de la "matrice T" [IV.11]. 

Le problème avec ce type de calibrage est que la chaîne des éléments au port 1 d'entrée 

est compatible avec un câble coaxial du type K, tandis que le port 2 de sortie est sous la forme 
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d'une ligne d’accès coplanaire, uniquement compatible avec une sonde GSG. Il n'est donc pas 

possible d'utiliser une calibration conventionnelle SOLT, car les charges utilisées pour cette 

dernière (Open, Short, Load et Thru) ne peuvent pas être connectées aux deux ports 

simultanément. Ainsi, une technique de calibrage appropriée avec une technique d’épluchage 

précise et adaptée doit être mise en œuvre [IV.5]. 

Avant de commencer, il est nécessaire de définir les plans de mesures, comme montré sur 

la Figure 4-18, plans où sont connectés simultanément les ports d'entrée et de sortie de 

l’analyseur par des connecteurs de type K. Le composant testé est donc constitué du laser, de 

la fibre optique, du coupleur et la sonde optique, du phototransistor et de la sonde RF du port 

2 du GSG. 

La technique de la « matrice T » contient deux phases, dans la première étape, une 

calibration complète à 2 ports est effectuée à l'aide des normes de calibration SOLT en 

connecteur K (en utilisant les plans de références définis précédemment). À cette étape, le 

système est prêt à effectuer des mesures sur le DST. Dans la dernière étape, deux sondes GSG 

sont connectées en entrée et en sortie du DST et l'on effectue des mesures de court-circuit, 

circuit-ouvert, charge et ligne de transmission à l'aide du kit d'étalonnage des sonde GSG. 

Après cette étape, l’après traitement (De-embedding) est fait lui aussi en deux étapes. La 

première étape permet d'extraire les caractéristiques des sondes GSG et la deuxième étape 

d’extraire les paramètres du PTH. 

Pour le processus de traitement et d’épluchage des données de mesures, on considère la 

liaison de mesure comme le montage de 4 réseaux cascadés, comme indiqué dans la Figure 4-

19, de sorte que nous pouvons caractériser chaque bloc indépendamment en utilisant les 

matrices de transfert T, nous définissons ainsi chaque bloc comme : 

 Le bloc N°1 : Le câble RF et le connecteur du port 1, [TPort1]. 

 Le bloc N°2 : La diode laser, le coupleur, la sonde et la fibre optique, [Topt]. 

 Le bloc N°3 : Le phototransistor, [TPTH]. 

 Le bloc N°4 : Le câble et la sonde RF du GSG, le connecteur du port 2, [TPort2]. 
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Figure 4-19 : Représentation matricielle du montage de test du phototransistor. 

Par conséquent, la mesure de la liaison complète, donne la matrice T de l’ensemble du 

circuit cascadés [Tmes], qui est définie comme étant le produit des matrices T de chaque bloc : 

 [    ]  [      ][    ][    ][      ] (IV.16) 

La première étape consiste à éliminer les erreurs électriques: la matrice d'erreur des plots 

d’accès RF électriques peut être déterminée en utilisant les données mesurées dans l’étape de 

la calibration SOLT. On rappelle que les techniques d'étalonnage sont décrites dans [IV.11] 

[IV.12]. Ainsi, en utilisant de telles techniques, les matrices d'erreur électrique du port 1 et du 

port 2 peuvent être déterminées indépendamment ([Sport1] et [Sport2]). On convertit ensuite ces 

paramètres S en matrices T, car il est plus facile pour les calculs qui suivent. Une fois que 

nous connaissons l'erreur introduite par les câbles RF et les blocs GSG, nous pouvons extraire 

les paramètres opto-microondes [T] qui comprennent l’ensemble des composants optiques 

(sondes optique, laser, coupleur optique et le PTH), par l’équation suivante: 

 [ ]  [    ][    ]  [      ]
  

[    ][      ]
  

 (IV.17) 

Au port 1, il n'y a pas d'erreur électrique introduite dans la chaine de mesure, car 

l'étalonnage K-SOLT se fait à l’entrée du laser (Figure 4-18). Par conséquent, la matrice 

[Tport1] est la matrice unité, ce qui simplifie le processus d’extraction. 

Il reste à retirer la matrice [T] de l’ensemble des éléments optiques d’éclairage (laser, 

coupleur optique et pertes dans la fibre optique). Pour cela pour caractériser le comportement 

de la liaison optique, une photodiode de référence multimode (modèle 1414-50) est utilisée en 

réception au lieu du PTH [IV.13]. 

Cette photodiode a une réponse linéaire et plate en amplitude et en phase jusqu'à la 

fréquence de 25 GHz, puisqu’elle est optimisée pour les applications dans le domaine 

fréquentiel. Cette information simplifiera l'extraction de la réponse fréquentielle du laser car il 
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a une fréquence de coupure de 12 GHz à -3 dB [IV.14]. Par conséquent, le PTH est remplacé 

par cette photodiode et nous effectuons la même mesure sur la nouvelle liaison. Connaissant 

la réponse de la PD à partir du datasheet du composant, et en éliminant les erreurs électriques 

des ports d’accès, la réponse de la liaison optique peut être extraite simplement par la relation 

suivante : 

 [       ]  [    ][   ]  [      ]
  

[       ][      ]
  

 (IV.18) 

Où la matrice [TPD] correspond à la réponse de la PD qui a remplacé le PTH.  [Topt+PD] est 

la réponse de la chaine de mesure optique complète contenant la PD. [Topt] est la matrice 

recherchée, elle contient la réponse de la chaine optique seule, sans le composant de réception 

à tester. Enfin, [Tmes-PD] est la matrice mesurée de la chaine complète de mesure (électrique + 

optique) utilisant la PD.  [TPD] étant connue [Topt] est obtenu facilement par : 

 [    ]  [       ][   ]
   (IV.19) 

Enfin la réponse du phototransistor qu’on cherche à modéliser est extraite par : 

 [    ]  [ ][    ]
  

 (IV.20) 

Les paramètres S opto-microondes et donc le gain opto-microonde sont mesurés en 

utilisant la configuration du banc de test décrite au début de cette section. La Figure 4-20 

montre un exemple de résultat de mesure du gain opto-microondes (GOM) du PTH 10 μm x 10 

μm en fonction de la fréquence, et pour les deux modes de fonctionnement PD et PTH. Tous 

les effets parasites sont éliminés par la procédure de de-embedding. Les mesures sont 

réalisées dans la gamme de fréquence [50 MHz, 20 GHz]. 

 

Figure 4-20 : Gain Opto-microonde GOM du phototransistor 10SQxEBC en mode phototransistor 

(VCE = 2 V, VBE = 0,857 V), et en mode photodiode (VBE = 0 V), Popt = 2,38mW. 
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Les résultats de mesures montrent que pour une polarisation de VBE = 0 V et une tension 

de collecteur 2 V (c'est-à-dire en mode PD), on observe un GOM de -32 dB à 50 MHz contre 

une valeur GOM maximale de -17 dB à 50 MHz pour une tension de base de 0,857 V et de 2 V 

pour la tension du collecteur (c'est-à-dire en mode PTH), pour notre phototransistor 

10SQxEBC. Ce qui donne un gain optique Gopt de 15 dB à 50 MHz. La fréquence de coupure 

optique peut être estimée à 400 MHz. 

4.3.3 Impact de la photodiode du substrat sur le comportement Opto-

microonde. 

D’après les résultats de mesure du gain opto-microonde présentés sur la Figure 4-20, on 

remarque que pour les fréquences inferieures à 3 GHz, la pente de la courbe GOM en mode PD 

du PTH est plus raide, qu’il n’y a aucun plateau marquant le comportement basses fréquences. 

De plus, elle décroit d’une façon quasi-linéaire (échelle semi-logarithmique) par une pente de 

près de 10 dB/décade, qui est caractéristique comme on va le voir, du photocourant de 

substrat. 

