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Résumé

Ces travaux ont pour objet I’évaluation et I'amélioration des modeles compacts dédiés au
transistor Métal/Oxyde/Semi-conducteur, dans le cadre de ses applications radiofréquences et
millimétriques. Dans un contexte industriel, les avancées technologiques apportées a ce composant sont
motivées par ses applications dans les circuits numériques, dans lesquels il est massivement employé.
Cependant, cette volonté de performance numérique a donné I'opportunité au transistor MOS de se
proposer en candidat sérieux pour les applications radiofréquences en premier lieu, et potentiellement
par la suite millimétriques, bousculant ainsi la suprématie du transistor bipolaire, le traditionnel
composant analogique sur silicium. En conséquence, les compétences des modeles compacts se sont
élargies au domaine radiofréquence mais leur développement fait face a de nouveaux défis
principalement liés a I'impact croissant des éléments parasites sur le fonctionnement du transistor.

Ces recherches sont ainsi particulierement motivées par I'arrivée de la technologie de grille High-
k/Métal, qui certes a offert une solution pour la poursuite de la réduction des dimensions du transistor
mais pose aussi de nouvelles problématiques au niveau du comportement électrique de la résistance de
grille. Aprés I’évaluation des besoins de modélisation en termes de dépendances a la fois géométriques
et suivant les tensions appliquées, une nouvelle topologie distribuée du réseau d’entrée est proposée,
qui met en ceuvre les différentes composantes des éléments parasites. Par ailleurs, I'approche présente
I’avantage de conserver la compatibilité avec les technologies a grille poly-silicium. En paralléle,
I’exploitation de la grille High-k/Métal fournit I’occasion d’effectuer une caractérisation exhaustive de
cette technologie, particulierement dans le domaine du bruit radiofréquence. Cette derniére sert d’appui
a des réflexions sur, d’une part, les procédures d’extraction des parametres de bruit par la méthode NF50
et multi-impédancess, et, d’autre part, sur la confrontation des modeles compacts avec les mesures de
bruit, conduisant a I’apparition du concept de bruit en excés.

L'investigation de nouvelles approches pour la modélisation et I'extraction des modeéles RF de
transistors MOS est également menée. En effet, la méthode traditionnelle de mesure des transistors a
deux ports et configurant le dispositif en source commune ne permet pas une compréhension compléte
et une description précise du composant. Cela conduit le plus souvent a des approximations et a la
négligence de certains effets, en particulier pour la représentation du réseau substrat. Pour résoudre ce
point, deux types de structures dédiées ont été dessinées et mesurées en gamme radiofréquence et
millimétrique. 1l s’agit d’'une part de caissons de transistors MOS isolés par des jonctions et d’autre part
de transistors montés en configuration deux ports grille et caisson. S’appuyant sur le point de vue
particulier qu’offrent ces structures, un modele pour les transistors a couche enterrée d’isolation a été
élaboré. Celui-ci propose une description paramétrique du substrat applicable a des dispositifs en source
commune mais prend en compte de maniére inédite les effets distribués entre la couche d’isolation et le
caisson, qui ont été révélés par I'étude de ces dispositifs originaux. Enfin, la mise en ceuvre de cette
méthodologie a ouvert la voie a 'utilisation de mesures quatre-ports pour |'extraction des parameétres
d’un modeéle de transistor MOS. L’attrait du procédé réside dans la possibilité d’accéder a tous les
terminaux du dispositif. Une procédure compléete d’extraction, illustrant les bénéfices de la méthode, est
donc proposée.

Au final, ces travaux couvrent une partie importante des effets parasites dégradant les
performances du transistor MOS dans les domaines radiofréquences et millimétriques. lls apportent des
réponses en termes de modéle mais suggérent également de nouvelles possibilités d’extraction de
parameétres, donnant la possibilité d’employer ces solutions dans un contexte industriel. Les différentes
contributions apportées étendent ainsi le potentiel d’application du transistor MOS dans les domaines
radiofréquences et millimétriques.
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Introduction

Du fait de sa présence massive dans les circuits numériques, le transistor MOS est sans doute le
composant le plus utilisé en micro-électronique. Depuis le premier circuit intégré en 1958 [1], le nombre
de transistors dans une puce a considérablement augmenté, dépassant maintenant le milliard pour les
micro-processeurs commerciaux [2]. Ce composant a bénéficié de nombreuses améliorations en termes
de densité d’intégration et de rapidité de fonctionnement. Dans la plupart des cas, ces progres dans le
domaine numérique profitent également aux performances analogiques. Trivialement, la diminution de
longueur de grille augmente la fréquence de fonctionnement du dispositif a la fois pour des utilisations
analogiques et numériques. Cependant, d’autres avancées technologiques sont parfois susceptibles de
dégrader les performances analogiques et radiofréquences du composant. Le transistor a double grille
finFET, de par I'augmentation des parasites que cette technologie impose, constitue un bon exemple de
performances amoindries dans le domaine RF [3] par rapport a celles attendues.

Dans le domaine RF, I'utilisation du MOS differe profondément de celle qui en est faite dans le monde
numérique. Dans ce dernier, un circuit peut contenir plusieurs millions de transistors, alors qu’au plus une
dizaine de transistors seulement interviennent dans un circuit micro-onde. Par ailleurs, dans le choix de
leur constituant technologique, les transistors MOS sont optimisés pour offrir les meilleures performances
numériques. Pourtant, depuis une ou deux décennies, le transistor MOS est capable d’offrir des
performances RF fiables et évolue progressivement vers des créneaux occupés jusque-la par les
technologies a I'état solide historiques dans le domaine des micro-ondes. Par exemple, ces transistors
sont employés dans les circuits de téléphonie mobile ou de liaison sans fil de type WLAN. En effet, les
fréquences de fonctionnement de ces applications restent relativement modestes (0.4 — 30GHz) [4] mais
ces dernieres profitent de I'intégration conjointe de la partie numérique d’un circuit (traitement du signal)
et de sa partie analogique (émission et réception).

Les transistors a semi-conducteurs lll-V dominent le secteur des ondes millimétriques depuis le début
des années 80 [5][6], dans les applications de défense et spatiales, et offrent notamment des
performances en bruit bien meilleures. Actuellement, la gamme de fonctionnement térahertz-
submillimétrique pour ces dispositifs est méme sérieusement envisagée, avec des exemples de circuit
fonctionnant a quelques centaines de GHz [9][10][11]. Les fréquences de fonctionnement des MOS
progressent toutefois elles aussi avec I'apparition de circuits atteignant la bande millimétrique. La
technologie CMOS commence ainsi a concurrencer les transistors I11-V [12][13][14]. Cependant, les circuits
millimétriques sur silicium sont encore largement basés sur une technologie BiCMOS [15][16][17],
association de transistor HBT silicium-germanium et de composants MOS. Le transistor HBT sur silicium
offre en effet d’excellentes performances millimétriques voire submillimétriques [18] .

Un grand atout du transistor MOS dans les applications RF et millimétriques reste la possibilité de
I'intégration conjointe de la partie numérique et digitale sur une seule puce. Des exemples naturels sont
les convertisseurs analogiques/numériques. Mais d’excellentes perspectives sont offertes également par
les applications RF et/ou millimétriques contrélées numériqguement. Comme exemple de ce type
d’association, on peut citer des VCO digitaux [19], des amplificateurs controlés en tension (VGA) [20], ou
des boucles a verrouillage de phases (PLL) asservies numériquement [21][22].
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La Fig. 1 donne I'occupation des technologies a I'état solide pour les bandes de fonctionnement RF et
millimétriques (mmW), selon la publication de I'ITRS en 2009 [23]. Il est vrai que le domaine millimétrique
est particulierement étendu en fréquence (30GHz-300GHz) et les applications des technologies MOS sont
pour l'instant plutot dédiées a la partie basse.

RF-AMS ;
|
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LDMOS ! GaAs PHEMT
I1I-V HBT | GaN HEMT
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SiGe HBT ! SiGe HBT
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Frequency [GHz]
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WCDMA UWE Imaging
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802.11 Auto Radar

Bluetooth All-weather landing

Fig. 1: Technologies employées pour les applications millimétriques, RF et analogiques [23]

Cela étant, des applications millimétriques plus poussées de la technologie CMOS existent ou sont
sérieusement envisagées, et les modeles électriques doivent savoir répondre a ces nouveaux besoins. Les
modeéles standards industriels se montrent performants actuellement pour des utilisations numérique,
analogique et radiofréquence pour une bonne part. Dans ces dernieres et dans le domaine millimétrique,
les éléments parasites jouent un réle croissant sur le comportement électrique du transistor et c’est
pourquoi les parties correspondantes des modeles compacts ont besoin de précision. En outre,
I'introduction de nouvelles briques technologiques développées dans un objectif spécifiqguement
numérique, comme les grilles métalliques avec un isolant a haute permittivité, font apparaitre de
nouvelles problématiques liées aux parasites dans le domaine des applications millimétriques. La
résistance de grille, les capacités de bord et le substrat sont des exemples de ces éléments qui prennent
de plus en plus de place dans le modéle. Ceux-ci peuvent étre parfois modélisés et extraits de maniere
traditionnelle en se basant sur le comportement électrique du transistor dans ses conditions classiques
de fonctionnement, mais ont tout de méme souvent besoin de la mise en place de nouvelles
méthodologies, basées sur des structures spécifiques ou de conditions de polarisation particuliéres. Enfin,
quel que soit le domaine de fréquence, des effets parasites de nature aléatoire, créés par le transistor lui-
méme, sont visibles également sur sa réponse électrique. Dans le cas de signaux appliqués d’amplitudes
faibles, ce phénomene, appelé bruit, devient significatif et perturbe le fonctionnement du dispositif. Pour
des applications de type millimétriques, principalement orientées dans les communications sans fil, ou la
consommation est également un souci, la modélisation de ce bruit s’avere alors critique.

Les travaux présentés ici ont pour objectif de répondre aux problématiques centrées sur le role des
parasites dans le fonctionnement du transistor et d’améliorer leur description dans les modeles de MOS
actuels. Dans ce but, le chapitre | présentera les bases théoriques sur le fonctionnement intrinséque du
transistor MOS, les modeéles associés - compact ou basés sur un schéma équivalent — et une description
des éléments parasites inévitables du transistor et qui sont mis en jeu dans ces travaux. Le chapitre Il est
consacré au bruit thermique dans les transistors MOS, et présentera la théorie du bruit, sa caractérisation
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sur deux technologies différentes et la confrontation d’'un modéle compact aux résultats de mesures. Le
chapitre Il est dédié a la résistance de grille, et en présente une modélisation compacte adaptée a la fois
aux technologies a grille poly-silicium et a celles a grille métallique et isolant a haute permittivité (HKMG).
Enfin, le chapitre IV présentera des nouvelles méthodologies d’extraction basées sur des structures
particuliéres, qui rendent possible la modélisation et I'extraction d’éléments spécifiques des modeles,
comme les différentes composantes électriques du substrat, mais aussi une analyse étendue du
comportement du transistor MOS en fonction de la fréquence et des conditions de polarisation.
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I. Modélisation RF et millimétrique des transistors MOS

Introduction

La modélisation compacte des transistors MOS dans les domaines RF et millimétriques fait appel a un
certain nombre de notions et d’outils qui vont étre présentés dans ce chapitre. Tout d’abord, une
description physique du composant lui-méme sera détaillée, ce qui permettra d’introduire les différents
éléments responsables de son comportement électrique, tels que la grille et le canal. Les différents
régimes de fonctionnement du dispositif suivant les polarisations continues appliquées a ses terminaux
seront explicités, puisque par ailleurs les utilisations consécutives des différents régimes facilitent
I’extraction d’'un modele complet de transistor. A la suite, les grandeurs électriques macroscopiques
seront présentées. Elles décrivent la réponse du transistor a des signaux appliqués et introduisent la
notion de schéma équivalent petit-signal, consacré a la description fréquentielle du composant. Les
modeles basés sur un schéma petit-signal sont fréquemment utilisés dans le domaine RF et millimétrique.
L’approche de type modele compact est certes plus complexe a élaborer, puisqu’elle s’intéresse a tous les
régimes de fonctionnement, mais elle est particulierement adaptée a un contexte industriel, en proposant
notamment une vitrine des performances des transistors dans une technologie donnée. C’'est pourquoi
une partie de ce chapitre sera consacrée a présenter les modéles compacts actuellement utilisés. Ceux-ci
ont progressivement étendu leur offre RF au fil du temps, en proposant par exemple des descriptions de
la résistance de grille ou des effets non-quasi-statiques. Dans un second temps, le fonctionnement d’un
modele compact particulier, PSP, sera détaillé, autant sa partie intrinséque que les sous-circuits dédiés au
comportement radiofréquence. En effet, Les modeles présentés dans ces travaux s’appuient pour une
large part sur ce modéle compact.

Avec I'avancée des modeles, les contributions des éléments parasites se précisent ou viennent s’ajouter
dans les modeéles. La derniére partie du chapitre sera consacrée a la présentation des composantes
parasites présentes dans un transistor MOS, et qui tiennent une place importante dans les travaux
présentés par la suite. En premier lieu, I'empilement de grille de type HKMG a soulevé de nouvelles
guestions concernant la résistance de grille. Une description de ce type de grille est importante puisque
cet empilement sera au coeur de la problématique du chapitre Ill, tout comme les capacités parasites de
bord, dont la définition et les modélisations possibles seront présentées. Enfin, la pertinence de la
modélisation du substrat, isolé ou non, dans les applications dans les domaines RF et millimétrique sera
soulignée. Elle est principalement liée a I'impact du substrat sur la fréquence maximale d’oscillation dans
les régimes de faible inversion et d’inversion modérée.
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I.1. Modélisation RF du transistor MOS

[.1.a. Fonctionnement du dispositif

L.1.a.i. Description physique

La Fig. I-1 représente la vue en coupe d’un transistor de type n a grille poly-silicium. Le principe physique
de base est la jonction Métal/Oxyde/Semi-conducteur (MOS) constituée ici du silicium dopé p (le caisson),
de I'oxyde de silicium (I'oxyde) et du poly-silicium (poly). Le poly-silicium est un silicium fortement dopé,
a forte conductivité, et se comporte ainsi presque comme un métal. L'oxyde est le SiO2. Son épaisseur tox
est un parametre important pour la physique du dispositif. Il impose particulierement les valeurs des
capacités intrinseques et de la tension de seuil.

Le poly-silicium de grille est souvent chapeauté par une couche de siliciure, c'est-a-dire du silicium
enrichi par diffusion de métaux, afin d’améliorer la propagation du signal le long de la grille. Le terme
salicide, néologisme pour ‘self-aligned silicide’, est souvent employé. Silicide, poly-silicium et oxyde
forment I'empilement vertical appelé le ‘stack’ de grille. Un autre empilement possible, le High-K/Metal
Gate (HKMG), sera présenté par la suite. De part et d’autre de la grille on retrouve les zones dopée n++
source et drain, dont la fonction est d’offrir une zone de contact pour la circulation d’un courant entre
source, S, et drain, D. Ces zones sont également surmontées d’une couche de siliciure, a I'instar du poly,
afin d’offrir un meilleur contact. Une partie de ces zones est recouverte par le stack de grille, donnant
naissance a ce qu’on appelle les zones de recouvrement source/drain, sur une longueur Lo, (overlap). La
longueur effective du canal est alors Les = Lg — 2*Loy.

Pour certains types d’applications, il est nécessaire d’isoler le caisson du transistor du reste du
substrat. Une couche enterrée d’isolation s’étend alors sous le caisson. Il s’agit d’un silicium dopé n+ visant
a isoler le dispositif du substrat de ses voisins par la création d’'une zone de charge d’espace par une
jonction p-n. Elle rejoint ensuite le caisson n+ qui flanque de part et d’autre le caisson p. Les tranchées
d’isolation peu profondes, dénommées STI pour ‘shallow trench isolation’ sont constituées d’oxyde de

silicium et ont pour vocation de séparer zones actives des transistors les unes des autres.
G
sili ¢

—
©
¥

~—

caisson (n+)

caisson (p)

isolation (n++)

Fig. I-1 Représentation physique simplifiée d’un transistor MOS type n avec caisson isolé.
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L1.a.ii. Comportement électrique sous polarisation DC

Dans un fonctionnement classique et de facon simplifiée, les roles des électrodes G, D, S, B présentées
sur la Fig. I-1 peuvent se résumer a ceux-ci :

e L’électrode de grille G permet de contréler le passage du courant et I’état de charge dans le
caisson ou le canal.

e L’électrode S est utilisée comme référence et est fixée a la masse.

e L’électrode D fixe une tension Vds qui crée un champ latéral imposant le déplacement des
porteurs de la source vers le drain.

e L’électrode B contrdle la quantité de charges présente dans le caisson et ainsi la tension de
seuil Vin.

Sans une tension Vgs appliquée suffisante, le courant ne peut passer des extensions source/drain dans
le caisson, car les zones de charge d’espace créées par les jonctions pn entre les source/drain et le caisson
imposent une barriere de potentiel que les porteurs ne peuvent franchir.

Suivant la tension Vgs appliquée, on distingue trois régimes différents, suivant la nature des charges
présentes dans le caisson [1]. Ainsi, dans le cas d’un transistor de type n, si I’'on note Vfb la tension de
bande plate :

e Si Vgs < Vfb, régime d’accumulation : les charges majoritaires du silicium sont attirées en
surface. Le potentiel de surface est négatif.

* SiVgs=Vfb, régime de bandes plates, la charge sous I'oxyde est nulle ainsi que le potentiel de
surface.

e Si Vgs >Vfb, régime de désertion et d’'inversion. Les porteurs minoritaires sont attirés a la
surface du silicium sous I'oxyde. Le potentiel de surface est positif.

La différence entre les régimes de désertion et d’inversion est définie par la concentration de chacun
des porteurs. On parle de désertion si le nombre de porteurs majoritaires est plus bas que dans le silicium
a I’équilibre, et d’inversion quand la concentration de porteurs minoritaires est, localement sous I'oxyde,
plus élevée que la concentration en porteurs majoritaires. Les porteurs minoritaires forment ainsi sous
I’oxyde une couche électrique qu’on appelle la couche d’inversion ou le canal d’inversion. La Fig. I-2
montre comment se répartissent les charges pour les régimes d’accumulation, de désertion et

d’inversion.
G G

+ + + + +

ONCNCONONC)
(a) (b) (c)

Fig. 1-2: Répartition des charges dans le transistor en fonction de la tension de grille appliquée : (a) accumulation, (b)
désertion, (c) inversion

Ces différents régimes de fonctionnement sont ainsi caractérisés par la nature et la concentration des
charges présentes sous I'oxyde. On définit ainsi les grandeurs Qg, la charge fixe provenant des atomes

-11 -
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accepteurs ionisés (pour un NMOS), appelée charge de déplétion, et la charge Q), créée par les porteurs
minoritaires dans la couche d’inversion, appelée charge d’inversion. A ces charges sont respectivement
associées les capacités C, et C;:

—3Q; —00;
Cb =
s 05
Ou 1, est le potentiel a la surface du silicium. La charge Q. est la charge totale sous la grille : Qc = Qg +
Q.. Par le principe de d’équilibre des charges, la charge de la grille est Qs=- Qc
La capacité totale de la grille est définie par:

Cb:

00,
99 — m
Par construction, Cg est égale a la capacité de I'oxyde Cox en série avec la résultante des capacités Cy
etC:
1 1 1

Cog Cox * C;i + Gy
La Fig. I-3 montre ces différentes capacités en fonction de la tension Vg pour un transistor nMOS. La
capacité Cox est constante puisqu’il s’agit d’une capacité d’origine diélectrique (on néglige I’éventuel effet
d’une zone de désertion dans le poly-silicium de grille). Etant généralement plus faible que Ci et Cb en
régime d’accumulation ou de forte inversion, c’est elle qui impose une limite maximale a la capacité Cg
dans ces domaines de polarisation.

600 T T T T T T T T T T T T T

500 =~
‘\.\ Ci
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|
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Fig. I1-3: Capacités intrinseques du transistor en fonction de Vg couvrant les 3 régimes.

La couche d’inversion est complétement formée pour une tension Vg supérieure a Vi, la tension de
seuil (threshold). Il est par ailleurs nécessaire d’appliquer une différence de potentiel source/drain Vds
afin de provoquer le passage d’un courant. Dans un premier temps, une augmentation de Vys provoque
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une augmentation proportionnelle du courant /s, c’est le régime ohmique ou linéaire. Cependant,
augmenter Vds fait diminuer également le niveau d’inversion du canal c6té drain. Le canal rétrécit alors
jusqu'a étre pincé. Dés lors, augmenter Vys n"augmente plus le courant /g, c’est le régime de saturation.
La Fig. I-4 présente le courant /4 en fonction de Vg pour un Vg donné. L’état du canal y est également
représenté pour les régimes linéaires et de saturation.

Ids

Ids_ sat | _ o - - - _

|
|
|
|
|
|
|
T
|
|

(b)

(@) linéaire  Vds << Vp (b) saturation Vds > Vp

Fig. I-4: Courant Ids en fonction de Vds et représentation du canal pour les régimes linéaire et de saturation

L 1.a.iii. Comportement en analogique et radiofréquence

Dans les régimes de fonctionnement analogiques, les tensions appliquées au transistor sont des
fonctions qui varient continument le temps. Ces régimes différent du numérique par le fait que ces
tensions ne sont pas limitées a des valeurs discrétes comme par exemple les niveaux ON et OFF des
transistors.

Sous I’hypothése de comportement quasi-statique, les lois du régime statique s’appliquent au régime
dynamique. Ainsi, les variations du courant en fonction des tensions appliquées peuvent se déduire des
courbes courant-tension établies point par point dans un régime stationnaire. Pour un transistor en
source commune, le comportement sous tensions variable du transistor s’étudie grace aux grandeurs
suivantes:

0l
m =
anS Vas
dly,
Gd =
TVl
-13-
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Gm est la transconductance du transistor, elle décrit les variations du courant a la suite d’un
changement de la polarisation Vgs. Gds est la conductance du canal, elle décrit les variations du courant
a la suite d’un changement de |a polarisation Vds. Ces deux grandeurs électriques donnent une évaluation
du premier ordre du comportement du transistor soumis a des tensions variables. A titre d’illustration, la
Fig. I-5 illustre ces grandeurs a I'aide de mesures de transistors 40nm a grille poly-silicium. Gm est
représenté en fonction de Vgs pour différents Vds, tandis que Gds est tracé en fonction de Vds pour
différents Vgs. Ces courbes sont accompagnées de leurs Ids respectifs. L’hypothése quasi-statique est bien
respectée puisque chacun des points des courbes de Ids correspond a un régime statique pour dans lequel
I’équilibre a été atteint.

Ces mesures effectuées sur un composant réel mettent en évidence au moins deux phénomeénes liés
aux effets canaux-courts. Sur la Fig. I-5.a, la tension de seuil dépend de la tension Vds, alors que I'état
d’inversion du canal n’est en théorie dépendant que de la tension Vgs appliquée. En pratique, la tension
de seuil diminue avec la tension de drain appliquée. En effet, lorsqu’une tension de drain est appliquée,
la zone de désertion autour de la région de drain s’élargit par augmentation de la zone de charge d’espace
créée par la jonction drain/caisson polarisée en inverse. Cela conduit a une diminution locale de la charge
Qs dans le substrat. Si le canal est court, cette diminution est significative par rapport a la charge totale et
entraine un abaissement de la tension de seuil. Cet effet est appelé DIBL pour ‘Drain Induced Barrier
Lowering’.

Sur la Fig. I-5b, le courant ne semble pas saturer pour des fortes tensions Vds, au contraire de la courbe
idéale présentée sur la Fig. I-4. La courbe Ids(Vds) parait méme linéaire et Gds n’atteint plus une valeur
nulle comme il se devrait. Ce phénomeéne est dii a une modulation de la longueur du canal (CLM, pour
Channel Length Modulation). En effet, le point du canal pour lequel la tension de pincement est atteinte
tend a se translater vers la source, réduisant ainsi la longueur électrique du canal. Or, au premier ordre,
Ids est inversement proportionnel a cette derniére, et donc le courant source-drain croit quand Vds
augmente.

-14 -
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(A yw) W

(sw) spo

Fig. I-5: Mesures de courant source drain Ids pour une technologie 40nm. Le transistor choisit a une géométrie Lg=40nm, Wf
=2um, Nf=60. (a) Ids et Gm en fonction de Vgs pour Vds =50mV, 300mV, 1.1V (b) Ids et Gds en fonction de Vds pour Vgs = 0.6V,

0.9v, 1.1V

1.2.

I.2.a.

Le schéma équivalent petit-signal

Mesures petit-signal, parametres [S]

Pour des fréquences typiquement inférieures a quelques centaines de MHz, dans le domaine

analogique, les mesures peuvent encore s’effectuer directement en courant-tension et les résultats peut

étre visualisés dans le domaine temporel. Au-dela, la mesure se fait sur en mesurant des ondes

hyperfréquences de puissance. Les parameéetres de répartition associés, appelés parametres [S] (pour

Scattering), sont des parameétres dits « petit-signal », c'est-a-dire qu’on ne considére que des variations

de faible amplitude autour d’un point de polarisation donnée de fagon a ce que le dispositif ait toujours

un comportement linéaire. L’appareil mesurant les paramétres [S] est un analyseur de réseau vectoriel

(VNA)

La fonction amplificateur du MOS est tres souvent réalisée par un montage en source commune, pour

laquelle source (S) et caisson (B)

© 2014 Tous droits réservés.
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configuration grille-drain (GD). La mesure des parametres [S] s’effectue généralement en 2-port et sa
matrice correspondante [S] est de dimension 2x2. Dans cette configuration, le transistor est un quadripole

(Fig. 1-6).
D
G D
G B el o
— 3 SHE
o S/B_ S/B

Fig. I-6 : Transistor en source commune et représentation quadripole.

La matrice [S] est définie par les relations linéaires entre les ‘ondes’ de puissance a; et b; (i=1,2 pour un
quadripdle) par :

{b1 S11a1 + S120,
b, = Sz1a1+ S5a,

Les modules au carré des S donnent les coefficients de réflexion et de transmission en puissance. Les
ajet bi sont également appelés les ondes de Kurokawa et les relations de passage en courants et tensions
sont données par [3]:

Avec ZI'impédance de référence au terminal i et Ri = Re(Z)
Ces relations de passages permettent de retrouver les matrices impédance [Z], admittance [Y], hybride
[H] et chaine [A] a partir des paramétres [S].

[.2.b. Le schéma équivalent petit-signal

La définition de petit-signal correspond a un point fixe de fonctionnement DC du transistor autour
duquel un signal de faible amplitude est appliqué. Autrement dit, ce signal ne change pas I'état DC du
transistor. Par ailleurs, au contraire du modele compact qui sera vu ultérieurement, I'approche schéma
équivalent ne s’intéresse pas aux variations géométriques et n’est donc applicable qu’a un seul transistor
a la fois. Le but d’un schéma équivalent petit-signal est de reproduire le comportement en fréquence du
transistor. Il s’agit d’une approche macroscopique ol les grandeurs électriques caractéristiques du
dispositif doivent étre reproduites. Un schéma équivalent cherche ainsi a déterminer la nature et la valeur
des éléments électriques nécessaires pour capturer le comportement observé sur une plage de fréquence
donnée. La Fig. I-7 décrit un schéma équivalent a base d’éléments localisés pour le transistor monté en
source commune et polarisé en régime de forte inversion. Ce type de schéma équivalent provient d’'une
version simplifiée utilisée historiquement pour les transistors FET IlI-V [4][5][6]. Dans un tel schéma, les

-16 -
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composants caractérisent électriquement les éléments physiques du transistor. Toutefois, il ne contient
pas explicitement tous les éléments parasites, notamment ceux liés au substrat, et ne s’intéresse en
réalité qu’a la partie intrinséque du transistor. Il convient de noter qu’il ne contient pas non plus d’élément
permettant de décrire un comportement non quasi-statique.

Comme mentionné précédemment, la fonction principalement recherchée pour un transistor en source
commune est I'amplification. Cette derniére est représentée par la source de courant contrélée par la
tension V aux bornes de la capacité Cg. Sa transconductance, dénotée Gn, est un parametre important
car il intervient dans la détermination de tous les gains. Le canal est également décrit par sa conductance
Gus. Par la présence de la jonction MOS, I'interaction grille-canal est essentiellement de nature capacitive,
et les capacités Cys et Cgq contiennent la résultante des capacités d’oxyde, d’'inversion et de déplétion.
L’accés a la grille est caractérisée par la résistance de grille Ry, dont le but est de modéliser la différence
de potentiel entre la tension Vg appliquée au dispositif et celle réellement vue par la grille.

G R ClgdL D
VW Il *
V | == Cgs Gm.V 9as
5B

Fig. I-7: Schéma équivalent petit-signal simplifié du transistor en source commune.

L’avantage de ce schéma équivalent est la simplicité d’extraction de ses parametres. En effet, a partir
de la mesure en fréquence il est tres facile remonter aux parameétres électriques. La représentation
admittance [Y] est la mieux appropriée pour cette extraction.

Sa définition est la suivante :

{il = Y Vi +1,0
i = Yuli+Yl,

Ainsi, apres calcul des courants iz et i> du quadrip6le, on obtient [7] :

jw(Cys + C4a)

11 = .
1+ jw(Cys + Cya)Ry
—j(l)ng
Vi, = ;
1+ jw(Cys + Cya)Ry
Gy — jwCoqg
Ya1 =z ?

T 1+ jw(Cys + Cya)Ry

JjwCyaRy (G + jwCyq)
1+ jw(Cys + Cya)R,

YZZ = Gds +ja)ng +
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Les éléments du schéma équivalent peuvent donc se déduire des parametres Y.
Tout d’abord :

Ry = Re (1)
9= "\,

2
Si on considére que a)z(CgS + ng) Rg2 « 1, on obtient de maniere trés simple :

—Im(Y;;)
Cga=—"

1)
_ Im(Y;1 + Y12)

gs w

Gm = Re(Yz1 — Y1)
Ggs = Re(YZZ)

L’hypothese a)z(Cgs + ng)ZRg2 « 1 est équivalente a négliger la résistance de grille. Elle sous-entend
également que la résistance de grille n’est pas influente pour le fonctionnement du dispositif a faibles
fréquences. En effet, I'impédance d’entrée du transistor est alors dominée par les capacités Cgs et Cgd.
Cette hypothése est respectée tant que les grandeurs ci-dessus sont indépendantes de la fréquence.

Bien que les parametres soient extraits pour la plupart a faible fréquence, cela ne restreint en rien la
fréquence maximale de validité du schéma équivalent. A titre d’illustration, la Fig. I-8 montre les
parametres [S] sous forme dB/phase mesurés jusque 50GHz d’un transistor en technologie 40nm. Ses
dimensions sont L;=40nm, Wiotai = 120um. Les éléments du schéma équivalent de la Fig. I-7 ont été extraits
suivant la méthode décrite précédemment a 1 GHz, mais le modele reproduit de fagon fort satisfaisante
la mesure sur toute la plage de fréquence. Les légers écarts qui apparaissent a haute fréquence, dans la
gamme millimétrique et principalement sur les phases, peuvent s’expliquer par la non-prise en compte
des temps de propagation et/ou des phénomeénes de distribution dans le canal et, notamment pour S22,
par I'absence d’une branche décrivant I’accés au substrat.
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Fig. I-8: Parameétres S d’un transistor en technologie 40nm, Vgs=700mV, Vds = 1.1V et simulation par un schéma équivalent
simplifié.

La mesure et la simulation du modeéle précédent ont été effectuées a une polarisation correspondant
au maximum de Gm, c'est-a-dire pour Vg = 700mV. La question de la validité de ce schéma équivalent
pour tous les régimes se pose. Si la méme extraction est effectuée dans un régime dit « sous-seuil », la
simulation par le schéma équivalent précédent est maintenant mise en défaut sur les plus hautes
fréquences, notamment sur S22. Le modéle doit donc étre corrigé.

Pour ce régime de faible inversion, le canal présente une tres faible conductance et n’est alors plus un
chemin d’acces privilégié. En effet, le passage par les capacités de jonction source/drain et la résistance
substrat peut devenir un accés de plus faible impédance, surtout lorsque la fréquence augmente. Il
convient donc d’améliorer le schéma équivalent par I'addition d’une branche Cpq et Rpy, modélisant I'effet

des capacités de jonction et des résistances substrat (Fig. I-9 ).
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Fig. I-9: Schéma équivalent petit-signal simplifié du transistor en source commune, avec I'addition d’un réseau substrat.

