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Introduction

En micro-électronique, le besoin de transmettre, stocker ou utiliser une
quantité d’informations de plus en plus grande dans un temps donné ne fait que croitre au fil des
années. Ceci est vrai dans les domaines industriels et militaires (explosion des réseaux
informatiques, contrdle de processus de plus en plus complexes en temps réel...). Cette nécessité
s’observe également dans le domaine grand public (mise en place d’un standard pour la télévision
haute définition, développement des outils de type “multimédia™...). Cet impératif de vitesse
pousse les technologues a réaliser des composants électroniques élémentaires pouvant étre utilisés
a des fréquences de plus en plus importantes. Cette tendance est illustrée par la figure 1
représentant I’évolution de la fréquence de coupure des transistors bipolaires au cours des années.
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Figure - 1 : Evolution de la fréquence de coupure des transistors
bipolaires (technologie silicium) (1] [2] [3] [4] [5] [6].

Jusqu’a présent les fréquences de fonctionnement des dispositifs étaient peu
élevées. Par conséquent, les modeles de transistors dits “Quasi-Statique” (QS) [7] étaient
largement suffisants. Cette modélisation QS est basée sur deux hypotheses:

- Les évolutions des tensions et courants dérivées des équations statiques restent valides dans le
cadre de phénomenes transitoires. Ce qui revient a supposer que I’évolution des concentrations en
porteurs au cceur des dispositifs est infiniment plus rapide que les variations des grandeurs
électriques externes. Le composant en transitoire passe donc par une succession d’états statiques.
- Les courants peuvent étre reliés aux charges et ces charges peuvent elles-mémes &tre associées a
des capacités.



Cette approche permettait, dans une certaine limite, de représenter des
phénomenes transitoires. Désormais, les concepteurs de circuits utilisent les composants
disponibles a des fréquences proches de leur fréquence de coupure. Il en résulte que, face a cette
augmentation de vitesse de fonctionnement, le temps de transit des porteurs dans le dispositif
n’est plus négligeable devant les temps de variation extrémement courts des signaux de
commande. Si ces phénomenes de propagation de porteurs au sein méme du dispositif doivent
étre pris en compte, une modélisation de type QS n’est plus suffisante. Les modéles doivent
nécessairement devenir “Non-Quasi-Statiques [8]” (NQS).

Parallélement a I’accroissement nécessaire de la vitesse de fonctionnement
des dispositifs, une réduction de leur dimension est également observée et va dans le sens de
meilleures performances en fréquences. En effet, le besoin de réaliser des circuits de plus en plus |
complexes et/ou des dispositifs mémoires a grande capacité sur des surfaces de silicium limitées a
pour conséquence une densité d’intégration croissante. Selon les régles de mise a I’échelle, cette
réduction des dimensions des dispositifs ne peut s’effectuer qu’avec une réduction des tensions
d’alimentation. A cette contrainte obligée, il faut ajouter la pression de la demande en systémes
électroniques consommant une puissance faible, puisque alimentés par batteries (tél€éphones
mobiles, systtmes embarqués, montres...). L’évolution va donc également dans le sens des
composants 2 faible consommation [9]. Ce qui, par ailleurs, ne va pas toujours sans poser de
problémes car la diminution de puissance se fait au détriment de la fréquence de fonctionnement.
Ceci implique certains compromis afin de minimiser le produit Ppxt, ou P, est la puissance

consomimeée par une porte et T, le délai de commutation de la porte. Devant cette réduction des

puissances mises en jeu, les phénomenes parasites non-quasi-statiques du second ordre prennent
une importance relative croissante.

Les circuits de type “capacités commutées” ou “mémoires de courant” [10]
sont un exemple significatif. Dans ces systémes, les transistors Métal-Oxyde-Silicium (MOS) a
effet de champ fonctionnent couramment en interrupteurs analogiques. Leur mise en conduction,
nécessite une charge suffisante dans le canal. Si ces charges présentent sous la grille du transistor
ne sont pas négligeables devant les charges mises en jeu pour représenter 1’information, elles
peuvent venir pertuber les capacités de stockage en aval et dégrader de facon significatives les
performances du circuit. Il est alors nécessaire de quantifier le plus précisément possible les
charges mises en jeu ainsi que la dynamique de transport correspondante. Ceci permet de prévoir
les erreurs introduites et éventuellement d’y apporter une correction, ou de privilégier certaines

structures de circuits minimisant ces erreurs.