La Figure 4-21 montre les résultats expérimentaux du scan de la responsivité basse 

fréquence du PTH en mode photodiode. On remarque que la responsivité est maximale dans 

le substrat et non pas au niveau de la fenêtre optique du PTH. Ces résultats permettent 

également de sélectionner la position optimale pour isoler la réponse optique du substrat de la 

réponse intrinsèque, et ainsi de mieux modéliser le comportement opto-microonde de chaque 

contribution de la structure du PTH. Par la suite la position choisie pour la photodiode du 

substrat est (X= 5 µm, Y= 15 µm) où la réponse est maximale. 
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Figure 4-21 : Cartographie de la responsivité en mode PD (VBE = 0 V, VCE = 3 V) du PTH 

10SQxEBC : la réponse du substrat est la plus élevée pour (x= 5 μm, y = 15 μm). 

Les caractéristiques intrinsèques du PTH sont liées au comportement des porteurs en 

excès dans les régions émetteur, base et collecteur comme décrit précédemment dans la partie 

statique. Ils peuvent cependant être éclipsés par la photodiode de substrat créée par le sous-

collecteur n++ et le substrat de type p à certaines positions données. Il est alors important de 

séparer les deux contributions, aussi bien en terme de réponse fréquentielle qu’en terme 

d’intensité. 

La réponse en fréquence de ces différentes contributions est influencée par l'intensité de 

la lumière atteignant chaque couche de la structure, et la distance parcourue par les porteurs 

de charges photogénérés pour atteindre les contacts métalliques. De même, la réponse 

fréquentielle de la photodiode du substrat dépend également de la profondeur de pénétration 

de la lumière dans la structure et de la position latérale de la sonde optique pour éclairer le 

composant. 

Le courant de substrat peut être considéré comme étant la somme de contributions 

individuelles de chaque profondeur de pénétration spécifique dans la structure. Par exemple 

l’amplitude et la vitesse du photocourant généré sur la surface au-dessus sont différentes de 

celles obtenues en dessous à l’intérieur du PTH. Cette différence est liée au nombre de 

photons atteignant la profondeur spécifique et aussi à la distance que les porteurs doivent 

parcourir pour atteindre les contacts métalliques. Par conséquent, chacune de ces 

contributions individuelles devient plus petite en amplitude et plus lente lorsque la profondeur 

augmente. Cet effet est distribué verticalement le long de la structure (Figure 4-22 (a)). On 

peut donc tracer leur responsivité (ou gain OM en dB) respective comme montré sur la Figure 

4-22 (b). Chacune d’elles en théorie a une pente typique de 20 dB/décade. La combinaison de 
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celle-ci fournit une pente qui dépend de la loi de variation de l'absorption et de la fréquence 

de coupure en fonction de la profondeur. Il est également considéré comme lié uniquement à 

la distance de pénétration au plan de la jonction sous-collecteur/substrat où l’absorption est 

maximale, puis il peut être transposé à tous les autres points de la structure du PTH. 

 
(a)        (b) 

Figure 4-22 : a) Les différentes contributions du photocourant du substrat en fonction de la 

profondeur où la lumière est absorbé, b) Réponse fréquentielle de la photodiode du substrat en 

comparaison avec la droite de pente de -8 dB/déc. 

Nous déterminons la réponse en fréquence du substrat en pointant la sonde optique sur le 

substrat pour éclairer la photodiode du substrat extrinsèque (Figure 4-22 (a)) à la position X = 

5 μm et Y = 15 μm (Figure 4-21). Ensuite, la réponse du substrat basse fréquence est calculée 

à la position donnée en soustrayant la responsivité Opto-microonde complète mesurée de la 

responsivité statique. La réponse fréquentielle du substrat seule ainsi obtenue est celle de la 

Figure 4-22 (b). Comme prévu, la responsivité a une pente de -8 dB/déc., qu’on a modélisée 

en utilisant la fonction de transfert suivante : 

 
        

       

(   
 

  
⁄ )

  
(IV.21) 

Où f0 = 50 MHz est la fréquence pour laquelle la responsivité basse fréquence est définie. 

Le paramètre α est l’ordre du filtre ou de la fonction de transfert, dans notre cas pour obtenir 

la pente de -8 dB/déc. recherchée α doit prendre la valeur de 0,4. 

La simulation de cette fonction décrite par la droite tracée en pointillé rouge sur la Figure 

4-22 (b), correspond bien à la réponse en fréquence du substrat mesurée. Cette comparaison 

permet donc de valider la réponse propre de la photodiode de substrat. 
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4.3.4 Modélisation du comportement Opto-microonde du PTH. 

Pour modéliser le comportement opto-microonde il faut donc trouver la réponse 

fréquentielle de chaque source de photocourants dans la structure, comme on l’a montré pour 

la partie statique optique. La responsivité OM de la photodiode du substrat a été déjà 

modélisée, il ne reste plus qu’à modéliser la réponse en fréquence du photocourant intrinsèque 

et l’impact de l’éclairage du PTH sur le temps de transit et les capacités de jonction. C’est ce 

qui va être abordé par la suite. 

Impact de la puissance optique absorbée sur les paramètres dynamiques du 

composant 

L'extraction des capacités de jonction et du temps de transit du composant en cas 

d’illumination, est importante pour observer l'impact de la lumière sur les paramètres 

dynamiques internes du PTH. La méthode d’extraction de ces grandeurs est celle employée 

pour les extraire dans la partie dynamique électrique, c'est-à-dire à partir des paramètres H du 

phototransistor mais ici en cas d’éclairage. 

L'évolution du temps de transit direct global τOM en fonction de 1/IC sous les conditions 

d’éclairage du PTH, est présenté sur la Figure 4-23. Ce temps est mis en comparaison avec le 

temps de transit global purement électrique du PTH 10SQxEBC. Ceci nous permet d’observer 

l’effet de l’absorption optique sur ce paramètre. 

 

Figure 4-23 : Temps de transit global direct du PTH 10SQxEBC, dans le cas d'éclairage par une 

puissance optique de 2,38 mW et sous obscurité. 

En observant les résultats donnés sur la Figure 4-23, on constate qu’effectivement la 

fréquence de transition optique fT-opt, est beaucoup plus faible que la fréquence de transition 

électrique fT. Cela s'explique par l'ajout d’autres termes capacitifs et de temps de transit qui 



Modélisation de la partie optique et du bruit interne du phototransistor 

 

238 

 

sont liés au mécanisme de photodétection. Les termes qui interviennent dans le comportement 

électrique dynamique restent inchangés. Ainsi, il est possible de développer une expression 

simple pour la fréquence de transition optique fT-opt en tenant compte les effets optique, 

comme suit: 

 
        

 

         
 

 

  [(           )
  
   

          ]
 

(IV.22) 

Où, τF est le temps de transit électrique direct de l'émetteur vers le collecteur, la capacité 

CEC est la capacité de jonction électrique (sans effet de lumière) de la jonction base-émetteur. 