Grace a I'emploi des paramétres [Y], la méthode d’extraction est pratiquement inchangée, puisque la
branche ajoutée est une branche paralléle. De plus, I'influence des capacités de jonction n’est pas visible
aux plus basses fréquences, ce qui permet de conserver I'approche précédente pour I'extraction des
autres éléments. On obtient simplement une nouvelle expression de Y22, qui permet d’extraire la capacité
Chd et la résistance Rbd. La Fig. I-10 montre les mesures du méme transistor a Vgs = 200mV et la
simulation par le schéma équivalent avec et sans le réseau substrat minimaliste. Celui-ci permet d’obtenir
une trés bonne correspondance entre mesure et simulation aux hautes fréquences.
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Fig. I-10: Paramétres S d’un transistor en technologie 40nm, Vgs=200mV, Vds = 1.1V et simulation par un schéma équivalent
simplifié avec et sans réseau substrat.
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En conclusion, le schéma équivalent est bien adapté a la modélisation d’un dispositif donné dans des
conditions de mesures petit-signal et bien déterminées. Sa facilité d’utilisation réside dans I'utilisation de
composants électriques dont les valeurs sont directement extraites sur les mesures. Sa topologie peut
toutefois devenir fort complexe si on souhaite étendre son domaine de validité a une large gamme de
fréquence. Si le nombre d’éléments devient trop élevé, I'extraction directe peut alors s’avérer difficile
voire impossible. De plus, un schéma équivalent est défini pour une polarisation donnée. Il n’est donc pas
destiné a effectuer des simulations dite ‘grand signal’ pour lesquelles I'état du transistor est possiblement
déterminé par I'amplitude du signal appliqué. Or, cette utilisation est fortement répandue dans des
applications comme I'amplification de puissance par exemple. Enfin, il n’est pas non plus approprié pour
la conception de mélangeur ou d’oscillateur, puisqu’il décrit un comportement linéaire du transistor, ou
les signaux d’entrée et de sortie ont la méme fréquence.
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I.3. Modeles compacts

[.3.a. Présentation

Un modele compact cherche a retrouver les caractéristiques électriques du composant a partir de ses
parameétres physiques. Effectivement, la physique des semi-conducteurs permet théoriquement de
calculer les charges et les courants circulant dans le transistor a partir de ses dimensions géométriques
(longueur de grille, épaisseur d’oxyde, ...), de ses profils de dopages, et des tensions appliquées a ses
bornes. Il s’agit d’'une démarche différente de celle du schéma équivalent, puisque que pour ce dernier
les éléments sont calculés a partir des mesures. L’approche suivie par un modéle compact permet ainsi
d’obtenir un modele pour tout transistor et pour tout état de polarisation. Le jeu de parameétres du
modele compact ne dépend en effet que de la réalisation technologique (le ‘process’). Les différents
modeles compacts se distinguent principalement par la facon dont ils résolvent les équations de la
physique du transistor, en essayant d’effectuer cette résolution de maniére la plus rapide et la plus
robuste possible, notamment en terme de convergence des solutions.

Les modeles compacts sont apparus avec les premiers simulateurs pour circuits intégrés, notamment
SPICE en 1973 [8], qui fournissait déja des modéles pour transistors bipolaires et a effet de champ (JFET
et méme MOSFET). En 1987 est apparu le modele BSIM, (Berkeley Short-channel Insulated gate fet Model)
[9], devenu tres populaire grace a sa précision dans la description des effets canaux courts et qui est un
standard de l'industrie dans ses versions BSIM3 (1996) puis BSIM4 (2000). Parmi les autres principaux
modeles de MOSFET, on peut citer IMOS model 9 [10] paru en 1993 de Philips Semiconductor,
(maintenant NXP Semiconductors), EKV (Enz-Krummenacher-Vittoz) de I'EPFL (Ecole Polytechnique
Fédérale de Lausanne) publié en 1997 [11] , le modele HiSiM (Hiroshima-university STARC IGFET Model)
en 2001 [12], et enfin le modéle PSP (Pennsylvania State Philips) [13], autre standard de I'industrie. Ce
dernier sera décrit plus en détail dans le prochain paragraphe.

Il est d’usage de classer les modeles compacts en trois principales familles, suivant la fagon dont ces
derniers calculent les équations de charges et de courants :

e Les modeéles a tensions de seuil : ce sont les premiers a étre apparus. Le potentiel de surface est
une simple fonction des tensions d’entrées, suivant le régime d’inversion : le potentiel de
surface est constant au-dessus de la tension de seuil Vi, et suit une loi linéaire en faible
inversion. Entre les deux régimes, des lois de raccordement sont appliquées. Les modeles
industriels de ce type sont par exemple BSIM et MM?9.

* Les modéles a potentiel de surface: ces modeéles calculent directement le courant a partir du
potentiel de surface. La résolution de ce dernier a partir de son équation implicite peut se faire
soit de fagon analytique, soit par calcul numérique itératif. Les modeles industriels de ce type
sont par exemple HiSIM et PSP.

e Les modéles a densité de charges: ces derniers sont assez proches des modeles a potentiel de
surface et possedent une base physique commune. Néanmoins, dans ce cas, le calcul du courant
se fait directement a partir des charges sans passer par la notion de potentiel de surface. Des
exemples de ce type de modeéle sont EKV et le futur BSIM6.
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A I'époque de I'apparition des premiers modéles compacts, les performances micro-ondes du MOSFET
étaient fortement limitées par rapport a celles des autres transistors. Par conséquent, les développeurs
des modeles compacts n’ont pas jugé utile de leur inclure également une fonctionnalité dédiée a la RF.
Ainsi, la validité des simulations analogiques ne dépassait pas quelques centaines MHz.

A la fin des années 1990, les fréquences de transition des transistors, f;, atteignent la vingtaine de GHz
[14], et des adaptations RF pour les modéles compacts voient le jour, pour MM9 [15] comme pour BSIM3
[16]. Plus tard, BSIM4 sera un des premiers modeles a inclure nativement une partie dédiée a la
modélisation RF [17]. Par modélisation RF, on entend la présence de la résistance de grille, des capacités
parasites, du réseau substrat et d’'une fagon de décrire les effets non quasi-statiques (NQS). En outre,
concernant la modélisation NQS, MM9 est le premier modéle compact dont une version a canal segmenté
fut publiée [18], approche qui sera reprise plus tard pour MM11 et, dans une version modifiée, pour PSP.
Les autres modeles ont suivi la tendance. Il est intéressant de constater qu’aucun ne proposait au départ
de partie RF, parce que inutile en I’'absence de besoin, mais que les versions les plus récentes |'introduisent
dorénavant toutes : par exemple EKV avec sa version 3.0 [19], HiSIM avec HISIM2 [20], qui reprend a
I'identique les solutions proposées par BSIM. L’apparition progressive de la RF dans les modeles compacts
de transistors MOS est ainsi le reflet du progres des performances et de I'utilisation de ce composant dans
les applications micro-ondes.

[.3.b. Le modele PSP

Le modele PSP est né en 2005 de la réunion du modele SP (Surface Potential ou encore PennState,
suivant leurs propres publications) développé par I’'Université de Pennsylvanie, USA, et du modéle MM11
de NXP. Sa derniére version a I’écriture de ce manuscrit est la 103.1 datant de décembre 2009 [21]. Des
variantes plus récentes ont été élaborées entre-temps pour d’autres technologies dérivées telles que les
transistors sur substrat isolé par oxyde (SOI) (substrate-on-isolator)[22]. PSP est utilisé dans I'offre modele
de STMicroelectronics depuis les technologies 45 nm. C’est un des rares modeéles a proposer une
résolution compléte des équations des charges et des courants a partir du potentiel de surface (a I'instar
de MM11 et de HiSIM). Il promet ainsi une résolution physique unique pour tous les régimes, de la faible
a la forte inversion. A contrario, des modéles comme BSIM3 et BSIM4 résolvent les régimes de forte et
faible inversion séparément puis cherche a obtenir des lois continues (voire C,) entre les deux régimes.

L.3.b.i. Principe

Sans rentrer dans les détails des calculs et des équations, assez complexes, cette partie veut montrer la
spécificité d’'un modele a potentiel de surface comme PSP et les approximations qui sont faites pour
calculer les courants et les charges.

La partie intrinséque du transistor est représentée Fig. I-11, sans les zones dopées source/drain, ol I'on
suppose que des tensions Vg, et Vys positives sont appliquées. Sous I'effet d’une tension de grille, une
certaine quantité de charge se forme sous I’oxyde. Elle occupe une région localisée a la surface du substrat
semi-conducteur. Le potentiel de surface W, est la chute de potentiel a travers cette région. La Fig. I-11
indique la position du potentiel de surface en considérant une forte inversion (Vs> 0). Si une différence
de potentiel Vds est appliquée, le potentiel de surface dépend de la position dans le canal.
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w0 W (U

Fig. 1-11: Définition du potentiel de surface W, en inversion et Vds > 0, d’apres [1].

Le potentiel de surface décrit ainsi I'état des charges a la surface du substrat pour une polarisation
donnée. Les charges et les courants circulant dans le semi-conducteur peuvent ainsi directement
s’exprimer en fonction de W..

Selon I'approximation connue sous le nom de charge-sheet-model (CSM) [23], la région contenant les
charges sous I'oxyde est considérée comme possédant une épaisseur infinitésimale. En considérant que
le courant de drain provient a la fois de la conduction et de la diffusion afin de couvrir tous les régimes
d’inversion, son expression s’écrit, pour un point x dans le canal [1] :

dip dQ;
dx THWer s

I () = uW (—Q))

Intégrer chague membre de cette équation le long du canal, en considérant Id constant, donne :

wsL

W I I I
Ip = —HT f Q) dys + ¢ (Qio — Qi1)
Pso

Ainsi, connaitre la charge Q; en fonction du potentiel de surface pour tous les points dans le canal
permettrait de trouver I'expression du courant Id.

Pour cela, I'originalité de PSP est d’'introduire le potentiel de surface moyen [24] :

_ Ysotst

Ym =

La linéarisation des grandeurs précédentes autour de ce point est ensuite effectuée. On peut alors
montrer que la charge d’inversion s’écrit [25]:

Ql, = Q{m + am(lps - lpm)
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Avec le coefficient de linéarisation :

Y
am=1+z\/lpm_(pt

Et le courant s’exprime donc :

W !
Ip = A (Qim — am@) MY

Ou AY = 5o — P, est la différence de potentiel de surface entre source et drain. Qj,, est obtenu
apres un développement mathématique conséquent a partir de I'équation implicite du potentiel de
surface.

Pour obtenir les charges et donc les capacités, on a besoin d’exprimer le potentiel de surface suivant la
position dans le canal x. Celui-ci est donné par :

= H|1 1 289
Vs =Py + (HL>(x Xm)
Avec
i g Qi
am

ou x,, est le point pour lequel Y = Y.

Les charges dans le substrat sont données par :

Ql’? = _yCéx\/l/)s + (pt(e_l'bS/q)t -1

, , Qb
Q; = —Cox (ng —Vep — s + .
ox

Qc=0Qi + Qb

Les charges aux terminaux sont les charges totales vues par la grille, la source, le drain et le caisson.

. L
Pour le caisson : Qg = ['dQp,

. ! L 1A ! L
Pour la grille: Q; = — fo dQc = Cox fo d(ng —Vip — l»DS)

On obtient :
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(1 - (Zm)Al,l)Z
12H ]

Q)IB = Cox [_Y(lpm - (pt)l/z -

Ay?

Q’G = _Q£m+Ct,)x [_V(l/)m - (Pt)l/z - 12H

Les terminaux source et drain se partagent la charge d'inversion, généralement de fagon non
symétrique. En considérant une distribution linéaire de la charge d’inversion de la source vers le drain, Qp
et Qs peuvent s’écrire de la fagon suivante [26] :

L
e =w [ Jaid
0
L
os=w [ (1-7)idx
0

Dans le modele, seule Qp est calculée directement :

U ’ 2 2
0 = &, Coxamby (1__A¢ Ay )

2 12 12H 20H

Et par conservation de la charge :

Qs = —Qc —Qp — Cp

Ainsi, PSP sait donner de facon analytique les équations des courants et des charges pour tous les
régimes de fonctionnement, de I'accumulation a la forte inversion. La linéarisation des charges autour du
potentiel moyen et la résolution analytique de I’équation du potentiel de surface lui ont permis de
remporter le choix du CMC lors de I'adoption d’un nouveau standard en 2005 [27]. Un autre atout de ce
modele a été le respect de la symétrie source/drain pour toutes les grandeurs électriques, caractéristique
cruciale pour la simulation a faible Vds, que BSIM n’offrait pas de maniéere satisfaisante.
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L.3.b.ii. Modéle analogique et RF

Commet il se doit dorénavant pour un modeéle standard, PSP se veut également performant pour la
modélisation RF. Le formalisme du potentiel de surface permet une description analytique des charges
dans tous les régimes et donc pour n’importe quelle tension. Sa description du comportement grand signal
semble donc fiable, et peut en toute rigueur prévoir I'apparition des distorsions harmoniques, notamment
les points de compression et I'IP3 (produits d’intermodulation d’ordre 3) [28] qui sont des grandeurs
importantes pour I'amplification de puissance.

Concernant I'aspect non quasi-statique, PSP utilise une approche semblable au modéle segmenté, en
scindant le canal en deux a dix morceaux, au choix de I'utilisateur [25] . Chacun de ces segments calcule
localement le courant et les charges suivant le modele DC présenté ci-dessus. Le lien entre les segments
est assuré par les équations de conservation de la charge totale et de la continuité du courant.

Enfin, PSP possede une bonne description de la partie extrinseque du transistor. La résistance de grille
inclut notamment la résistance horizontale du siliciure et du poly-silicium ainsi qu’une composante
verticale. C’est d’ailleurs le seul modéle compact industriel a prévoir cette derniere composante. PSP tient
en compte également les capacités de recouvrement et de bord (fringing). Les premiéres sont calculés
grace au formalisme du potentiel de surface, en considérant les zones dopées source/drain en
accumulation ou en régime de désertion, tandis que les secondes n’offrent qu’une dépendance
géométrique en fonction de la largeur de grille (W). Le réseau substrat de PSP est assez particulier
puisqu’il présente une topologie en croix, formée par quatre résistances. Le modéle ne propose pas
nativement de dépendances géométriques pour ces résistances, hormis la dépendance inversement
proportionnelle au nombre de transistors en parallele (la multiplicité mult), ce qui peut s’avérer
discutable. Enfin, le modele fait appel au modéle compact JUNCAP2 de NXP Semiconductors pour le calcul
des capacités, des courants directs et de fuites des jonctions source/drain [29]. La topologie du modeéle
PSP avec son réseau d’éléments parasites est résumée sur la Fig. I-12 [28] .
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Fig. I-12: Modele PSP intrinséque et son réseau de parasites
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1.4. Modélisation des effets parasites pour la RF et le millimétrique

Dans le contexte du développement des applications analogiques et radiofréquences faisant suite a la
réduction agressive des dimensions du transistor, la modélisation des composantes parasites est devenue
un enjeu crucial [2]. La Fig. I-13 reprend la Fig. I-1 en y introduisant les parties extrinseques sous forme
d’éléments localisés. On peut y remarquer que la partie active du transistor, I'intrinséque, ne prend
gu’une place trés réduite. La connectique impose ainsi nombre d’éléments parasites. Ceux-ci seront
décrits plus en détails dans la suite de cette section. Dans un fonctionnement RF ou millimétrique, les
parasites les plus importants sont la résistance de grille, pour laquelle le cas particulier de I'empilement
de grille HKMG sera présenté, les capacités de bord ente les contacts et la grille et enfin le substrat, isolé
par une couche enterrée dans notre cas.

Rsd B

Fig. I-13. Localisation des principaux éléments parasites (extrinséques) d’un transistor MOS

Les éléments parasites apportent des effets électriques non désirés et réduisent les performances du
transistor. lls sont toutefois inévitables a cause de la nécessité de connecter le transistor, notamment sa
partie active qui contient la fonction recherchée. Cependant, dans la grande majorité des cas, les parasites
sont des composants passifs qui ne dépendent pas de la polarisation appliquée au transistor, c’est
pourquoi ils sont présents dans tous les régimes de fonctionnement. Le comportement électrique de
certains régimes est méme parfois complétement régi par |’extrinseque, par exemple quand le transistor
est a canal fermé (régime ‘OFF’), ce qui permet alors de I'extraire séparément de I'intrinséque.
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[.4a. L’empilement de grille métallique a base de matériau a haute permittivité (High-k
Metal /Gate)

I.4.a.i. Principe
Le diélectrique naturel de la structure MOS est, comme son nom l'indique, I'oxyde de silicium SiO2,

obtenu directement par croissance sur le substrat. Cependant, les transistors connaissent depuis leur
invention une réduction continue de leur dimension de longueur de grille. De fagon concomitante, suivant
un principe de facteur d’échelle, I'épaisseur de I'oxyde doit diminuer afin de garder un méme controle
électrostatique du canal. En contrepartie, les courants de fuite dans la grille par effet tunnel augmentent
puisque la barriére a franchir devient plus faible. L'idée d’utiliser un matériau a haute permittivité (high-
k) en remplacement ou complément du SiO2 s’est alors imposée. En effet, pour une méme épaisseur, un
tel matériau offre une capacité d’oxyde plus importante et améliore le controle des charges dans le canal.
Dans l'autre sens, on peut assurer les mémes performances électrostatiques avec une épaisseur de
matériau plus grande, et limiter ainsi les fuites par effet tunnel.

Par souci de comparaison, la notion d’épaisseur d’oxyde équivalente par rapport au SiO2 (EOT) a été
introduite :

€
EOT = =t
€k

OuU tox est I'épaisseur réelle (physique) du matériau isolant, €.« la permittivité diélectrique du SiO2 et &
celle du matériau high-k.

Les matériaux High-k ont été pour la premiére fois introduits sur des technologies 45nm et ont
significativement amélioré les performances du transistor en réduisant les fuites de grille par 10 [34]. A
ce jour, des EOT inférieures au nanomeétre, de I’ordre de quelques A, ont été reportées [35][36][37], aussi
bien pour les transistors de type p que n. Les EOT industrielles se situent autour du nanomeétre.

L4.a.ii. Mise en ceuvre

Parmi les matériaux a haute permittivité rencontrés, ceux a base de hafnium (Hf), tel que le HfSiO and
HfO,, semblent constituer une solution généralement adoptée. La technologie HKMG marque également
le retour des grilles métalliques dans I’'empilement de grille. Ces dernieres ayant été remplacées tres tot
par du silicium poly-cristallin, a cause de probleme de diffusion des atomes de métal dans I’oxyde.

Plusieurs possibilités existent également pour le choix du schéma d’intégration, ou autrement dit
I'ordre d’empilement des matériaux. Actuellement, deux schémas dominent : le ‘gate-first’ et le ‘gate-
last’, suivant que I'électrode de grille (le métal) est déposée avant ou apres I'activation thermique par
recuit [38]. De maniere plus intuitive, le gate-first est également appelée en anglais Metal-Inserted Poly-
Si (MIPS) pour grille poly-silicium avec métal inséré. On comprend que dans cette approche, la grille est
encore en partie constituée de poly-silicium. La technologie ‘gate-last’ est aussi appelée en anglais
Replacement Metal-Gate (RMG), ce qui signifie que la grille est entierement composée de métal. Les deux
schémas d’intégration sont représentés sur la Fig. I-14, accompagnés d’une représentation de grille
traditionnelle a des fins de comparaison.
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Ainsi, de haut en bas, le gate-first est constituée d’une couche de poly-silicium ou de silicium amorphe
(a-Si), du métal, du matériau a haute permittivité puis d’une fine couche de SiO2 assurant la transition
avec le silicium de la plaque [39]. Du fait de la présence de silicium poly-cristallin dans la grille, la
réalisation d’une couche de siliciure est indispensable pour pouvoir contacter la grille. Le schéma
d’intégration gate-last est constitué d’une épaisse couche de métal reposant sur le matériau high-k et de
la méme couche de transition de SiO; [40]. En pratique, la couche de métal est en fait un empilement de
divers métaux ou alliages (TiN, Al).

sili

sili—

Si0, M S S0,

(a) Grille poly (b) HMKG gate-first (c) HKMG gate-last

Fig. 1-14: Comparaison schématique de trois empilements de grille différents: (a) grille poly-silicium classique, (b) grille
HKMG gate-first, (c) grille HKMG gate-last.

Le schéma gate-first est un choix intéressant car il s’insére plus facilement dans les étapes de fabrication
technologiques. C'est I'option retenue pour les transistors HKMG de STMicroelectronics, apparus avec le
nceud 32nm [41]. Néanmoins, le MIPS présente un budget thermique plus important.

Les performances RF du High-K Metal Gate profitent au premier abord de I'amélioration de ses
performances numériques, grace a la diminution de la longueur du canal et de son contréle
électrostatique du canal. Expérimentalement, les transistors présentent les fréquences de transition
attendues. Néanmoins, le changement de I'empilement de grille n’a pas été bénéfique sur le gain de
Mason et donc sur la fréquence maximale d’oscillation. En effet, considérant un schéma gate-first, la Fig.
I-14 montre la présence d’une interface supplémentaire (métal/poly-silicium) par rapport a une grille
classique. En fin de compte, bien que la présence de métal diminue a priori la contribution de la résistance
verticale, les transistors HKMG montrent une résistance de grille plus élevée. Cette derniére conduit a des
phénomenes en rupture avec les grilles poly-silicium classiques et c’est pourquoi la modélisation de la
résistance de grille pour les transistors HKMG sera détaillée dans le chapitre Ill.

Enfin, comparé a son concurrent dans la course a la réduction des dimensions du transistor, le finFET,
le transistor HKMG planaire offre a ce jour de meilleures performances RF et millimétriques [42] . Sa
résistance de grille reste encore inférieure a celle du finFET, et sa topologie planaire limite les capacités
parasites.
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[.4.b. Capacités parasites de bords

Ces capacités sont créées par la proximité entre les connexions source, drain et caisson et I'ensemble
du contact de grille. Elles ont un impact fortement négatif sur les performances du transistor [29] ,
notamment par la réduction de la fréquence maximale de basculement dans les applications numériques
et la fréquence de coupure f; dans les applications analogiques. De plus, la réduction permanente des
dimensions des transistors ne parvient pas non plus a diminuer la valeur des capacités parasites. En effet,
la réduction des surfaces en regard compense a peine le rapprochement des parties quasi-métalliques
des interconnexions. Néanmoins, ces capacités peuvent étre fortement réduites par des optimisations
des dessins des transistors [31][32]. La Fig. I-15 montre une vue de I'électrode de grille avec la position
des principales capacités parasites de bord (‘fringing capacitances’). Sur ce schéma, L est la longueur de
grille, poco est la distance de I'empilement de grille a un contact (distance poly-a-contact), considérée ici
comme identique de part et d’autre de la grille, et Wrest la largeur de grille unitaire.

poco L poco

Fig. I-15: Vue schématique de I'électrode de grille, des contacts source/drain et des capacités parasites associées

Les différentes interactions entre les contacts donnent des capacités de bord d’origines multiples [33].
Une classification possible peut s’effectuer suivant leurs dépendances géométriques, en regroupant les
capacités qui se comportent de maniére identique en fonction des dimensions.

La premiére capacité est la résultante des capacités parasites de couplage entre la téte de poly, incluant
ses contacts, et ceux des connexions source/drain. Cette capacité est appelée Cso. En toute rigueur, cette
capacité dépend linéairement du nombre de doigts, du nombre de dispositifs en paralléle ainsi que de la
longueur de grille L, parce que la surface de la téte de poly-silicium en dépend. Cependant, si on considéere
que le couplage s’effectue principalement entre les contacts eux-mémes, comme décrit sur la Fig. I-15, et
que les variations de longueur de grille restent raisonnables, cette derniére dépendance peut étre
négligée, et pour la suite on écrira :

Crro = Ny -mult.cfro -1
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Ou cfro est un paramétre modele en Farad.

La capacité C regroupe les couplages entre les contacts source/drain et la partie supérieure de
I’empilement de grille. La disposition correspondante des lignes de champ donne une dépendance en
fonction de la longueur de grille délicate a exprimer. Le plus souvent, son expression analytique est
donnée par transformée conforme. La Fig. I-16 montre comment le calcul de ces capacités peut étre
effectué. La transformée conforme permet d’établir une équivalence avec un espace dans lequel les
images des deux électrodes métalliques forment une capacité plan, dont on connait facilement
I’expression.

lignes de champ:
—— circulaires
----- elliptiques

hmet | [ f--—----2

contact

poco L

Fig. I-16 : Représentation des lignes de champ pour le calcul de la capacité de bord du contact a la partie supérieure de
I'empilement de grille.

Néanmoins, il s’agit de définir tout d’abord I’aspect des lignes de champ d’un conducteur a I'autre. Dans
la représentation traditionnelle, ces lignes sont considérées comme circulaires. La capacité entre les deux
conducteurs s’écrit alors [40] :

circ L
Crr” =cfrl-W-In (1 + W) -2

Ou ¢frl est un paramétre modéle en F.m™.

Ce modele a I'avantage d’étre fort simple. Néanmoins, il comporte quelques limitations. En effet, une
description circulaire des lignes de champ impose que les métallisations qui interagissent aient la méme
dimension. Si la longueur de grille augmente et dépasse la hauteur des contacts, la capacité de bord est
surestimée parce que I'équation considére une partie de contact qui n’existe pas. Une possible correction
est de plafonner la valeur de la capacité. Dans tous les cas, les valeurs pour les plus grandes longueurs de
grille ne sont pas correctement reproduites.

L'amélioration de ce modele passe par une description des lignes de champ suivant une ellipse. Les
surfaces de contact et de grille peuvent alors étre différentes et correspondent chacune a un axe de
I’ellipse. La capacité résultante de ce modéle a une expression plus complexe mais possede un domaine
de validité et une précision supérieure. Elle s’écrit [44]:
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Nhmer + \/POCOZ + (Mhiper)?

Cferl%i =cfrl-W-In

poco
-3
L+poco—_|hmet? +poco?
Avecp =e L et T =3.7

Le parameétre sans dimension T permet de prendre en compte la contribution des lignes de champ qui
ne sont pas capturées par la description purement elliptique. Ce dernier modele est choisi pour notre
modeéle compact dans la suite de nos travaux.

Enfin, la capacité Csw donne le couplage entre la face latérale de I'empilement de grille et les contacts
de source et drain. Comme le montre la Fig. I-17, elle se divise en deux composantes, a savoir |'interaction
avec la partie métallique du contact, Csw1, et celle avec la zone dopée source ou drain, Crwa.

poco L

Cfrw1

C frw2
contact { gﬂy/e
n++ '

Fig. I-17: Coupe transversale suivant L de I’empilement de grille, montrant les deux composantes de la capacité Cfrw.

L'expression de Csw2 peut s’exprimer analytiguement de la méme fagon que Cq par transformée
conforme. Cependant, il n’est intéressant de savoir discriminer ces deux composantes que si on dispose
d’un jeu important de variations géométriques avec la distance contact-grille. C'est pourquoi, dans un
souci de simplification, Cqw1 et Cirw2 sont réunie dans une seule capacité Cyw dépendant uniquement de la
largeur totale de grille et dont I’expression est la suivante :

Crrw = Np -mult. Wr.cfrw -4

OU cfrw est un paramétre modéle en F.m™.

Les capacités parasites s’extraient en I'absence de canal (Vs=0) sur la capacité suivante :
-1
Coa = w - Im(=1/Y3)
Les lois de dépendances géométriques présentées précédemment ont besoin d’un vaste jeu de
transistors de géométries différentes afin d’étre identifiées. Dans notre exemple, nous disposons en
technologie 28nm HKMG d’une premiéres série de transistors tous identiques excepté pour leurs
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longueurs de grille balayant la gamme de L=25nm a L=500nm, et deux autres séries possédant la méme
variation en largeur de grille mais pour deux longueurs de grille différentes, L=30nm et L=60nm .

La maniere la plus simple de procéder pour extraire les parameétres est d’effectuer une optimisation sur
la grandeur Cgd dans les conditions décrites précédemment en incluant tous les transistors disponibles.
L’ensemble de variations géométriques est assez conséquent pour permettre une détermination correcte
des parametres. Pour ces transistors, la distance poly-silicium a contact est poco=45nm tandis que la
hauteur de métallisation au-dessus de la grille est hmet=88nm. La Fig. |-18 présente le résultat de cette
extraction en comparant mesure et simulation en fonction de la longueur de grille. En plus de la mesure,
ces courbes contiennent les simulations des deux modeéles disponibles pour la capacité Cs présentés
auparavant. La simulation 1 est le modele a lignes de champ elliptiques et la simulation 2 est le modéle a
lignes de champ circulaires. Pour ce dernier, la valeur maximale autorisée est a L=hmet=88nm. Ainsi,
jusqu’a L=60nm, les deux modeéles présentent des résultats identiques, puis le modele circulaire tend a
surestimer rapidement la capacité parasite de bord.

427 T T T T I T T CIgcjl (fll:) T

Mesure Sim1 Sim 2

L (nm)

Fig. 1-18: Confrontation de la mesure et des modeles de capacité parasite de bord en fonction de la longueur de grille L.
Sim1 : modéle a lignes de champ elliptiques, Sim2 : modéle a ligne de champs circulaire. F=1GHz, VG=0V, VD=1V.

l.4.c. Leréseau substrat

L.4.c.i. Présentation

Le couplage avec le substrat peut étre complétement ignoré sans pertes significatives de précision pour
des applications numériques ou analogiques a faibles fréquences. Dans les domaines radiofréquences et
a fortiori millimétriques, les capacités de jonction et de déplétion offrent un acceés au substrat non
négligeable, et ce dernier influe alors sur les impédances présentées par le dispositif et donc sur les
rapports de puissance. Les résistances dans le substrat peuvent étre modélisées en utilisant différentes
topologies de schéma équivalent et ne sont pas au premier abord dépendant de la polarisation appliquée
au transistor. Le nombre et 'emplacement de ces résistances sont variables d’un modéle de substrat a
I'autre, de une seule résistance jusque cing ou plus [46][47][48][49]. Le réseau d’isolation est encore
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souvent ignoré, bien que les transistors a couche enterrée d’isolation soient tres utilisés dans l'industrie.
Dans une représentation a un seul doigt, La Fig. I-19 donne un exemple assez complet d’un réseau substrat
pour un transistor nMOS isolé.

pwell (p+)

nwell (n+)

niso (n++)

Fig. I-19: Vue en coupe du substrat d’un transistor nMOS isolé avec représentation électrique en éléments localisés.

Ce réseau substrat a la particularité d’avoir un nceud central auquel se rattachent toutes les résistances
du caisson. Ces derniéres sont Ry, qui décrit le chemin du terminal B jusqu'a ce nceud, les résistances Rjs
et Rjg, qui décrivent les résistances des jonctions et la résistance Ry, prenant en compte le chemin résistif
de la capacité de déplétion au nceud central. Cis, et Riso forment le réseau d’isolation, considéré pour
I'instant comme un simple RC série. Dans une représentation électrique type modeéle compact pour la
partie intrinseque du transistor, le réseau se redessine Fig. I-20:

I

S
-

D

T 1

Fig. 1-20: Représentation électrique du réseau substrat localisé de la Fig. 1-19

On retrouve le réseau substrat de PSP, avec |'addition d’un RC série décrivant la couche enterrée
d’isolation. PSP posséde ainsi un réseau a quatre résistances présentant une topologie en croix.
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L4.c.ii. Dépendances géométriques du réseau substrat

La représentation du réseau substrat en éléments localisés décrite par les figures Fig. I-19 et Fig. |-20
est séduisante par la simplicité d'implémentation dans un modele. Néanmoins, la détermination des lois
de dépendances géométriques associées s’avere fort complexe. La simplification du réseau selon un
modeéle a un seul doigt cache I'aspect distribué des résistances par la répétition des motifs de transistors.
Les lois de dépendances géométriques des éléments du substrat sont également fortement dépendantes
de la fagon dont le transistor est dessiné. Dans nos travaux, les dispositifs utilisés sont des transistors a
plusieurs doigts, placés en paralléle. Un exemple de transistor a deux doigts et a trois motifs, vu de dessus,
est schématisé Fig. I-21. Ce transistor comporte des prises caisson et d’isolation qui I’entourent. Une vue
en coupe, présentée Fig. I-22, permet de constater que les différents motifs de transistors sont couplés
par le substrat et se distribuent en réalité les résistances du réseau, en particulier les résistances du
caisson, Rjs, Rjg et Rw. Ces résistances ne présentent pas alors le traditionnel scaling en Nf, mult, Wf et L,
comme le suppose la représentation classique a un doigt. Pour déterminer exactement ces dépendances
géométriques, il convient de faire appel a la notion de résistances distribuées et a une approche a deux
dimensions. Des exemples peuvent étre trouvés dans [50][51], mais pour des transistors sans couche
enterrée d’isolation. De plus, le poids des résistances est aussi dépendant de la parité du nombre de
doigts de grille, car le nombre respectif de zones dopées source et drain ne sont pas les mémes.

prise de la couche enterrée

Sjouw €

prise caisson

Fig. I-21: Vue de dessus simplifiée d’un transistor multiple.