Que ce soit dans le cas de transistors bipolaires utilisés en haute fréquence,
ou dans le cas de circuiterie analogique MOS, il est clair qu’il devient nécessaire de prendre en
compte de maniére trés précise ces phénomenes NQS. La difficulté étant cependant de rendre
compte de ces phénomenes dans les modeles utilisés par les simulateurs.



11 est ici important d’insister sur deux notions bien différentes. En terme de
simulations électriques, il faut distinguer:

- La simulation de dispositifs qui est basée sur des méthodes de:

* Dérives-Diffusions [11],[12],[13]

* Hydrodynamiques [14], [15]

* Monte-Carlo [16]
proposant une résolution des équations de transport de Boltzmann [17] pour un dispositif unique
bidimensionnel [18] [19] [20] ou tridimensionnel [21] [22] [23]. L objectif de ce type d’approche,
qui est trés proche de la physique du semi-conducteur, est d’optimiser la modélisation compacte
de dispositifs.

- La simulation de circuits (de type SPICE [24], ELDO [25] etc...) qui s’applique & un
assemblage de composants dont les modeles mathématiques sont simples, compacts et rapides,
1’ objectif étant ici la simulation du comportement d’un ensemble de dispositifs en conception de
circuits.

Dans le cas de simulation de dispositifs, les phénoménes NQS sont pris en
compte de manicre intrinseque puisque les équations mises en jeu traduisent localement la
conservation du flux de densité de courant.

Au contraire, dans le cas de simulation de circuit, les modéles sont dits
“compacts”. C’est a dire que les lois de variation des courants en fonction des tensions sont
décrites mathématiquement par des expressions analytiques. Cette description macroscopique des
composants nécessite peu de temps de calcul, mais est parfois empirique. Les effets NQS sont
alors négligés et peuvent donner lieu a des erreurs importantes, particuli¢rement dans les cas cités
ci-dessus. Deux solutions permettent de s’affranchir des contraintes intrinséques lies aux
modeles compacts:

- Développer des modeles suffisamment proches de la physique des semi-conducteurs
prenant en compte ces phénomenes NQS, mais suffisamment rapides pour étre insérés
dans des simulateurs de circuits.

- Adapter les simulateurs de dispositifs pour prendre en compte quelques composants
extérieurs simples afin de réaliser des simulations mixtes dispositif/circuit. Les
résultats étant dans ce cas tres précis, au prix de temps de calcul souvent élevés.

L’objectif de ce travail consiste, dans une premiére partie, a adapter un
simulateur bidimensionnel de dispositifs silicium (IMPACT3.3 [26]), afin de prendre en compte
les phénomenes transitoires et la présence de composants extérieurs tels que sources de tension,
ou composants passifs, autour du dispositif a étudier.



La seconde partie de ce travail est consacrée, au développement de nouveaux
modeles de transistors bipolaires, MOS et MOS/SOIL SOI est I’acronyme de “Silicon On
Insulator”, car ces transistors MOS ne sont pas réalisés sur un substrat traditionnel, mais sur une
couche isolante de dioxyde de silicium. Ces modeles qui sont trés proches de la physique sont
validés par une comparaison avec les simulations bidimensionnelles. Ils permettent de faire une
€valuation fine des performances de circuits mixtes, c’est a dire de circuits regroupant des
fonctions analogiques et numériques.

Le simulateur IMPACT3.3 est basé sur une résolution numérique des
équations de dérive/diffusion. Le chapitre I est donc consacré au rappel des éléments physiques
décrivant le transport électronique dans les semi-conducteurs et notamment 1’équation de
Boltzmann.

La justification des méthodes numériques utilisées qui permettent en
particulier I’introduction de variables dépendant du temps sera fournie dans le chapitre II. Ce
chapitre traite également dans le détail de la résolution numérique implantée effectivement dans
le simulateur de dispositifs.