τF_opt est l'augmentation optique du temps de transit direct de l'émetteur vers le collecteur, il 

reflète le temps de transit supplémentaire, principalement en raison des mouvements sur des 

chemins verticaux et/ou latéraux des porteurs de charges photogénérés, qui est sont plus long 

que ceux du mouvement purement électrique. Ces trajets sont longs puisque les porteurs sont 

créés dans la fenêtre optique qui est plus éloignée de la partie active du PTH. Ce terme est 

donc dû à des effets d'éclairage optique, et il peut être exprimé en fonction des temps de 

transit de base, d'émetteur et de collecteur comme suit : 

                                        
                                (IV.23) 

CEC_opt est l'augmentation de la capacité de la jonction base-émetteur et de la base-

collecteur due à l'éclairage optique. Ceci peut être expliqué par l’augmentation de la surface 

équivalente des capacités de jonctions et/ou de la largeur de la zone de déplétion, par la 

modulation de la ZCE de chaque jonction par les porteurs de charges photogénérés. Cette 

augmentation peut être exprimée simplement par : 

                                          (IV.24) 

A partir de ces résultats, on peut extraire les termes du temps de transit et de la capacité 

de transition opto-microonde. La valeur de la capacité opto-microonde CEC_OM est déduite par 

la pente de l'asymptote de la courbe de τOM, pour les valeurs de 1/IC élevées. L'interception 

avec l’axe des ordonnées y de cette droite donne la valeur du temps de transit opto-microonde 

τEC_OM. Les effets optiques associés à la photodétection peuvent être séparés facilement des 

termes opto-microondes mesurés comme suit: 

 
{
                     

                 
 (IV.25) 

Ainsi, il est possible de soustraire le temps de transit électrique τF et la capacité de 

jonction électrique CEC présentée dans la partie dynamique électrique, des valeurs mesurées 
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des termes opto-microondes mesurés, pour obtenir les termes du temps de transit direct 

purement optique τF_opt et de la capacité de jonction purement optique CEC_opt. Les résultats de 

cette extraction en fonction de la puissance optique injectée sont ceux présentés sur le tableau 

suivant : 

Tableau 4-2 : La capacité entre l’émetteur et le collecteur et le temps de transit à 

différentes puissances optique. 

Puissance optique (mW) 
Opto-microonde Purement optique 

CEC_OM (pF) τEC_OM (ps) CEC_opt (pF) τEC_opt (ps) 

2,38 2,657 31,2 1,859 29,7 

1,14 4,480 44,4 3,682 42,9 

0,83 5,350 53,6 4,552 52,1 

 

Sur le Tableau 4-2 on observe que les termes du temps de transit « optique » augmentent 

avec la diminution de la puissance optique.  La même remarque s’applique sur les termes de 

la capacité de jonction « optique ». Cette augmentation est due à l'augmentation de la densité 

des porteurs photogénérés, qui a un impact sur la dérive/diffusion des trous photogénérés pour 

atteindre la région de base pour l'amplification, et sur l'extension de la capacité équivalente 

vue par les électrons injectés par l'émetteur par effet phototransistor. C'est-à-dire que plus la 

densité des porteurs est élevée plus les porteurs ont une facilité ou une fluidité de parcourir la 

structure du PTH, et plus la densité est élevée plus la largeur de la ZCE augmente ce qui 

réduit la valeur de l’augmentation optique de la capacité de transition.    

Les courbes de fT-opt (ou temps de transit) en fonction de la puissance optique injectée sur 

la Figure 4-24, ont des pentes différentes à faible courant IC pour différents niveaux de 

puissance optique injectée. Ceci confirme l’hypothèse de l'existence d'une capacité de 

jonction supplémentaire au niveau de la photodiode du substrat, et qui dépend du niveau de 

puissance optique injectée. Pour une puissance optique injectée de 2,38 mW, la pente de fT-opt 

est plus raide que celle à une puissance optique inférieure. La raison possible pourrait être que 

le niveau élevé de la puissance optique contribue localement à l’élargissement de la région de 

déplétion de différentes jonctions et surtout de la photodiode du substrat, réduisant ainsi la 

valeur des capacités (effet d’auto-polarisation). Le même raisonnement s’applique sur les 

puissances optiques de 0,83 mW et 1,14 mW, où la pente fT-opt à 1,14 mW est plus raide que 

celle à 0,83 mW.  Ce qui renforce l’explication donnée. La valeur maximale de fT-opt (pour les 

courants entre IC = 6 mA et 12 mA) augmente avec la puissance optique. Cela s'explique par 

la présence de nombreux trajets pour les porteurs photogénérés, dont ceux venant du substrat 
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à 0,83 mW et 1,14 mW, ces trajets sont lents comparés aux trajets d’une puissance optique de 

2,38 mW. 

 

Figure 4-24: Temps de transit global optique du PTH 10x10μm² en fonction de 1/IC pour trois 

différents niveaux de puissances optiques. 

La variation du temps de transit et des capacités de jonctions dont celle du substrat en 

fonction de la puissance optique, est prise en compte dans notre modèle en modifiant les 

modèles des capacités de jonction fonction de la puissance optique injectée. Le paramètre du 

temps de transit est aussi modifié en ajoutant la dépendance en puissance optique. La réponse 

en fréquence de la responsivité du substrat a été implémentée selon le modèle précèdent, et la 

responsivité dynamique intrinsèque du PTH est prise en compte par une réponse en 

fréquences d’ordre adéquat à la source de photocourant. Ce qui complète notre modèle pour le 

domaine optique dynamique. Il reste à vérifier les performances de notre modèle en simulant 

les caractéristiques opto-microondes, selon le montage donné sur la Figure 4-25. 

 

Figure 4-25 : Montage de la simulation opto-microonde des parametres S. 
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Comme on a déjà mentionné, la caractéristique la plus importante du phototransistor dans 

le domaine optique dynamique, est le Gain opto-microonde GOM en mode photodiode et en 

mode phototransistor. Donc si on arrive à bien modéliser ce paramètre toutes les autres 

caractéristiques se découlent naturellement, puisque elles sont déduites de ce dernier. La 

simulation du GOM en mode photodiode en comparaison avec les mesures effectuées sur le 

PTH 10SQxEBC sous la polarisation (VBE = 0 V, VCE = 2 V) et dans la plage de fréquences 

[50 MHz - 20 GHz] sont représentées sur la Figure 4-26. 

 

Figure 4-26 : Simulation du Gain opto-microonde en comparaison avec les mesures en mode 

photodiode, Popt = 2,38 mW. 

Les résultats de la simulation sont en très bon accord avec les mesures, ce qui confirme 

notre démarche pour la modélisation optique dynamique. La même concordance est obtenue 

pour la modélisation du GOM en mode phototransistor (VBE = 0,857 V, VCE = 3 V), qui est 

montré sur la Figure 4-27. Pour cette caractéristique on remarque qu’on a trois pentes 

différentes ; la première (zone 1), la plus faible (≈ -8 dB/déc.) est dans les basses fréquences 

[50 MHz - 1 GHz], cette pente est bien évidement celle due à la réponse de la photodiode du 

substrat où elle est plus dominante. La deuxième (zone 2), plus raide (≈ -20 dB/déc.) au 

milieu [1 GHz - 10 GHz] est la réponse de la responsivité intrinsèque du PTH. La dernière 

(zone 3) est celle encore du substrat où la réponse intrinsèque du PTH devient négligeable et 

seule la réponse du substrat persiste vers les hautes fréquences, à cause de sa proximité du 

contact du collecteur. 
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Figure 4-27 : Comparaison de la simulation du Gain opto-microonde par notre modèle avec les 

mesures en mode phototransistor, Popt = 2,38 mW. 

L’ensemble des paramètres du modèle de la partie opto-microonde sont ceux présentés 

dans le Tableau 4-3. On constate que la réponse optique dynamique de la partie intrinsèque 

dans la région active est plus rapide, ceci est logique puisque cette région est plus proche des 

contacts de base et d’émetteur, permettant l’apparition du photocourant amplifié plus tôt que 

celui venant du centre de la fenêtre optique. D’où la constante du temps plus longue comparée 

à celle de la partie active. 

Tableau 4-3 : Valeurs des paramètres du modèle opto-microonde de notre modèle de 

PTH. 