B G G B G G B G G B

Deep n-well
Fig. 1-22: Coupe perpendiculaire aux doigts de grille d’un transistor multiple
Vis-a-vis des variations géométriques du réseau substrat, les modéles compacts adoptent deux points
de vue. Un modéle comme BSIM propose une description empirique a quelques 20 parametres [52], que

I’on peut espérer couvrir avec un jeu de transistors important, tandis que PSP ne s’y risque pas et juge
que la modélisation du substrat n’est pas de son ressort en ne proposant pas de loi particuliere pour les
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résistances [21]. Au chapitre IV, nous étudierons des lois de variations géométriques basées sur la surface
gu’occupe le transistor sur son substrat, avec la prise en compte de la couche d’isolation.

L4.c.iii. Impact du substrat et de l'isolation sur la détermination des performances du transistor

Bien que les transistors avec caisson isolé présentent globalement des performances radiofréquence
meilleures [54], le substrat impacte le gain de Mason, U, et en retour la fréquence maximale d’oscillation
fmax[55]. Pour montrer l'influence du substrat sur le gain Mason cette étude utilisera la grandeur suivante

[56]:
fu = fJ1UI I-5

fu est une généralisation de la fréquence maximale d’oscillation sur un domaine en fréquence. On
montre que si le comportement en fréquence du gain de Mason suit une pente de -20dB/décade, cette
grandeur est constante et vaut directement fnq . Plus précisément, fy(f) donne la valeur de fnax qu’on
aurait obtenue en extrapolant le gain de Mason a partir de la fréquence f en suivant une pente a -
20dB/décade.

La mesure est celle d’un transistor en technologie 40nm, de géométrie  (L/Wf/Nf/mult)
40nm/2um/10/6, polarisé a Vg = 0.5V et Vd=1.1V. Le modeéle utilisé est basé sur le schéma équivalent de

la Fig. 1-23.
G

1 Cgd

{@

Réseau substrat

{5

Fig. I-23: Schéma équivalent pour I’étude de I'impact du substrat sur le gain de Mason, avec un réseau substrat modifiable.

Le réseau substrat de ce modele prend successivement la forme des 3 réseaux suivants (Fig. 1-24) :

* Leréseau A estun réseau vide : le substrat n’est pas modélisé.

e Leréseau B est un réseau a une résistance avec les capacités de jonction

* Le réseau C est un réseau a une résistance avec les capacités de jonction et une admittance
représentant l'isolation. Cette admittance décrit un RC distribué et s’écrit :

. tanh(yis0/2) -
Yiso = ]wCisoTo/S; et Viso = \/]wRisoCiso

A : pas de réseau substrat B : substrat sans isolation C : substrat avec isolation

-37 -

© 2014 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



© 2014 Tous droits réservés.

Thése de Benjamin Dormieu, Lille 1, 2012

B.
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Cjs ¢ Cid
RW
Be 8

Fig. I-24: Description des trois réseaux substrat A, B et C utilisés pour la détermination de 'impact du substrat sur le gain de
Mason.

Les résultats de la simulation avec les trois modeles de substrat A, B, C sont présentés et confrontés a
la mesure sur la Fig. I-25. Le modéle A prédit une fuconstante avec la fréquence, et dans ce cas, sa valeur
est toujours égale a la fmax. . Néanmoins, la mesure présente une chute en fréquence que le modeéle ne
sait pas capturer. Le modeéle B conduit a un résultat plus satisfaisant concernant la dépendance en
fréquence mais I'allure n’est pas respectée. Le modeéle C, avec un réseau substrat distribué, est le seul qui
permet de capturer correctement I'allure de fu.

Ainsi, la nécessité de I'ajout d’'un réseau substrat avecisolation a été démontrée pour obtenir une bonne
modélisation du gain de Mason en régime d‘inversion modérée. De plus, on possede dorénavant un
critére pour connaftre le besoin de modéliser le réseau substrat : il suffit que le gain de Mason ne présente
plus une pente a -20dB/décade, le substrat tendant en effet a faire augmenter cette pente en valeur

absolue.
220 T T T T T T T T T
. |
+ oo
— ~a
200 {-m T T
“\ o -'-h"""-..__.
— B “" [n] -‘-h““"'-- B
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) = =N ——
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Fig. I-25: FU mesuré et simulé pour les modeéles de substrat A, B et C, en technologie 40nm, pour un transistor de géométrie
(L/Wf/Nf/mult) : 40nm/2um/10/6, VG=0.5V, VD=1.1V
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Conclusion

Ce chapitre a défini le cadre de la modélisation du transistor MOS pour des applications RF et
millimétriques. Les avantages et inconvénients de la modélisation a base de schéma équivalent ont été
présentés. Le choix effectué en industrie privilégie les modeéles compacts, qui permettent une description
efficace du composant en termes de variations géométriques et de polarisation, ce qui permet de donner
une vue d’ensemble de I'offre technologique a ses utilisateurs et de faciliter ainsi le travail des
concepteurs.

Néanmoins, pour se montrer fiable dans le domaine millimétrique, les modeles compacts doivent porter
une attention particuliére a la description des parasites et des effets non quasi-statiques. L'influence des
éléments extrinséques sur la performance des transistors s’avere en effet de plus en plus importante a
chaque nceud technologique. Par exemple, les effets de couplage capacitif augmentent avec les
fréquences de fonctionnement et la réduction des dimensions du transistor. Leurs influences croissantes
nécessitent d’apporter des corrections aux modeles qui les décrivent jusque-la comme des éléments
parasites localisés. De son coté, I'arrivée de I'empilement de grille HKMG souléve la question de la
pertinence de la description actuelle de la résistance de grille. Enfin, les transistors a caisson isolé ne sont
gu’insuffisamment décrits dans les modeles compacts actuels, alors qu’il a été montré I'influence d’une
couche enterrée d’isolation sur des grandeurs importantes en radiofréquence comme la fréquence
maximale d’oscillation.

Les travaux qui seront présentés par la suite s’attacheront ainsi a développer des modéles compacts
décrivant tous ces effets parasites et a les appliquer a des technologies de type industriel. Deux
technologies développées par STMicroelectronics seront en particulier étudiées. La premiére est une
technologie a grille poly-silicium traditionnelle 40nm, dérivée du nceud 45nm [57]. La deuxiéme est la
technologie a grille métallique28nm [58], dérivée du nceud 32nm.
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II. Le bruit thermique des transistors MOS dans les domaines RF et
millimétrique

Introduction

Le bruit est par définition un signal indésirable qui se superpose au signal utile. Il se présente sous la
forme de fluctuations spontanées et c’est pourquoi il est traité de fagon statistique C’est une
problématique importante dans la conception de circuits électroniques car il limite la précision des
mesures et de 'amplitude des signaux appliqués. En tant que composant actif, le transistor MOS est le
siege de nombreuses sources de bruits. Cependant, dans le domaine radiofréquence et millimétrique, les
origines de bruit les plus importantes sont les bruits thermiques et de diffusion, et c’est pourquoi ceux-ci
seront |'objet principal de ce chapitre

L’étude de bruit se scinde principalement en deux parties complémentaires que sont la caractérisation
et la modélisation. La premiére est principalement basée sur des mesures 2-port qui conduisent au relevé
du facteur de bruit d’un quadripdle. La mesure de bruit est déja une importante problématique a elle
seule et nécessite beaucoup de précaution, concernant le choix de la méthode et de I'épluchage. En effet,
tout composant électronique, en particulier ceux des appareils de mesure, génére des signaux parasites
et I'étape de caractérisation doit s’assurer de la mesure de la contribution du dispositif seul. Une fois cette
étape franchit, la modélisation du bruit du transistor peut s’effectuer, encore que cette derniére soit
parfois indispensable a la caractérisation des paramétres de bruit du dispositif. Un modele de bruit repose
sur la détermination de sources de bruit petit signal a caractére aléatoire. Le calcul de ces sources de bruit
peut, cette fois encore, se présenter suivant une méthodologie de type schéma équivalent ou selon une
représentation type modéle compact. Dans les deux cas, la modélisation du bruit du transistor MOS a
bénéficié de I'expérience développée sur les autres transistors a effet de champ (MESFET, JFET, HEMT par
exemple), par rapport auxquels elle ne présente pas de particularités majeures en ce qui concerne le bruit
thermique.

Le premier objectif de ce chapitre est d’exposer une caractérisation en bruit sur les technologies 40nm
et 28nm HKMG et de vérifier que les méthodes de caractérisation ne souffrent pas de I'introduction des
grilles métalliques et des matériaux isolants a haute permittivité. Pour cela, un rappel de la théorie de
bruit dans les quadripéles sera présenté, ce qui conduira a la définition du facteur et des parametres de
bruit. Une présentation de I'origine du bruit dans les transistors a effet de champ sera effectuée, et elle
meénera par la suite au développement d’'une méthode d’extraction des parametres de bruit de type
mono-impédance (‘NF50’). Mettant en jeu des mesures de transistor 28nm HKMG, cette extraction sera
accompagnée de mesure multi-impédancess a des fins de vérification.

Le deuxiéme objectif est la confrontation d’'un modele compact, PSP, aux mesures évoquées ci-dessus.
Ainsi, aprés présentation de son modeéle de bruit, c'est-a-dire la fagon dont les sources de bruit sont
calculées, I'extraction des parametres de PSP sera effectuée sur des transistors 40nm et 28nm. En accord
avec la littérature, cette étude confirmera la présence de bruit en excés dans les dispositifs a faible
longueur de grille.
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II.1. Théorie du bruit dans les quadripdles

[I.1.a. Représentations

Le bruit est le résultat de fluctuations aléatoires générées au sein du dispositif. Il est essentiellement
associé a la notion de petit signal et donc particulierement adapté a une description linéaire du
composant. Pour une configuration deux ports, on a recours a la théorie des quadripéles, vue au chapitre
I. De méme que le comportement électrique du quadripole peut se décrire grace aux matrices admittance
[Y], impédance [Z], hybride [H] ou cascade [A] (également appelée matrice ABCD ou matrice chaine),
chacune de ces représentations peut étre associée a deux sources de bruit décrivant le comportement
bruyant du quadripdle, quelle que soit son origine [1]. Les différentes représentations couramment
utilisées sont rappelées ci-apres.

Admittance [Y]:
i1

. b= ih + Yav + You -
Vil il [Y] i, = Y, + Yyvu, 4+ Yau, :
Impédance [Z]:
4 4
ip ©nt €n2 i,
s S v o= e+ Ziin + Zigl, -
Vi [Z] V2 U, = e,le + ZZlil + Zzziz i
Cascade [A]:
A
i; ©n is P ,
O l | {Ul = en + A11v2 + A121‘2 3
v1‘ in 1(? [A] ‘vz i1 in + Anv, — Ayl
Hybride [H]:
H
iy Cn i2 i
— T {V1 = ey + Hyiy + Hpv s
Vl‘ [H] \:li: ‘Vz i, = if + Hyuip + Hyv,

Dans ces différentes représentations, le quadripdle est toujours considéré non bruyant. Les deux
sources aléatoires situées a I'extérieur sont les résultantes de toutes les sources de bruit présentes a
I'intérieur du dispositif. Elles peuvent avoir en partie la méme origine de bruit et ne sont donc pas
complétement indépendantes en général. On dit que les sources sont partiellement cohérentes, ou
encore partiellement corrélées. Pour caractériser cette interdépendance des sources, on utilise la notion
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de corrélation croisée. En considérant que oi et gj sont les densités spectrales des deux sources d’une des
représentations ci-dessus, cette derniére est donnée par oj; = 0;0;" (produit hermitien de oi par oj).

La matrice de corrélation de bruit d’'un quadripdle caractérise entierement une représentation donnée.
Elle est donnée par:
00"  0;0;"
C= - — -5
90" 0j0;

Les matrices de corrélation de bruit des différentes représentations sont reproduites ci-dessous:

Y ;Y X Y (Y X zZ ,Z* zZ ,Z*
cY = liilnr lnalnz 1I-6 cZ = €n1€n1  €n1fn2 -7
Y ;Y ¥ Y Yy * zZ ,Z* Z ,Z*
ln2ln1 ln2ln2 €n2€n1 €n2€n2
A:A* A:A* H:H* H:H*
enl el [} el
ci=|rn T"mn II-8 ch=|rn =1nm 1I-9
. * . . * . * . . *
inef  ifin ifer iffiy

La matrice de corrélation est une représentation qui peut d’avérer tres pratique pour les calculs de bruit
car elle simplifie le traitement mathématique. En effet, des lois d’association des matrices de corrélation
suivant la représentation donnée existent et des relations de passage permettent de passer d’une
représentation a 'autre, de la méme maniére que les associations de quadripbles. Ces relations de
passage sont données en annexe A.

[I.1.b. Facteur de bruit et parametres de bruit

Le facteur de bruit mesure la dégradation du rapport signal a bruit pendant la traversée d’un quadripole.
La Fig. lI-1 illustre la définition du facteur de bruit :

Zg S S

e

Quadripdle bruyant
de gain G5

No= KT Af

N, = G, (KT,Af) + N,

—

Fig. 1I-1: Définition du facteur de bruit

Se et Ss sont respectivement les puissances disponibles du signal en entrée et en sortie du quadripdle.
Celui-ci possede un gain en puissance disponible G, et ajoute une contribution de bruit N, au systéme. N.
et Ns sont les puissances disponibles de bruit, respectivement en entrée et en sortie. La température de
bruit de la source est égale a la température de bruit standard To = 290K. Af est la bande passante du
systeme.
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Suivant ces notations, le facteur de bruit s’écrit :

S
rapport signal a bruit en entrée ¢/ N,

rapport signal a bruit en sortie SS/N 1-10
N

Le rapport signal a bruit étant toujours moins élevé a la sortie du quadripdle qu’a I’entrée, puisque celui-
ci ajoute sa contribution de bruit, le facteur de bruit est donc toujours supérieur a 1.
On peut écrire :

E =1+ Na 11-11
" GaNe
Na Te
=1+ =1+— II-12
n GokToAf Ty

T. est la température de bruit équivalente du quadripdle ramenée a |’entrée, elle est parfois utilisée
pour caractériser le bruit du quadripdle.
Le facteur de bruit est indissociable de I'impédance de source Zs présentée a I’entrée du quadripdle,
généralement égale a 50Q.
Souvent, le facteur de bruit est exprimé en décibel, conduisant a la définition de la figure de bruit, NF
(noise figure).
NF = 10log(F,) I-13

Le facteur de bruit du quadripole change en fonction de I'impédance de source qui lui est présentée. En
effet, si 'impédance de source change, les rapports de puissance s’en trouvent modifiés. Pour déterminer
I’évolution du facteur de bruit en fonction de I'impédance de source, on peut recourir a la description
cascade mentionnée au chapitre précédent. Les éléments extérieurs au quadripdle sont en représentation
admittance : le quadripole est alimenté par une source (is, Ys) et chargé en sortie par une admittance Y; :

iy ©n 2
-~ VA
-/
i . Quadripdle
ls YS In l non bruyant V2 YL

Fig. I1-2: Quadripdle bruyant en représentation cascade chargé par Ys en entrée et YL en sortie.

Pour calculer uniquement la puissance disponible de bruit ajoutée par les sources de bruit e, et i, en
sortie du quadripdle, on éteint la source is (circuit ouvert). Le générateur de Norton équivalent en entrée

est alors schématisé par :
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Et la puissance disponible de ce générateur est alors :

—_ 2
i, +Yse
= M 1-14
4Re(Ys)
Le bruit ajouté par le quadripdle en sortie s’écrit donc :
— 2
|in + Ysen|
N, =G6G,——————— I-15
@ @ 4Re(Yy)
En remplagant Na par I’expression ci-dessus dans I’équation 11-11, on obtient pour le facteur de bruit :
it Yool
lTl SeTl
F,=14—"—"F—7— I-16
n 4kTyRe(Y)Af

in et e, sont deux sources corrélées dans le cas général, mais le théoréme de décorrélation permet
d’écrire :
In = Iy + Yeen I-17
iuet e, étant décorrélées: i,e,* =0

L'admittance de corrélation est donnée par:

inen* .
Y, = 2 G. +jB; 11-18

Le facteur de bruit Fn s’écrit alors :

A A A

b= L T Re (V)0 f e
Posons R, et G, tels que :
€2 = 4kTyR,Af 11-20
i2 = 4kT,G,Af 21
On obtient :
EF,=1+ G + Vst Yel "Ry 1-22

Re(Y)
A partir de cette expression, il est possible de montrer qu’il existe une valeur d’Ys qui donne un facteur

de bruit minimal. Cette valeur de Y; est appelée Yo, et est donnée par :

Yopt = Gopt +jBopt 11-23
G
Avec Gope = |GZ + R—n I1-24 Bopt = —Bc I1-25
n

La valeur minimale du facteur de bruit, notée Fnin, s’écrit :
Fpin=1+ 2Rn(Gopt + Gc) 11-26
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Ecrivons F, en fonction de ces nouveaux parameétres :

E, = Fpin +L|YS_YO t| z 1-27
Re(Ys) P

Le comportement de Fn en fonction de I'admittance de source présentée et pour une fréquence donnée
est alors parfaitement décrit par quatre parameétres (deux réels et un complexe):

*  Fmin est le facteur de bruit minimum qu’on puisse espérer obtenir par adaptation d’impédance.
De fagon usuelle, on I'exprime également en décibel :

NFpin = 1010g(Fmin) 11-28

* Yot est I’ladmittance optimale permettant d’obtenir Fmin.

e R, est parfois appelée résistance équivalente de bruit du quadripble, méme si le terme peut
sembler incorrect. L'équation reliant les parameétres de bruit suggere qu’il s’agit en fait d’un
parametre caractérisant I'effet d’'une désadaptation de I'admittance d’entrée (lorsque Ys#Yopt ),
qui se traduit par une augmentation du facteur de bruit.

Le terme quadratique de I’expression signale également I'importance d’une désadaptation sur la valeur
du facteur de bruit.

La matrice de corrélation de la représentation cascade s’écrit directement en fonction des parameétres
de bruit :
Fmin -1 %
Rn 2 - Rn opt

Fmin -1 11-29

CA = 4kT,Af ,
2 - RnYopt Rnlyopt|

I.2. Origines du bruit et sources associées dans les transistors a effet de
champ.

La définition générale d’un bruit est I'apparition de tension ou de courant fluctuant autour du signal
appliqué au dispositif. La valeur instantanée de ceux-ci ne peut pas étre déterminée parce qu’il s’agit de
processus aléatoires. En revanche, il est possible la plupart du temps d’en obtenir la valeur quadratique
moyenne.

Le bruit dans le semi-conducteur a de nombreuses origines physiques mais toutes proviennent des
caractéres aléatoires de la vitesse et/ou de la charge des porteurs a I'intérieur du matériau. Parmi les
principaux bruits dans les semi-conducteurs, on releve :

e Le bruit thermique (thermal noise), lié aux fluctuations de la vitesse des électrons causées par
I’agitation thermique (mouvement brownien). Il est défini a I’équilibre thermodynamique.

e Le bruit de diffusion est une généralisation du bruit thermique dans le cas ol le mouvement des
électrons ne s’effectue plus a I’équilibre thermodynamique.

e Le bruit en 1/f (flicker noise)est présent dans tous les composants électroniques mais ses causes
sont diverses. Pour un transistor MOS, une de ses origines est la fluctuation du nombre de
porteurs dans le canal due aux pieges dans l'interface SiO>-Si.

e Le bruit de grendille (shot-noise) est un bruit lié au passage des barrieres de potentiel par les
porteurs. Cela concerne donc principalement les jonctions. Pour un MOS, on le retrouve
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évidement a la jonction métal — oxyde — semi-conducteur, en présence de courant de fuite de
grille par effet tunnel, mais également au niveau des jonctions source/drain.

e Le bruit de génération-recombinaison est d( aux fluctuations aléatoires des taux de génération
et recombinaison des paires électrons/trous.

Dans les domaines d’applications micro-ondes et millimétrique, les bruits dominants d’un transistor a
effet de champ (TEC) sont principalement les bruit thermique et de diffusion. Dans la suite, bien
rigoureusement qu’un MOSFET polarisé présente du bruit de diffusion (le courant dans le canal est non
nul), on parlera également de bruit thermique, amalgame courant dans la littérature.

Lorsque le canal est formé, celui-ci est le plus grand contributeur au bruit thermique. Les autres sources
de bruit thermique sont les résistances d’acces grille, source et drain. L’évaluation de la densité spectrale
de bruit thermique dans le canal d’'un TEC fait I’objet d’études depuis le début des années 60 [2][3]. On
comprend que plus il y a d’électrons dans le canal, plus le bruit sera important. Celui-ci est donc relié a
des grandeurs macroscopiques qui indiquent directement I’état d’inversion du canal pour un MOSFET,
comme la transconductance Gm ou la conductance Gds. Partant de ce principe et des travaux de Van der
Ziel, Pucel et al. [4] ont proposé un modele général pour le bruit thermique intrinseque d’un transistor a

effet de champ, basé sur un schéma équivalent non-bruyant et I'ajout de sources de bruit externes i; et

ig. Ce modele est présenté sur la Fig. II-3.

G |
¢ 1l

g@ V | == Cgs @Gm.v Egds @ ia

D
L

SOurces Corréle€2

Fig. 11-3: Schéma équivalent intrinséque et ses sources de bruit thermique, d’apres [5].

La source iczl décrit directement le bruit thermique du canal. i; traduit le bruit thermique induit sur la

grille. Cette source représente le bruit thermique du canal vu de la grille par le couplage de la capacité

grille-canal distribuée le long du canal. Ainsi, les sources ig2 et ié ont la méme origine physique. Il existe
donc un terme de corrélation, Corr, entre ces deux sources :
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i,i

Corr = —2£2 11-30
i5iZ
Dans le modele de Pucel et al., les sources de bruit sont données par [7] :

+C
= 4kT w? (Cys gs) —= =~ RAf I-31

G
11-32

i2 = 4kTG,,P Af

Dans lesquelles R et P sont des parametres de bruit sans dimension, dépendant du transistor et de la
polarisation. T est la température ambiante.

Puisque le couplage entre grille et canal est capacitif, le terme de corrélation C est considéré comme
imaginaire pur et s’écrit :

Corr = jC I1-33

Ce modele décrit le bruit intrinseque du dispositif par seulement trois parameétres, P, R et C. La
description du bruit intrinséque par deux sources ig et id est reprise dans de nombreux modeles,
notamment PSP. Pour un modele de bruit thermique complet du transistor, il convient d’ajouter les
sources de bruit thermique des résistances d’acces grille, source et drain. La premiére apporte d’ailleurs
une contribution qui peut étre relativement importante.

I1.3. Extraction des parametres de bruit a partir de la mesure

A partir de la mesure du facteur de bruit, on cherche a retrouver les valeurs des paramétres de bruit
d’un dispositif. Pour cela, on considére le schéma suivant :

DUT

Source ——\| |, — Récepteur

©

H &

== il B

lsp

Fig. lI-4: Synoptique d’une mesure de bruit du dispositif sous test

Le dispositif mesuré est le dispositif-sous-test DUT (device-under-test). Celui-ci comprend le transistor
et ses lignes d’accés. Grace a des méthodes de calibration et d’étalonnage, on est capable de déterminer
le coefficient de réflexion en entrée qui est présenté au DUT dans le plan des pointes, T, ainsi que le
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facteur de bruit qui lui est associé, Fnp(ls). Ces procédures enlévent la contribution des appareils. En
paralléle, une mesure de parametres [S] est effectuée, ramenée elle aussi dans le plan des pointes.

La donnée brute du facteur de bruit est insuffisante. En effet, elle a été mesurée sous une certaine
impédance de source (ou un coefficient de réflexion en entrée) et cette derniére ne sera probablement
pas celle qui sera présentée au transistor lors de son utilisation dans un circuit. On a besoin de la
détermination des quatre paramétres de bruit, qui permettent alors de recalculer le facteur de bruit en
fonction de I'impédance présentée.

De plus, les parametres de bruit du DUT ne représentent pas ceux du transistor lui-méme, a cause de la
présence des lignes d’acces. Une procédure d’épluchage doit également étre effectuée afin de trouver le
coefficient de réflexion vu par le transistor, I, et le facteur de bruit du transistor seul, Fn(lsp).

Pour extraire les parameétres de bruit, deux méthodes sont possibles : la méthode multi-impédancess
et la méthode mono-impédance ‘NF50’. Le passage dans le plan des pointes au plan du transistor est basé
sur la méthode de Hillbrand et Russer [6] (selon la théorie du bruit dans les circuits passifs), Elle fait
intervenir les matrice de corrélation de bruit et peut étre retrouvée sous une forme détaillée dans [7] .

[I.3.a. Extraction des parametres de bruit par la méthode multi-impédancess

La méthode repose sur les mesures du facteur de bruit suivant la présentation successive de plusieurs
impédances au DUT [8][9]. Elle est schématisée sur la Fig. II-5. Connaissant les valeurs des coefficients de
réflexion vus par le dispositif, I's,, et des facteurs de bruit associés, il est possible de remonter aux
paramétres de bruit par résolution du systeme. L’équation des parametres de bruit nous indique que
seulement quatre impédances sont nécessaires, mais trés souvent on préfere un systéme surdimensionné
par la présentation d’un nombre plus grand d’impédances, afin de minimiser les erreurs. En effet, la
qualité de I'extraction repose sur la précision des impédances présentées. Le générateur d’'impédance
(Tuner) possede également des pertes, dont il convient de tenir compte. Il faut également prendre en
compte les effets de désadaptation liés aux changements d’impédance. La mesure des parameétres [S] du
transistor est alors nécessaire afin d’évaluer ces pertes. La technique connue sous le nom de « source
froide » corrige toutefois une partie de ces problemes [10]. Dans cette derniéere, la source n’est utilisée
que pendant la phase d’étalonnage du banc.

DUT
VNA VNA
port 1 / port 2
Tuner [——\ l:] ~ D
7 D Qﬁ/ #
Source I:] [:] Récepteur

-

l's variable
]

Fig. 11-5: Synoptique d’une procédure de mesure de paramétres de bruit par la méthode multi-impédancess.
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[1.3.b. Extraction des parametres de bruit par la méthode ‘NF50’

La méthode ‘NF50’ évite les problemes rencontrés par la méthode multi-impédances. Cette derniére
est en effet relativement complexe en termes de calcul et de manipulation expérimentale. La méthode
‘NF50 ‘ ne requiert qu’une seule impédance, en théorie n’importe laquelle, méme si certaines
méthodologies imposent qu’elle soit réelle. 50 Ohms est cependant une bonne valeur puisqu’elle est
standard dans les applications radiofréquences.

En réalité, un grand nombre de méthodes appelées ‘NF50’ existent [11][12][13][14]. Elles ont toutes en
commun la présentation d’une seule impédance.

Une seule impédance signifie une seule mesure du facteur de bruit. Or, il y a quatre paramétres a
déterminer. La solution consiste alors a faire des hypotheses sur les sources de bruit du transistor MOS.
La méthode ne peut donc en théorie s’appliquer que pour un type de transistor donné, en particulier les
transistors a effet de champ, au contraire de la méthode multi-impédances qui ne se soucie pas de la
nature du dispositif sous test.

Aussi, le modéle de bruit généralement utilisé pour le transistor MOS s’inspire du modele de
Pospieszalski a deux sources non corrélées [15] et est basé sur la représentation hybride du quadripdle,
comme illustré Fig. 1I-6. La mesure du facteur de bruit est considérée comme déja ramenée dans les plans
en entrée et sortie du transistor. Le modéle décrit le bruit intrinséque du transistor auquel s’ajoute une
résistance de grille bruyante Rg. La source de bruit intrinseque a I’entrée est modélisée par la source e;
associée a la résistance R;, et donc considérée comme étant de nature thermique. La température de bruit
équivalente associée a Ri est égale a la température ambiante (Tin = T). A cette source de bruit vient
s’ajouter la source de bruit thermique egassociée a la résistance extrinseque Rq.

G % Rg Coc D
—S~vw | ¢
v TJ_ Co
. G,V % g @B e
Ri
5B
;2 = 4kTAfR; = 4kT;, AfR; eg? = 4kTAfR,

Fig. 11-6: Schéma équivalent et sources de bruit pour I’extraction NF50 des paramétres de bruit

Cherchons I'expression de la source el de la représentation hybride en fonction des sources du

modele. Les lois des Kirchhoff permettent d’écrire :

JwCys .
vy =e + e; - + H11l1 + H12v2 1-34
9 T —RiCysChaw? + jw(Cys + Cya)
jwCyq( Gy — jwC,
ip =lq— 4 gd( m =) gS) + Hyq1iy + Hypvp 135

e; -
'—R;iCysChaw? + jw(Cys + Cyq)
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Avec :

H R + 1 +j(}.)RngS
11 — . -
9 —RiCysChaw? + jw(Cys + Cya) II-36
Hy; = ja)ng
- , 11-37
—R;CysCyqw? + jw(Cys + Cya)
Gm .
oo = 1+jwR;Cys ]ngd s
21 — . -
—R;CysChaw? + jw(Cys + C4q)
W Gt JwCya(Gm — jwCys)
22 — Yd . 11-39
* " —RiCysChaw? + jw(Cys + Cya)
Par identification, il vient :
jwC,
el = eg t+e; ! g.s 11-40
—R;iCysChaw? + jw(Cys + Cya)
D’oU
671;12 =eg” + ¢ - 11-41

i 2
R*Cys’Cya” w? + (Cys + C4a)

e; et e sont deux sources décorrélées car Rg et Ri sont des résistances distinctes
— R;Cys’
2 itgs
e,I;I = 4kTAf (Rg + 2 2 2 2 2> 11-42
Ri*Cys*Cya’w? + (Cys + Cya)
Or, le calcul de la partie réelle de H11 donne justement :

2
Re(Hyy) = Ry + RiCos
11) — Mg 2 2 2 2 11-43
R;*Cys®Cya’ w? + (Cys + Cya)
La source el! peut donc étre directement calculée a partir des paramétres hybrides :
ell? = AKTAfRe(Hy,) I1-44
De méme, il vient, par identification :
.H . j(‘)ng(Gm _j(‘)cgs)
In =lg—¢€ 11-45

i ;
—R. 2
RiCysChaw? + joo(Cys + Cya)
La température du canal est inconnue, et en tout cas plus élevée que la température ambiante. Ainsi, il
n’est pas possible de calculer I'expression de la source de la méme maniére que pour el 3 partir des
parameétres hybrides.
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On cherche alors 'expression de iX/“ & partir de I'expression I1-16. En considérant la corrélation croisée

. * ope . 7 . ~ Y 7 .
ellifl” comme nulle et en utilisant les relations de passage de la représentation chaine 3 la représentation
hybride, on obtient :

_ 21 _ 2 H2
|1+ i [4kTAfRe<Y) (Fo= D = %, Pef’] 16

. g2 n . L . L,
Cette relation montre que ifl” peut étre déterminée sur n’importe quelle impédance Ys.

La matrice de corrélation de la représentation hybride est alors entierement définie :

Re(Hq1) 0

H _ 2
=T [Re(Y,) - (Fy — 1) — Re(Hay)] a7

Il ne reste plus qu’a recalculer C4 grace aux relations de passage (rappelées en annexe A) et les
parameétres de bruit sont déterminés avec les expressions suivantes [7]:

1
Fnin = 2kT (Re(Clz) + \/C ¢4, — Im(CY. )2) 11-48

\/C L C4 — Im(CA)? + jIm(Ch)

Yopt = 11-49
P chh
Cc4
n L 11-50
= 4kT

Ainsi, a la suite de certaines hypothéses utilisées pour une représentation hybride du bruit intrinseque
du MOSFET, (principalement une température équivalente de bruit en entrée du transistor égale a la
température ambiante et un modeéle a deux sources non corrélées), il est possible d’extraire les quatres
parameétres de bruit du transistor grace a la connaissance du facteur de bruit du quadripole mesuré sur
une seule impédance et des paramétres [S] mesurés dans les mémes conditions.
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Remarques sur la corrélation des sources el et iff :
Connaissant I'expression de ces deux sources, il est possible de calculer leur corrélation croisée,

en considérant toujours les deux sources originelles du modéle comme étant décorrélées (e;iz” = 0) :
CysCya(Gm + jowCys)
2/ 2, 2 2
R*Cys®Cya’ w? + (Cys + Cya)
Par le calcul théorique, les deux sources de la représentation hybrides sont bel et bien corrélées. Ce
couplage entre les sources s’effectue au travers des capacités Cgs et Cgd. Cette derniére est ignorée dans

ellil” = 4KTR; 11-51

le modele originel, et considérer Cgs = 0 dans la formule donne effectivement une corrélation globale
nulle. Cette derniére hypothése peut se justifier en rappelant que la capacité Cgd est effectivement tres
faible dans les régimes classiques de fonctionnement du transistor, par exemple en saturation, et sa valeur
est alors dominée par les capacités parasites [16] . Ensuite, la résistance R; a une valeur faible dans les
technologies actuelles, notamment a cause de la réduction de la longueur de grille. Le bruit en entrée est
principalement dominé par la résistance de grille Rg, de laquelle la corrélation n’est pas dépendante.