Le chapitre III est essentiellement focalisé sur la prise en compte de
différentes conditions aux limites (sources de tensions, composants passifs...). Ce chapitre expose
également quelques exemples simples d’application de la simulation mixte dispositifs/circuits
permettant de valider le fonctionnement du simulateur.

Une synthése des principales approches de modélisation de transistors
bipolaires développées jusqu’a présent est rappelée dans le chapitre IV. La description et la
validation d’'un nouveau modele de transistor bipolaire prenant en compte les effets
non-quasi-statiques seront fournies dans ce chapitre.

Le chapitre V est consacré a la mise au point d’'un nouveau modele
non-quasi-statique de transistor MOS. Ce modele, proche de la physique, est basé sur une
approche numérique faisant appel & une discrétisation spatiale du composant. La validé du
modele est assurée par des comparaisons avec des simulations mixtes dispositifs/circuits.

Finalement, le chapitre VI présente un nouveau modele de transistor
MOS/SOI. Ce modéle non-quasi-statique, le premier a notre connaissance, est basé sur une
approche identique a celle proposée au chapitre V, développée pour les transistors MOS sur
substrat massif. Il & ’avantage de pouvoir prendre en compte une conduction dans les deux
canaux, celui sous la grille en face avant du dispositif et celui sous la grille en face arriére.
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Chapitre’ | .

Equations de Transport et Modeles

L’analyse précise des phénomeénes de transport de
charges dans les semi-conducteurs nécessite une modélisation
mathématique des dispositifs et une mise en équation des variables a
étudier. Pour étre exploitable cette modélisation doit consister en un jeu de
Jonctions analytiques, si possible explicites et dont les dérivées sont
continues pour éviter tout probleme d’instabilité numérique. Ce chapitre
rappelle ces équations de base dont une partie est contenue dans les lois de
Pélectromagnétisme formalisées par Maxwell. Tandis que I’autre partie est
inhérente a la description par Boltzmann des phénoménes de transport.
Nous nous limiterons aux dispositifs sur substrats en silicium et notre
attention sera portée sur les termes dépendants du temps, contenus dans
ces équations.

I ) Equations fondamentales des dispositifs semi-conducteurs

I- 1) Equations de Maxwell

avec:

Si I’on admet que pour le dispositif semi-conducteur étudié les vitesses des
porteurs sont faibles devant les vitesses de propagations des ondes lumineuses et si ’on
s’intéresse aux phénomeénes macroscopiques, alors on peut appliquer le formalisme de Maxwell.
Ce formalisme, décrit par les équations suivantes, est valable quelle que soit la nature du milieu
de propagation:

DvaB) =p
Div(ﬁ) =0

- - J=
Rot(H) =J +=D

ot
Rot(l%) = - —Eig
ot

> >
D=¢F
> >
B=uw-H

(I-1)
I-2)

I-3)

I-4)

~]



> >
o D et E représentent, respectivement, le vecteur du déplacement électrique et du champ

>

électrique. B et H sont, respectivement, les vecteurs induction et champ magnétique. € est la
permittivité di€lectrique du milieu, tandis que [ est sa perméabilité magnétique (si le matériau est
homogene et isotrope alors € et 1 sont de simples scalaires sinon ils expriment des tenseurs).

—
Finalement J représente la densité de courant et p est la densité volumique de charges au point
considéré.
I-1-a)Equation de Poisson

Si I’on considére que les effets piézo-€électriques [1] sont inexistants et que
les permittivités des milieux sont indépendantes du temps, on peut, a partir de ces équations,
retrouver 1’équation de Poisson exprimée dans le cas particulier d’un dispositif semi-conducteur

[2]:

. E—
Dzv(e-grad;(w)) = ~|gl- (p—-n+N,-N ) -7

y: est le potentiel électrostatique dans le semi-conducteur.

q: est la charge élémentaire électronique.

- p et n: sont les densités volumiques de charges au point considéré (respectivement de trous et
d’€lectrons).