Paramètre Symbole Région active Partie étendue 

La réponse intrinsèque 
Ordre du filtre nint 3 1,67 

La constante du temps τint(s) 1,93∙10
-11

 1,17∙10
-10

 

La réponse du substrat 
Ordre du filtre nsub 0,46 -- 

La constante du temps τsub(s) 2,5∙10
-8

 -- 

 

Les valeurs des paramètres de la réponse de la photodiode du substrat sont modifiées de 

ceux obtenues dans la section 4.3.2, où le problème est traité. Cette modification (nsub : 0,4  

0,46 et τsub : 2∙10
-8

(s)  2,5∙10
-8

 (s)) était nécessaire pour bien faire correspondre les 

simulations au mesures dans la phase d’optimisation. De plus, on remarque que cette réponse 

est la plus lente ce qui se justifie par la localisation éloignée de la photodiode parasite des 

contacts du PTH. 

Pour conclure, une comparaison entre simulations et mesures du gain opto-microonde est 

réalisée pour deux points de polarisation différents (Figure 4-28). On voit bien que les 

résultats restent cohérents avec la mesure. La comparaison avec d’autres niveaux de la 

puissance optique n’est pas envisageable puisqu’on ne dispose pas de mesures nécessaires. 
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Figure 4-28 : Simulation du Gain opto-microonde en comparaison avec les mesures pour deux 

points de polarisation différents, Popt = 2,38 mW. 

4.4 Modélisation du bruit interne dans le phototransistor 

Le bruit dans les composants semi-conducteurs, est un facteur très important de la qualité 

d’un dispositif, particulièrement en réception. C’est un paramètre complexe qui dépend de 

nombreux facteurs, comme le type du composant (matériaux), le processus de fabrication, et 

les conditions de fonctionnement. 

Le bruit étant défini comme des fluctuations aléatoires et spontanées autour du courant et 

de la tension, il est très présent dans tous les composants semi-conducteurs. Il est 

généralement dû soit à des fluctuations de concentration de porteurs, soit à des fluctuations de 

la vitesse des porteurs de charges. Le bruit peut être classifié en trois catégories : 

 Le bruit thermique : Il s’agit du bruit lié à l’agitation thermique des électrons. 

 Le bruit de grenaille, ou shot noise : Il est créé lors du passage d’une barrière de 

potentiel par les électrons. Il est dû à la nature quantique des porteurs de charges et a 

été découvert par Schottky. 

 Le bruit basse fréquence (BF), ou bruit en 1/f : Ce bruit est généralement causé par les 

défauts d’états de surface et les défauts volumiques.  

Le bruit électrique présente donc une figure de mérite importante qui limite les 

performances en termes de bande passante. Etant un signal parasite présent sur les fréquences 

utiles d’application, le bruit est susceptible de venir perturber le bon fonctionnement des 

composants et des systèmes électroniques [IV.15]. Dans la suite on s’intéressera au 

développement d’un modèle équivalent large signal du bruit interne généré par notre 
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phototransistor. La conception et l'optimisation du facteur de bruit d’un circuit ou du bruit de 

phase des oscillateurs ne peuvent être réussies avec succès sans ajout de sources de bruit. Les 

origines physiques et leurs expressions analytiques sont largement décrites dans la littérature, 

on ne donnera par la suite qu’un rappel des résultats les plus importants et nécessaires pour 

développer le modèle du bruit de notre composant. 

4.4.1 Sources de bruit dans les composants semi-conducteurs. 

4.4.1.1 Bruit thermique 

Le bruit thermique est une conséquence du mouvement brownien des porteurs de charge 

dans un matériau conducteur. En effet, Il s’agit d’un bruit blanc, provoqué par l’agitation 

thermique des porteurs de charge dans le réseau cristallin. A une température T donnée du 

réseau cristallin et dans des conditions d'équilibre, les porteurs de charge dans une région 

semiconducteur, telle qu'une résistance, possèdent une énergie thermique (c'est-à-dire 

cinétique). La diffusion avec les atomes du réseau conduit à un mouvement aléatoire. Cette 

agitation thermique provoque des collisions aléatoires et affecte ainsi les trajectoires des 

porteurs de charge [IV.16]. Ce mouvement aléatoire des porteurs dans les métaux a été 

identifié comme l'origine du bruit thermique par Johnson en 1928 [IV.17]. En même temps, 

Nyquist a fourni une dérivation théorique de la densité spectrale de puissance (DSP) du bruit 

thermique [IV.18]. La formulation générale de cette dernière est la suivante : 
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  ⁄ )   
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  (IV.26) 

Cette formule générale inclut ce qu’on appelle le bruit quantique (à travers l’énergie 

électromagnétique hf). Le premier terme entre crochets de l’équation correspond à l'énergie 

du «point zéro» et semble être encore une question contentieuse dans la littérature. À des 

températures supérieures à 200 K, la fréquence minimale correspondante à laquelle hf est égal 

à kT est 4.2 THz, qui est une fréquence très éloignée des applications microondes. Par 

conséquent, pour des applications pratiques, hf << kT et l’équation se réduit à la fameuse 

relation de la DSP du bruit thermique, qui est indépendante de la fréquence et du point de 

polarisation : 

            (IV.27) 
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K : est la constante de Boltzmann, 1,38.10
-23

 JK
-1

. 

T : est la température absolue en Kelvin (K°), la quantité 4kT est donc égale à 1,61.10
-20

 V.C 

à la température ambiante. 

R : est la valeur de la résistance bruyante en Ohm (Ω). 

La densité spectrale est le spectre en fréquence du bruit. On la qualifie de densité 

spectrale car on mesure l’énergie contenue dans une petite bande de fréquence Δf. Elle est 

exprimée en W.Hz
-1

 pour la puissance, en V.Hz
-1/2

 pour la tension et en A.Hz
-1/2 

pour le 

courant. 

Dans la pratique on exprime le bruit en terme de quantité RMS (valeur efficace), qui est 

définie par l’intégrale de la densité spectrale sur la bande passante du circuit étudié. La 

densité spectrale d’un bruit blanc est constante jusqu'à approximativement 6 THz. Elle peut 

s’écrire de deux façons équivalentes, selon qu’on veut le mettre en série (tension) ou en 

parallèle (courant) avec l’élément générateur du bruit, elles sont données par les équations de 

Nyquist, selon le modèle de la Figure 4-29. 

     
̅̅ ̅̅ ̅̅         (IV.28) 

Ou : 

 
    
̅̅ ̅̅ ̅  

     

 
 (IV.29) 

Dans un dispositif bipolaire, cette composante de bruit est induite principalement par la 

jonction B/C [IV.19] on parle uniquement de densité spectrale relatives à la base et au 

collecteur. 

 

Figure 4-29 : Modélisation du bruit thermique d'une résistance R à l'aide de deux représentations : 

une par une source de tension, l’autre par une source de courant, pour une bande de 1Hz. 
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Le bruit thermique associé à une résistance est considéré comme le bruit minimum généré 

par le composant, il subsiste même en l’absence de champ électrique (pas de polarisation). De 

plus, il est utilisé pour déterminer indirectement la température du composant, la dispersion 

de la résistance de base et la qualité des connexions des contacts. 

Bruit de grenaille (shot noise) 

Le bruit thermique est toujours présent même si aucun courant ne circule dans le 

composant. En revanche, le bruit de grenaille (ou shot noise), est uniquement généré 

lorsqu’un flux de porteurs de charge traversent une barrière d'énergie selon les statistiques de 

ce processus. Dans les transistors, cela peut se produire à n'importe quelle jonction P-N. Par 

conséquent, un courant continu I   0A est toujours associé à une composante de bruit en 

raison de la nature statistique du courant et ne dépend que de la valeur moyenne de ce dernier. 

Ce bruit est inévitable dans tous les composants à jonctions. 

En effet, le bruit de grenaille n’existe que lorsque le courant électrique est collecté sous la 

forme d’une quantité aléatoire dans le temps de « grains d’électricité » identiques et 

décorrélés. Ce type de bruit est associé à la structure discrète de l'électricité et à l'injection 

individuelle par l'intermédiaire de la jonction PN. Dans chaque jonction polarisée en direct, il 

existe une barrière de potentielle qui peut être surmontée par les porteurs à énergie thermique 

très élevée. Il s'agit d'un processus aléatoire et le courant de bruit (courant efficace de bruit) 

est donné par : 

     
̅̅ ̅̅ ̅        (IV.30) 

q : est la charge de l’électron, q = 1,6.10
–19

 C. 