Les limites de la méthode apparaissent donc principalement avec la présence d’une corrélation non
nulle entre les sources. La derniere expression permet ainsi définir des précautions d’utilisation, en
mettant en garde devant un transistor développant une forte capacité Cgd ou une grande résistance

intrinséque R;. De plus, il apparait que parfois, I’hypothése originelle de Pospieszalski, a savoir e;i;" = 0,
puisse elle aussi étre mise en défaut, et le modéle doit alors comporter un parametre de plus, par exemple
dans le cas de transistors MOS a dopage de canal asymétrique [16] .

[I.3.c. Comparaison des extractions multi-impédancess et NF50

Pour s’assurer de la validité des deux méthodes, une extraction multi-impédances et une selon la
méthode NF50 décrite ci-dessus a été effectuée sur le méme transistor en technologie 28nm HKMG. Les
mesures ont toutes deux été effectuées a I'lEMN. Le transistor choisi est caractérisé par une longueur de
grille de 30nm et une largeur de grille totale de 120um. Aprés extraction des quatre parameétres de bruit
par la méthode NF50, ces derniers ont été ramenés dans le plan de pointes (voir Fig. ll-4) pour étre
cohérent avec I'extraction multi-impédances. Dans un premier temps, le comportement en fréquence est
compareé sur la Fig. 1l-7, sur laquelle sont présentés NFmin, Rn, ainsi que la partie réelle et imaginaire de
Yopt, pour F=6GHz a 40GHz. La tension de polarisation VG = 600 mV est choisie proche du maximum de
Gm.
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NFmin (dB) Rn (Ohms)
b 30:...,....‘...
ED NF50 0 255__ o
3-A Tuner : 'I'
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20 15 - w
E 105_“ I:|:II:|:,:I I:\:I o M
10 E
- as a °F &
D_uuwAAA||AA|m|A||’| L OC 1 1 aa TR T W T S SR R R T SN S T S
0 10 20 30 40 0 10 20 30 40
F (GHz) F (GHz)
Re(Yopt) (mS) Im(Yopt) (mS)
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Fig. 1l-7: Comparaison en fréquence des deux méthodes d’extraction des parameétres de bruit, sur un transistor 28nm HKMG,
Lg=30nm, W=120um. VG=600mV, VD=1.0 pour la NF50, VD=1.1 pour la multi-impédances.

Ainsi, a VG = 600mV, les méthodes NF50 et multi-impédances sont trés proches dans la gamme de
fréquence observée. Puisqu’on obtient les mémes résultats par deux méthodes conceptuellement
différentes, cela laisse supposer que nos résultats sont corrects, et que les paramétres de bruit extraits
sont bien ceux du transistor.

Dans un deuxieme temps, les deux méthodes d’extraction sont comparées en fonction de Vgs, dans une
bande de fréquence réduite. La Fig. I1I-8 montre les paramétres de bruit en fonction de VG pour des
fréquences de 10GHz a 15GHz, et la Fig. 11-9 de 35GHz a 40GHz.
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Fig. 11-8: Comparaison en fonction de VG des deux méthodes d’extraction des paramétres de bruit, sur un transistor 28nm
HKMG, Lg=30nm, W=120um. 0.1V<VG<0.6V, VD=1.0V pour la NF50, 0.12V<VG<0.6V, VD=1.1 pour la multi-impédances.
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Fig. 11-9: Comparaison en fonction de VG des deux méthodes d’extraction des paramétres de bruit, sur un transistor 28nm
HKMG, Lg=30nm, W=120um. 0.1V<VG<0.6V, VD=1.0V pour la NF50, 0.12V<VG<0.6V, VD=1.1 pour la multi-impédances.
35GHz<F<40GHz
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La comparaison ne semble pas aisée puisque les paramétres de bruit dépendent par nature de la
fréquence. La dispersion fréquentielle est également importante. Toutefois, on observe une bonne
cohérence entre les deux types d’extraction pour la gamme de fréquence la moins élevée. Sur |'autre
bande de fréquence, les parametres de bruit sont également fort semblables sauf pour NFmin en général
et Rn sur les faibles VG. En effet, si on confronte ces résultats a ceux de la Fig. 1I-7, pour laquelle la
dépendance en fréquence est directement observable, le NFmin extrait par multi-impédances semble
constant en fréquence sur cette bande, ce qui ne correspond pas a la physique. La validité de la mesure
multi-impédances est alors remise en cause dans ce domaine. De méme, |’extraction a faible VG est moins
fiable, parce que le dispositif fournit un gain en puissance disponible moins important dans ce domaine.
En effet, puisque les pertes du générateur d'impédance utilisé pour la méthode multi-impédancess sont
élevées, |'extraction des parametres par cette derniére devient moins précise si le dispositif n"amplifie
plus suffisamment.

Finalement, en comparant sur un transistor 28nm HKMG les parametres de bruit extraits d’'une part
avec la méthode multi-impédances, et d’autre part avec la méthode NF50, il s’avére que cette derniére,
en plus de sa simplicité expérimentale, est plus robuste en termes d’extraction sur une large bande de
fréquence. C'est donc cette méthode qui sera utilisée pour I'étude et la modélisation du bruit RF et
millimétrique.

I1.4. Modélisation compacte du bruit avec PSP

[.4.a. Bases théoriques

Le modele de bruit thermique de PSP est semblable a celui de MM11 [18][19]. Il comporte une source
de bruit thermique pour le canal, id, et une source de bruit de grille induit ig en entrée, ainsi qu’un terme
traduisant la corrélation entre ces deux sources.

Le calcul des sources de bruit est basé sur la résolution de I'équation généralisée de Klaassen-Prins
[20][21], selon un formalisme en potentiel de surface. La mention ‘généralisée’ fait principalement
référence a l'inclusion des effets de saturation de vélocité, que I’équation initiale ne prenait pas en
compte, ainsi qu’a une volonté d’étre valide pour tous les dispositifs a semi-conducteurs.

L’équation de Klaassen-Prins peut se comprendre de fagon intuitive en découpant le canal en trongons
élémentaires de longueur Ax. Chacun de ces segments se comporte comme une résistance et génére un
bruit thermique de densité spectrale :

gx)
S, = 4kT—— )
I Ax 11-52
g(x) est la conductivité locale du trongon, la résistance de ce dernier est R(x) = r(x)Ax = — Ax

gx)
En sommant sur tout le canal les résultantes de ces segments au courant de bruit, on arrive a I’équation
de Klaassen-Prins :

L
4kT akT [,
SID = 7 g(X)dX = m g (V)dV 11-53
0 b Vs
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Avec I, = g(x)Z—Z

Cependant, cette expression n’est valable que si la conductivité ne dépend que d’une seule variable :
soit la position, soit la tension dans le canal. Or cela n’est pas toujours vrai : en présence d’un gradient de
dopage ou de saturation de vélocité, la tension dépend également de la position, a cause de la présence
d’un fort champ électrique latéral.

La mobilité sécante en présence de saturation de vélocité peut s’écrire :

HUo

px) =——mm
P\p 11-54
1+
Ec
— . e s . . av
Uo est la mobilité en absence de saturation de vélocité, E est le champ électrique local E = — etp

est un paramétre qui vaut habituellement 1 pour un transistor MOS de type n et 2 pour un transistor de
type p. Ec est le champ électrique critique a partir duquel la vitesse des porteurs sature.
Le courant s’écrit alors :

ID=

go(V) dv ( dV(x)) dv

—=glx—— )7 :

. iﬂp%dx dx )dx 155
( (EC dx) )

Ou go est la conductivité en absence de saturation de vélocité.

L’équation généralisée peut finalement s’écrire sous une forme proche de la précédente :

VD

f QCZ(V)dV
Vs 11-56
_ Jvs 9c DV

frs 9)dv

P IpLe?

Cc

Avec: (go)p

L’expression du courant de bruit induit ig créé sur la grille par une distribution de courant de bruit v(x)
le long du canal, est donnée par :

ig = —joW fOL Cgc(X)v(x)dx II-57

_ 9%
v
v(x) peut étre déterminé en gardant les premiers termes (petit signaux) de I’équation de Langevin, qui

décrit la continuité du courant dans le canal:

Ou Cy est la capacite grille-canal : (g =

d
(ip — in(x)) (%)p == (gv) II-58

Aprés quelques calculs, les expressions des densités spectrales de courant de grille induit et de la
corrélation croisée pour le bruit thermique d’un transistor a effet de champ s’écrivent :
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VD

AW) = f (@) = Qy(")) gc (V))av'’
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11-59

11-60

11-61

Les sources de bruit sont ainsi complétement déterminées puisque le modele connait les expressions
des termes intervenant dans les équations des sources de bruit, graces aux calculs des charges et des

courants a partir de la résolution du potentiel de surface (voir chapitre 1).

[.4.b. Le parametre fnt

Ce parametre a été introduit avec la version 100.1, et selon le manuel, son but originel est de donner la
possibilité de couper le bruit thermique dans le modeéle [21]. Il s’agit d’'un facteur multiplicatif aux
expressions des sources de bruit données précédemment. Ainsi, si fnt = 1, les sources de bruit sont
directement dépendantes du calcul des charges et courants par PSP, et si fnt = 0, le bruit thermique du

canal est supprimé. Les sources de bruit liées aux résistances parasites et aux jonctions restent toutefois
actives. Dans la version actuelle de PSP, le modéle ne propose pas de loi de variations géométriques pour
fnt. De fagon détournée, ce parameétre offre donc un degré de liberté pour ajuster le modéle aux mesures

si nécessaire.

En introduisant fnt dans les équations 1I-56, 11-59 et II-60, on obtient :

© 2014 Tous droits réservés.

VD
4kT
S, = fnt.—— f gc2(Wdv

IDLCZVS
VD
Sy, = fat.(wW)? —— f 9t (MHAWV)2dV
Ip’Le® ),
VD
_ 4kT 5
Sy = fnt.(—joW)—— f gc-(MAWV)av
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[I.4.c. Evaluation du modeéle de bruit sur les technologies 40nm et HKMG 28nm

Aprés I’évaluation et la validation des méthodes de mesures effectuées au paragraphe 11.3.c, puis la
présentation du modeéle de bruit de PSP aux paragraphes Il.4.a et 1.4.b, cette section a pour objectifs de
confronter ce modele a des mesures de bruit NF50 de transistors 40nm et HKMG 28nm. De maniére plus
précise, le comportement du modéle en fonction de la longueur de grille du dispositif sera étudié en
particulier.

La section précédente a montré que le modele de bruit de PSP était fortement dépendant des
parameétres de courant, car les sources de bruit sont déterminées a partir de conductance du canal. Ainsi,
avant I’évaluation du modeéle de bruit proprement dit, il est nécessaire de s’assurer que les parametres
du modele soient correctement ajustés et qu’ils décrivent de fagon satisfaisante le comportement en
courant du transistor. Pour cela, I’évaluation de I'extraction des parametres du modéle de courant de PSP
est effectuée sur les comparaisons mesure et modéle de la transconductance Gm et Gds. Pour mémoire,
ces grandeurs sont extraites suivant les expressions ci-dessous :

Gm = Re(Yz; — Y13) 11-65

Gas = Re(Yz2) 11-66

La premiere étape de l’extraction est donc d’ajuster les parameétres pour obtenir la meilleure
correspondance possible du modele sur ces deux grandeurs pour toutes les tensions appliquées et pour
chaque longueur de grille considérée.

Dans un deuxieme temps, le modele de bruit est ajusté par le parameétre fnt sur la source de courant
thermique i A partir de sa densité spectrale Sir’?' Cette derniére est calculée a partir des parametres de
bruits et de la matrice des paramétres hybrides [H] du transistor extraite des parametres [S]. En
complément, la grandeur yy sera représentée, elle est définie par :

H 2
in

= 4KTGAf

Cette grandeur est a rapprocher du coefficient y introduit par Van der Ziel, qui fait intervenir la source

YH 11-67

de courant de bruit de la représentation [Y] et préfére la référencer par rapport a la conductance Gds a
Vds nul [24]. De plus, dans un régime de saturation, le Gm maximal et cette conductance sont connus
pour étre égaux sur les transistors longs.

Néanmoins, I'utilisation de la source de courant de la représentation hybride permet de directement
s’affranchir de la contribution de la résistance de grille, qui est pour sa part intégralement incluse dans la

source de tension en entrée efl.

I.4.c.i. Mesure de transistors 40nm et simulation PSP

Comme indiqué précédemment, le modele de bruit de PSP est comparé aux mesures de bruit de
transistors 40nm a grille poly-silicium. La tension d’alimentation de ces transistors est Vdd=1.1V. Pour
différentes longueurs de grille (40nm, 60nm, 80nm et 120nm), les figures suivantes présentent les
comparaisons des Gds, Gm, 51’,’1 et yy apres ajustement des parametres intrinseques. Le paramétre fnt

est ajusté pour chaque longueur de grille et chaque tension de drain Vd.
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Fig. 11-10: Comparaison simulation PSP / mesure d’un transistor en technologie 40nm de longueur de grille, pour Vd=0.3V et

VD=1.1V. 20GHz < F < 30GHz
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Fig. 1I-11: Comparaison simulation PSP / mesure d’un transistor en technologie 40nm de longueur de grille, pour Vd=0.3V et
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De maniere générale, la reproduction de la mesure de bruit Sin par le modéle est directement reliée a
celle des grandeurs Gm et Gds. Quand celles-ci sont correctement modélisées, comme c’est le cas pour
les courbes a Vd=1.1V, le modele parvient également a reproduire le comportement des mesures de bruit.
Cependant, les valeurs de fnt sont différentes suivant les longueurs de grille et dans une moindre mesure
de la tension de drain appliquée. Ces valeurs sont supérieures a 1, indiquant ainsi que les dispositifs
produisent plus de bruit que ce que le modéle prévoyait. La tendance générale est une diminution de la
valeur de fnt avec la longueur de grille. On note toutefois que la longueur de grille 60nm (Fig. 11-11)
présente un comportement aberrant, avec en plus un échec de la mesure du facteur de bruit pour
certaines polarisations de grille a Vd=0.3V. De la méme maniere, les résultats obtenus sur le bruit pour
une longueur de grille de 40nm sont perfectibles, et pourraient supporter une valeur légérement plus
élevée de fnt.

Pour visualiser aisément I’excés de bruit du dispositif par rapport au modele, le facteur de bruit en exces
(FBE) est défini comme étant par le rapport des densités spectrales des sources de bruit i/ mesurée et
donnée par le modéle pour lequel fnt=1:

Srzesurée

FBE = _n .
Sirlr_lzodele(fnt — 1) 11-68

En choisissant la tension de grille Vg au maximum de Gm et en saturation pour tous les dispositifs
(Vd=Vdd=1.1V), le FBE est tracé en fonction de la longueur de grille sur la figure Fig. II-14 ci-dessous.

1-6IIIEIII-IIIEIIIEIIIEIII

TTTT
O

1.5

E

o

20 40 60 80 100 120 140
Lg (nm)

Fig. 11-14: Facteur de bruit en excés pour les transistors 40nm en fonction de la longueur de grille et moyenné sur la bande
de fréquence 20GHz-30GHz , Vg=0.9V, Vd=1.1V.

On constate que le FBE décroit avec la longueur de grille, comme attendu. En effet, il peut aussi étre
considéré comme une extraction directe du paramétre fnt.
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II.4.c.ii. Mesure de transistors HKMG 28nm et simulation PSP

Dans cette section et de maniere semblable a la précédente, le modéle de bruit de PSP est cette fois
comparé aux mesures de bruit de transistors 28nm a grille métallique. La tension d’alimentation de ces
transistors est Vdd=1.0V. Pour deux longueurs de grille différentes (30nm et 60nm), les figures suivantes
présentent les comparaisons des Gds, Gm, Si# et yy apres ajustement des paramétres intrinséques. Le

paramétre fnt est ajusté pour chaque longueur de grille et chaque tension de drain Vd.
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Fig. 1I-15: Comparaison simulation PSP / mesure d’un transistor en technologie 28nm de longueur de grille 30nm, pour
Vd=0.3V et VD=1.0V. 22GHz < F < 30GHz
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Fig. 1I-16: Comparaison simulation PSP / mesure d’un transistor en technologie 28nm de longueur de grille 60nm, pour
Vd=0.3V et VD=1.0V. 22GHz < F < 30GHz
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Nonobstant la qualité de la reproduction des grandeurs intrinseques par le modeéle, les deux dispositifs
présentent un niveau de bruit plus élevé que celui prévu par ce dernier. Ce phénomeéne est principalement
observable a la tension d’alimentation Vd=1.0V, pour laquelle les valeurs de fnt extraites sont bien
supérieures a 1 pour les deux longueurs de grille considérées. A Vd=0.3V, bien que le modele soit moins
précis en ce qui concerne la conductance et la transconductance, les valeurs de fnt s’averent plus faibles
et plus proches des valeurs attendues. Cependant, la technologie 28nm reste dans la tendance observée
avecle 40nm, c'est-a-dire qu’elle présente une augmentation du bruit en excés quand la longueur de grille
diminue.

I1.4.c.iii. Discussion : le bruit en exces

Dans les derniéres technologies de transistors, avec des longueurs de grille inférieures a la centaine de
nanometres, il a été montré dans la littérature que le modeéle natif de PSP (avec fnt=1) sous-estime le
niveau de bruit thermique, et que I’écart entre simulation et mesure augmente avec la diminution de la
longueur de grille [25]. Nos propres expériences, présentées dans les paragraphes précédents, ont
confirmé ce point.

PSP inclut tous les effets canaux courts connus et donne ainsi une représentation correcte des courant
intrinseques dans le canal. Ces mémes effets sont a la base du modele de bruit, I'apparition de bruit en
exces n’est donc pas directement imputable aux effets canaux courts classiques. Pour prendre en compte
cet exces de bruit, de nouvelles sources de bruit doivent étre envisagées et ajoutées au modele.

Parmi les sources possibles de bruit en excés suggérées jusqu’a présent, on peut notamment citer les
suivantes:

e Les électrons ‘chaud’, liés a la présence d’un fort champ électrique pres de la jonction de drain
[26][27]. Cette hypothése a néanmoins été depuis mise en doute [28][29], et est rappelée ici a
titre d’exemple.

¢ Lechangement de la nature du transport dans le transistor, notamment la prise en compte d’un
certain pourcentage de porteurs en transit balistique [30][31], et constituant ainsi un
mécanisme différent du régime de transport basé sur la mobilité des porteurs.

e Letransport non al’équilibre des porteurs dans le canal [32]. Il s’agit de considérer qu’une partie
des porteurs ont au départ une énergie supérieure a celle du réseau cristallin et que des
fluctuations d’énergie apparaissent quand ceux-ci libérent aléatoirement leurs énergies et
retournent a I'équilibre avec le réseau. C’est un bruit similaire au bruit de grenaille. Une
correction de PSP, basée sur un modéle de Drude des relaxations du réseau, a été congue par
le groupe de NXP et donne selon eux de bons résultats [25], mais toujours pour des transistors

a grille poly-silicium. La confrontation de ce nouveau modéle a nos propres résultats,
notamment ceux obtenus en 28nm, est donc une perspective intéressante.
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En illustration, les FBE des dispositifs des deux technologies 40nm et HKMG 28nm, extraits grace aux
caractérisations précédentes par I’équation 11-68, sont tracés en fonction de la longueur de grille sur la
Fig. 1I-17. Sur cette derniere, les données d’une technologie 45nm LP, d’aprés [25], sont reproduites a des
fins de comparaison. Dans les deux cas, la contribution de la résistance de grille a été 6tée, afin de se
concentrer sur le bruit thermique. Globalement, le FBE semble suivre une loi inversement proportionnelle
a la longueur de grille. La technologie HKMG 28nm présente bruit en exces plus important a la longueur
de grille 30nm, mais la encore, I'incertitude sur I'extraction des parametres intrinseques et donc de FBE
doit étre prise en compte.

2,5
O réf 25: 45nm
) o 040nm
O 28nm
@ 15 °onm
L (|
1 =
0,5

20 40 60 80 100 120 140
Lg (nm)

Fig. 11-17: Facteur de bruit en excés en fonction de la longueur de grille pour les technologies 40nm et 28nm de
STMicroelectronics, comparé aux données 45nm de la référence [25]. Les densités spectrales sont prises aux alentours du
maximum de Gm et la tension Vd est toujours égale a la tension d’alimentation.
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Conclusion du chapitre II

Aprées la présentation de la théorie du bruit dans les quadripbles et des sources de bruit dans le
transistor MOS, une caractérisation en bruit de type mono-impédance a été effectuée sur des transistors
de technologies 28nm HKMG et 40nm a grille poly-silicium, dans un domaine exhaustif de tensions
appliquées Vg et Vd. Au préalable, cette caractérisation a été validée par une confrontation de ses
résultats a ceux obtenus par une caractérisation multi-impédances.

Le bruit thermique des transistors a grilles métalliques ne s’est pas démarqué significativement de celui
des technologies précédentes, comme le prouvent les valeurs voisines des coefficients Y entre les
technologies 40nm et HKMG 28nm. Cependant, 'extraction d’un modéle compact sur les deux types de
transistors a confirmé les tendances observées précédemment a propos de la présence d’un bruit en excés
qui augmente au fur et a mesure que la longueur de grille des dispositifs diminue. Les effets canaux courts
traditionnellement rencontrés dans les transistors ne semblent pas étre a I'origine de ce bruit en exces.
Les recherches en cours émettent des hypothéses sur des phénomeénes de transport de porteurs non
basés sur la traditionnelle mobilité dans le canal, comme le transport balistique ou la relaxation de
I’énergie des porteurs dans le réseau. Ainsi, pour des longueurs de grille suffisamment élevées, au-dela
de 100nm, le modele compact peut décrire de fagon forte satisfaisante le bruit thermique du transistor
MOS, mais, en-dega, il nécessite un réajustement de ses parameétres de bruit pour chaque géométrie,
voire pour chaque tension appliquée.

En conclusion, les travaux menés dans cette étude du bruit ont d’'une part permis I’évaluation du modele
compact pour les petites longueurs de grille, et d’autre part offert une base expérimentale conséquente,
incluant des transistors HKMG, sur laquelle peut se fonder une future correction du modele de bruit.
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I11. Modélisation de la résistance de grille pour les technologies avancées

III.1. Introduction

La prise en compte de la modélisation de la résistance de grille est cruciale dans les applications
radiofréquences et a fortiori millimétriques. En effet, ce composant a un impact caractéristique sur deux
principales grandeurs importantes dans le domaine : la fréquence maximale d’oscillation fmax et le facteur
de bruit minimum Fp,» [1]. RéEcemment, les nouvelles technologies de transistors MOS présentent des fmax
en dessous des attentes, voire inférieures a la fréquence de coupure f; [2][3]. C'est un cas a part parmi les
technologies a I'état solide, puisque la plupart des transistors bipolaires ou les TEC IlI-V montrent le
résultat opposé [4][5]. De nombreuses améliorations ont cependant été effectuées afin de diminuer la
résistance de grille, comme par exemple I'introduction d’une couche de siliciure sur le poly-silicium ou
I'utilisation de transistors constitués de plusieurs doigts en paralléle, qui donne le méme développement
total de canal mais une résistance de grille inversement proportionnelle au nombre de doigts.

Concernant le modele de cette résistance de grille, peu de changements topologiques ont été apportés
depuis son introduction dans les modéles compacts, hormis parfois la prise en compte de contributions
supplémentaires afin d’améliorer la description des dépendances géométriques. En effet, la résistance
de grille d’'un transistor MOS n’est pas un composant monolithique. Elle est la résultante de diverses
contributions d’origine physique et de comportement géométrique différentes : la résistance du poly-
silicium, la résistance du siliciure, la résistance d’interface, auxquelles on peut ajouter le cas échéant les
résistances supplémentaires d’acces au dispositif et de contacts. Par ailleurs, les modeles compacts n’ont
pas proposé de modele particulier avec I'introduction de I'empilement de grille HKMG. Les modeles
développés pour les grilles poly-silicium sont utilisés indifféremment pour les deux types de grille.

Ainsi, aprés un rappel surles modeéles existants et la méthode d’extraction de la résistance de grille, ce
chapitre comparera les modeles compacts avec les mesures en technologie 28nm. Il sera montré que ces
derniers présentent des difficultés a reproduire fidelement le comportement de la résistance effective de
grille dans certaines régions géométriques ou de polarisation, soulevant ainsi des questions sur la
précision de I'extraction des parametres de la résistance de grille proprement dite et de la description de
I'impédance d’entrée. En conséquence, une modification adéquate sera proposée et confrontée a
I’expérience. Le nouveau modele sera enfin appliqué a des structures a topologies de grille particuliéres
afin de confirmer la validité et la cohérence de ses paramétres. En dernier temps, grace a l'apport du
nouveau modele dans la précision de I'extraction des parametres de la résistance de grille, le cas des
transistors type P HKMG a été étudié. Ces derniers montrent des comportements en fréquence tout a
fait atypiques. Aprés analyse des mesures, une adaptation appropriée du modele est proposée. Celle-ci
permet alors d’anticiper et de valider la correction technologique envisagée pour I'amélioration de la
technologie.
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II.2. Larésistance de grille dans les modeles compacts

Cette section a pour vocation de présenter succinctement I’état de I'art de la modélisation de la
résistance de grille, en se concentrant sur les représentations données par les modeles compacts
standards BSIM4 [52] et PSP [53] (HSIM posséde la méme représentation que BSIM [8]). Dans ces deux
modeéles, la résistance de |'électrode de grille est modélisée par un élément localisé Rg, indépendant de
la tension. Les lois de variations géométriques ont été incluses dés la premiére version de BSIM4 (la
premiére version de BSIM a introduire nativement la résistance de grille). Les premiéres versions de PSP
ne contenaient la résistance de grille seulement dans leurs versions ‘non quasi-statiques’ et les lois de
dépendances géométriques ne sont apparues qu’avec la version PSP102.2 en 2007, celles-ci s’avérant
maintenant plus complétes par rapport a celles de BSIM.

La résistance de grille est la résultante de plusieurs composantes, qui dépendent différemment des
paramétres d’instance géométriques du transistor. L’identification des différents éléments constituant la
résistance de grille s’aide des schémas des Fig. llI-1 et Fig. lll-2. Le premier représente une vue de dessus
d’un transistor a un seul doigt, et montre la disposition des contacts grille, source et drain. Le deuxieme
est la vue en coupe d’un méme transistor parallelement a la largeur de doigt unitaire Wx.

Fig. lll-1: Vue du dessus schématique d’un transistor a un doigt, contacté des deux cotés du doigt de grille

We

< >

Contact
R. Rsil

Rint
ool Rvpoly
oly
Ox o 1 I I 1 I

C
T - - JF F 7=

Fig. llI-2: Vue en coupe schématique de I'’empilement de grille et des contacts pour un transistor a un seul doigt, contacté
des deux cotés de la grille, avec représentations des éléments de la résistance de grille.
On peut alors relever quatre principales composantes pour la résistance de grille :

e Larésistance de contact R..

e Larésistance horizontale Rsy;, décrivant le parcours résistif dans le siliciure.
e Larésistance d’interface siliciure/poly-silicium Rin:.

e Larésistance verticale dans le poly-silicium Rypoly.
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Dans le cas du modele BSIM, seule la résistance horizontale R;;; est prise en compte et la résistance de
grille du modele s’écrit alors :

hg. (e
_ rsig. (3. ngcon + ng)

9 ngeon. (L — xgl). Ny

-1

Ou rshg est la résistance par carrée du silicium (‘gate sheet resistance’). Sa valeur typique pour les
technologies actuelles est d’environ 11 Ohms/o. Xgw est I’extension du poly-silicium sur la partie non
active, c'est-a-dire sans canal. Ngcon est un parameétre d’instance du transistor, il vaut 1 si la grille du
transistor a été contactée d’un seul coté et 2 si elle I'est des deux c6tés comme sur la Fig. Ill-1. Xgl est un
parameétre extra-dimensionnel traduisant la forme finale du siliciure obtenue a la fin du processus de
fabrication. Le siliciure tend par exemple a déborder au-dela de la surface initiale de poly-silicium. Le
facteur 1/3 rappelle I'aspect distribué de la résistance le long du doigt de grille [9].

PSP tient compte de plus de composantes et I’expression de la résistance de grille s’écrit :

f
R = N rshg. (S.n‘gcon + x‘gw) N rint + rvpoly
g =740 ngcon. (L + dlsil). Ny L.Wf.Ny -2

La définition de la résistance Rs;; est identique a celle de BSIM, en remplacant disil par —xgl. Cependant,
PSP inclut également les résistances d’interface et verticale du poly-silicium. Avec la réduction des
dimensions de grille dans les technologies actuelles, la résistance d’interface ne peut plus étre ignorée
[10]. Néanmoins, elle est difficilement différentiable de la composante verticale par des considérations
géométriques et ces deux résistances sont souvent réunies en une seule, par exemple Ri, qui décrit alors
une résistance d’interface effective. PSP laisse encore un degré de liberté pour la résistance de grille, rgo,
qui sert alors ainclure les effets de la résistance de contact R..

Bien que les composantes de la résistance de grille soient décrites spécifiquement pour tenir compte
des variations géométriques, la résistance de grille est toujours représentée électriquement par un unique
élément Ry;. Nous verrons les limitations inhérentes a ces modeles monolithiques lorsqu’ils sont
confrontés aux technologies actuelles, notamment pour la description des petites géométries des
transistors, en particulier des largeurs de doigts de grille réduites.
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II1.3. Extraction de la résistance de grille

Au chapitre 1, lors de I'extraction du schéma équivalent, il a été montré que la résistance de grille est
extraite en régime de forte inversion grace a la grandeur Rgg, dont la définition est rappelée ici :

1
Ryg = Re <Y11) -3

Cette grandeur est appelée la résistance effective de grille [11] . En effet, dans le cas général, elle ne
donne pas directement la résistance de grille, Rg, mais la résultante du réseau d’entrée caractérisé par
Y11. De plus, celle-ci est fortement dépendante du régime d’inversion du canal.

En réduisant le réseau substrat a une résistance, la Fig. IlI-3 illustre sur une vue en coupe les différentes
composantes du réseau décrit par Yi;. Cette représentation s’applique également au cas des modeles
compacts actuels.

Fig. I1I-3: Vue en coupe simplifiée du transistor avec la représentation du réseau d’entrée coté grille.

Sur ce schéma, les capacités extrinseques de bord ont été réunies en une seule, Cs. Le canal est décrit
par une résistance canal, Rch, distribuée par rapport aux capacités d’oxyde (Cox) et d’inversion (Ciny). On
comprend alors qu’en plus de la résistance d’électrode de grille, Rq, Rgg cOntient aussi la résultante des
deux réseaux mis en paralléle : substrat (via Cqep) €t canal (via Ciny). A différence de potentiel source/drain
nulle, le transistor est uniforme de la source au drain, et le réseau d’entrée peut étre représenté
électriqguement par la Fig. IlI-4 [12]. La résistance R, vue est réduite d’un facteur 1/12 par I'effet de la
distribution du canal. L'impédance intrinseque du réseau, Zj, regroupe un ensemble d’éléments
matérialisé par des pointillés sur la figure.
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Fig. 111-4: Schéma électrique équivalent du réseau d’entrée du transistor a Vds=0. Les fleches signalent les éléments
dépendant de la tension de grille appliquée.

Le calcul de Zi, suivant le schéma de la Fig. IlI-4, donne a basse fréquence :
2 Rech 2
Ry Cdep + 1z Cinv

(Cdep + Cim;) ?