- Ny et N,: sont les densités volumiques de charges fixes liées aux dopants (respectivement de

type donneur et accepteur).

I -1-b)Equations de continuité de courant

Enfin, en considérant les mémes hypothe¢ses que celles définies
précédemment, on peut également exprimer les conditions de conservation de courant par les
deux équations suivantes (toujours déduites du formalisme de Maxwell):

N g o0

pi(7,) = ld- Ldgl - (G-B a9
A7) = ol %P 2 1dl- (G- ]
Dzv(Jp) =-lgl -5 +lql - (G-R) 1-9)

ol la densité de courant est maintenant différenciée selon quelle soit due aux trous (indice p) ou
aux électrons (indice n). De plus, dans le membre de droite des deux équations, on trouve un
terme G-R qui correspond au flux net de génération moins recombinaison des porteurs.

I - 2 ) Equations de Transport

I -2 - a) Préliminaires

Les trois équations décrites précédemment ne sont pas suffisantes pour
caractériser complétement un dispositif semi-conducteur. En effet, il est nécessaire de relier les



> -
expressions des densités de courant (Jn et Jp) au potentiel électrostatique ainsi qu’aux densités

de porteurs. Pour cela nous allons utiliser I’approche conjointe de Boltzmann, Vlasov et
Liouville.

Considérons un morceau de silicium semi-conducteur cristallin. D’aprés la
théorie de la mécanique quantique, les porteurs présents dans le semi-conducteur ne peuvent
occuper que certains niveaux d’énergie. Cependant, on montre [3] que ces niveaux autorisés sont
bien plus nombreux que la totalité des porteurs présents dans le morceau de silicium considéré.
Dans ce cas, on dit que le systeme est “dilué” et que I’ensemble des porteurs se comporte comme
un gaz parfait. Ceci a deux conséquences:

- d’une part, les statistiques de Fermi-Dirac ou de Bose-Einstein appliquées au gaz de
porteurs libres se ramenent a la statistique de Boltzmann. En effet, les trois fonctions
statistiques citées précédemment décrivent la probabilité qu’une particule occupe un état
d’énergie donné. Ces trois fonctions tendent vers la méme expression dans le cas ol les
particules suivent les lois des gaz parfaits.

- d’autre part, la théorie développée par Boltzmann et appliquée aux gaz parfaits peut-étre,
moyennant quelques modifications, réutilisée dans le cadre des semi-conducteurs.

Avant d’expliciter ’équation de transport de Boltzmann, ses fondements
physiques essentiels sont rappelés dans les paragraphes suivants.

I-2-b)L’approche de Liouville

Le travail de base a été effectué par Liouville au cours du siécle demier. Il
consiste a décrire 1’évolution temporelle de la fonction de répartition d’un ensemble de particules
dans un espace donné (appelé espace des phases). Dans la suite des propos nous appellerons cette
fonction de répartition “f”.

Considérons un ensemble de N porteurs, €lectrons ou trous, évoluant dans un
domaine géométrique cristallin fermé. De manicre classique en mécanique Newtonienne, il est

>

possible d’associer a chacune de ces N particules un vecteur position )96 et un vecteur d’onde k.
Chaque vecteur posséde trois dimensions. Une particule est, par conséquent, associée a six
coordonnées et I’ensemble des particules peut étre repéré par un vecteur dans un espace de
dimension 6N, appelé espace des phases. Si les interactions des particules entre elles ou avec le
réseau cristallin sont considérées de maniere classique, 1’équation de Liouville exprimant
I’évolution du systéme au cours du temps est dite “classique”. Néanmoins, dans le cas d’un réseau
cristallin, chaque atome ionisé représente une perturbation du potentiel électrostatique sur une
tres petite échelle. Cette perturbation, bien souvent périodique sur des longueurs faibles de I’ordre
des dimensions atomiques, ne peut étre appréhendée que de maniére quantique. Dans ce cas,
I’équation de Liouville est “semi-classique”, le mouvement des particules étant, lui, toujours
classique par hypotheése de départ. C’est ce dernier cas de figure qui nous intéresse. Cependant,
dans la formulation de Liouville, nous avons vu que 1’espace de représentation était de dimension
6N ce qui est incompatible avec les méthodes de résolution actuelles.