I : est le courant direct traversant la jonction. 

La densité spectrale du bruit de grenaille (shot noise) est une fonction uniquement du 

courant qui travers la jonction et il est indépendant de la température. 

          (IV.31) 

Le bruit de grenaille doit être proportionnel au courant et tout écart par rapport à cette 

relation peut être exploité pour évaluer les résistances parasites de fuite. Il peut être utilisé 

également pour le diagnostic de photodiodes, de diodes Zener, de diodes à avalanche et de 

diodes Schottky. 

Bruit de recombinaison-génération 
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Il s’agit d’un processus propre aux matériaux semi-conducteurs caractéristique de la 

qualité cristallographique du matériau. Il est lié à la présence d’un défaut (des pièges) dans le 

semi-conducteur qui se traduit par l’existence d’un niveau d’énergie, dont les fluctuations de 

l’occupation de ce niveau au cours du temps entraînent celle du nombre de porteurs libres du 

réseau. Trois processus peuvent être à l’origine de ces fluctuations : 

 Une capture successive d’électrons de la bande de conduction et de trous de la bande 

de valence : ce défaut est appelé centre de recombinaison. 

 Une émission successive d’électrons et de trous dans la bande de valence et de 

conduction: ce défaut est appelé centre de génération. 

 Il s’agit cette fois de l’émission et de la capture alternative d’un même type de 

porteurs : ce défaut est appelé piège à électrons ou piège à trous. 

Ce type de bruit est fonction de la température et des conditions de polarisation. La 

fonction de densité spectrale du bruit de génération-recombinaison est décrite par la relation 

suivante : 

        

  
 

     ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅

  

  

          
 (IV.32) 

     ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅  est la variance du nombre de porteurs de charges N. 

τ : est la durée de vie des porteurs de charges. 

La densité spectrale est constante jusqu'à la fréquence fG-R = 1/(2πτ), et au-delà elle 

diminue proportionnellement à 1/f². Dans la pratique pour un processus de modélisation dans 

les simulateurs, la densité spectrale est modélisée par l’équation suivante : 

 
          

 

   
 
  
  

 
(IV.33) 

La dépendance en courant du bruit de génération/recombinaison, également appelée bruit 

d'éclatement ou bruit de pop-corn [IV.20], est généralement reflétée par une équation de 

modélisation comme suit : 

 
          

   

   
 
    

 (IV.34) 

Avec KB, AB et FB se sont les paramètres du modèle. 
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La distribution spectrale du bruit de génération/recombinaison peut être utilisée pour 

étudier et localiser les différents centres de recombinaison/génération. Il s'agit donc d'une 

méthode alternative à la spectroscopie transitoire de niveau profond (DLTS), pour étudier les 

processus de génération-recombinaison dans les dispositifs semi-conducteurs. 

Bruit en 1/f ou de scintillation 

Du point de vue des applications de télécommunications, un niveau du bruit Basse 

Fréquence BF important est handicapant, il peut s’avérer majeur dans un grand nombre de 

fonctions électroniques qui nécessitent la présence d’un niveau continu (tels que les 

amplificateurs audio utilisés par exemple dans les récepteurs à zéro IF), ou qui nécessitent une 

très large bande passante à partir du continu (tels que les amplificateurs large bande pour les 

télécommunications à fibres optiques à haut débit). Il est ensuite essentiel pour toutes les 

applications où la stabilité de fonctionnement est très contraignante (telles que la génération 

de signaux de référence, dans les oscillateurs et en transposition de fréquences). 

En raison du traitement basé sur Silicium, le bruit basse fréquence dans les HBTs SiGe 

est comparable à celui des BJTs Si, qui est généralement plus faible que dans les HBT 

composés III-V [IV.21]. Le bruit en 1/f ou de scintillement, qui domine aux basses fréquences 

est d’une grande importance, puisqu’il peut être converti en bruit de phase dans les 

oscillateurs RF, via les relations non linéaires I-V et C-V inhérentes au transistor. Il en résulte 

donc des bandes latérales de bruit sur la fréquence porteuse, ce qui limite fondamentalement 

la pureté spectrale. Le bruit basse-fréquence est également très important pour les récepteurs 

sans fil utilisant des architectures à fréquence nulle ou à très faible fréquence intermédiaire 

(IF). 

La principale source de bruit 1/f dans le HBT SiGe est le courant de base, comme c'est le 

cas dans les BJTs Si typiques d’émetteurs polysilicium. Dans une représentation de circuit 

équivalente, ceci est décrit en utilisant une source de courant de bruit placée entre les nœuds 

de la base et de l'émetteur internes. On peut mesurer ce courant de bruit soit indirectement en 

mesurant la tension de bruit du collecteur soit directement en mesurant le courant de bruit de 

base. 

Les origines physiques exactes du bruit 1/f ne sont pas bien comprises, tant les 

mécanismes précis impliqués dans ce type de bruit sont complexes. Une théorie populaire, 

proposée par McWhorter [IV.22], décrit le bruit en 1/f comme superposition du bruit 

individuel de génération-recombinaison (g-r). Chaque piège inter-facial génère du bruit g-r 

avec une densité spectrale de forme Lorentzienne. Pour les transistors bipolaires, le modèle 
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empirique de Hooge est plus adéquat. Dans ce modèle de bruit, Hooge utilise dans le transport 

des porteurs deux mécanismes de diffusion: la diffusion sur le réseau en silicium et la 

diffusion des impuretés. Il a supposé que seule la diffusion sur le réseau du cristal est la 

source du bruit 1/f, alors que la diffusion sur les impuretés n'a aucun effet sur le niveau de 

bruit. Toutes les imperfections du réseau cristallin entraînent un bruit en 1/f élevé. 

L’expression de la densité spectrale du bruit 1/f selon le modèle Hooge est la suivante : 

 
     

     
 

    
 (IV.35) 

αH : est la constante de Hooge [IV.23], elle est généralement égale à 2·10
-3

, mais peut 

aller jusqu'à 5·10
−6

. C’est un paramètre lié aux fluctuations de nombre de porteurs, et aux 

fluctuations de la mobilité. 

α et γ sont des constantes du matériau. α pour les HBT SiGe typiques est proche de 2, et 

varie légèrement avec le profil SiGe et le profil de dopage du collecteur (2 + 0,2). γ est 

compris entre 0,8 et 1,4 pour des fréquences allant de 1 Hz à 10 kHz. 

N : est le nombre de porteurs de charges dans la région où le bruit est généré (N dépend 

donc des dimensions de cette région) et f la fréquence d’analyse. 

Traditionnellement, la performance du bruit en 1/f se caractérise par la figure de mérite de 

la fréquence de coude (fC), définie comme étant la fréquence à laquelle le bruit 1/f est égal au 

niveau du bruit de grenaille 2qIB. Cette égalité conduit à (dans le cas α = 2 et γ = 1) : 

 
   

     
    

 (IV.36) 

Sa densité spectrale de bruit est globalement inversement proportionnelle à la fréquence 

de fonctionnement, dans la bande de fréquences d’observation; comme le montre la Figure 4-

30, d’où sa dénomination de bruit en 1/f. 
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Figure 4-30 : Spectre du bruit à basse fréquence d’un HBT SiGe de taille très proche de notre 

PTH pour un courant IB de 1 µA, montrant la pente décroissante de cette densité dans les faibles 

fréquences [IV.24].  