-4

Im(Z-) ~ Cdep + Cim; + Cox _ _ 1
l wCox(Cdep + Cinv) w. Ci 11I-5

Ci est la capacité intrinséque, elle est équivalente a la capacité Cox en série avec la somme des capacités
Cinv et Cdep-

La résistance effective de grille s’écrit alors, a basse fréquence :
2
CdepCox >
(Cdep + Cox + Cinv) (Ci + Z(Cfr + Cov))

Ryg ~ Ry + R, (
-6

2
ﬁ( CinvCox )
12 (Cdep + Cox + Cinv) (Ci + Z(Cfr + Coy))

On identifie ainsi trois composantes : la résistance d’acces a la grille, Rézcces), la résistance effective du

substrat R(SubStmt)

;. . channel
99 , et larésistance effective du canal, R( )

99

_ placces) (substrat) (canal)
Rgg = Rgg + Ryg + Ryg -7
Rg;cceS) =Ry n-8
2
(substrat) __ Cdep Cox
Rgq =R, -9
(Cdep + Cox + Cinv)(Ci + Z(Cfr + Cov))
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2
pecanan) _ Ren < Cin Cox > l-10
99 12 \(Caep + Cox + Ciny ) (Ci + 2(Cpr + Cop))

Sur ces trois contributions, deux seulement sont dépendantes de la tension de grille appliquées,
substrat (substrat) canal {canal) . R , .
R!Sg ), Rgg et RgSg ).Rgg Cette derniere I'est a cause de la dépendance en tension de

Rch et des capacités intrinséques. La dépendance en tension de Ré;ubswat) R‘;E‘;bf“m:] n’est liée qu’au
ratio de capacités intervenant dans son expression, puisque Rb est, dans notre cas, indépendante de la
tension.

La figure Fig. llI-5 ci-dessous illustre la dépendance en tension de la résistance de grille ainsi obtenue.
Chacune des contributions décrites par les relations IlI-7 a 11l-10 est issue d’'un modeéle compact PSP extrait
sur un dispositif de technologie 40nm, et leur somme est comparée a la mesure. La contribution canal

est modélisée grace a la fonctionnalité non quasi-statique de PSP [15].

5 T

7/\/:_J_‘\\;H\3\I\\I\\H\\Ii\\l\\\\\\\\\

’g ; \\\ Sum of contributions

£ 4 — T

5 4 - 0 T X

= : Rg

. r

5 3

2 C

-

Q [

) C

O -

E 4 [~ Substrate

R [

» — e

0] - S Channel

x 0 S TS T i S D AR EE T T TR P Sy S
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0

VG (V)

Fig. 11I-5: Dépendance en tension des contributions a la résistance effective de grille, comparées a la mesure d’un dispositif
en technologie 40nm.

La contribution dominante reste celle la résistance d’acces Ry. L'allure générale de Ry, est liée a la
compétition entre les chemins substrat et canal, qui sont directement dépendants du niveau d’inversion
du canal. En régime de faible inversion, le substrat domine sur la partie canal et disparait en régime de
forte inversion, par un effet d’écrantage de la capacité de désertion par le canal. La contribution canal est
nulle en régime de désertion puisque la couche d’inversion n’existe pas encore, passe par un maximum
aux niveaux intermédiaires et diminue progressivement avec la tension Vg au fur et a mesure que le canal
devient passant et que la capacité d’inversion augmente. Ces résultats permettent de comprendre
pourquoi la résistance effective de grille Rgg est couramment utilisée pour extraire la résistance d’acces
de grille Rg. En effet, en régime de forte inversion (Fl), la contribution substrat est négligeable pour des
faibles fréquences et la contribution du canal est tres faible. Dans ce régime, la relation Ill-7 s’écrit, avec
Cdep =0:
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2

Rcp < CinvCox >

R ~R,+ <" 1-11
99161 79 12\ (Cox + Cono) (Ci + 2(Cpr + Co))

De plus, d’aprés IlI-5 :
CinUCox

(Cox + Cinv)
En régime de forte inversion, la capacité totale vue de la grille, Cgg, est égale a la somme de la capacité

CilFI = n-12

de grille intrinseque et des capacités parasites :
Cgg = Ci +2(Cpr + Coy) n-13
En régime de désertion, la capacité Cgd donne les contributions extrinseques Cfr + Cov

ngext = (Cfr + Cop) -14
Enfin, la résistance canal est donnée par l'inverse de la conductance du canal, Gds.
Ainsi I'expression 1lI-11 se réécrit comme suit :

2
1 Cyg — 2C4q
Rygle = Ry + = st III-15
FI 12G 4, Cyg
Pour calculer Cgg, on utilise:
co - -1
99 = 1 ll-16
wlm (Y11)
La conductance Gds est donnée par :
Ggs = Re(Y22) lII-17

En régime de forte inversion, la contribution canal peut donc étre retranchée de la résistance effective
de grille, donnant ainsi la résistance d’accés de grille, Rg. De maniére similaire, une méthode d’extraction
de Rg en utilisant le le transistor en régime de déplétion a été présentée en [13], cette derniére nécessite
alors I'extraction additionnelle du réseau substrat.

En illustration, la Fig. 111-6 présente un exemple d’extraction de la résistance de grille Rg en fonction de
la longueur de grille, en technologie 40nm. Elle montre la résistance effective Rgg, la résistance de grille
et la résistance effective du canal a Vg = 1.1V, Vds = OV. Rg est calculée d’aprés la relation IlI-15. Comme
attendu, Rg suit une dépendance en 1/L, puisque les principales composantes de la résistance d’acces, la
résistance horizontale et la résistance d’interface suivent ce type de loi (voir chap. 1). La contribution du
canal peut étre ignorée pour des petites longueurs de grille, puisqu’elle ne dépasse pas les 10% de
résistance effective totale jusqu'a une longueur de grille de 100nm environ. Au-dela, sa prise en compte
devient nécessaire lors de I'extraction puisqu’elle constitue peu a peu la contribution dominante (Fig.
-7).

La Fig. llI-8 montre la résistance de grille effective et ses deux composantes en fonction de la largeur de
grille unitaire, pour des transistors avec des longueurs de grille identiques (L=40nm). Aux largeurs de grille
WHf les plus petites, les contributions présentes sont la résistance d’interface Ri, et la résistance effective
du canal. Bien que cette derniére soit inversement proportionnelle a Wf, notamment a cause de la
dépendance de Rch, la résistance d’interface reste la contribution dominante a Rgg, comme le montre la
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Fig. 1I-9. Pour des doigts de grille plus larges, la contribution horizontale Rsi;; domine et la contribution

canal diminue.

Finalement, il a été montré que Rgg est un bon estimateur de la résistance de grille, plus
particulierement pour des petites longueurs de grille. La résistance effective de grille en régime de forte

inversion peut donc servir pour I’évaluation directe d’'un modele de résistance de grille.

Fig. 111-6: Résistances de grille effective R

canal

Rgg Rg Rgg

(kQ)

— —— ————
=
S
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99’

d’acces, Ry, et effective du canal R

La résistance est ramenée a un seul doigt de grille. Wf = 2um. VG=1.1V, VD=0V
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Fig. l1I-7: Poids respectifs des résistances d’acces, R , et effective du canal RE;;"“” dans la résistance totale effective de

grille en fonction de la longueur de grille, suivant la Fig. I11-6.
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Fig. IlI-8: Résistances de grille effective R d’acces, R, , et effective du canal en fonction de la largeur de grille

99’
unitaire. La résistance est ramenée a un seul doigt de grille. L = 40nm. VG=1.1V, VD=0V.
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Fig. 11I-9: Poids respectifs des résistances d’acces, R , et effective du canal R(gcganal) dans la résistance totale effective de
grille en fonction de la largeur unitaire de grille Wf, d’apres la Fig. 111-8.

II1.4. Mise en évidence des limitations des modeéles actuels.

Avec la réduction des dimensions des transistors, les modéles compacts de résistance de grille ne
décrivent plus de maniére satisfaisante les dépendances géométriques de la résistance de grille, ce qui
conduit a I'extraction de valeurs de parametres non physiques. De plus, les transistors de technologie de
grille a base de HKMG ont montré un comportement singulier de leurs réseaux d’entrée en fonction de la
tension de grille, en désaccord avec celui observé sur les technologies poly-silicium. Ce paragraphe illustre
ces deux phénomenes par la confrontation de mesures de transistors 28nm HKMG avec des simulations
issues du modele PSP.
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[I1.4.a. Larésistance de grille en fonction des dimensions

La dépendance de la résistance de grille en fonction de la largeur de doigt de grille Wf est la résultante
de la compétition entre la résistance horizontale, Rsii et les résistances verticale et d’interface [14] . La
Fig. 11I-10 montre le résultat de I’extraction du modele de résistance natif de PSP sur des transistors 28nm,
appliquée a plusieurs largeurs de doigt de grille et deux longueurs de grille. La contribution canal de la
résistance effective de grille est prise en compte par la fonctionnalité non quasi statique de PSP. Il a
toutefois été vu qu’elle était négligeable a ces longueurs de grille. Les valeurs extraites des paramétres
sont résumées dans le tableau Tab. IlI-1.

600||||§||\|§\|\|§\|\\§\|\\

L (nm) Meas Sim
30 aE

60 0 ===

Rgg (Q)

£ 7o) A T Y T N Y N Y Y S M S B
0 1 2 3 4 5

W (pm)

Fig. I11-10: Mesures et simulations de Rgg ramenée a un doigt de grille en fonction de Wf, pour deux longueurs de grille.
VG=1V, VD=0V. 17GHz<f<24GHz, en 28nm HKMG.

rgo (Q) rshg (Q/carré) rint (Q. um?)
12.3 8.8 4.0

Tab. llI-1: Parametres du modeéle de résistance de grille natif de PSP extraits pour la technologie 28nm HKMG

Les valeurs extraites sont acceptables. rshg et rint sont plus faibles que les valeurs attendues (rshg =
10-15 Q/carré et rint =5-10 Q.um?) [16][17]. Mais en définitive, la comparaison mesure/modeéle n’est pas
satisfaisante, particulierement pour les petites largeurs de grille. Dans ce domaine, a cause de la réduction
de la surface de contact WfxL, la résistance d’interface domine. Cependant, cette surface n’est pas
parfaitement définie électriquement. Par exemple, la prolongation du doigt de grille au-dela de la zone
active pour rejoindre la téte de poly-silicium suggére la prise en compte d’une largeur de doigt de grille

plus grande pour la résistance d’interface. Ainsi, la correction proposée pour la résistance d’interface est :
rint

int = 1-18

S int_elec

OU Sint elec ©st la surface électrique d’interface. Sur la Fig. Ill-11, qui présente la vue de dessus d’un
transistor a deux doigts, I'extension de surface est limitée aux seuls doigts de grille, sans s’étendre sur les
tétes de poly-silicium.

Dans ce cas, on peut écrire :
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Sint_elec = Nf(VVf + AVVf)(L + AL)

Ou AWf et AL sont deux parameétres extra-dimensionnels traduisant I'élargissement de la surface

d’interface dans les deux directions. AWf est facilement interprétable comme la distance de transfert

entre la téte de poly-silicium et la partie active. AL a surtout vocation a traduire la différence entre la

longueur de grille dessinée et celle réellement obtenue sur le silicium final.

XgW

5

Fig. lll-11: Vue schématique du dessus de la grille d’un transistor, avec la représentation de la surface électrique d’interface.

Ce modele de résistance d’'interface est extrait comme précédemment sur les dispositifs 28nm. Les

résultats sont présentés sur la Fig. lll-12. Les valeurs des parameétres sont reportées dans le Tab. IlI-2.

Le modele prenant en compte la surface électrique effective a été bénéfique pour la confrontation entre

mesure et simulation. Les petites largeurs de grille sont maintenant correctement reproduites. Par

ailleurs, les valeurs des parametres ‘résistifs’, rgo, rshg sont acceptables. La résistance d’interface rint

semble relativement élevée. Par ailleurs, les parametres dimensionnels AWf et AL atteignent également

de fortes valeurs. La valeur de AWf laisse supposer que la surface électrique d’interface s’étend également

sur la téte de poly-silicium, puisque AWf est supérieur a 2:xgw = 2x89nm. La valeur de AL n’est pas

compréhensible, elle dépasse de beaucoup la valeur nominale de la longueur de grille pour cette

technologie (30nm). Cet ordre de grandeur n’est pas acceptable.

Rgg (Q)
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Fig. 11I-12: Mesures et simulation de Rgg ramenée a un doigt de grille avec un modeéle prenant en compte la surface électrique

d’interface, en fonction de Wf, pour deux longueurs de grille. VG=1V, VD=0V. 17GHz<f<24GHz, en 28nm HKMG.
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rgo (Q) rshg (Q/carré) rint (Q. um?) AWS (nm) AL (nm)
9.2 11.2 14.7 226.0 66.4

Tab. 1lI-2: Parameétres du modele de résistance de grille de PSP corrigé d’une surface électrique d’interface, extraits pour la
technologie 28nm HKMG.

I[I1.4.b. Comportement de la résistance effective de grille en fonction de la tension de grille

Au paragraphe II1.3, la dépendance en tension de la résistance effective de grille a été montrée et
expliquée pour les technologies a grille poly-silicium. Avec le passage aux technologies HKMG, la
résistance effective de grille présente un comportement imprévu. Sur la Fig. llI-5, le niveau de Rgg est plus
élevé en désertion et inversion faible qu’en inversion forte, a cause de la présence de la contribution du
substrat. Sur les longueurs et largeurs de grille les plus faibles, les transistors 28nm présentent la
tendance opposée, le niveau en régime de faible inversion étant identique voire plus faible qu’en régime
de forte inversion. La Fig. 1lI-13 montre ce comportement pour deux largeurs de grille, Wf=0.3um et
Wf=1.0um, accompagné de la simulation par le modele extrait au paragraphe précédent. Puisque le
modeéle suit les considérations exposées au paragraphe IIl.3, la prise en compte d’'une contribution
supplémentaire devient alors nécessaire pour reproduire la mesure.

700 T T T T T T ! T T T i
Meas Sim
[ I |

600 [

C s00f-
= 5001 Wf=0.3um
()] L
[)] L
¥ L
400
" T
3005 @ o8
: Wf=1u
- Iof2I I ‘0.34| I Io_is‘ I ‘ofal 0

Vgs (V)

Fig. Ill-13: Dépendance en tension de la résistance effective de grille, ramenée a un doigt de grille, pour des dispositifs 28nm
HKMG de largeurs de grille unitaires de Wf=0.3um et Wf=1um. L=30nm, VD=0V.

IIL.5. Correction du modele de la résistance de grille

[I1.5.a. Prise en compte de la résistance d’acces du terminal au transistor

La contribution Rgo du modéle compact, rendant compte de la résistance d’acces a la grille du transistor,
ne possede pas de loi de dépendance géométrique particuliere. On se propose alors de remplacer Rgo par
un terme plus complet, en accord avec la réalité de la connexion et permettant de modéliser la résistance
d’accés du terminal de la structure jusqu’au transistor. Cependant, cette contribution ne se veut pas
générique pour la modélisation des transistors MOS. Elle est spécifique aux structures présentées ici et
est ajoutée en supplément du nouveau modele de résistance de grille qui sera exposé par la suite. Si les
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structures d’épluchage sont disponibles, il est toujours préférable de les utiliser directement en corrigeant
les mesures de cette contribution.

II1.5.a.i. Présentation

La technologie 28nm comporte 7 niveaux de métallisation. De facon générale, les structures sont
dessinées a partir du niveau le plus bas, appelé M1 tandis que les lignes d’acces et les plots de mesures
se trouvent sur le plus haut niveau, appelé M7. La connexion du dispositif aux lignes d’accés peut
s’effectuer de nombreuses fagons, selon le concepteur. Par ailleurs, elle ne fait pas a proprement parler
partie du dispositif. C'est pourquoi le modele ne I'inclue que rarement. De plus, une partie importante de
la résistance d’acces apportée par la connectique est supposée avoir été épluchée grace aux structures
de court-circuit (‘short’) disponibles. Cependant, toutes les structures ne sont pas accompagnées de
structures de court-circuit dédiées, et les mesures sont épluchées a I'aide d’une structure de short
générique. En conséquence, cette derniére ne permet pas d’Oter toute la contribution résistive de la
connectique. La Fig. IlI-14 montre le routage des transistors étudiés ici entre le M7 et le poly-silicium de
grille. Entre le modele et la limite de la correction, il reste donc une contribution qui vient s’ajouter a la
résistance d’acces de grille et pour laquelle le modéle n’a pas prévu de loi de variation gé¢ométrique. Cette
résistance est appelée la résistance d’acces du terminal, ou résistance de ‘back-end’.

Xgw W,

Limite du modele *I:H_L_[ J:[ _______
: G DDD ) G

H head

“““ CEEEST .,
M1 °
— A
Vers le pad 1 M7 M5 m |:| D D D
M1 M5 -> M1 B
M7 -> M5 DDD

[ | P——
Limite du short G £ % 5 AN G
o= [EEE]

Fig. I11-14: Vue schématique du dessus d’un transistor avec sa connectique d’accés vers la grille.

-83-

© 2014 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



Thése de Benjamin Dormieu, Lille 1, 2012

II1.5.a.ii. Modeéle

L’acces a la partie active du transistor s’effectue en plusieurs étapes, correspondant a la descente d’un
niveau de métallisation a I'autre. Pour modéliser la résistance du terminal, nous allons différencier :

e Ladescente du métal 7 au métal 5 ainsi que le métal 5 jusqu’aux rivets de métallisation (via) de
M5 a M1. Cette partie est commune a tous les transistors. Elle ne dépend pas de sa géométrie
sauf en ce qui concerne sa multiplicité. Le schéma Fig. 1ll-14 montre que deux cellules se partage
une descente. On définit ainsi une résistance Rgheo liée a cette descente par :

R _ rgbeo
gbeo — mult/Z 111-20

Ou rgbeo est un parameétre modele en Q et mult le nombre de multiplicité du transistor.

* La descente du métal 5 au métal 1. Elle est constituée d’'une série de 4 niveaux de vias en
paralléle. Le nombre de ces rivets de métallisation dépend de la largeur d’un doigt de grille. De
méme que précédemment, deux cellules se partagent cette descente. Pour cette partie, on définit
une résistance Rgpez, dont I'expression est :

R 1 rgbew
9P mult/2 \ Wy + AW, 21

OU rgbew est un parametre modele en Q.m et AlY,. un paramétre extra-dimensionnel

corrigeant I'élargissement de la descente et le calcul du nombre de vias en fonction de la largeur
unitaire de grille.

e L’acces aux contacts sur poly-silicium par le métal M1. Il s’agit d’une résistance métallique reliant
la descente a la téte de poly-silicium. La partie de la résistance du metal M1 au-dessus de cette
derniere s’avere distribuée par rapport aux doigts de grille du transistor. Pour I’accés aux contacts,
on définit alors la résistance Rgbe2.

rgbel Hhead
R, =— 9% (a0 )
gbe2 = pgcon - mult (xg T3 ) 22

OU rgbel est la résistance linéique de la métallisation M1 pour la largeur de ligne considérée.
xgl est la longueur de métal pour atteindre la téte de poly-silicium. Hneaq €st la largeur de la téte
de poly-silicium. Elle est déterminée grace a:

Hpeaa = NrLg + (Ny — 1)(pocod + pocos + conw) n-23

Ou conw est la largeur d’un contact, pocod et pocos sont les distances du contact a la base de
la grille, respectivement du c6té du drain et de la source .
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II1.5.a.iii. Extraction des paramétres du modéle

Afin d’extraire les parametres du modele présentés précédemment, il serait envisageable de les inclure
dans I'extraction des parametres la résistance de grille totale a partir des mesures de Rgg. Toutefois, des
moyens plus rigoureux sont a notre disposition.

Premieérement, bien que les dispositifs ne disposent pas tous de leurs structures dédiées d’épluchage
en court-circuit, quelques-unes ont étés dessinées et mesurées. En épluchant les mesures de ces dernieres
avec la mesure de short générique, la résistance d’entrée présentée par cette structure, a savoir la partie
réelle de I'impédance Z11-Z1,, représente exactement la résistance d’acces du terminal qu’on désire
modéliser. En appliquant le modeéle a ces structures, il est alors possible d’obtenir les valeurs de ses
parameétres. Dans le cas présent, trois structures dédiées sont disponibles, mais toutes correspondent a
des dispositifs avec la méme longueur de grille (L=30nm). En conséquence, il s’avere difficile d’extraire la
valeur de rgbel directement a partir des mesures. Elle est donc évaluée a partir de la résistivité du métal
M1 donnée par la fonderie.

Les géométries des transistors possédant une structure de court-circuit dédiée sont décrites dans le
tableau Tab. IlI-3. Les parametres du modele de résistance d’acces sont extraits a partir des mesures de
ces structures de court-circuit. Le résultat est présenté Fig. l1-15. Sur nos structures, la validité des lois de
variation géométrique choisies est confirmée. On suppose alors qu’elles peuvent étre conservées pour
tous les transistors.

L (nm) Wf (um) Nf mult
1 30 2 10 6
2 30 0.3 10 18
3 30 2 1 48
4 30 2 2 24
5 30 2 3 16
6 30 5 10 2

© 2014 Tous droits réservés.

Tab. I1I-3: Liste des transistors disponibles possédant une structure dédiée de court-circuit.

Mesure Modéle (Q)

3 4
Transistor

5 6

Fig. 111-15: Mesure et simulation de la résistance d’acces sur les structures de court-circuit
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rgbeo (Q) rgbew (Q.um) rgbel (Q.m?) AWpe (nm)
4.6 0.545 1.4 -102

Tab. IlI-4: Parametres de la résistance d’acceés du terminal, extraits sur I’échantillon de structures de court-circuit

La deuxiéme solution est d’utiliser un outil d’extraction de parasites (PEX). Ce dernier s’applique
directement au dessin (layout) de la structure. Le PEX réduit le layout en éléments de base et extrait un
circuit électrique équivalent dont la valeur des éléments est calculée d’apres les parametres
technologiques. Apres identification du chemin de back-end, la résistance équivalente peut étre calculée.
La Fig. 1lI-16 donne la comparaison de I’extraction PEX avec les mesures sur les structures de court-circuit
listées Tab. llI-3 [18].

5
g 4
il
o
@ 2
= m
m
=

1

Transistor

Fig. llI-16: Mesure et simulation (PEX) par extraction des parasites de la résistance de back-end sur la technologie 28nm
HKMG.

L'avantage de I'extraction de parasites est de donner une valeur proche de la mesure pour tous les
transistors et de permettre ainsi I’économie de structures supplémentaires. Néanmoins, puisqu’elle se
base sur des parameétres technologiques moyens, elle souffre des effets de dispersion des grandeurs
physiques qui varient en fonction des plaques de silicium considérées voire en fonction de I'emplacement
du transistor sur la plaque. Pour une étude de plaque particuliere, on préférera une méthode basée
directement sur la mesure, par un épluchage de la résistance d’acces ou de I’extraction du modele sur les
structures de court-circuit.

I[I1.5.b. Proposition du nouveau modéele de la résistance de grille

Les limitations présentées au paragraphe précédent montrent que les modeles de résistance de grille
des modeles compacts nécessitent I'apport d’une correction. Au vue des dimensions auxquelles les
phénomeénes apparaissent, ceux-ci tendent a étre liés a la résistance d’interface. Pour un dispositif HKMG
de type ‘gate-first’, la valeur de cette derniére s’avere probablement plus élevée que dans une technologie
a grille poly-silicium, a cause de la présence de deux interfaces au lieu d’une, a savoir entre le siliciure et
le poly-silicium et entre le poly-silicium et le métal. Dans une technologie a grille poly-silicium, qui ne
comporte que la premiere des deux interfaces citées, I'augmentation de la contribution de la résistance
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d’interface n’est due qu’a la réduction de la surface d’interface. De fait, les limitations observées dans ce
type de technologie sont moins marquées, et se réduisent a des problemes de dépendance géométrique.
L’objectif de la correction du modele est donc de pouvoir capter le comportement observé en technologie
28nm HKMG et tel que présenté précédemment.

Jusqu’a présent, les modeles compacts décrivent la résistance d’accés de grille de fagon monolithique.
Quand bien méme la résistance d’interface est prise en compte, cette résistance est constituée
électriquement d’une seule partie, a la suite de laquelle vient se connecter la contribution totale des
capacités parasites de bord et la capacité intrinseque, comme le montre la Fig. Ill-17.

G

Ctrs ‘-i: '-|E Cfrd
[ 2 J
s 1 D
B

Fig. I1l-17: Modéle compact standard et son réseau d’entrée, constitué de la résistance d’accés de grille Rg, et des capacités
parasites de bord Cy et Csg entourant la partie intrinseque

Cependant, cette description n’est pas précise. La résistance de grille comme les capacités de bord sont
constituées de plusieurs composantes physiquement séparées, et leurs emplacements respectifs dans le
réseau peuvent étre plus définis de maniére plus rigoureuse. En effet, en reprenant la Fig 1.16 et en lui
incluant les composantes de la résistance de grille présentées au chapitre précédent, Rc, Rsili et Rint, on
constate que le réseau d’entrée du transistor présente un caractére distribué, dans lequel les éléments
des capacités de bord et de la résistance d’acces s’entrecroisent. Cette description du réseau d’entrée est
schématisée sur la Fig. 111-18

poco L poco

Fig. 111-18: Vue schématique du réseau d’entrée d’un transistor MOS, présentant les éléments de la résistance de grille et
des capacités parasites de bord.
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Ces constatations conduisent a corriger le modele de la Fig. 11I-17 par la scission des différentes
composantes de la résistance de grille et des capacités parasites de bord illustrées sur la Fig. IlI-18. On
obtient alors le modéle de réseau d’entrée distribué de la Fig. Ill-19.

G
Rsili
Cfro Ctro
R; -
=C % nt C T
Chrw -|— . -l—l Crw

Fig. 111-19: Nouveau modeéle du réseau d’entrée, obtenu en distribuant les différentes composantes de la résistance d’acces
de grille et de la capacité de bord.

Le point remarquable de cette nouvelle topologie est 'encapsulation de la résistance d’interface par
les capacités de bord Cfro et Cfrl. Celle de |a résistance R; par la capacité Cs, est d’'un moindre impact au
vu des valeurs respectives des différents éléments, mais est conservée dans un souci de cohérence avec
le réseau distribué de la Fig. IlI-18. La révélation de I'existence de cette encapsulation est due a
I"augmentation de la résistance d’interface qui a rendu visible le phénomeéne sur le comportement en
tension de la résistance de grille effective. Le mécanisme mis en jeu est détaillé ci-apres, en s’appuyant
sur le nouveau modele proposé.

-88 -

© 2014 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



Thése de Benjamin Dormieu, Lille 1, 2012

I[I1.5.c. Effet sur la dépendance en tension de la résistance de grille effective

En prenant en compte la nouvelle distribution de la résistance de grille, le schéma électrique du réseau
d’entrée de la Fig. lI-4 se redessine comme sur la Fig. IlI-20 ci-dessous.

G
Re+ R
2 Rint
Zint

|_ _________________ |
: —— Cox :
| I
| I
| |
: Cinv Cdep i — 2.Csm — 2.(Cfm+ ij
| |

|
| Ren /12 Rp |
|
| I
! 5D B | S0 5D
\ v F77 77

Fig. 111-20: Schéma électrique équivalent du réseau d’entrée distribué du transistor a Vds=0. Les fleches signalent les
éléments dépendant de la tension de grille appliquée.

Le calcul de la résistance effective de grille a partir de I'expression 1lI-3 donne, avec Cq=Crw+Ceri+Cro :
2
C;+2(Crry + Cm,)>
Ci + 2(Cr + Cop)

2

CdepCox

+ Ry I1I-24
(Cdep + Cox + Cinv)(ci + Z(Cfr + Cov))

Rgg ~ Rc + Rsili + Rint (

2
Rch < CinvCox )
4+ —
12 (Cdep + Cox + Cinv)(ci + Z(Cfr + Cov))

Rgg est toujours la somme de trois contributions, R(acces) , Ré;ubswat) et Ré;a"al), mais la contribution

99
d’acces n’est plus égale a la seule résistance Rg. En effet, elle est dorénavant elle-méme la résultante de

plusieurs contributions :

2
Ci +2(Crry + Cm,)> s

Ci + 2(Cr + Cop)

La résistance d’interface est ainsi pondérée d’un terme dépendant de la polarisation de grille, puisque
les capacités intervenant dans I’expression le sont. De la méme maniere que la Fig. IlI-5, la Fig. IlI-21
montre les différentes contributions en fonction de la tension de grille pour un transistor 28nm.

Rézccess) =R¢ + Rgiyi + Rint(
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Sum of contributions

& af e
= . e _— i |
T BT
= EB Access
= |
E 2|
g t
L] I
L= R
o |
o 4|
Substrate Channel
| s O W e =8 L SR
0.0 0.2 04 06 08 10
Vg (V)

Fig. 111-21: Dépendances en tension des contributions de la résistance effective de grille, dont la nouvelle contribution de la
résistance d’accés, comparées a la mesure d’un dispositif 28nm.

La nouvelle contribution de la résistance d’accés n’est plus indépendante de la tension de grille
appliquée, et apporte la correction qui manquait au modele pour reproduire la mesure.

L'extraction de ce nouveau modeéle n’a pas besoin d’étapes complémentaires car il n'y a pas de
parameétre supplémentaire. Néanmoins, la connaissance exacte des contributions respectives des
capacités de bord devient trés importante, en particulier celle de la capacité Cfrl. C'est pourquoi on
préféra pour décrire cette derniére un modele précis comme celui a lignes de champ elliptiques présenté
au chapitre I. L'extraction des capacités est effectuée comme précédemment sur un jeu de transistors a
différentes largeurs et longueurs de grille.

Pour obtenir la bonne dépendance en tension de grille de la résistance effective, toutes ses
composantes doivent étre soigneusement reproduites. L'expression IlI-24 permet de connaitre les
grandeurs sur lesquelles intervenir pour obtenir les différentes contributions. De fagon générale, les
évolutions en tension des capacités intrinseques doivent étre fidelement reproduites, puisque celles-ci
sont présentes dans toutes les composantes. Le couplage grille-partie intrinseque s’effectue en effet au
travers de ces capacités. De méme, la contribution canal est dépendante de la résistance canal, on prendra
donc soin a reproduire le comportement de la conductance Gds. Cela s’effectue en deux temps, en
premier lieu grace aux mesures en courant continu |-V puis par ajustement sur la grandeur issue des
parametres [Y]. Le substrat est extrait de fagon usuelle sur les mesures RF du transistor froid. Enfin, les
parameétres de la résistance de grille sont donnés par la méme méthode qu’au paragraphe précédent, en
incluant I’encapsulation de la résistance d’interface. La Fig. 11I-22 donne les mesures de dispositifs 28nm
HKMG pour des largeurs de grille relativement faibles Wf=0.3, 1.0 et 2.0 um, afin d’obtenir des
contributions de résistance d’interface plus élevées, et pour deux longueurs de grille, L=30nm et 60nm
respectivement. Le modele est basé sur le modele compact PSP103.1 avec un réseau d’entrée de grille
réorganisé suivant le modele présenté ici.
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Fig. I1l-22: Mesure et simulation avec le nouveau modeéle de la résistance de grille effective en 28nm en fonction de Vgs pour
plusieurs largeurs de grille. (a) L=30nm, (b) L=60nm. Les résultats sont moyennés sur la bande de fréquence f=17-24GHz.

Par le soin apporté a la modélisation de chaque composante individuellement, le modéle donne une
résultante de la résistance effective de grille fort satisfaisante en ce qui concerne la dépendance en
tension, et ce pour tous les dispositifs présentés ici. Pour la plus grande longueur de grille (60nm), I'effet
recherché, lié a I’encapsulation de la résistance d’interface ne semble pas présent. Toutefois, dans ce cas,
la compétition entre cette contribution est celle du substrat s’est soldée en faveur de cette derniére. En
effet, la composante de résistance d’interface est plus faible pour une longueur de grille plus grande,
tandis que la composante du substrat augmente, principalement parce que les capacités intrinséques Cox
et Cuep SONt proportionnelles a la surface de grille L-WH.