I-2-c)Lapproche de Vlasov

Une simplification a été proposée par Vlasov et consiste a considérer que les
particules sont groupées par “paquets”. Les particules d’un paquet interagissent entre elles, mais
n’interagissent pas avec les particules d’un paquet voisin. De plus, dans tous les cas pratiques
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étudiés le nombre de particules est grand et représente un échantillon statistique correcte. II est
dés lors possible de réduire notablement la dimension des systémes de résolution et de ne
considérer que les résultats macroscopiques. En effet, on se raméne a une fonction de répartition

> > 3
f(}, k, t) a4 7 dimensions, ot f(;c, k, t) d x. d3 k représente le nombre de particules autour du
: . [22 3.3 .
point de coordonnées | X, k | dans un volume d X -d k de I’espace des phases, a I’instant ?.

3 ) . ?
Le vecteur X représente la position du paquet d’onde et k son vecteur d’onde.
Le nombre d’états permis pour I’ensemble des porteurs se conserve au cours

: . : s > 7
du temps. Cecl entraine pour la fonction de répartition f(x, k, t) que:

=0 (1-10)

Par souci de simplification de l’écriture, les arguments de f dans les
expressions suivantes seront omis, ce qui donne:

a _ (LJ’C o (1) x 2 _
0 at+ grad, (f) x +grad, (H x= = =0 (I-11)
—_—

ol grad; représente 1’opérateur de gradient par rapport aux coordonnées géométriques et gradl,(

celui de gradient par rapport aux coordonnées de 1’espace des vecteurs d’onde. Sachant que

—

> o2 , dhk 2 .2 L
= ¥ ol V estla vitesse d’une particule et — = F ol F est la somme des forces appliquée
dt

&8

__9
a un électron de quasi-impulsion %k . Il en résulte la formulation suivante:

%
f 5 — Fo — N
é—t+v-grad}(f) +E-gradl,c(f) =0 (I-12)

Malheureusement cette formulation présente encore un inconvénient: elle
rend bien compte des interactions faibles sur des longues distances (interactions coulombiennes)
mais ne peut exprimer 1’effet des interactions fortes a courtes distances. Elle ne permet donc pas
de prendre en compte I’influence des phénomenes de dispersion dus au réseau cristallin ou aux
interactions entre particules.

1-2-d)L’approche de Boltzmann

C’est en 1872 que Boltzmann [4] apporta une modification a 1’équation
(I-12) permettant la prise en compte de collisions des porteurs entre eux ou avec le réseau
cristallin. Initialement 1’équation de Boltzmann était utilisée pour décrire le comportement hors
d’équilibre des gaz dilués, mais avec ce qui a été signalé précédemment, cette équation fut
appliquée aux phénomenes de transport dans les semi-conducteurs. Son hypothése majeure, par
rapport a Vlasov, fut de considérer que les changements de vecteurs d’ondes suite a une
interaction avec le réseau cristallin ou avec une autre particule, étaient quasi-instantanés par
rapport aux changements de vecteurs positions. Cette hypothése permet de prendre en compte, de
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maniere statistique, les phénomenes de dispersion et d’aboutir a 1’équation suivante:
_9

F,
af+v grad, () + = g}a_f,(f) (3{) . 1-13)

Il est important ici de souligner que I’indice ‘E’ pour Fg, précise que de fagon
générale, les forces appliquées aux particules seront de type électriques. Ces forces d’ordre:

- macroscopiques, dues a un potentiel extérieur appliqué au semi-conducteur. Il est nécessaire
dans ce cas de connaitre les conditions aux limites imposées par 1’ opérateur.

- microscopiques, dues au potentiel périodique imposé par les atomes du réseau cristallin.
Une connaissance de la structure de bande du semi-conducteur a 1’étude s’impose alors.

La signification physique d’une telle formulation est immédiate: la variation temporelle de la
distribution (premier terme) est le résultat:

- du mouvement des particules (second terme)
- des forces électrostatiques qui leur sont appliquées (troisiéme terme)
- de la dispersion des particules, causée par des réflexions microscopiques dues aux

interactions des particules avec les atomes du réseau cristallin ou aux interactions des
particules entre elles (membre de droite).