Le spectre du bruit de la Figure 4-30, montre clairement la composante en 1/f ainsi que le 

niveau de bruit de grenaille 2qIB. La fréquence de coude fC est déterminée à partir de 

l’intersection de la composante 1/f et du niveau de bruit de grenaille 2qIB. Aux valeurs 

supérieures de IB, le niveau du bruit de grenaille ne peut être observé directement pour 

diverses raisons. Dans ce cas la valeur 2qIB calculée peut être utilisée pour déterminer fC au 

lieu de celle mesurée. 

La plupart des résultats de recherche concluent que ce bruit existe même pour des 

fréquences très basses jusqu'à 10
-6 

Hz (une période de plusieurs semaines). Ce bruit est parfois 

utilisé pour modéliser les fluctuations des paramètres de l'appareil avec le temps. De plus, Le 

bruit en 1/f augmente avec la miniaturisation des dimensions de l'appareil et, en tant que tel, 

devient un véritable problème pour les appareils fabriqués à l'échelle nanométrique. 

Le bruit d’avalanche 

Le bruit d'avalanche dans les dispositifs semi-conducteurs est associé aux jonctions 

polarisées en inverse. Pour les tensions élevées de jonction inverse, le courant de fuite peut 

être multiplié par le phénomène d'avalanche. Les porteurs dans ces jonctions gagnent des 

énergies dans un champ électrique élevé et ensuite ils entrent en collision avec le réseau 

cristallin. Si l'énergie acquise entre les collisions est assez grande, alors, pendant la collision, 

une autre paire de porteurs (électron et trou) peut être générée. Il s'agit d'un processus 

aléatoire et, évidemment, la source de bruit est associée à la génération par avalanche. 

L'intensité du bruit d'avalanche est généralement beaucoup plus grande que toute autre 

composante de bruit, mais uniquement pour une tension proche de la tension de claquage. Le 

phénomène d'avalanche est souvent utilisé pour construire les sources de bruit. La fonction de 

densité spectrale du bruit d'avalanche est généralement indépendante de la fréquence, et elle 
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est semblable à celle du bruit de grenaille multipliée par un facteur multiplicatif M compris 

entre 1 et 10: 

          (IV.37) 

Dans le cas où il y a dépendance en fréquence M n’est plus constante et elle est exprimée 

par : 

 
  

 

       
 (IV.38) 

Avec τ la durée de vie des porteurs dans le matériau. 

Le phénomène d'avalanche est dans la plupart des cas réversible. Par conséquent, les 

composants semi-conducteurs, soumis à ce phénomène retrouvent leurs propriétés de faible 

bruit une fois que ces dispositifs ne fonctionnent plus dans la région d'avalanche. Néanmoins, 

si les tensions appliquées sont très fortes, le composant peut être endommagé.   

4.4.2 Modélisation du bruit dans le Phototransistor. 

La Figure 4-31 présente le modèle de bruit du transistor bipolaire en configuration 

émetteur commun, qui constituera la base du modèle du bruit de notre phototransistor. Il 

présente l’avantage de localiser les sources de bruit internes à des emplacements où elles sont 

physiquement présentes. Snb ou     ̅̅ ̅̅ ̅ est une source de bruit en courant associée aux 

différentes composantes du bruit du courant de base du transistor. La source en courant Snc ou 

    ̅̅ ̅̅ ̅est associée au courant du collecteur. Nous avons ensuite trois sources de bruit en courant 

associées aux parties résistives du composant, c'est-à-dire aux résistances d’accès. La densité 

spectrale de bruit SnRB est associée aux fluctuations (bruit thermique) de la résistance 

distribuée de la base RB, alors que les autres sont associées aux fluctuations de la résistance 

d’accès côté émetteur RE et côté collecteur RC. 
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Figure 4-31 : Schéma électrique du modèle du bruit d'un transistor bipolaire. 

Chaque résistance physique interne du modèle (RE, RBX, RC, RBI) est donc associée à sa 

source de bruit thermique à travers les sources de courant :      ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅      ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅        ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅, qui sont 

montés en parallèle à ces résistances.  

Dans la modélisation du bruit, les courants de base et du collecteur sont considérés 

comme indépendants (donc leurs bruits respectifs sont décorrelés). Ce qui présente une 

simplification acceptable pour les TBH SiGe et InP, puisque des études récentes ont montré 

que cette corrélation est négligeable [IV.25]. Mais, en réalité dans les modèles compacts qui 

existent aujourd’hui il faut prendre en compte la corrélation de ces deux sources (comme dans 

le modèle HICUM). Le bruit total associé au courant IB dans le transistor est décrit alors par 

une source de bruit en parallèle à la jonction Base-Emetteur. Cela conduit à l’expression 

suivante de la source de bruit sur la base : 

 
    
̅̅ ̅̅ ̅           

  
  

   
     

  
  

   
 
    

   (IV.39) 

Cette source de bruit contient le bruit de grenaille (premier terme), le bruit de scintillation 

ou en 1/f (deuxième terme), et le bruit de génération/recombinaison. Ce dernier doit être 

ajouté, puisque les transistors TBH SiGe étudiés sont des composants résultant de la 

superposition de couches de matériaux hétérogènes présentant des paramètres de maille 

différents, d’où la probabilité non nulle de présence de défauts dans ces structures. 

Le courant du collecteur comprend une source de bruit supplémentaire de 1/f en plus du 

bruit de grenaille qui est toujours présente. Cela donne l’expression suivante de la densité 

spectrale du bruit généré dans la jonction BC: 
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̅̅ ̅̅ ̅           

  
  

   
   (IV.40) 

Avec, à nouveau, KF, AF, BF, KB, AB, et FB sont les paramètres du modèle de bruit. 

Toutes ces sources de bruit sont extraites à partir de caractérisations en bruit BF des 

transistors en fonction des conditions de polarisation. 

Il faut noter que Snc est négligeable devant Snb à cause du gain en courant statique qui est 

élevé (Snb = Snc/β²). Ainsi, le bruit observé sur la sortie est en grande partie dû au générateur 

de bruit de la jonction BE, d’où l’intérêt de bien le modéliser. 

Le modèle en bruit du PTH est ainsi complet. Il est désormais nécessaire de procéder à sa 

validation. Pour cela on a réalisé un montage électrique sur le simulateur ADS, comme 

montré sur la Figure 4-32. Ce montage permet de polariser notre phototransistor et de calculer 

le bruit généré sur sa sortie qui est chargée sur une impédance de 50 Ω. 

 

Figure 4-32 : Simulation sur ADS de notre modèle de phototransistor pour déterminer le bruit sur 

la sortie de 50 Ω (IB = 1 μA, VCE = 2,4 V). 

Sur la Figure 4-33, nous avons présenté la densité spectrale du bruit équivalente à la 

sortie du PTH simulée en fonctionnement sans éclairage, le PTH est polarisé à IB = 1 μA et 

VCE = 2,4 V. Ici nous sommes intéressés par la partie basse fréquence où il faut bien 

modéliser le bruit en 1/f. Comme nous ne disposons pas de mesures en bruit du PTH, nous 

allons comparer les résultats simulés aux résultats de la littérature sur les HBT possédant les 

mêmes caractéristiques et pour des conditions de fonctionnement proches. 
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Figure 4-33 : Résultat de simulation de la densité spectrale du bruit à la sortie du PTH polarisé 

par (IB = 1 μA, VCE = 2,4 V), dans les basses fréquences (jusqu'à 10 MHz). 

La fonction de la densité spectrale simulée devrait avoir une pente de -10 dB/décade dans 

la gamme de basse fréquence inférieure à la fréquence de coude du bruit de scintillement. 

Pour f < fcor, le bruit en 1/f est la composante dominante et pour f > fcor, c’est le bruit blanc 

(thermique et de grenaille) qui domine ou le bruit de recombinaison/génération s’il existe. La 

fréquence de coude est égale à 2 KHz (Figure 4-33). La simulation du bruit sur une plage de 

fréquences étendue est représenté sur la Figure 4-34. 