Afin de bien visualiser les poids de chaque composante en fonction de la géométrie, la Fig. 111-23
présente pour chaque dispositif les différentes contributions de la résistance effective de grille, obtenues
par simulation du modeéle extrait sur le 28nm et d’aprés la relation IlI-24. R’i.: est la contribution de la
résistance d’interface, identifiée suivant I’équation I11-25 :

2
R =R <Cl- +2(Crry + cm,)>
T G 2(Cpr + Cov)

111-26
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Contributions a la résistance de grille effective Rgg (Q)
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Fig. 1ll-23: Comparaison des différentes contributions a la résistance effective de grille, pour six géométries de transistor,
obtenues par simulation du modéle présenté. Vds=0V, f=20GHz.
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L’évolution en fonction de la tension de grille de la résultante de la résistance d’interface, Rint’, semble
identique quelle que soit la géométrie, du fait d’'un compromis entre la résistance d’interface et des
capacités de bord. Suivant les géométries des dispositifs, la dépendance en tension « anomale » de Rgg
apparait ou pas, selon que la contribution du substrat est plus ou moins importante. Cependant, dans
tous les cas, la prise en compte de I'encapsulation de la résistance d’interface donne une description plus
précise de la dépendance en tension la résistance effective de grille.

I11.5.d. Effet sur les dépendances géométriques de la résistance de grille effective

Originellement introduite pour corriger la dépendance en tension de la résistance effective de grille,
I’encapsulation de la résistance d’interface permet d’en améliorer également son comportement en
fonction de la géométrie. Selon I'’équation I1I-25, qui donne la nouvelle expression de la résistance d’acces
de grille, cette derniére est finalement dépendante des capacités de bords et intrinseques. Ainsi, ses lois
de dépendances géométriques s’en trouvent modifiées. La Fig. IlI-24 montre la résistance effective de
grille en fonction de la largeur de grille pour deux longueurs de grille, simulée avec le modéle extrait au
paragraphe précédent. La composante rgo du modele compacte a été supprimée et remplacée par le
modele de la résistance de back-end extraite sur les mesures de court-circuit dédiées.

600 L \u\ T T T 7T T T 7 T 177 T T 7
B L (nm) Meas Sim
500]— 30 Ww
C 60 00 ===
— 400
aF
o L
o [
0 300
200 [
100 C | | 1 1 | | || | 1 1 | | 1 1 1 1 1 | |
0 1 2 3 4 5
WIE (um)

Fig. 11I-24: Mesures et simulation de Rgg avec un modeéle prenant en compte la surface électrique d’interface et
I’encapsulation de la résistance d’interface, pour a un doigt de grille en fonction de Wf, pour deux longueurs de grille 30nm et
60nm.VG=1V, VD=0V. 17GHz<f<24GHz, en 28nm HKMG.

rshg (Q/carré) rint (Q. um?) AWS (nm) AL (nm)
11.2 5.8 198 0

Tab. IlI-5: Paramétres du modele de résistance de grille de PSP corrigé d’'une surface électrique d’interface et de
I’encapsulation de la résistance de grille, extraits pour la technologie 28nm HKMG.
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La qualité de comparaison mesure et simulation est semblable a la Fig. 111-12, mais I'avantage de ce
modeéle réside dans nouvelles valeurs des parametres extra-dimensionnels, indiqués dans le tableau Tab.
llI-6. La diminution de la valeur de AWf était attendu plus faible. L'impact de I’encapsulation sur les
parameétres géométriques est effet dépendant des ratios de capacités, comme le développe I'annexe B,
et celle crée par Cfro est la seule intervenant dans le parametre AWf. Or, cette capacité est une
contribution faible dans la capacité extrinseque totale (voir le paragraphe I.4.b du chapitre 1). La nouvelle
valeur de Wf reste ainsi proche de la valeur précédente. De maniéere plus intéressante, la valeur de AL est
nulle. Cette fois, le plus gros contributeur a AL est la capacité Cfrl, qui forme une partie plus importante
de la capacité extrinseque totale.

L’encapsulation de la résistance d’interface permet ainsi de diminuer la valeur des paramétres extra-
dimensionnels. Son influence électrique revient en effet a augmenter la surface électrique d’interface.

Le modele donne également de trés bons résultats sur les technologies a grille poly-silicium. La Fig. I11-25
montre la mesure et le modéle pour des transistors 45nm. Le tableau Tab. Ill-6 récapitule les parameétres
de la résistance de grille extrait pour cette technologie. Comme attendu, le paramétre rint est presque
deux fois plus faible que pour la technologie 28nm. Les autres parameétres sont du méme ordre de

grandeur.
12 T T T T T T T T T T
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10— 30 mm
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Fig. 11I-25: Mesures et simulation de Rgg ramenée a un doigt de grille avec un modeéle prenant en compte la surface électrique
d’interface et I’'encapsulation de la résistance d’interface, pour a un doigt de grille en fonction de Wf, pour deux longueurs de
grille 40nm et 80nm. VG=1V, VD=0V. 16GHz<f<24GHz, technologie 45nm.

rshg (Q/sq) rint (Q.um?) AW; (nm) AL (nm)
11.0 3.5 142 0

Tab. 1ll-6: Parameétres du modeéle de résistance de grille de PSP corrigé d’une surface électrique d’interface et de
I’encapsulation de la résistance d’interface, extraits pour la technologie 45nm.
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[I1.5.e. Comportement du modele en fonction du layout de grille.

D’aprés I'extraction du modéle complet, l'interface électrique effective s’étend de facon conséquente.
En 6tant la valeur des prolongements de poly-silicium au-dela de la zone active a la valeur extraite de AWf,
le résultat donne une extension de l'interface d’environ 10nm sur chaque téte de poly-silicium. La
présence de cette derniére serait donc bénéfique a la réduction de la résistance d’interface. Pour
confirmer cette hypothése, le modele est extrait sur trois types de structures qui différent par la forme
de la téte de poly-silicium.

e Llastructure appelée structure A est la structure classique déja présentée, avec deux tétes de poly-
silicium et les contacts placés sur celles-ci :

xgw W,

Fig. 111-26: Vue de dessus d’une structure de type A

¢ Ledeuxiéme type de structures, B, contient des tétes de poly-silicium réduites a la taille minimale,
a peine plus grande qu’un contact. Les doigts de grille deviennent alors disjoints. Pour un méme
jeu de variations de la largeur de grille unitaire, deux versions sont disponibles : une contactée a
la grille d’un seul c6té et I'autre des deux (ngcon=1 ou 2).

XgWw W,

Fig. 11-27: Vue de dessus d’une structure de type B

e Enfin, pour le dernier type de structures, C, la téte de poly-silicum est supprimée et les contacts
sont directement placés sur la largeur du doigt. A cette fin, la longueur de grille de ces structures
a été doublée et vaut 60nm. Cette topologie devrait en outre permettre d’extraire directement la
résistance d’interface de la structure puisque la composante horizontale siliciure/poly est
totalement court-circuitée.
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Fig. 111-28: Vue de dessus d’une structure de type C

Le modele complet présenté auparavant est extrait famille par famille. Les structures d’épluchage en

court-circuit existent également pour les deux familles B et C et couvrent toutes les largeurs de doigt de

grille a disposition, assurant ainsi une extraction précise des paramétres de la résistance d’accés du
terminal. Les comparaisons simulation et mesure pour les structures B et C sont présentées sur la Fig.
111-29. Celles pour les structures de type A ont été présentées dans les paragraphes précédents. Le Tab.

I1I-7 donne les résultats de I’extraction pour les trois types de structures. La résistance Rsii pour la structure
C a été imposée a 0 lors de I’extraction pour la raison susmentionnée.

15 T T T T T T T T
Meas Sim
’Q struct. B
5 ngcon 1: @ @ = ==
2 10014 LN
_g y struct. C: A A sssss
Q
=
=) L
¢ 05
00 L L i L 1 L 1 L 1 L
0.0 05 1.0 1.5
Wi (um)

Fig. 111-29: Simulation et mesure de la résistance effective de grille pour les structures B & C en fonction de Wf, de 0.08 a 2
um, V=1V, V¢=0V, f=17GHz-24GHz.

© 2014 Tous droits réservés.

layout rshg (Q/carré) rint (Q. um?) AWS (nm)
A(L=30nm) 11.2 5.8 198
B (L=30nm) 11.5 5.1 103.5
C (L=60nm) N/A 12.5 102.2

Tab. llI-7: Parametres de la résistance de grille pour les 3 types de structures A, B, C.
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Les structures C présentent une résistance d’interface anormalement élevée. Il s’agit sans doute d’un
phénomeéne lié a la qualité des contacts sur le poly-silicium du doigt de grille. En effet, cette étape
technologique est probablement moins robuste que le dép6t des contacts sur la téte de poly-silicium et
ces derniers sont probablement mal-alignés. Il est a noter que cette configuration n’est d’ailleurs pas
autorisée dans les circuits. La résistance des contacts est alors plus élevée et leur contribution vient
s’ajouter a la résistance d’interface.

La comparaison du paramétre AWf avec la valeur des extensions xgw montre que la surface électrique
d’interface ne s’étend pas au-dela de la largeur d’un doigt de grille. La réalité physique de ce paramétre
est ainsi confirmée.

Ainsi, l'influence de la forme du poly-silicium sur la contribution de la résistance d’interface a été
montrée. De facon attendue, cette derniere diminue lorsqu’une plus grande surface disponible lui est
offerte. Cette constatation ouvre la voie a des méthodes d’optimisation de dessin favorisant la réduction
de la résistance de grille. En effet, jusqu’alors, la résistance d’interface été considérée comme non-
tributaire de la fagon de dessiner le transistor, et dépendante uniquement de la surface offerte par le
produit largeur de grille - longueur de grille (W-L). Ainsi, le contact de part et d’autre de la grille permet
de réduire a la fois la contribution de la résistance horizontale Rsi; mais aussi celle de la résistance Rint, en
lui offrant deux fois plus de surface au niveau de la téte de poly-silicium.

II1.6. Application du modele a la résistance de grille effective du PMOS HKMG

Le modele a montré de bons résultats sur les transistors HKMG de type n. Bien que le transistor de type
p n'est pas d’usage aussi fréquent que le type n dans les circuits RF, il est tout de méme présent dans
certaines d’applications. Il est donc intéressant de savoir si le modéle proposé permet également de
décrire le comportement de la résistance de grille effective des pMOS.

Par ailleurs, pour certains transistors pMOS de la technologie 28nm HKMG, le réseau d’entrée posséde
un comportement électrique tres différent de celui observé sur les nMOS. Cette section a donc pour
objectif de montrer comment le nouveau modele peut aider a la compréhension des phénomenes
rencontrés pour ce type de dispositifs.

I[I1.6.a. Dépendance en fréquence de 'impédance d’entrée

Sur un pMOS HKMG, les deux grandeurs Cg et Rgg présentent, en régime de forte inversion, une forte
dépendance fréquentielle qui a I'allure d’'un RC. Or, ces mémes grandeurs mesurées sur le nMOS
complémentaire ne présentent pas cette caractéristique. En outre, il est connu que des effets non quasi-
statiques peuvent entrainer une chute de la capacité totale apparente Cg [19] ou de la résistance effective
Rgg [20]. Cependant, le phénomeéne est indifféremment présent pour toutes les longueurs de grilles
considérées, y compris pour les plus petites. Par ailleurs, bien que la résistance de grille d’'un PMOQOS
présente des contributions verticale et d’interface plus élevées, I'encapsulation de la résistance de grille
ne permet pas a elle seule d’expliquer cette dépendance. En effet, la fréquence de coupure mise en jeu
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entre la résistance d’interface Rint et la capacité de bord Cfrl est trés élevée, de I'ordre de quelques
centaines de GHz, alors que la chute en fréquence s’observe dés quelques GHz.

Ainsi, le comportement en fréquence du pMOS est plutdt a relier a la nature de I'empilement des
matériaux qui constituent la grille, différente de celui du NMOS. En particulier, I'apparition d’'un contact
de moins bonne qualité a I'interface poly-silicium/Métal, de type Schottky, est une hypothése a privilégier.

[I1.6.b. Modéele de résistance de grille pour le PMOS

Compte tenu des remarques précédentes, le modele présenté auparavant (Fig. I1I-19) est modifié en
introduisant une jonction Schottky a l'interface et donne le modele de la Fig. IlI-30. La jonction est
modélisée par un RC paralléle de résistance R et de capacité Csh. Dans un premier temps, aucune loi
de variation géométrique n’est proposée pour ces derniers éléments.

G
Re
Rsil
Ctro Rint Ctro
Rsch Csch
=—C I Ci =T
. 1 I I 1 .

; | >

Fig. 111-30: Modeéle de résistance de grille avec une interface de type Schottky pour le transistor PMOS

L’extraction de ce modele s’effectue en deux étapes. Premierement, a haute fréquence (aux alentours
de 60 GHz), la résistance Schottky est court-circuitée par la capacité en parallele. Il est possible alors
d’extraire sur la grandeur Rgg les parametres de la résistance de grille présentés auparavant. Par ailleurs,
dans ce domaine de fréquence, la capacité totale Cgg est moins forte qu’a faible fréquence puisque la
capacité intrinseque et la capacité de bord latérale se retrouvent en série avec la capacité Schottky.
Deuxiemement, a faible fréquence, la résistance Schottky vient s’ajouter a la résultante de la résistance
d’accés de grille et sa contribution diminue au fur et a mesure que I'admittance présentée par la capacité
Csch gagne en importance. Le couple Rsch Csch domine donc le comportement basse fréquence et peut
étre extrait simultanément sur les grandeurs Cgg et Rgg.

En application, le modele est extrait sur un jeu de quatre transistors présentant une variation en largeur
de grille unitaire. Les parameétres de la résistance de grille rshg, rint, AWf sont communs aux quatre
transistors et mais Rsch et Csch sont extrait séparément pour chaque transistor. Ainsi le tableau Tab. 111-8
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contient les parameétres de la résistance de grille extraits a 60GHz, tandis que le Tab. IlI-9 donne les
parameétres du contact Schottky pour chaque transistor, et rappelle également leurs géométries. fsn est
la fréquence de coupure du circuit RC équivalent. Enfin, la comparaison entre la mesure et le modéle est
donnée sur la Fig. IlI-31 pour la capacité et la résistance effectives de grille normalisées a un doigt suivant
les valeurs rappelées dans le Tab. 111-9.

rshg (Q/carré)

rint (Q.um?) AWf (nm)

8

23.6

119

Tab. 111-8: parametre de la résistance d’accés de grille pour le jeu de transistor PMOS et le modéle Fig. 11I-30.

Transistor L(nm) Wf (um) Nf mult R.h (Q) Csch fsch
(fF) (GHz)
T_0.3 30 0.3 10 18 40 216 18.5
T_1.0 30 1.0 10 10 81 98 20.0
T 2.0 30 2.0 10 6 160 48 20.5
T 5.0 30 5 10 2 543 22 13.3

© 2014 Tous droits réservés.

Tab. 111-9: Rappel des géométries des transistors PMOS 28nm étudiés et parametres du contact Schottky d’interface pour
chaque transistor.

La fréquence de coupure f;» donne une évaluation de la qualité de I'extraction. En effet, c’est une
caractéristique indépendante de la géométrie, puisque les deux grandeurs liées a la jonction réagissent
par rapport a la section de maniére opposée. D’aprés le Tab. 11I-9, les extractions des transistors T_0.3 et
T 1.0 et T_2.0 sont cohérentes entre elles puisqu’elles donnent des fréquences de coupure semblables,
aux alentours de 20 GHz. Au vu de la valeur de la fréquence, le dernier transistor semble marginal. Le
tracé des paramétres normalisés en fonction de la largeur de doigt de grille, représenté Fig. IlI-32,
renforce cette premiére constatation : la capacité Cs pour le transistor T_5.0 n’est pas dans la tendance
des autres car trop faible.

Contrairement aux attentes, Rsh et Csch n"ONnt pas un comportement surfacique lié a I'interface comme
I'aurait Rine par exemple. La résistance Schottky semble diminuer avec la largeur de grille tandis que
capacité augmente. Proposer une loi de variation géométrique devient alors fortement complexe, et celle-
ci est sans doute tributaire d’effets de bord, entre I’empilement de grille et le STI.

D’autre part, la comparaison simulation/mesure de la Fig. 1lI-31 laisse supposer que la qualité de
I’extraction des parametres initiaux de la résistance de grille peut également étre mise en cause. En effet,
hormis un bruit de mesure important dans la gamme haute de fréquence, la résistance de grille effective
n’a pas encore tout a fait atteint le palier pour lequel la résistance Schottky est court-circuitée. Il est fort
probable que la forte valeur de rint extraite rende compte également d’une partie de la résistance Rgch.
Ainsi, pour extraire de fagon plus satisfaisante les parametres de la résistance de grille, des mesures en
bande sub-millimétrique seraient fortement appropriées. La fréquence a laquelle I'extraction s’effectue
(60GHz) n’est en effet que trois fois la fréquence de coupure du contact Schottky.

Cgg (fF) Rgg (kQ)
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T 2.0
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Fig. 111-31: Mesure et simulation de la capacité et de la résistance effectives de grille normalisées, en fonction de la fréquence
pour un jeu de transistors PMOS 28nm HKMG présentant des largeurs de grille unitaires différentes.
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Fig. 111-32: Tracé des parametres du contact Schottky normalisés a un doigt de grille.
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[I1.6.c. Amélioration du contact métal/poly-silicium : pré-dopage et recuit

L’apparition du contact de type Schottky a I'interface poly-silicium/métal peut s’expliquer par un déficit
de dopants. En introduisant une étape de pré-dopage du poly-silicium a I'interface avec le métal dans les
étapes technologiques de fabrication [21], la qualité du contact s"améliore. Cette solution a été testée sur
le 28 nm HKMG.

La Fig. 111-33 montre les mesures et simulations des deux grandeurs d’entrée Cgg et Rgg, pour des

transistors avec et sans pré-dopage. Pour les premiers, le modeéle, sans la jonction Schottky, et la mesure

ne présentent plus de dépendance en fréquence. Dans ce cas, le modéle a encapsulation de la résistance
d’interface est directement applicable. Dans l'autre, I’'ajout d’'un modeéle de contact Schottky Si/Metal est

nécessaire.

Fig. I1I-33
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Conclusion du chapitre III

Dans ce chapitre, la méthode d’extraction trés répandue de la résistance de grille par le calcul de la
résistance effective de grille Rge=Re(1 /Y11) a été présentée et justifiée. Confrontés aux technologies
avancées, les modeles compacts se sont avérés présenter deux principales limitations pour la description
de cette grandeur. La premiere s’observe sur les dépendances géométriques des transistors en
technologies 45nm et 28nm tandis que la deuxieme porte sur I'évolution en tension de grille des
transistors 28nm. Une correction des modeles a été apportée, consistant en une modification du réseau
d’entrée du transistor et de la répartition des capacités parasites. Le nouveau modele permet la résolution
simultanée des deux phénomenes. La dépendance inattendue en tension est ainsi une conséquence
directe de I'augmentation des résistances d’interface et verticales apportées par le nouvel empilement
de grille High-K / Métal. Les raisonnements exposés ici sont toutefois applicables pour toute technologie,
a partir du moment ol celle-ci comporte des résistances verticales et/ou d’interface élevées. Une derniére
étude a montré I'importance de la prise en compte de la surface électrique réelle de ces derniéres, et a
conclu que le choix du dessin de grille a un impact conséquent sur la valeur de ces résistances.
L’application du modeéle au cas du pMOS a permis d’isoler les causes possibles d’'une dépendance en
fréquence inattendue, puis de valider les améliorations technologiques proposées.
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IV. Structures spécifiques pour la modélisation et I'extraction

IV.1. Introduction

Un grand nombre de méthodes d’extraction des parametres du schéma équivalent d’un transistor MOS
sont basées sur des mesures 2-port. Cependant, ce composant est fondamentalement un dispositif a
guatre terminaux - grille, source, drain et caisson - et une méthodologie deux ports entraine de facto des
pertes d’'information sur le transistor. De plus, I’extraction des parameétres devient complexe car elle
nécessite presque obligatoirement des approximations et certaines hypotheses sur le dispositif, la plus
usitée étant la symétrie source/drain. En particulier, le réseau substrat a souvent besoin d’étre simplifié
[1]. Or, pour des applications en régime de faible inversion, comme il I’a été montré au chapitre |, la sous-
estimation des effets du substrat s’avere problématique. Les parameétres extraits en source commune ne
sont sans doute valables que pour cette configuration particuliére et traduisent probablement des
grandeurs effectives dont les lois de variations gé¢ométriques sont difficilement déterminables.

Ainsi, d’autres solutions proposent des structures spécifiquement dédiées a I'étude du substrat [2][3].
Dans notre cas, on s’intéressera particulierement a des dispositifs construits en technologie 45nm et qui
seront appelés les structures PWELL/NWELL. Celles-ci offrent la possibilité d’étudier le caisson isolé du
transistor sans subir I'influence de celui-ci.

Il est également possible d’utiliser des configurations 2-port différentes de la source commune [4][5], a
I'instar de la structure grille-caisson qui sera présentée dans ce chapitre. Cette derniére offre I'occasion
d’exploiter la mesure par le terminal caisson et sera utilisée pour le développement d’'un modéle
paramétrique de substrat isolé. Cette structure présente en effet un aspect plus proche du transistor que
les structures PWELL/NWELL.

En allant plus loin, la reconstruction du réseau complet a quatre terminaux du transistor serait
envisageable par I'emploi de mesures deux ports couvrant toutes les combinaisons de terminaux. Ce type
de procédure nécessite cependant plus de structures et en conséquence plus de mesures. De plus, les
éléments du schéma équivalent ne peuvent pas étre extraits pour toutes les conditions d’utilisation du
transistor, car certaines combinaisons de polarisations ne peuvent pas étre appliquées. Aussi, avec la
montée de la fréquence d’application des mesures directes 4-port [6], celles-ci gagnent en intérét et
peuvent maintenant étre utilisées pour I'extraction d’'un modele complet de transistor MOS [7], ou plus
spécifiguement pour I'extraction d’un réseau substrat [8] . On se propose alors dans ce chapitre
d’effectuer une caractérisation 4-port de transistors a grille métallique (High-k/Metal Gate) 28nm sur
substrat isolé, d’en proposer un modele adapté a quatre terminaux puis de présenter la procédure
d’extraction correspondante de ses parametres.
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IV.2. Structures de test PWELL/NWELL

Ces structures ont été congues afin d’aider a la compréhension du comportement du caisson d’'un
transistor isolé et de faciliter I'extraction des parametres correspondants.

IV.2.a. Présentation des structures

Ces structures correspondent a un transistor nMOS avec caisson isolé dont la partie active a été
remplacée par un large contact sur le caisson. Il est possible de les comprendre comme une structure
d’épluchage de type OPEN dédiée au substrat. Ainsi, ces structures sont constituées d’un large caisson
dopé de type p, le PWELL, entouré d’un caisson de type n, le NWELL, le tout isolé en profondeur du reste
du substrat (de type p) par une couche de silicium de type n plus fortement dopée, appelée niso ou deep
nwell (DNWELL). Un large contact p+ sur le PWELL permet d’assurer la connexion électrique au plot de
signal. La couche d’isolation DNWELL ainsi que le caisson NWELL sont mis a la masse via un anneau de
prise n+. Enfin, un dernier anneau de prise p+ entourant I'ensemble de la structure permet de mettre le
substrat a la masse. En conséquence, il s’agit d’une structure 1-port. Elle est représentée vue de dessus
et en coupe transversale sur la Fig. IV-1.

Wisox
-
A
NWELL
PWELL
/ W
&
W .

3 isoy
R

Y

n+

NWELL

Fig. IV-1: Vue de dessus et coupe transversale suivant la direction x de la structure PWELL/NWELL

Trois versions de ces structures sont disponibles. Celles-ci différent par les dimensions du caisson
PWELL (Wx x W,): 18umx18um, 13umx23um, et 18.5umx23.5um. Ces variantes de dessin doivent
permettre de dissocier les composantes surfaciques et périmétriques mises en jeu. Le caisson NWELL a
une dimension de Wisox X Wisoy de 20pum x 25um et le contact p+ de 12pmx12um.
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IV.2.b. Schéma électrique équivalent

D’apres la topologie des structures, les directions x et y sont équivalentes, sans toutefois étre
identiques. Dans un premier temps, on peut cependant proposer un schéma électrique a une dimension,
dont les éléments représenteraient la résultante du comportement dans les deux directions. Cette
hypothése suffit pour décrire le comportement fréquentiel de la structure dans une approche de schéma
équivalent.

Ainsi, a partir du contact central, deux chemins jusqu’a la masse peuvent étre identifiés (Fig. IV-2). Le
premier passe directement dans le caisson PWELL, traverse la jonction PWELL/NWELL, assimilée a une
capacité Cownw, et rejoint ensuite la prise n+ du caisson NWELL. Le deuxiéme chemin commence par
traverser la jonction PWELL/DNWELL, assimilée a la capacité Cunw, traverse la couche d’isolation et rejoint
comme le premier la masse par le contact n+ du caisson NWELL. Au vue de la faible épaisseur de la couche
enterrée d’isolation, inférieure au micromeétre, et des larges surfaces PWELL et DNWELL en regard, la
résistance de la couche d’isolation, Ranw €t la capacité Canw, doivent étre envisagés comme distribuées I'un
par rapport a I'autre.

WVWELL — PWELL

C:dnw

DEEP NWELL

Fig. IV-2: Vue en coupe de la structure PWELL/NWELL avec représentation des éléments du schéma équivalent.

Ces remarques conduisent au schéma équivalent 1-port de la Fig. IV-3 :

pw
Y dnw
pwnw

Fig. IV-3: Schéma équivalent électrique de la structure PWELL/NWELL

Yanw €st I'admittance décrivant le réseau RanwCanw distribué et s’écrit :

tanh(Yanw/2)
Vdnw/ 2

Avec Yapw = \/j WR g Canw

Yinw = joCanw
Iv-1
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IV.2.c. Mesures et extraction

Les mesures sont effectuées avec un analyseur de réseau deux ports ol chacun des ports est connecté
a une structure différente. Le facteur de réflexion donné par la structure est simplement noté Si:. La
gamme de fréquence choisie est importante puisque il sera montré qu’il est judicieux de conserver une
série de mesure a faible fréquence, c'est-a-dire inférieure au GHz, pour extraire convenablement les
parameétres. Les fréquences choisies vont de 100MHz a 67GHz par pas de 100MHz. La tension appliquée
sur ces structures est nulle.

En gardant a I'esprit une topologie RC série, les deux grandeurs suivantes sont définies :

-1
R=Re(Y; ) ¢= P ) V-2

Par passage a la limite, quand w tend vers 0O, et selon le schéma de la figure Fig. IV-3, R et C se

simplifient en :

2 Ranw 2
Rprpwnw+ 12 Cdnw

@0 (prnw + Cdnw)2

C = prnw + Cdnw

R e Iv-3

A faible fréquence, C donne donc la valeur de la capacité totale de la structure, a savoir la somme de
Cownw €t Canw. Pour discriminer ces deux derniéres, les particularités géométriques des structures sont
utilisées. En effet, les caissons PWELL de deux structures possédent le méme périmétre pour des surfaces
de couche enterrée deep-nwell différentes. Il est alors possible de trouver trés simplement la capacité
surfacique et la capacité linéique latérale de I'isolation. En vérification, ces valeurs permettent ensuite de
retrouver la capacité totale de la 3™ structure.

La capacité latérale peut s’écrire :

Cownw =2 prnW(VVx + %) Iv-4
Ou cpwnw est la capacité linéique de la jonction PWELL/NWELL.
La capacité Cdw est donnée par :

Canw = cdnw - W, - W, IV-5

L’extraction des résistances Rpw et Ranw €5t moins aisée, d’une part parce que la grandeur R ne se réduit
pas d’aprés les équations IV-1 a une expression simple en fonction des seules résistances Ryw et Ranw, €t
d’autre part, la loi de variation géométrique est fort complexe, puisque qu’elle fait intervenir deux
chemins en paralléle et des effets a trois dimensions. C’est pourquoi I’extraction des résistances s’effectue
grace a une optimisation des parametres sur chaque structure. L'extraction est effectuée sur une plage
de fréquence relativement réduite (f <20GHz), pour laquelle on observe a la fois le palier des faibles
fréquences et le domaine dans lequel R et C possédent la plus grande variation en fréquence.

Les mesures et les simulations avec le modéle extrait sont présentées sur la Fig. IV-4, et le tableau Tab.
IV-1 récapitule les valeurs des éléments pour les trois structures.
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cpwdnw cdnw Row (Q) Ranw (Q)
18umx18um 328 109
13umx23um 754 pF.m? 636 uF.m? 63 28
18.5umx23.5um 137 683

Tab. IV-1: Valeurs des éléments extraits pour les trois structures de diodes PWELL/NWELL.
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Fig. IV-4: Mesure et simulation des grandeurs R et C en fonction de la fréquence des structures PWELL/NWELL pour les 3
géométries de caisson PWELL.

En premier lieu, le modele utilisé s’avere tres prédictif car si les parametres ont été extraits a une
fréquence inférieure a 20GHz, les simulations présentent une excellente correspondance avec les mesures
sur toute la bande de fréquence observée.

D’autre part, la structure de dimensions 18.5umx23.5um possede une surface d’isolation comparable a
celle des véritables transistors utilisés dans ces travaux. Or, la capacité totale de cette structure est trés
élevée, de I'ordre du pF, par rapport aux capacités du transistor qui sont habituellement de I'ordre de
quelques dizaines de fF. On s’attend ainsi a un impact significatif de I'isolation sur les mesures d’un
transistor complet.

Enfin, le comportement en fréquence des grandeurs R et C est caractéristique d’un réseau fortement
distribué, et ce dés les basses fréquences, notamment a cause d’une fréquence de coupure (due au terme
Ranw Canw) faible, de I'ordre de 500MHz. L’isolation d’un transistor ne peut donc pas se modéliser avec un
simple réseau RC localisé.

En conclusion, ces structures dédiées a I’étude de |'isolation ont permis de jeter les bases d’'un premier
modeéle pour le caisson isolé des transistors MOS. Dans un premier temps, les valeurs des capacités de
jonctions entre les caissons du substrat ont pu étre extraites. Puis, il a été montré qu’il suffit d'un nombre
limité d’éléments dans le schéma équivalent pour décrire de fagon satisfaisante le comportement
fréquentiel de la structure, a condition de modéliser la couche enterrée d’isolation suivant un schéma
distribué. Cette derniére présente une valeur capacitive globale trés importante, indiquant ainsi que
I'isolation avec une couche enterrée impacte sérieusement le comportement de la structure.
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IV.3. Structures de test grille-caisson

IV.3.a. Présentation

Les structures « grille-caisson » (GB) sont des structures dédiées a I'extraction du réseau substrat
complet d’un transistor. Elles se présentent sous la forme de dispositifs deux ports dont les points de
mesures sont la grille (G) et le caisson (B). Dans cette configuration, les terminaux source et drain sont
toujours a la masse, imposant ainsi un transistor froid (Vds=0). Sur les schémas de la Fig. IV-5, les
topologies des terminaux d’'un transistor dans les deux configurations sont données a titre de
comparaison.

. NS
D
G B G B
1
S S
77 77
(a) Mesure en source commune (GD) (b) Mesure grille-caisson (GB)

Fig. IV-5: Configuration des ports pour la mesure d’un transistor en source commune (a) et grille-caisson (b).

Afin de mettre en avant I'intérét d’une topologie GB pour I'extraction du réseau substrat, un schéma
équivalent 4-port du transistor en régime de désertion est montré Fig. IV-6 . Il comprend les quatre
résistances caisson Rw, Rjd, Rjs et Rb, ainsi que la capacité globale Ciso et la résistance Riso de la couche
d’isolation. Dans un premier temps, pour la clarté de I'exposé, ces éléments sont considérés comme
localisés, bien que I'étude précédente des structures PWELL/NWELL ait montré les limitations de ce type
d’approche, notamment pour la description du comportement en fréquence de I'isolation.

G
!
E B S e o D B ;
Cid
Cdep
Rjs Rb Rjd
Rw Rw
J;Ciso
i l Riso

Fig. IV-6: Coupe transversale d’un transistor MOS isolé a un doigt, avec la superposition d’un schéma équivalent valable en
régime de désertion. Les capacités extrinséques Cggext, Cgsext €t Cghext NE SONt pas représentées.
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Le schéma équivalent de la Fig. IV-6 peut se réécrire suivant la configuration de mesure deux ports
choisie, GD ou GB, et cela donne lieu aux schémas de la Fig. IV-7 et de la Fig. IV-8 , respectivement. Sur
ces derniers, la capacité Cg, correspond la capacité d’oxyde Cox en série avec la capacité de désertion Cgep.
La comparaison des deux schémas équivalents confirme les avantages de la mesure GB sur la mesure GD
pour I'extraction du réseau substrat. En effet, en configuration GD, I’entrée dans le substrat s’effectue par
la branche Cjg/Rjs, qui domine le comportement électrique du dispositif vu du drain. L’extraction des
autres éléments du substrat est donc moins précise sachant, qu’en plus, la majorité d’entre eux se
retrouvent dans des branches en parallele les unes des autres. Dans la configuration GB, I'entrée dans le
réseau substrat s’effectue uniquement par la résistance d’accés Ry, ce qui facilite son extraction. Ensuite,
la mesure GB associe en paralléle les branches relatives aux terminaux source/drain qui ont des
comportements électriques similaires voire identiques, a savoir les branches RC des jonctions ainsi que
les capacités extrinséques Cgsext €t Cgdext. La perte d’information subie est ainsi faible. Enfin, cette
configuration donne I'opportunité d’avoir acces a des informations sur les autres branches électriques du
circuit, en particulier la connaissance de la capacité Cg, dans tous les régimes d’inversion.