Le terme de collision dans le membre de droite de 1’équation (I-13) peut

e -
également étre développé. Soit P(xl, k, = k,, tl) la probabilit€ qu’une particule en position x, ,
%
de vecteur d’onde initial kl , au temps £, suite & une interaction, ait son vecteur d’onde modifié

- - >
en k, . Cette probabilité est proportionnelle a la probabilité d’occupation du niveau (xl, k1) qui

> -
est xy, Kps tl). Cette probabilité est également proportionnelle a la probabilit€ de

non-occupation du niveau final (xl, ) soit 1 f(xl, 2 ) .

Par conséquent:

- - > -
P(xl,kl—ékz,tl)=s(x1,k1—>k2,tl) o) ARk ] (I-14)

D = 3 . . e .
ou: s(xl, k, —ky, tlj -dk,” est la probabilité pour une particule de position x; de voir son

~

g ) 3 o e > . ..
vecteur d’onde k1 , compris dans un volume dk1 , modifi€ en k, suite a une collision.

> 5 o _ ) o
L’expression de s(xl, k, = k,, tlj dépend du mécanisme de dispersion considéré.

Finalement, le terme di aux collisions est égal a ’intégrale sur I’ensemble des vecteurs d’ondes

11
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possibles de la probabilité que des particules passent d’un vecteur d’onde k, a k, moins la

vy, 4 « % -~ -—> .
probabilité que des particules passent d’un vecteur d’onde k, a k,, soit:

df : (—) - - ) (_> NN ) 5
(c?t)cozz B "‘JJ[P xpky = kyty =P\ xpky =k 1) ]'dkl (I-15)

bl 4

-5

’

>
L’expression des P(?c,k—)k, t) contenus dans I’équation (I-15) est donnée par I’équation

(I-14).

Nous nous limiterons, dans le cadre de ce travail, & la description précédente
des phénomenes de transport en mettant I’accent, dans ce qui suit, sur les différentes méthodes
numeériques applicables a 1’équation de Boltzmann.

II ) Méthodes de résolution des équations de transport

~

L’équation (I-15) est de type intégro-différentielle a sept variables
indépendantes. A moins d’imposer des hypothéses simplificatrices sévéres, il n’est pas possible
d’en trouver une solution analytique. Essentiellement deux approches, permettant la résolution de
I’équation de Boltzmann, peuvent étre distinguées, 1’'une est basée sur une résolution exacte,
I’ autre est basée sur une approximation de moments successifs.

IT - 1) La résolution exacte

Plusieurs techniques permettent d’aboutir 4 une solution “exacte” de
I’équation de transport de Boltzmann. Dans une premiére partie, deux solutions sont proposées.
Toute deux, mettent en jeu un calcul direct de la fonction de répartition des particules, dans le
domaine géométrique considéré, sous une forme analytique explicite. Quant aux deux suivantes,
elles fournissent, pour chaque point d’un ensemble discret donné, la valeur numérique de la
fonction de répartition.

II - 1 - a) Méthode variationnelle

Parmi les méthodes exactes, la plus simple consiste certainement a linéariser
I’équation de Boltzmann. Dans ce cadre, il est nécessaire de considérer que les forces €lectriques
sont faibles en comparaison des effets de dispersion. Le troisieme terme de 1’équation (I-13) peut
alors étre approximé par un développement de Taylor et tronqué au premier ordre. Moyennant
cette hypothése, si I’on suppose que les collisions sont de type élastiques, I’équation de
Boltzmann peut étre linéarisée autour d’une distribution d’équilibre. Dans ce cas une solution
analytique immédiate existe. Si les collisions sont inélastiques, en se référant aux méthodes
variationnelles [5] [6], le membre de droite de 1’équation (I-13) peut étre développé en une
combinaison linéaire de fonctions judicieusement choisies. Une nouvelle solution analytique peut
alors étre trouvée. Le travail final consiste a relier les courants et potentiels au sein du dispositif a
la fonction de distribution.