 

Figure 4-34 : Résultat de simulation de la densité spectrale du bruit à la sortie du PTH sur une 

large plage de fréquence (jusqu'à 10 GHz). 

Ici on distingue bien la contribution de chaque source de bruit selon la plage de 

fréquence, par exemple pour les basses fréquences on a vu que c’est le bruit du scintillement 

qui domine. Un plateau est observé après la fréquence de coude du bruit 1/f pour le bruit de 

génération/recombinaison, enfin une chute du niveau est observée à la fréquence de 1 GHz, 

caractérisant la région où le bruit de grenaille et le bruit thermique sont prédominant. La 

courbe obtenue par la simulation de notre modèle sur la Figure 4-34 est la courbe typique 
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qu’on trouve sur presque tous les transistors bipolaires qui sont fabriqués aujourd’hui. 

Néanmoins, on ne connait pas bien les sources de bruit existant dans un PTH et surtout 

l’influence de l’éclairage optique sur ce bruit, ce qui pourra faire l’objet d’un sujet de 

recherche ultérieur car peu abordé dans la littérature. 

Une comparaison des ordres de grandeur des caractéristiques des bruits internes de 

certaines technologies de transistors d’AMS 0,8 µm est donnée dans le Tableau 4-4: 

Tableau 4-4 : Valeurs typiques de certaines caractéristiques du bruit dans les transistors. 

Technologie      Bipolaire JFET NMOS PMOS 

en (nV/√Hz) 0.5 0.3 5 8 

in (pA/√Hz) 0.5 – 5 0.005 0 0 

fc (Hz) 10-10k 1k 40k 6k 

 

On voit que la densité spectrale du bruit blanc dans les transistors bipolaires a un ordre de 

grandeur aux alentours de 10
-19

 A²/Hz, chose qu’on a bien modélisé dans notre modèle de 

PTH. 

Un autre paramètre très important caractérisant le bruit dans un composant est le facteur 

de bruit. Le facteur de bruit, ou NF, d'un circuit est une quantité utilisée comme « figure de 

mérite » pour comparer le bruit dans un réseau avec le bruit dans un réseau idéal ou sans 

bruit. C'est une mesure de la dégradation du rapport signal/bruit (SNR) entre les ports d'entrée 

et de sortie du réseau, pour une température de bruit standard de T0 (= 290 K). Le facteur de 

bruit (F) est le rapport numérique de NF, il est toujours supérieur à 1. En conséquence il est 

très souvent exprimé en dB. Ainsi : 

             (IV.41) 

Avec : 

                  
                ⁄  (IV.42) 

En réalité ce paramètre dépend de la configuration du composant dans un circuit. En 

effet, le facteur de bruit possède une dépendance quadratique en fonction de l’admittance 

présentée (Ys) en sa sortie. L’admittance présentée en entrée du dispositif peut s’écrire à 

l’aide d’une composante réelle (Gs) et une imaginaire (Bs), permettant ainsi la représentation 

du facteur de bruit. 

 
             

  

  
|       |  (IV.43) 
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Un transistor est ainsi entièrement caractérisé en bruit si l’on connaît ses quatre 

paramètres de bruit : son facteur de bruit minimum NFmin, qui est inhérent au composant, sa 

résistance équivalente de bruit Rn, l’admittance présentée à l’entrée et Yopt l’admittance 

optimale qui lui est présentée à la sortie, qui correspond à NFmin. Rn représente la sensibilité à 

la désadaptation du transistor ; en effet, si Rn est faible, la différence d’admittance entre Ys et 

Yopt aura peu d’influence sur le facteur de bruit total, qui restera proche de NFmin. Au 

contraire, si Rn est fort, un faible écart d’admittance par rapport à l’admittance optimale se 

traduit par une forte augmentation du facteur de bruit. D’où l’intérêt de bien modéliser le 

facteur de bruit minimum.  Sur le Tableau 4-5, on voit que ce facteur est élevé dans les TBH 

comparé aux autres technologies bipolaires. 

Tableau 4-5 : Un aperçu sur l’importance de quelques figures de mérite du bruit de 

certaines technologies de transistors. 

 MESFET HEMT BJT HBT DHBT 

Facteur de Bruit Moyen Faible Moyen Elevé Elevé 

Bruit de phase Moyen Elevé Moyen Faible Faible 

 

La Figure 4-35 montre l’évolution du facteur de bruit minimum d’un HBT SiGe, 

possédant la même fréquence de transition que notre PTH, en fonction de la fréquence de 

fonctionnement. On remarque que ce facteur se dégrade avec la fréquence, puisque il 

augmente proportionnellement à la fréquence où il atteint presque 4 dB pour la fréquence de 

40 GHz. 

 

Figure 4-35 : Variation du facteur de bruit minimum en fonction de la fréquence d'un TBH SiGe 

de fréquence de transition 80 GHz [IV.26]. 

La Figure 4-36 présente le résultat de simulation du facteur de bruit minimum NFmin de 

notre modèle de PTH. NFmin simulé présente une valeur minimale de 1 dB vers les basses 
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fréquences pour augmenter proportionnellement en fonction de cette dernière. On ne peut rien 

dire de plus, puisqu’on ne possède pas de mesures qui valident ce résultat. De plus ce facteur 

dépend fortement du point de polarisation du composant et de ses caractéristiques physiques, 

ce qui rend la comparaison un peu délicat avec les résultats de la littérature comme celle de la 

Figure 4-35, où ces informations ne sont pas précisées. L’intérêt ici de notre simulation sera 

donc de montrer la capacité de notre modèle à modéliser les paramètres concernant le bruit, 

qui doivent être ajustés aux mesures réalisées sur le composant pour obtenir les simulations 

performantes. 

 

Figure 4-36 : Simulation du facteur de bruit minimum de notre PTH pour le point de polarisation 

(IB = 1μA, VCE = 2,4 V), jusqu'à la fréquence de 40 GHz. 

Avec cette simulation on conclut notre modélisation proposée du phototransistor SiGe. 

Le bruit est présent dans chaque transistor, et pour de nombreuses applications de circuit, il 

doit être modélisé avec précision, car il détermine, par exemple, la sensibilité d'un récepteur. 

Cette partie a présenté d'abord les concepts de base de bruit dans les semi-conducteurs, en 

commençant par lister les différentes sources de ce dernier, la façon de décrire ces signaux de 

bruit et puis leur origine physique. Ensuite, nous avons montré comment incorporer ces 

sources de bruits dans notre modèle de phototransistor afin de modéliser les différents types 

de bruit générés dans le composant. Malheureusement nous ne possédons pas de mesures pour 

valider cette partie, mais de bonnes simulations ont été obtenues en comparaison avec des 

TBH SiGe de caractéristiques proches de celles de notre PTH. 

4.5 Conclusion 

Au cours de ce chapitre nous avons réussi à modéliser le phototransistor de notre étude en 

incorporant la partie optique statique et dynamique, en plus du bruit interne généré par ce 

dernier. De bons résultats de simulations en comparaison avec les mesures ont été obtenus. 
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  Dans la première partie on a enrichi, étape par étape, notre modèle de PTH purement 

électrique, afin de prendre en compte les effets statiques de l’absorption de la puissance 

optique. Pour cela une étude un peu plus approfondie a été réalisée pour mieux comprendre le 

comportement statique optique du PTH. Cette étude a consisté à déterminer les différentes 

sources de photocourant, ainsi que d’extraire leurs comportements en statique. On a trouvé 

que l’ensemble de la structure du PTH contribue à la photodétection, avec une domination en 

mode photodiode de la photodiode formée par le sous-collecteur et le substrat. En mode 

phototransistor, un phénomène d’amplification électrique du photocourant généré dans la 

jonction BC est observé. Puis, on a montré que cette amplification est due à l’injection d’une 

grande partie du photocourant de trous vers l’émetteur, activant ainsi l’effet transistor pour 

cette contribution. Enfin toutes ces considérations ont été prises en compte par notre modèle 

en incorporant cinq sources de photocourant distribuées le long de la structure. 