Cependant, ces deux configurations se révelent équivalentes pour la détermination du réseau d’isolation.
Dans les deux cas, I'impédance associée est en parallele d’une autre branche, ce qui rend difficile son
extraction directe.

ngext
G Rq Csp Ry Cljd R D
| | L o
S A L -
RJS Ciso
Casext —— Rug
st Riso
55 |
+

Fig. IV-7: Schéma équivalent en configuration GD du transistor en régime de désertion.

Rg Cgb Rb Rw
||

G YW | VWV va ‘B

— st Rjd Ciso

Cgsext + ngext C C R
js jd iso
s/ 1
s

Fig. IV-8: Schéma équivalent en configuration GB du transistor en régime de désertion.
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IV.3.b. Modélisation des caissons isolés

Un exemple de topologie typique des transistors étudiés est présentée Fig. IV-9. Ces derniers sont
constitués de motifs de transistors multi-doigts disposés en paralléele. Chaque motif est entouré d’une
prise caisson, et I'ensemble de la structure est isolée par la méme couche enterrée. Cette derniere a la
méme surface pour tous les dispositifs étudiés, quelle que soit la géométrie du transistor.

Pour ces transistors, la modélisation du caisson isolé se heurte a des effets de distribution. Par
conséquent, un schéma équivalent constitué uniquement d’éléments localisés comme celui de la Fig. IV-6
ne peut suffire pour décrire correctement le comportement de la structure. Ces effets sont de deux
natures. Le premier est lié a la grande superficie de la couche d’isolation, et crée ainsi un phénoméne de
distribution continue. Cette derniere est principalement dirigée suivant la dimension la grande du
transistor, a savoir la largeur de grille (Wf). Le deuxieme effet est lié a la succession de doigts entre deux
prises caisson qui crée un phénomeéne de distribution discréte. Modéliser simultanément les deux types
de distribution est trés complexe, et c’est pourquoi la suite s’attachera a choisir I'effet prépondérant
suivant la géométrie du transistor.

prise de la couche enterrée

SHI0W €

prise caisson

Fig. IV-9: Vue de dessus d’un transistor MOS isolé a 2 doigts de grille et 3 motifs.

1V.3.b.i. Modélisation de la distribution continue, modeéle de substrat doublement distribué.

Pour la description du caisson et de la couche d’isolation suivant un modéle basé sur une distribution
continue, les transistors sont choisis parmi ceux comprenant un petit nombre de doigts (Nf) entre deux
prises caisson. Un ordre de grandeur du nombre maximal de doigt que peut supporter ce modele sera
évalué par la suite par la confrontation aux mesures.

La Fig. IV-10 présente une vue schématique en coupe du caisson isolé d’un transistor, le long d’un doigt
de grille. Elle illustre en particulier la distribution des résistances du caisson PWELL et de la couche
enterrée d’isolation par rapport aux capacités grille-caisson (Cg) d’une part, et d’isolation d’autre part
(Cdnw)-
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Wf

INET =~ - TNl

NWELL  Cynw

SISyVS DYV PYY DYV Fyvs Fyve Syve

DNWELL

Fig. IV-10: Vue en coupe du caisson isolé d’'un MOS suivant la direction d’un doigt de grille et représentation des éléments
distribués

Un modeéle adapté a cette topologie s’inspire de I"étude des structures PWELL/NWELL. Dans ces
derniéres, seule la couche enterrée d’isolation requérait une représentation distribuée, par I'introduction
de I'admittance adéquate. Dans le cas de la structure grille-caisson, la partie d’acces au substrat, par la
prise B, n’est plus la large surface p+ mais un anneau p+ entourant le motif du transistor. La résistance
d’acces a la partie active du dispositif, sous le STI, présente sans conteste une nature distribuée par
rapport a la capacité d’isolation C4nw. De méme, la composante de la résistance du caisson sous la grille
est distribuée a la fois par rapport a la capacité d’isolation Cynw et par rapport a la capacité du transistor
Cgb. Ainsi, ces constatations conduisent a la modification du schéma Fig. IV-6 en intégrant un réseau
substrat doublement distribué, qui est une adaptation du modele développé pour I'étude des structures
PWELL/NWELL.

Le modeéle obtenu est représenté Fig. IV-11. Dans celui-ci, le substrat doublement distribué est
représenté par la matrice admittance [Ysu] @ 5 terminaux (G, B, B, S, D). Par souci de clarté, les branches
composant le réseau sont simplement représentées par des admittances ou des impédances sur le
schéma. Elles se définissent néanmoins ainsi :

Ygb est la branche grille-caisson, constituée de Cg, et R, en série :

Y:gb — j(.‘)Cgb
1+ jwR,Cyp
Yis et Yjs sont les branches associées aux jonctions drain/source :
Yiass = -jwcjs/d
1+ jwRjq/sRjays

Yanw €st I’'admittance de la capacité d’isolation. En notant Cynw la capacité de jonction entre le PWELL et

DNWELL, elle s’écrit :

Yanw = JoCqnw
Zw est I'impédance du caisson :
Zy =Ry,
Zanw €St I'impédance de la couche enterrée d’isolation, de résistance totale Ranw:

Zanw = Ranw
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Les éléments de la matrice [Ysup] s’écrivent en fonction de ces impédances et admittances, et sont issus
de la résolution d’une équation de propagation semblable a celle des télégraphistes, mais pour un réseau
doublement distribué. Le détail de la résolution et I'expression des paramétres sont explicités en annexe
C.

Enfin, les branches localisées Rownw/Cownw traduisent le chemin du caisson PWELL au caisson NWELL, en
cohérence avec la structure PWELL/NWELL.

o ul

—
s

Cgsext ngext
H‘ :
[Ysu b]

B B
Rpwnw Rpwnw

C

;L— pwnw CDWHW 37—

[Ysub]:
1o
Ygb Ygb
B ZIw Zw Zw
— {1 — ——F----
Yjd Yjs Yjd Yjs
S*Ydw*pD S*Ydw*D
[7—(:; — —F----
Zdnw Zdnw Zdnw

Fig. IV-11: Modeéle complet pour la structure grille-caisson, incluant un réseau doublement distribué du caisson isolé sous le
doigt de grille, décrit par la matrice admittance [Ysyb]

L’extraction des éléments du schéma du c6té de la grille est semblable a celle pratiquée sur des mesures
obtenues avec une structure en source commune. Ainsi, les capacités Cgsext €t Cgdext, SUPPOSEeS égales par
symétrie source/drain, sont alors données a Vg=Vb=0V par :

-1/2
Cgsext = ngext =71
w-m (=)
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La capacité Cg, est obtenue directement, a toutes tensions Vg et Vb, par :
1

Cov = w - Im(=1/Y3)
La connaissance des capacités extrinseques et de Cg en régime de forte inversion (Vg=1.1V) permet
d’extraire Rg suivant la méthode décrite dans le chapitre IlI.
L’extraction des éléments du réseau substrat s’effectue grace a la branche Yux = Y22+Y12, qui permet de
s’affranchir de I'influence de la contribution de Cgb/Rb. En utilisant une approche RC série, on définit alors
une résistance Rbx et une capacité Cbx apparentes pour le substrat comme suit :

-1

1 -
w - Im( ) IV-6
Y22+Y12

D’apres I'expression des parametres du réseau doublement distribué, le comportement asymptotique
de ces grandeurs permet en théorie de retrouver les valeurs des capacités de jonction. En effet, a faible
fréquence, Cbx est dominée par la résultante des capacités d’isolation, mais a haute fréquence, elle tend
vers un plateau défini par les capacités de jonction. Malheureusement, ce plateau n’est pas atteint avec

Rox = Re (;——) Cpx =

Y22+Y12

les mesures disponibles, et les capacités de jonction doivent donc étre relevées sur des structures GD
équivalentes quand elles sont disponibles, ou a défaut calculées par une regle de proportionnalité en
fonction de la largeur totale de grille.

Connaissant les valeurs des capacités latérales et surfaciques des jonctions PWELL/NWELL et
NWELL/DNWELL graces aux structures PWELL/NWELL précédentes, et connaissant aussi les dimensions
du caisson isolé, les valeurs des capacités Cgnw €t Cowaw peuvent étre établies séparément. Enfin, la
résultante capacitive totale est vérifiée sur la valeur a base fréquence de Cp.

Comme pour les structures PWELL/NWELL, les résistances du réseau sont extraites par une procédure
d’optimisation de la simulation sur les mesures de Rpx et Cuox. De préférence, la gamme de fréquence est
réduite a f < 20GHz, 1a ol les parametres de I'isolation sont dominants. La confrontation du modéle a la
mesure jusque f=80GHz permet ensuite de vérifier la validité de I'extraction et du modele lui-méme.

Les résultats de simulation avec le modeéle complet extrait suivant la démarche expliquée ci-dessus sont
présentés sur les Fig. IV-12 et Fig. IV-13 pour trois géométries de transistors, rappelées Tab. IV-2. Les
valeurs des résistances du modele sont récapitulées dans le tableau Tab. IlI-3.

La Fig. IV-12 montre la résistance Ry et la capacité Cy, apparentes vue du port B, tandis que la Fig. IV-13
montre le parameétre Y,,, en partie réelle et imaginaire. Ry, et Cop sont données par :

1 1
Ry = Re (o) Cpp = ——— :
bb Y, b = Im(1/Yy,) Iv-7

Ces deux types de représentation permettent de distinguer le comportement du modele a basses
fréquences pour la Fig. IV-12 et en limite du domaine pour la Fig. IV-13. De plus, Rbb et Cbb donnent une
image en termes d’éléments électriques du schéma équivalent, donc plus immédiatement
compréhensible.

-115-

© 2014 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



Thése de Benjamin Dormieu, Lille 1, 2012

Dispositifs L (nm) WF (um) Nf par motif Nb de motifs

T_30x10x1x6 30 10 1 6
T_30x10x2x6 30 10 2 6
T_30x2x10x6 30 2 10 6

Tab. IV-2: Récapitulation des géométries des transistors mesurés et simulés dans le cadre du modéle doublement distribué.

Dispositifs Rw (Q) Rb (Q) Rj (Q) Rdnw (kQ) Rpwnw (Q)
T_30x10x1x6 351 351 38 4.7 198
T_30x10x2x6 322 184 77 6.0 144
T_30x2x10x6 222 194 38 6.3 53

Tab. IV-3: Valeurs des parameétres de résistances extraites pour le modéle doublement distribué pour les trois géométries
de transistors étudiées.
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Fig. IV-13: Mesure et simulation des parties réelle et imaginaire de Y22 extraites des structures grille-caisson a 1,2 et 10
doigts en technologies 45nm. Vg=Vb=0V

IV.3.b.ii. Modéle paramétrique de caisson isolé doublement distribué.

Apreés extraction de ses parameétres, le modele distribué développé au paragraphe précédent permet la
description des dispositifs pris séparément. Mais il n’est pas capable de décrire I'ensemble des dispositifs
avec un seul jeu de parameétres. En outre, il se concentre principalement sur la partie du caisson située
sous la grille, en prenant en compte la nature distribuée de la capacité Cq, et des capacités de jonction. En
réalité, la plus grande partie des effets distribués est située a I’extérieur de la prise p+ entourant le caisson
isolé. Par conséquent, si I'on se réfere a la Fig. IV-14 représentant les directions de propagation dans le
substrat, ce modele est parfaitement adapté a la description du substrat sous le dispositif, représenté par
la matrice [Ys], mais donne une description imprécise des parties du caisson s’étendant sous le STI dans
les directions x et y, représentées par les matrices [Yx] et [Yx]. Les valeurs des éléments extraits suivant le
modele précédent ne pouvaient donc pas répondre a des lois de variations géométriques, puisqu’il s’agit
de valeurs apparentes résultant a la fois du comportement du caisson sous le dispositif, via [Ys], et a
I’extérieur de celui-ci, via [Yx] et [Yy].
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Wx [Ys]

[Yx] Wy

[Yy]

Fig. IV-14: Vue de dessus d’un transistor MOS isolé, avec illustration des directions de propagation dans le substrat et des
matrices de parameétres [Y] associées.

Schéma équivalent

La modification du modele repose ainsi sur un découpage du caisson en trois sections : celle sous le
dispositif, [Ys], et celles dans les deux directions x et y, [Yx] et [Yy]. Le modéle complet correspondant a
cette approche est représenté sur la Fig. IV-15.

En supposant que les effets de la double distribution sont prépondérants dans les parties externes a la
prise du caisson, la matrice [Ys] est constituée d’un réseau simplement distribué, identique a celui utilisé
pour la description des structures PWELL/DNWELL (Fig. IV-16). En revanche, les deux sections dans les
directions x et y sont modélisées a I'aide de réseaux doublement distribués (Fig. IV-17), dont les
expressions se déduisent des précédentes et sont rappelées en annexe C. Ce modéle a par ailleurs
I’avantage d’étre intégrable dans un modele compact, via une connexion avec au terminal caisson (‘bulk’)
de ce dernier, comme le montre la Fig. IV-15.

Modéle compact

:
é

D S
PUNE— Rp L
B B
CanW RW Rw prnw L/L/
[Yx] [Yy]
[Ys]

Fig. IV-15: Modéle complet paramétrique de caisson isolé, relié a un modéle compact de MOS.
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L.

— e Canw :
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Fig. IV-16: Réseau distribué [Ys]

RPWXIY
—AMTAM— - - = TAM—e
1

—|— — Cdnwx,y —_ -1
—AMNAAMN— - - - AN —
Rdnwx,y

Fig. IV-17: Réseaux doublement distribués [Yx] et [Yy]

Lois de variations géométriques

Les lois de variations géométriques des éléments du schéma sont basées sur les dimensions de la prise
caisson entourant le dispositif, Wy et W,, ainsi que sur celles de la couche enterrée d’isolation, Wis.x et
Wisoy. La Fig. IV-18 reprend la Fig. IV-15 en indiquant les dimensions citées précédemment.

Wisox

y isoy

Fig. IV-18: Définition des dimensions géométriques d’un transistor MOS sur caisson isolé

Les formes géométriques des éléments a considérer dans les directions x et y sont des trapézes dont la
petite base est constituée de la bordure de la prise caisson et la grande base du bord de la prise d’isolation.
Les capacités associées s’écrivent alors :

Wy, +W; L
Cdnwx,y = CdTLW( a4 zlsox,y) Sl V-8

Ou cdnw est la capacité surfacique de la jonction PWELL/DNWELL.
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Les résistances ont les expressions suivantes :

2L W; - W,
Ranwxy = rdnw —2>%"In (1 + ( 15ory a2 )> IV-9
isox,y Zery
2L W; - W,
Rpwx,y = TpwW 2% In (1 + ( lso;’;v xy)) IV-10
isox,y x,y

Ou rdnw et rpw sont respectivement les résistances par carré de la couche d’isolation et du PWELL sous
le STI.
Les capacités latérales sont exprimées par :

Cdnwx,y =2 prnWVVisox,y Iv-11
Ou cpwnw est la capacité linéique de la jonction PWELL/DNWELL.
Cdw est la capacité de la couche d’isolation sous le dispositif :

Canw = cdnwW, W, Iv-12

Enfin, la résistance de la couche d’isolation sous le dispositif est supposée décrire une propagation

suivant la largeur du doigt de grille et s’écrit donc :
W
Ranw = rdnwWy Iv-13

Application a des structures réalisées en technologie 45nm

Pour les dispositifs récapitulés dans le Tab. IV-4, les parametres résistifs sont extraits par une procédure
d’optimisation sur la résistance effective totale Rw, @ f=100MHz. Les parametres capacitifs sont eux
extraits a partir des structures PWELL/NWELL. La Fig. IV-19 montre les résultats de I'extraction des
résistances et I'application du modéle sur toute la bande de fréquence mesurée, pour Vg=Vb=0V.

Dispositif W (um) L (nm) Nf WF (um) Mult
1 20 40 10 2 6
2 20 80 10 2 6
3 20 120 10 2 6
4 120 40 24 5 1
5 1.28 40 4 0.32 36
6 9.6 40 30 0.32 6
7 10 40 1 10 6
8 20 40 2 10 6

Tab. IV-4: Géométries des transistors disponibles en configuration GB pour la détermination des lois paramétriques du

réseau de caisson isolé

© 2014 Tous droits réservés.
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Fig. IV-19: Résistance totale vue du port B pour chaque dispositif : (a) extraction a 100MHz, (b) vérification de la dépendance

fréquentielle.

L’extraction donne les valeurs de résistance par carré suivantes :

rdnw = 1.250 kQ /carré pour la résistance de la couche enterrée d’isolation
rpw = 645 Q/carré pour la résistance du caisson p+

Le modele permet de reproduire de fagon satisfaisante toutes les géométries disponibles a I'exception
du transistor 4. Cependant, ce dernier est singulier car il cumule a la fois un grand nombre de doigts (Nf)
par motif et une grande largeur de doigt unitaire (Wf). Bien décrire ce transistor nécessite donc un modele
qui tiendrait compte a la fois de la double distribution de la résistance du caisson isolé (matrice [Ysu]
présentée précédemment) et d’une nouvelle distribution, discréte celle-la, suivant le nombre de doigts.
Une telle approche n’est pas compatible avec une topologie simple convenant a un modele compact.
Aussi, une description correcte du comportement de ce transistor passe nécessairement par |'utilisation
de plusieurs instances de modele compact en paralléle, opération permise par les outils de simulation

post-layout usuels.
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L'exploitation de mesures RF faites sur des structures grille-caisson a donné I'opportunité d’effectuer
une étude complete du transistor MOS a caisson isolé, dans un cadre proche de conditions réelles
d’utilisation du transistor. Il a été confirmé la présence d’effet distribués fortement liés a la couche
d’isolation et ceux-ci ont été modélisés, d’une part en tenant compte de la distribution des capacités
proches du transistor - les capacités de jonction et de désertion — et, d’autre part, des capacités de
jonctions entre les couches des caissons PWELL, NWELL et DNWELL. Enfin, a partir de ces premieres
investigations, un sous-circuit paramétrique décrivant un caisson isolé et approprié pour les modeles
compacts a été développé. Cela a aussi permis de montrer que les résistances des caissons situées a
extérieur de la prise caisson p+ du dispositif ont un role non négligeable dans le comportement électrique
du substrat, a minima dans le contexte de structures grille-caisson.

Ainsi, les structures grille-caisson permettent une extraction compléte d’un réseau substrat pour le
transistor MOS. Leur encombrement est relativement réduit, proche de celui d’un transistor en source-
commune, ce qui permet ainsi d’envisager un nombre important de dispositifs de g¢ométries différentes.
Cette étude en a tiré parti afin d’élaborer le modele paramétrique. Cependant, certaines grandeurs
comme les jonctions source/drain sont difficilement accessibles car toujours dans des branches paralléles
a celle de l'isolation. L'emploi de structures 4-port devrait permettre d’éliminer cette limitation, comme
cela va étre démontré dans ce qui suit.
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IV.4. Les mesures 4-port

Dans la continuité de la structure grille-caisson, la structure 4-port permet sans doute d’accéder au
stade ultime de I'extraction d’'un modele RF de transistor MOS. En effet, les modeéles standards, comme
les modéles compacts, sont généralement des modeles a 4-terminaux afin de couvrir toutes les topologies
rencontrées dans les différentes applications d’un transistor MOS. Cependant, les méthodes d’extraction
usuelles reposent sur des mesures en configuration deux ports, ce qui, nous venons de le voir, engendre
des imprécisions sur I'interprétation des mesures et donc I’extraction du modéle. A contrario, les mesures
4-port donnent enfin I'opportunité d’extraire simplement et précisément tous les paramétres d’un
modele, compact ou non, en donnant acces a toutes les caractéristiques du composant. En particulier,
des grandeurs jusqu’alors difficilement accessibles telles que la transconductance G, OU encore certaines
capacités entre terminaux sont maintenant directement mesurables.

IV.4.a. Structures 4-port, mesures et épluchage

Les structures 4-port sont constituées d’un dispositif a mesurer placé au centre de deux jeux de plots
RF de type GSGSG (ground-signal-ground-signal-ground), et se présentent suivant la topologie
représentée sur la photographie de la Fig. IV-20. L'analyseur de réseau est un PNA-X N5247A 4-port de
Agilent, capable d’effectuer des mesures de paramétres [S] jusqu’a 67GHz [6]. Le choix de la gamme de
fréquence est ici de 100MHz a 50GHz. Enfin, pour toute I’étude, la numérotation des ports est la suivante :
1: Grille, 2: Drain, 3: Source et 4: Caisson (Bulk).

Fig. IV-20: Photographie d’un transistor dans une structure 4-port, indiquant la disposition des ports.

Comme mentionné précédemment, les transistors sont construits en technologie 28nm a grille
métalligue HKMG et disposent d’un caisson isolé. Trois structures de géométries différentes sont
disponibles dont les caractéristiques sont récapitulées dans le tableau Tab. IV-5. Le transistor M1 est le
transistor de référence et possede une longueur de grille de 30nm. La variante M2 a une longueur de grille
plus importante (90nm) et M3 une plus grande largeur de grille unitaire (5um au lieu de 2). Le nombre de
doigts de grille et le facteur de multiplicité sont identiques pour les trois structures, donnant un total de

-123 -

© 2014 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



Thése de Benjamin Dormieu, Lille 1, 2012

60 doigts. Des dispositifs identiques a M1 et M2 sont également disponibles dans des configurations 2-

port, permettant ainsi la comparaison et la validation des méthodes d’épluchage.

Lg (nm) WS (um) Nf mult W (um)
M1 30 2 10 6 120
M2 90 2 10 6 120
M3 30 5 10 6 300

© 2014 Tous droits réservés.

Tab. IV-5: Caractéristiques géométriques des transistors disponibles en configuration 4-ports

A l'instar des mesures 2-port, I'épluchage des mesures peut s’effectuer suivant les procédures PAD-
THRU ou OPEN-SHORT [9]. Dans le cas présent, les structures permettant I’application des deux méthodes
sont disponibles.

La méthode PAD-THRU est basée sur la théorie des lignes de transmission. Des structures génériques
permettent d’extraire les constantes de propagation des lignes sur le silicium et d’aprés la connaissance
des longueurs des lignes d’acces de chaque port, il est possible de corriger les mesures des effets de ces
lignes. Cette méthode présente I'avantage de prendre en compte les effets de distribution des lignes
d’acces, offrant en théorie un plus grand champ d’application en fréquence. Cependant, elle s’est révélée
difficilement applicable dans le cas présent pour plusieurs raisons. En premier lieu, il s’avere que la ligne
de référence (le ‘thru’) ne présente les caractéristiques d’une ligne de transmission que sur une plage
limitée de fréquences. D’autre part, cette procédure d’épluchage ne s’applique que dans le cas de
terminaux non couplés entre eux. Or, la proximité des accés aux ports S et B, tel qu’illustrée sur la
photographie Fig. IV-20, crée un fort couplage entre eux, rendant I'hypothése précédente invalide.

La procédure OPEN/SHORT travaille elle avec des éléments localisés, est simple a mettre en ceuvre et
s’affranchie, dans une certaine mesure, du couplage entre les terminaux source et caisson. De plus, elle
permet un épluchage au plus proche du dispositif, grace a I’emploi de structures dédiées. L'équation d’une
correction OPEN/SHORT pour une mesure 4-port s’écrit de maniére semblable a celle d’'une configuration
2-port:

Yaur = ((Yimes — Yopen) ™ — (Vsuorr — Yopen) ™D ™ IV-14

Les comparaisons des résultats obtenus en 4-port avec les mesures 2-ports des dispositifs ont montré
que cette derniere méthode d’épluchage donnait des résultats plus proches de ceux des 2-ports que la
premiere. Ainsi, elle a été choisie pour la correction des mesures 4-port et sera appliquée dans la suite de
I’étude.

Néanmoins, la méthode d’épluchage utilisée n’a pas corrigé totalement les mesures. En effet, la
comparaison avec les mesures 2-port montre tout de méme la présence d’un effet inductif résiduel,
probablement lié a I'inductance mutuelle entre les terminaux source et caisson évoquée précédemment.
Ce phénomeéne est en particulier visible sur la capacité totale de grille Cg, représentée sur la Fig. 1V-21.
Par la suite, cet effet limitera la plage de validité en fréquence de I’extraction aux alentours de 30GHz.
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Vg=1V

Vg=0Vv

Fig. IV-21: Comparaison des mesures, épluchées suivant une méthode OPEN /SHORT, de la capacité totale de grille du
transistor M1 en configuration 2-port et 4-port.

Notons ici que des structures corrigées pour supprimer le probleme de couplage entre les ports S et B
ont été réalisées depuis et devraient pouvoir étre mesurées prochainement.

IV.4.b. Modéele de transistor MOS a quatre terminaux

Pour accompagner I'analyse des mesures 4-Port, un modele de transistor a quatre terminaux est
proposé sur la Fig. IV-22. Il est basé sur un schéma équivalent petit-signal et distingue une partie
intrinseque et une partie extrinseque. La partie intrinseque est constituée des transconductances Gm
et Gmp, cette derniere étant souvent absente sur un schéma équivalent deux ports, de la conductance
du canal Gds, des capacités intrinseques et de la résistance Ri. Le modéle inclut également une
résistance de grille, décrivant dans le cas présent la résistance de I'empilement de grille HKMG, et un
réseau substrat. Ce dernier est constitué des capacités de jonction Ci et Ciq (contenues dans les
capacités Cys et Cog du schéma Fig. IV-22) et de quatre résistances : Rb, la résistance du caisson située
sous la grille, R;s et Rjg, les résistances des branches de jonction et de la résistance d’accés au caisson
Rw. Ces quatre résistances forment un réseau substrat semblable a celui du modéle compact PSP. Pour
tenir en compte la spécificité du transistor sur caisson isolé, un réseau dédié a la couche enterrée
d’isolation est inclus dans le modele. Il contient la résistance d’accés au deep NWELL, Risoext, ainsi
gu’une admittance, Yiso, décrivant la distribution entre la capacité Ci, et la résistance Riso de la couche
enterrée. Son expression est la suivante :

, tanh(y;s0/2) .
Yiso = jwCiso Vi l/S; aveCY¥iso = \/]wRisoCiso IV-15
iso
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Fig. IV-22. Schéma équivalent petit-signal a quatre terminaux.

D’aprés I'étude du caisson isolé effectuée avec les structures grille-caisson, le réseau proposé est sans
conteste une version simplifiée du modele de substrat. En particulier, la distribution de la capacité Cis
avec les résistances Ry et Riso n"est pas prise en compte. Néanmoins, I’objectif recherché ici est I’extraction
du réseau a quatre résistances localisées du modéle compact PSP et, dans ce sens, cette version du
modeéle de substrat répond a ce besoin. Néanmoins, la description de I'isolation reste nécessaire pour
reproduire le comportement électrique vu du caisson, et le modele de I'isolation basé sur Yis offre une
précision relativement satisfaisante en fréquence, comme il sera montré plus loin.

[V.4.c. Méthode d’extraction a partir de mesures 4-Port

IV.4.c.i. Principe

Les mesures 4-port offrent I'opportunité d’extraire tous les éléments du modéle présenté Fig. IV-22,
grace a la topologie particuliére de ce dernier et en tirant parti de I’accés a tous les terminaux. En effet,
ce réseau, apres épluchage des résistances d’ « accés » Rg et Rw, se présente sous la forme du schéma

équivalent Fig. IV-23, qui montre les branches entre les terminaux. Ces derniéres peuvent s’extraire
directement grace a I’emploi des parametres [Y], comme pour un réseau en N deux ports.
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Fig. IV-23: Schéma équivalent 4-port épluché des résistances d’accés Rg et Rw.

D’aprés le modeéle Fig. IV-22, le seul chemin électrique vers la masse passe par la branche d’isolation
formée de I'admittance Yis, et la résistance Risoext. Cette topologie crée alors un nceud central B; et il est
alors facile de vérifier que tous les paramétres Z; (pour i différent de j) sont égaux entre eux et valent :

Zij = Risoext + Yisa Pouri € [1;4] etj € [1;4],i #j V-16

En conséquence, la résistance Rw, directement connectée a ce nceud, est donnée par la relation :

Ry, = Re(Z4, — Z;j) Pour i € [1;4] etj € [1;4],i#j IV-17

Lla topologie du modeéle coété grille ne permet pas une extraction aussi directe de la résistance Rg.
Néanmoins, la méthode basée sur la résistance effective de grille Rgg, présentée au chapitre Il, s’applique
aussi sur ces mesures, apres évaluation des capacités de grille et de la conductance du canal. Notons que
cette derniére est donnée directement dans le cas présent par la relation :

Gas = Re(—Y33) IV-18

Le détail de I'extraction des éléments de la capacité de grille nécessaires a la détermination de Rg sera
donné par la suite.

Une fois connues les résistances d’accés Rg et Ry, elles sont retranchées de la matrice [Z] initiale, ce qui
conduit a la construction de la matrice d'impédance [Z'] suivante :

le - Rg ZlZ Zl3 Z14
ZZl Z22 Z23 ZZ4-

7'l = .
1= 70 7y Zy  Zas v-19
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De cette matrice se déduit la matrice admittance [Y’] du réseau Fig. IV-23, a partir de laquelle les
différentes branches vont étre extraites:

Y1=[z1" IV-20

IV.4.c.ii. Capacités de grille

Les mesures 4-ports permettent I'extraction directe des valeurs de capacités de grille pour toutes les
polarisations. Comparées a des mesures en source commune, les capacités grille-source et grille-caisson
sont accessibles sans hypothése de symétrie. Par une approche RC séries des branches Ygq, Ygs €t Yg, cES
capacités sont extraites comme suit :

-1 -1 -1
Cpg=———— Cps = ————— Cop = ——————— !
gd w Im(_l/le) g5 w Im(_l/Y13) gb w Im(_l/Y14) =21

L'utilisation de la matrice [Y] est en effet possible pour ces grandeurs si I’extraction est effectuée a faible
fréquence. Les Fig. IV-24 et Fig. IV-25 montrent un exemple a f=1GHz et a Vds=0V pour les capacités Cgd
et Cgs, et Cgb, respectivement. Elles illustrent dans le méme temps |'extraction des éléments
extrinséques, dans le régime pour lequel les composantes intrinséques disparaissent.
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=
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Fig. IV-24: Extraction des capacités Cgd et Cgs a Vds=0V pour le transistor M1, avec le relevé des capacités extrinseques
correspondantes
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8_I T T T T T T T T T T T T T T
%'EI :DDDEI
-8)|:| 4;... -
(_) L
Cgbext o
210 |
- N 00ooonogad
O_I 1 1 1 1 1 1 1 1 Il 1 1 1 1 1 1
0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0
Vg (V)

Fig. IV-25: Extraction de la capacité Cgb a Vds=0V, f=1Ghz pour le transistor M1, avec le relevé de la capacité extrinséque.

IV.4.c.iii. Relations entre paramétres [Y’] et les éléments du schéma équivalent

Les capacités obtenues, la résistance d’acces de grille Rg est extraite de la méme maniere qu’au chapitre

[ll. Avec la connaissance supplémentaire de Rw, la matrice de parameétres [Y’] est déterminée grace a IV-19

et IV-20. On peut alors relier les parametres de la matrice [Y’] aux éléments des schémas Fig. IV-22 et Fig.

IV-23.
Y= Ygd + Ygs + ng
G
Y, = -
27 + jwR;Cys
— Ygd
Y’ G
37795 1 4 jwRCys
Y,14 - _ng
Avec
Yya = jwCyq
JjwCpq
Ypa

© 2014 Tous droits réservés.