La deuxième partie était le sujet de la modélisation opto-microonde ou le comportement 

optique dynamique. Ici nous avons montré que chaque source se comportait différemment, en 

raison de sa localisation dans la structure. Une méthode d’extraction des données de mesures 

opto-microonde utiles à la modélisation a été proposée. Puis, on a mis en exergue l’influence 

de l’intensité de la puissance optique absorbée sur les paramètres dynamiques du 

phototransistor. La capacité de jonction ainsi que le temps de transit global direct connaissent 

une chute de leurs valeurs plus la puissance optique absorbée est élevée. Une explication a été 

proposée concernant ce point. Enfin nous avons implémenté tous ces phénomènes dans notre 

modèle final, qui a été validé par la simulation du gain opto-microonde, un paramètre très 

important caractérisant le domaine opto-microonde des phototransistors. 

Dans la troisième partie, un modèle du bruit interne du PTH a été proposé. Pour cela une 

énumération des différentes sources de bruit rencontrées dans les composants semi-

conducteurs surtout dans les HBT, a été donnée. Le modèle développé pour le bruit n’est pas 

entièrement validé, à cause de l’indisponibilité des mesures en bruit. En revanche, ce modèle 

a permis une bonne description du comportement en bruit du PTH, en comparaison avec les 

résultats disponibles dans la littérature.  

Enfin, pour conclure notre travail, un ensemble de tests sur les conditions de 

fonctionnement de notre modèle a été effectué. En effet, afin de s’assurer que le modèle 

fonctionne proprement sans échec ou risque d’erreurs durant la simulation, une série de 

conditions de polarisations en dehors des plages autorisées par le composant a été appliquée. 

Les résultats obtenus sont sur les Figure 4-37, Figure 4-38 et Figure 4-39. Comme il est 
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montré, le modèle ne signale aucune erreur ou avertissement pendant la simulation même 

pour des conditions qui ne sont pas applicables réellement sur le composant. Mais il faut faire 

attention que l’exactitude du modèle n’est assurée que dans les plages autorisées par les 

mesures, et ce test n’est là que pour éviter l’échec de la simulation durant l’usage impropre du 

modèle. Les résultats très satisfaisants confirment que notre modèle est prêt à être utilisé dans 

la conception des circuits opto-microonde. 

 

Figure 4-37: Vérification du modèle complet par la caractéristique de la sortie pour VCE = [-4 V – 

10 V] et IB = [1 µA -20 mA] (à gauche), à droite par la courbe de Gummel pour VBE = [0 V – 2 V] et 

VCB = [0 V – 3 V]. 

 

Figure 4-38 : Vérification du modèle complet par la simulation des paramètres S pour plusieurs 

points de polarisation (VBE = [0,7V - 2V] et VCB = [2V - 4V]). 
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Figure 4-39 : Vérification du modèle complet par la simulation de la responsivité statique (à 

gauche) pour VBE = [0 V – 1 V] et VCB = [0 V – 3,5 V], à droite par le gain opto-microonde pour 

plusieurs puissance optique Popt = [0,1 mW – 30 mW] en mode phototransistor. 
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CONCLUSION GÉNÉRALE 

Le travail qu’on a présenté dans cette thèse a porté sur la modélisation d’un 

phototransistor bipolaire à hétérojonction SiGe de la fonderie Telefunken. Le modèle qu’on a 

développé servira par la suite dans des travaux futurs de conception et de simulation des 

circuits intégrés optique-microondes. Après avoir présenté les bases nécessaires pour 

comprendre les phénomènes physiques mis en jeu dans le fonctionnement des transistors, 

ainsi que dans les phototransistors, une synthèse assez complète sur les modèles compacts, 

qui existent dans la littérature et une comparaison des performances de ces derniers a été 

donnée dans le chapitre II. Le déroulement du développement de notre modèle proposé peut 

être divisé en deux étapes essentielles :  

La première était le sujet du chapitre III, qui a présenté le processus de l’élaboration d’un 

modèle électrique complet du phototransistor en fonctionnement purement électrique, que ce 

soit en mode statique DC ou en mode dynamique grand-signal.  Durant cette phase, des 

phénomènes propres à ce composant ont été observés et modélisés. Citons l’extension de la 

partie active du phototransistor vers la fenêtre optique, la contribution de la région du 

substrat, la variation de la vitesse du composant à travers sa fréquence de transition due aux 

différents chemins possibles pour les porteurs de charges (phénomènes «d’extension 

électrique 2D »). Dans cette partie, l’approche suivie et le modèle proposé sont validés par 

une comparaison des caractéristiques DC (Courbes de Gummel, IC-VCE) et des 

caractéristiques dynamiques (paramètres-S, fréquence de transition) avec les mesures. 

La deuxième étape, qui est le sujet du quatrième chapitre, a traité la modélisation de la 

partie optique, c'est-à-dire les performances du composant lors de la détection d’une 

puissance optique. Dans cette partie on a réussi à déterminer et à modéliser les différentes 

sources de photocourant dans le composant. On a trouvé que dans cette technologie, la 

photodiode formée par la couche du substrat et du sous-collecteur contribue remarquablement 

dans les performances optiques que ça soit en mode statique (à travers la responsivité DC) ou 

en mode dynamique (à travers le Gain opto-microonde). De plus, la puissance absorbée 

modifie d’une façon claire les paramètres dynamiques du composant, en modifiant les valeurs 

des capacités de jonctions et du temps de transit vu par les porteurs de charges. 

L’amplification du photocourant par le fonctionnement intrinsèque du phototransistor a été 

développée aussi. Là encore, la démarche adoptée pour la modélisation a été validée grâce 
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aux mesures des caractéristiques optiques statiques (par la responsivité DC et les 

caractéristiques statiques dans les conditions d’éclairement optique), et optiques dynamiques 

(à travers le gain optique-microonde). Enfin, un modèle du bruit interne du composant a été 

aussi proposé, mais non entièrement validé dû aux manques des mesures propres en bruits. 

Ce modèle contient toutes les sources du bruit interne et fournit des simulations adéquates 

aux résultats trouvés dans la littérature. 

Pour conclure, ce qu’il faut retenir de ce mémoire de recherche : 

1. Une description détaillée de la démarche de la modélisation des composants 

électroniques, dans notre cas le phototransistor a été fournie. 

2. Un modèle électrique compact complet est élaboré et prêt à être utilisé dans des 

travaux futurs de conceptions et de simulations des circuits opto-microonde. 

3. La solution proposée requière un nombre minimal de mesures, chose qu’on ne trouve 

pas dans les modèles actuels où plusieurs mesures sont nécessaires pour extraire le 

modèle. 

4. Le modèle est simple donc rapide en simulation, et il est très flexible et facilement 

extensible vers d’autres technologies de composants. 

5. Le modèle est stable et ne contient pas de singularités, donc ne génère pas d’erreurs 

de simulation si le point de fonctionnement n’est pas fonctionnel. 

6. Le modèle est développé sur une base physique, et reflète au maximum le 

comportement réel du composant. Il est indépendant de la nature de la polarisation 

appliquée et l’amplification optique est prise en compte d’une façon naturelle. 

Les perspectives de ce travail que nous envisageons, peuvent être résumées par les points 

suivants : 

1. Valider le modèle en bruit par des mesures. 

2. Investiguer plus sur l’effet de l’éclairage optique sur le bruit interne dans le 

composant. 

3. Pousser l’étude du modèle pour différentes puissances optiques afin de compléter la 

non-linéarité du modèle.  

4. Exploiter le modèle proposé pour réaliser des fonctions et des circuits intégrés 

optoélectroniques. 
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