- 1 +ijijbd

Y, = _Ygd Y3 = _Ygs Y= _ng
V=
Y’ZZ = Gds + Ygd + de 23 1 +ijngS Y,24 = Gmb - de
- Gmb - Gds
Y3 = —Ggs Y33 = Ggs + Ygs + Yy Y34 = —Yps
Y =Yg Y43 = =Yy Y'4a =Y'isot Yo+ Ypa+Ye
JjwCys JjwCgp
Vos = Vop = 72—
1+ jwR;Cys 1+ jwRyCyp
JjwCpq Y = 1
Yps =—F7——— iso = 1
1 +]ijdde Risoext + E
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Considérant les expressions des parametres [Y’], les transconductances G, et Gmp sont données par :

m

1+ (wR:Cys)°

Gmp = Re(Y'34 —Y'43)

=Re(Y'y; —Y'12)

1V-22

1V-23

L'extraction de Gmp peut s’effectuer a toute fréquence mais celle de Gm est limitée par les effets

distribués du canal, pris en compte ici par la résistance Ri. Néanmoins, la valeur de Gm peut étre

déterminée a basse fréquence lorsque l'influence de cette derniere est négligeable. En outre, pour le

dispositif nominal M1 d’une longueur de grille de 30nm, les effets distribués du canal sont peu visibles
dans la bande de fréquence considérée. En illustration, le graphe sur la Fig. IV-26 présente les valeurs
extraites de G, et Gmp en fonction de la fréquence pour différentes valeurs de tension de grille. Ces deux

grandeurs présentent un plateau sur toute la bande de fréquence, confirmant ainsi la validité de

I’extraction.
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Fig. IV-26: Extraction en fréquence des transconductances Gm et Gmb du transistor M1, pour Vd=1.0V et Vg de 0.1 2 0.7V.
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IV.4.c.v. Conductance du canal

Comme déja évoqué, la conductance du canal s’extrait directement par I'équation 1V-18 et par
utilisation directe de la branche Yds. Pour cet élément, |’extraction en mesure 4-port offre une plus grande
précision par rapport a une configuration deux ports en source commune, principalement pour les
régimes de faible inversion. En effet, la conductance du canal s’extrait en mesure 2-port par la
relation bien connue:

GZPT = Re(Yy;) Iv-24

Or, en suivant les relations entre éléments du schéma équivalent et les parametres [Y’], on obtient :

ja)de

Y = Gys +jwC,; + m IV-25

Ainsi, méme en négligeant les effets des résistances d’acces de grille et de caisson, |'extraction de la
conductance du canal en mesure 2-port ne donne pas le véritable Gds et s’écrit en réalité :
, w?RjqChy
Re(Y'32) = G4s + Re(Ypa) = Gy +Hw2—% IV-26
On voit I'apparition d’'une composante supplémentaire liée au substrat. A faible Vg, cette derniere est
du méme ordre de grandeur que Gds et perturbe donc |’extraction, comme l'illustre la Fig. IV-27, sur
laquelle sont représentées Ggs, G;fort, et la partie réelle de Yupq en fonction de la fréquence, le tout pour
plusieurs valeurs de tension de grille.
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8 1E-5 ;?/ Re(Ybd) == ==
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Fig. IV-27: Conductance du canal et partie réelle de la branche Ybd du transistor M1 pour plusieurs tensions de grille
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IV.4.c.vi. Jonctions source/drain

Grace aux mesures 4-ports, les résistances et capacités de jonction s’extraient aisément a partir des
branches Ybd et Ybs qui peuvent maintenant étre isolées. A tension Vg nulle, les composantes
intrinseques des capacités Cbd et Cbs disparaissent et les valeurs des capacités de jonction sont alors

données par :

-1
Ciass =
jd/s Iv-27
w Im(_l/Y42/3)
De méme, les résistances de jonction sont données par :
Rjass = Re(—1/Y43,3) IV-28

En illustration, la Fig. IV-28 et la Fig. IV-29 présentent respectivement I'extraction a Vd=0V des capacités
et résistances de jonction de drain pour les trois transistors.

8UIIII=IIII=III\\III=IIII
- | { Dm |
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Fig. IV-28: Extraction de la capacité de jonction de drain pour les 3 géométries de transistors, Vd=0V, Vg=0V.
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Fig. IV-29: Extraction de la résistance de jonction de drain pour les trois géométries de transistors, Vd=0V, Vg=0V.

Les valeurs extraites présentent un plateau en fréquence jusqu’a 30GHz environ. Au-dela, le
comportement de la capacité Cjd est caractéristique d’un effet inductif, avec I'apparition d’un pole. Cet
effet est a rapprocher d’'une probable insuffisance de correction des mesures par le short et par la
présence de I'inductance mutuelle évoquée précédemment. La dépendance en fréquence des courbes de
la résistance de jonction Rjd est, elle, la signature des effets distribués dans le caisson, non pris en compte
par le modeéle. Celui développé lors de I’étude des structures grille-caisson offrirait une description plus
précise de cette grandeur.

IV.4.c.vii. Capacités et résistances de la couche d’isolation

La branche Y’iso, décrivant I'isolation dans le modéle, est directement accessible par la relation :
7 _ ! 7 7 7
YViso=Yas+ Y +Y 40 +V 43 IV-29

Comme pour les branches de jonction, une approche RC série est utilisée, conduisant a la définition des
grandeurs suivantes :

, -1
iso — m 1V-30
R’iso = Re(l/yliso) IvV-31

Etant donné la nature distribuée de I'isolation, ces grandeurs varient fortement avec la fréquence et
I’extraction des paramétres s’effectue donc dans des domaines particuliers en fréquence. En effet,

1
= = Risoext + 5— Iv-32
Y,iso Yiso
Par passage a la limite quand w tend vers 0, on montre que :
Im( ,1 ) I Iv-33
Y'iso/ @=0 wCis,
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R iso

R =~ R, + IV-34
Lso 0—0 isoext 12

Ainsi, Cis, est extrait a basse fréquence sur la courbe C'i(f).
Quand w tend vers 'infini, on peut vérifier que:

Re(52)
el—
)/iSO

D’apres 1V-316, Riscext €St donc donnée par le niveau asymptotique a haute fréquence de R’iso, pour peu

- 0

gu’il soit disponible dans la plage de fréquence des mesures. Riso peut ensuite étre déduit de la valeur a
basse fréquence de R’is, donnée ci-dessus. A défaut et dans tous les cas, une procédure d’optimisation de
la simulation sur la mesure de C'is, et R'iso permet d’extraire ces deux derniers parametres. La figure Fig.
IV-30 montre la mesure et les résultats de la simulation de C’iso pour les trois transistors a Vd=Vg=0V
tandis que la Fig. IV-31 montre R’iso dans les méme conditions. Le modele ainsi obtenu est globalement
satisfaisant pour les 3 dispositifs, mais n’est toutefois pas aussi précis que le modéle doublement distribué
exposé précédemment.
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Fig. IV-30 : Mesure et simulation de la capacité apparente totale d’isolation pour les 3 géométries de transistors, Vd=0V,
Vg=0V.
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Fig. IV-31 : Mesure et simulation de la résistance apparente totale d’isolation pour les 3 géométries de transistors, Vd=0V,

Vg=0V.
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En conclusion, les mesures 4-port étendent les possibilités d’extraction d’un schéma équivalent et des
éléments d’un modeéle compact. En effet, en donnant I'accés a tous les terminaux, elles ne souffrent pas
des limitations des mesures 2-port en termes d’approximation ou d’impossibilité d’extraire certains
éléments, comme celles que connaissent par exemple les mesures en source commune pour I'extraction
de l'isolation ou celles des mesures GB pour I’extraction des branches de jonctions. Les mesures 4-port
offrent ainsi la possibilité d’établir une procédure d’extraction compléte et unifiée, sans avoir recours a
un grand nombre de d configurations différentes du dispositif. Elles possedent en outre un fort potentiel
pour |"évaluation de modele, en offrant par exemple la possibilité d’'une analyse fine de toutes les
capacités entre les terminaux, facilitant ainsi la validation du modéele de charges des modéles compacts.

Conclusion du chapitre IV.

Un modele complet de transistor MOS, basé sur un schéma équivalent ou sur un modéle compact, ne
peut s’extraire par une simple mesure 2-port de type source-commune. En effet, certains parametres sont
dans ce cas difficiles a évaluer voire inaccessibles, en particulier ceux du réseau substrat. Plusieurs voies
ont donc été explorées pour pallier les problémes rencontrés.

L'emploi de structures dédiées permet d’isoler certains effets, d’en proposer un modeéle et d’assurer
I’extraction de ses parametres. Ainsi, les structures PWELL/NWELL présentées dans ce chapitre ont permis
I’extraction des paramétres du caisson et de sa couche enterrée d’isolation.

Le choix d’un transistor dans une configuration deux ports différente de la source commune est
également intéressant, puisqu’il donne la possibilité de modéliser et d’extraire les éléments d’un schéma
équivalent d’un transistor a partir d’un véritable dispositif. La détermination d’'un modeéle paramétrique
en fonction des géométries des transistors est alors possible. Néanmoins, les conditions réelles
d’utilisation du dispositif ne peuvent pas toujours étre reproduites, notamment en termes de polarisation
des terminaux.

Finalement, la solution la plus prometteuse est la mesure de structures 4-port : elle s’affranchit de
toutes les limitations des mesures précédentes et autorise une extraction compléte, sur une seule
structure, des parameétres d’un modele de transistor MOS, quelles que soient les tensions appliquées sur
ses quatre terminaux. Néanmoins, ces mesures sont encore limitées en fréquence par rapport aux
mesures 2-ports disponibles elles en bande submillimétrique. L'emploi de mesures 2-ports dédiées reste
donc encore nécessaire si on souhaite mener des investigations dans ce domaine.

Enfin, les structures 4-port ont indéniablement un avenir dans le monde de la modélisation du transistor
MOS de par la quantité d’'information qu’elles apportent sur le comportement du dispositif en fonction
de la fréquence et de la polarisation. Le défaut de conception des structures présentées ici ont limité la
possibilité d’illustrer ce point, mais d’autres résultats devraient étre disponibles biento6t.
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Conclusion

La présence du transistor MOS comme composant actif dans les circuits radiofréquences s’est
confirmée au cours de la derniere décennie. Fort de cette progression et des avancées technologiques qui
se poursuivent, son utilisation dans le domaine millimétrique (imagerie, radar, télécommunications
spatiales), devient de plus en plus envisageable.

Ainsi, pour rendre possible les futures applications du transistor, les travaux présentés ici ont
permis d’étendre le champ d’applications des modeles compacts, en se basant sur des technologies
industrielles de transistors planaires de derniére génération, a gravure de grille 40/45nm ou 28nm. Il a été
ainsi confirmé I'impact d’inévitables effets parasites sur le fonctionnement des dispositifs avec la montée
en fréquence des circuits. Une partie conséquente des études présentées dans cet ouvrage a été
consacrée a leur description et a leur intégration dans les modeles compacts, qui en proposaient des
représentations parfois imprécises ou incomplétes. Au cours des recherches effectuées, il a notamment
été relevé le role croissant de l'interdépendance entre les éléments parasites. Ceux-ci ne peuvent plus
étre strictement considérés en tant qu’éléments localisés indépendants, car des interactions existent
entre eux a maints niveaux. Ce concept est parfaitement illustré par I’encapsulation d’une partie de la
résistance de grille par les capacités de bord, impactant a la fois la dépendance en polarisation et en
géométrie de I'impédance d’entrée du transistor, en particulier pour les technologies HKMG. De méme,
le substrat des transistors isolé par couche enterrée s’est avéré étre le siege de forts effets distribués
entre les caissons, altérant a la fois le comportement fréquentiel et géométrique de la structure.

Enfin, les mesures de bruit réalisées sur les technologies 40nm et 28nm ont confirmé la difficulté
des modeles compacts actuels a reproduire le niveau de bruit observé sur les transistors les plus courts.
La encore, des évolutions de modeéle sont nécessaires pour donner une image fidele de ces nouvelles
technologies aux concepteurs.

Par ailleurs, sous I'impulsion des besoins toujours plus grands des applications numériques, de
nouvelles topologies de transistors apparaissent. Dernierement, STMicroelectronics s’est orienté vers une
technologie planaire FDSOI (Fully-Depleted SOI) (ou Ultra Thin Body SOI) intégrant un empilement de grille
HKMG [1] qui, avec les technologies de transistors tridimensionnels a double et triple grille (finFET), sont
les meilleurs candidates pour permettre la réalisation de ces futurs circuits numériques. En illustration,
une vue schématique de ces deux types de transistors est présentée sur la Fig. 32.

/ o

SOl

BOX
Back Gate

(a) FinFET tri-grille (b) UTBSOI
Fig. 32 : Représentations schématiques d’un transistor tri-grille (a) et d’un transistor FDSOI (UTBSOI) (b), d’apres [2]
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Ces nouvelles architectures amenent des challenges supplémentaires pour la modélisation
radiofréquence et millimétrique. Certes, quelques-unes des problématiques exposées dans ces travaux
s’appliquent, notamment en ce qui concerne les technologies de transistors planaires de type FDSOI. Par
exemple, les futurs développements de modeéles compacts pour ces nouvelles technologies gagneraient
a intégrer le modele de résistance de grille élaboré dans ces recherches, car I'empilement de grille HKMG
est conservé. De méme, les méthodologies d’extraction basées sur des nouvelles structures de test
peuvent étre universellement employées. D’ailleurs, le caisson isolé avec une couche enterrée DNWELL
présente certaines analogies avec les substrats de type SOI (utilisés a la fois pour le finFET et le FDSOI)
dans lesquels une couche d’oxyde assure l'isolation. Enfin, les diverses utilisations de I'accés a la grille
arriére (back-gate) accroissent le besoin de collecter des informations sur le comportement électrique du
substrat. La encore, I'emploi de structures spécifiques comme les structures GB et plus encore les
structures 4-port tel que présenté dans ces travaux pourra étre trés bénéfique.
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ANNEXE A : Passage entre les différentes représentations de bruit

Pour passer de la matrice de corrélation de bruit € d’une représentation a une autre C’, on utilise la
matrices de transformation T correspondante, avec la relation :
C'=TCT*
Ou T™ est I'adjoint de la matrice T, c'est-a-dire la transposée de la conjuguée (TT =  £(T*))

Les matrices de transferts pour le passage d’une représentation initiale a une représentation finale sont
résumées dans le tableau suivant :

T Représentation initiale
Y Z A H
Y [1 0 Yi1 Y12] [—Y11 1] [—Y;; 0]
0 1 Y21 Yo [—Y;; O] [—Y5, 1]
:g 7 le ZlZ] [1 0 _1 _le— _1 _le_
5 Zy1 Zy 0 1 0 —Z3] [0 —Z5,]
1 Ay 0 —4; 0 1 0 Ay
A TR I
_H21 1 0 _H22 0 _H21 0 1
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Annexe B : Influence de I'’encapsulation sur les parametres extra-
dimensionnels de la résistance d’interface

Au chapitre 1ll, I'influence de I’'encapsulation sur la dépendance en tension de la résistance
effective de grille, par la description des différentes contributions, a été abondamment détaillée.
Néanmoins, I'effet sur la dépendance géométrique, constatée par I'expérience, n’a pas été explicité.
C'est pourquoi, en complément du modele présenté au chapitre lll, cette section a pour objectif
d’expliquer pourquoi négliger I'encapsulation de la résistance d’interface se traduit par des parametres
extra-dimensionnels AWf et AL plus grands, tels que ceux observés sur les premiers modeles de résistance
de grille.

Pour cela, a partir de I’équation 11I-25, donnant la somme des contributions de Rgg aprés encapsulation
de la résistance d’interface, définissons la résistance d’interface effective R’ par :

2

T (Cl- +2(Crw + cm,)>
T G 2(Cpr + Cov)

En remplacant d’'une part R par sa définition paramétrique suivant Wf et L (selon I’équation [ll-2

relative au modele de résistance de grille de PSP) et d’autre part Ci par la somme de ses différentes

composantes, on obtient :
2

. rint 1
Rint - W-.L.N 2.Cfr1 2.Cfro
fre N1+
Ci+2(Crrw+Cov)  Ci+2(Crrw+Cov)
En posant :
Cfrl=NfoCle'lnx CfrW=Nf'Wf'Cf7”W C0v=Nf-Wf'COU

Ou Inx est une fonction décrivant la dépendance de Ci en fonction de la longueur de grille suivant la
représentation circulaire ou elliptique choisie.
R’int se réécrit alors :

rint
2
2:cfrlilny 1 ( 2:cfro )L
VVf'L' Nf (1 + (cinHzW) L + cint-L+2-(cfrw+cov) Wf>

En négligeant les termes du second ordre, on obtient :
rint

4-cfrlinyg 1 ( 4-cfro )L
Wf' L. Nf (1 + <Cint+2w> L + cint-L+2-(cfrw+cov) Wf>

Dans le méme temps, I'expression de Rin: en fonction des parametres extra-dimensionnels, sans
encapsulation, est donnée par :

!
Rint -

!
Rint ~

rint
Nf(Wf + AWf) (L+AL)

Rine =
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En négligeant cette fois encore les termes d’ordre 2, on obtient :

rint

Rint ~
AW
Wy.L.Nj. (1 +2+ W—ff)

Ainsi, par analogie avec les termes en 1/L et 1/Ws, on peut évaluer les expressions de AWf et AL :

4.cfrl.Iny(L) AW, — 4.cfro
cint 4 2, rwteov T~ cint.L + 2. (cfrw + cov)
L

AL =

Ces formulations donnent ainsi un premier ordre de grandeur de la correction de I’encapsulation sur les
parameétres extra-dimensionnels. Il est intéressant de constater que la correction sur AL est dépendante
de l'effet des capacités de bord supérieures (terme en Cq), tandis que celle sur AW, est
principalement reliée a celui des capacités des contacts sur la téte de grille (terme en Csro). Cette
derniere contribution étant moins importante que celle de Cs, I'effet sur AWrest plus faible que

celui sur AL.
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ANNEXE C : Détermination des parametres [Y] d’'un schéma
doublement distribué

Le calcul des paramétres [Y] est basé sur la Fig. 33, qui découpe le réseau doublement distribué sur une
distance L en trongons élémentaires de longueur de dx. Il posséde 7 terminaux G, B1, Bisol, B2, Biso2, S
et D. Les calculs pour la source se déduisent de ceux effectués du drain par équivalence entre ces deux
terminaux. Le réseau est symétrique suivant les ports B1 et B2 ainsi que suivant les ports Bisol et Biso2.
La réciprocité sera vérifiée par les calculs. Vaet V, sur la Fig. 33 sont référencées par rapport a la masse.

T G
ydep-dx ydep-dx
B zsub-dx zsub-dx i, (x) [v,(x)zsub-dx
1
—{ 1} — —----
yjs-dx yjs-dx
yjd-dx yjs-dx
Bisol S yiso-dx D S yiso-dx D
—{ 1} 33— — —}+
ziso-dx ziso-dx 0% Vo™ ziso.dx ziso-dx ziso-dx
=0 XxX=L ol

Fig. 33: schéma du réseau doublement distribué sur une longueur L

Recherche du systéeme et de la solution générale

di

d_): = _(yjd +YVjs T Viso T ydep)-Va + Viso-Vp — ydep-VG - yjd-VD
dip

E = Yiso-Ya = Yiso- Vb

dVy .

dx = ~Zsup-la

dvy )

dx = —Ziso-lp

Systeme d’équations en tension

(d?V,

I dx; Zsub (yjd + Vjs + Yiso + ydep)- Va — ZsubYiso- Vb — ZsubYdep- VG — ZsubYjd- VD
d2v,
dx2 ZisoYiso- Va ~ ZisoYiso- Vb
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Résolution du systeme d’équations homogéne

dzv,

dx? = Zsub(yjd t Vjs T Viso + Ydep)- Va = ZsubYiso- Vi
azv,

dx? = ZisoYiso- Va — ZisoYiso- Vb

Cherchons A et u tel que
2

d

=z Wa + 1Vp) = 0% (AW, + V)

Ce qui conduita:

Zsub(yjd T Vjs T YViso T ydep)-/l — Ziso-Yisor b = 162
_Zsubyiso'ﬂ- t ZisoYiso- U = M@Z

Ce systeme admet une solution non nulle si et seulement si

[Zsub(de + Vijs + Yiso + ydep) - 92][Zisoyiso - 92] - ZsubZisoyizso=0

On obtient :

Zsub (yjd + Yjs + Viso T ydep) + ZisoYiso £ 6

07, =
1,2 2

Avec

2
6= \/[Zsub (yjd + Yjs + Viso T ydep) + Zisoyiso] — 4. ZsupZisoYiso- (yjd +Yjs t ydep)
Posons

‘ ﬂ-1 = ﬂ-2 = ZisoYiso
Et alors:

Zsub(yjd + Yjs + Viso T ydep)_Zisoyiso +6
2

Uiz =

Les solutions du systeme d’équations homogéne sont donc :

MV, +uVy A.e701X 4 B 01X

ALV, + u,Vy C.e 92X 4 P, g®2%

Avec A, B, C D des constantes dépendantes des conditions initiales en x.
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Recherche d’un couple de solutions particulieres au systéme

dZWLZ

iz 012°. Wiz — Ay ZsubYaep-Ve + ZsubYja-Vp)

Soit W , une constante, alors

A2 (Zsubydep- Ve + ZsupYja- Vp) _ ZsubZisoYiso- (ydep- Ve + Yja- Vp)

Wiz = 9..2 0..2
1,2 1,2

Solution générale du systeme complet

ZsubZisoYiso- (ydep- VG + YVjad- VD)
0,?

|{/11Va+#1Vb = Ae @X4 B e®1x4

ZsubZisoYiso- (ydep- VG + YVja- VD)
0,°

l/'leaﬂisz = (C.e™®X4 D e®X4

Détermination des parametres Y

Parametres Ygx :

Pour ces paramétres, on a

VB1 =Va(0) = 0, VB2=Va(L) = 0,
VBisol = Vb(0) =0, VBiso =Vb(L) =0
etVD=0

ZsubZisoYiso- V
A+ B+ sub lsoylso2 ydep G

4 o

\0 = A.e 9l B Ol 4

o
I

ZsubZisoYiso- Ydep- VG
2
0,

On trouve :

h Q4L
ZsubZisoYiso- ydep- VG . S 2 o,L

A=
0,> sh(0,L)

h (G)lL)
_ ZsubZisoYiso- Ydep- Ve . S 2 -0,L

B =
0,2 sh(0,L)

De la méme fagon :

h 0,L
_ ZsubZisoYiso- ydep- VG . S 2 0,L

C =
@22 Sh(@zL)

h 0,L
_ ZsubZisoYiso* Ydep- VG . S 2 -0,L

D =
@22 Sh(@zL)
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Le systeme se réécrit :

ZsubZiso}Iiso'ydep-VG sh (91 ) L

AV, + gV, = — 2. h@(—x)—1
1Va 1Vp @12 sh(©,L) 1
4
0,1

ZsubZisoYiso- ydep- VG sh ( ) L
AV, + gV, = — 2. ch® (——x)—1
\ 2fa T 27D 0,> sh(0,L)  2\2

On en déduit :

0L 0,L
ZsubYaep- Vo Ha S h( ) <L ) My Sh( ) (L ) Ha | My
Va= — 2.22 hoy (5= x) - 2.0% —x27 cpe, (= - 2y
¢ 5 o7 sho,n) " (3% Zsh(e,0) 2 \2 ) T T2 e,

04L
Zsub-ZisoYiso* ydep- VG sh (T)
5 '0,%sh(0,L)

Vb =

o (5-x) -2 05

2 1o (L )+ LI
———c -—X -—+—
0,%sh(0,L)  °\2 0,2 0,2

Remarque: pu, —pu; = 6

oL
_rL (_) L 2
ig = Jy Yaep- (Vo = Va(3)). dx = fo sh(eL) ch® (5 - x) sh(@L) s =%

D’ou

0,L
= yieps s “mdm Ve v ((5)
g = yaep. 5 0,2 % 0,2 o,
Avec Ydep = ydep.L, Zsub = zwell.L

On obtient :

O,L O,L
Y =y + Zsub Ydepz ﬂzLZ th (Tl) _ _ :ulLZ th (%) -1
99 = taep 512 |(©,0)2\ ©,L/2 0,002\ 0,12

ia = Jy Vi Vp = Va(O).dx = = [ yja. Vo (). dx

D’ou

O,L O,L
Yad = ZsubYdep}G'd /,lZLZ th (%) -1]= /v‘lL2 th (%) _
9 512 |(©,02\ 0,L/2 0,102\ 0,12

0,L
i = _1%=_ydep-VG .uZSh( 1)
&z dx 5 "®, sh(0,L)

oy (b-x) 280D o 0y

0, sh(0,L) 2
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D’ol
0,L 0,L
iy = Y Yel th(T)_H th (%)
B1 ™ a 26 2 e,L/2 "' e,L/2
0,L 0,L
YGB1 = — Ydep 1 12 th (T) —u 12 th (T)
2612\ 7% e,L/2 Y e,L/2
0,L 0,1
. . Yaep-Vo [ th{7 th(—
ipy = —ig(L) = — = (2)—H1 (2)

26 \M27e,1/2

@ 12 th (%) 12 @

YGB2 = — -
2612\ "2" "o 172 ~ M Te.L/2

04L
-1 % _ Zsub-yiSO'ydep'VG 2 sh (T)

L
" ' h6(z-%) -2 ho
b ° s (3%) 2 5y o (3 %)
0O.L o,L
v = 10y = Yo Yaep Vs (1 (57) (5]
Bisol b 2.0 0,L/2 0.L/2

YGBisol = Zsub- Yiso- Ydep th (%) _ th (%)

© 2014 Tous droits réservés.

2.812 0,L/2 0,L/2
Parametres YB1x:
Pour ces paramétres, ona:
VG=0VD=0
VB2=0
VBisol =0
VBiso2 =0
11[/31 = A + B
0 = A.e @l 4 B Ol
A= ZisoyisoeelLVBl B = _Zisoyisoe_elLVBl
2.sh(04L) 2.5h(04L)
De méme:
— ZisoyisoeezLVBl D= _ZiSOYisoe_GZLVBl
2.5h(0,L) 2.5h(0,L)
Ainsi:
-146 -
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shO;(L —x)
sh(0,L)
shO,(L — x)
sh(0,L)

ZisoYiso-

(
! MVy + 11V

lflea + 1, Vy

ZisoYiso-
Et alors:
Va

5 (Hz

_ Zisoyison
o)

. shO;(L — x) B shO,(L — x))

sh(0:L) M sh(e.L)
shO,(L —x) shO,(L—x)
( sh(®,L)  sh(®,L)

Vb=

)

L L
- f YVdep- Va(x)- dx
0

ig = J;) YVdep- Ve = Va(x)).dx =

Thése de Benjamin Dormieu, Lille 1, 2012

_ n2 (22
Ona fOLshG(L—x)dx=1 cf(;@(L)= s EaZ)
D’ol
0,L 0,L
. __Yaer Vo th(T)_u th (%)
g 26 2 e,L/2 "' e,L/2
et
®1L OZL
26L\ "% e.L/2 YT 04L/2
o —1dVy W ch®(L — x) o ch®,(L — x)
a " Zeup X Zgyp0 H2%1 sh(©,L) Ha®a sh(0,L)
D’ol
YB1B1 = — ( 2ok 292k )
Zsub. 612 \M2" th(e,L) "7 th(e,L)
Et de méme
- 0,L 0,L
YB1B2 = L? - L2—>
Zsub. 512 (“2 sh(0.L) M Sh(e,L)
.1 avy _ VisoVp1 0 ch®(L —x) ch®,(L —x)
b= Ziso AX ) 1 sh(e,L) Z sh(®,L)
D’ol
Yiso 0,L 0,L )
YB1Bisol = — —= -
150 512 (th(@lL) th(0,L)
Et:
Yiso G)lL ®2L
YB1Biso2 = —2 —
0L = 512 (sh(elL) sh(@ZL))
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Parametres YBiso1x:
Pour ces parameétres, on a
VG=0,VD=0, VB1=0, VB2 =,0, VBiso2=0

U1Vgisor = A+B
0 = A.e 9l 4 B Ol
_ :uleglLVBisol B = _ﬂle_elLVBisol
2.5h(0,L) 2.sh(0,1)
De meme
_ 1291 Vgi501 D= — tae "1 V501
2.5h(0,L) 2.5h(0,L)
( shO;(L —x)
! MVe+mVy = HlVBisol-W
shO,(L —x)
lAZVa +uV, = #zVBism-W
On obtient:
V. = — ZsubyisoVBisol Shel(l‘ - x) _ Sh@l(L - x)
a ) sh(0©,L) sh(0©,L)

Vb:

_ VBiso1 shO,(L —x)  shO,(L —x)
5 Y Tsh(e.) M sh(e,0)

. — 2
Remarque: py.Uy; = ZgypZisoYiso

_1 dVb _ VBiSOl < Ch@l(L - .x) Ch@z(L - x))
—_— — — 1 —_

Thése de Benjamin Dormieu, Lille 1, 2012

BT dx T 70 sh(0,L) 27 5h(0,1)
D’ol
YBisolBisol — 1 ( 0,L 0,L )
OBt = T si2\Mthe,) ~ M2 th(e,L)
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Et

) ) 0,L 0,L
YBisolBiso2 = )

1
Ziog. OL2 (“ Ush(oL) M she,L)

Parametres Ydx :
Pour ces parameétres, on a
VB1 =Va(0) =0, VB2=Va(L) =0,
VBisol = Vb(0) = 0, VBiso = Vb(L) =

etVG=0
ZeubZisoYiso- Vid- Vi
(0 — A+B+ sub lSOylSZO Yja-Vp
0,
0 = Ae 9L 4B Ol +Zsubziso37iso-de-VG
k . . @12
On trouve :
0,L
A= _Zsubzisoyiso-yjd-VG . sh (T) e®1L
0,° sh(0,L)
L
B = Zsubzlsoylso y]d VG Sh( 2 )e—G)lL
0,2 sh(0,L)

De la méme fagon

2
ZsubZisoYiso- Yja- Ve ] sh (T) 0,L
0,° sh(©,L)

h (GZL)
ZsubZisoYiso- Yjd- VG S -0,L
0,2 '5h(6,L)
Le systeme se réécrit en

D=-—

ZowtisoisoYia-Ve [ () (L
V4 v _ sub4isoJiso*Vjd- VG 2. 2 ho (__ )_ 1
1Va T U1Vp @12 sh(®1L)C 1\2 x

ZeupZisoViso-Vja-Va [, Sh(Z) L
bZisoYiso-Yjd- VG
M+ ¥y = el Z.Sh(ezL)ch%(E—x)—l
On en déduit :
0L O,L
Va = _Zsubyjd'VG 2. HZ h(;) ch® (E_ )_2 #1 h(i) ch® (E_ )_|_ _H_2+£
Y 0,25h(0;L) 0,7 sh(0;L) 0," 0,
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0,L
Zsub-ZisoYiso- yjd- VG sh (T) ch® <_ —x
6 '0,25h(0,L) " \2

)_ sh (°Z)

L 1 1
Vb = 2.————==—ch® G—x)+ -——+t—
0,sh(0,L) “\2 < 0, 922>

Remarque: u, — 3 = 6

L
g = f Via- Vp — Vo (). dx
0

D’ol
@1L OZL
iy ZwYieVe| Ha th (3 ) (%) .
lg =Yyja. 5 0,2 % 0,2 %
On obtient :
O,L O,L
Vdd =Y + ZapYja" | pol? [th (Tl) |l th (%) .
ja 512 |(0,L)2\ e,L/2 0,L)2\ 0,L/2
ig = [ Vaep- Vo — Vo (). dx = = [ Yaep. Vo (). dx
D’ol
O,L O,L
Yad = ZsubYdeijd /v‘ZL2 th (Tl) _1)— /v‘lL2 th (%) 1
9 512 |(0.L)2\ 0.L/2 ©,0)2\ ©,L/2

p sk (5)

-1 dV, Yia-V, sh(%)
ig = —a_ _Jae 2.2 2 sh(5)1<——x)— — sh(5)2<——x)
Zsub dx 1) @1 Sh(@lL) 2 @2 Sh(@zL) 2
D’ou
0O.L O,L
P 775 O v L )
B1 ™ a 26 2 e,L/2 "t oL/
@1L ®2L
2612\ "% e,L/2 YT e.L)2
@1L OZL
v th (== th (==
iBZZ_ia(L):_de G (2 ) (2 )

26 \H27e,L72 "M el

2612\ "2" "o 172 ~ M Te.L/2

YDB2 = —
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O.L 6oL
. _Z1dVy _ Zsup-Yiso-Yja-Vs sh (%) sh (%)
Pt dx 2. shO, (= —x) - 2.——22_spo, (= — x
Ziso dx 6 ®1Sh(@1L) 2 elsh(OZL) 2
O.L O,L
ipioos = iy (0) = 221t Yiso-Yja- Ve () (%)
Biso1l b 2.0 0,L/2 0,L/2

Zsub- Yiso- de th (%) _ th (%)

YDBisol =
150 2.512 0.L/2  0,L/2
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