12



II - 1 - b)) Méthode de décomposition en série ou en harmoniques sphériques

Pour cette approche, les forces électriques sont supposées étre orientées dans
des directions privilégi€es, imposées par la nature du cristal étudié. La fonction de distribution f
peut alors étre décomposée en polyndmes de Legendre [7], ou en harmoniques sphériques [8] [9].
Généralement la décomposition ne comporte que peu de termes, afin de préserver la simplicité
des calculs. Le résultat de la décomposition est réinjecté dans 1’équation (I-13). Il en découle un
systeme d’équations différentielles dont la taille dépend du nombre de termes pris en compte dans
I’expression de f. Ce systtme est finalement discrétisé et résolu numériquement de maniére
classique.

II - 1 - ¢ ) Méthode itérative

Dans le cadre de cette méthode [10] [11], la fonction de distribution est
supposée connue a priori et valant f. Le membre de droite de 1’équation (I-13) est alors évalué

avec cette fonction d’essai. Une nouvelle approximation f,,; est ensuite calculée & partir du

membre de gauche de 1’équation (I-13). Ce processus est réitéré autant de fois que nécessaire et
prend fin lorsque les écarts entre deux approximations successives f; et f;,; deviennent inférieurs a

un seuil acceptable d’erreur. De la méme maniére que pour la méthode variationnelle, la fonction
de distribution ainsi obtenue sert de base aux calculs des courants dans le dispositif.

IT - 1 - d ) Méthode particulaire (Monte-Carlo)

Parmi les méthodes dites exactes, la méthode de Monte-Carlo est
certainement la méthode la plus populaire. Sa force est de proposer une étude du transport au
niveau microscopique [12]. En effet, chaque porteur est suivi de fagon individuelle en considérant
que son mouvement est une succession de vols libres (régis par les lois de la mécanique
classique), interrompue par des collisions (régies par les lois de la mécanique quantique). les
évenements de dispersion, leurs types (intra-vallée, inter-vallée, particule-particule ou
particule-impureté ionisée), la redistribution du moment et le changement d’énergie associés a
une particule sont tiré€s au sort au cours de 1’exécution des calculs. Cette approche permet de
prendre en compte les phénomeénes non-stationnaires. La méthode est, par conséquent, précise
mais I’aspect stochastique du processus nécessite des temps de calcul excessivement longs afin
d’obtenir des échantillons statistiques corrects.

II - 2 ) La méthode des moments successifs

Finalement, d’autres techniques trés utilisées permettant la résolution de
I’équation de Bolzmann sont basées sur la méthode des moments. Par souci de simplicité, nous
nous limiterons, lors de la dérivation des moments de I’équation, a un seul type de porteurs
(électrons), sachant que la méme démarche peut étre facilement exécutée pour I’autre type de

porteurs (trous). Si I’on considere ’équation (I-13), on peut appeler M@, le moment d’ordre o de

. PN > S >
la fonction de répartition f(?c k, t) , par rapport a la vitesse de groupe des porteurs V. Sachant que
la vitesse de groupe a trois composantes (vy, vy, v,), exprimées dans un repére (0,x,,z), le tenseur

M g’&crit de 1a maniére suivante:
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_9
MO 31 = Jf(; L) dk (1-16)

>
k
ﬁ
Mx(l) (1) = vx-f{:’c, k, t)-dk
L
2
k
€V I f(> > ) 4
M(l) Gp = My (x,1) = v, X kt)-dk (1-17)
d)
k
-
M Vo= -f(},?c,t) dk
Z Z
~>
k
®
[ ]
®
[ ]
[ J
(@) > -
M, G = |y vk ak (I-18)
>
k
Avec iy, ..... , ig, Prenant successivement des valeurs appartenant a I’ensemble {x, y, z}. Cette

notation est pratique, car elle nous permet de relier les quantités physiques aux moments
successifs ainsi:

0 . . N ...
n(xt) =M © (%, t) oun ())C, t) est la densité de particules a la position % au temps t.
_ (> N > ..
J(x,t) = —gM "’ (x,t) ouJ(x,t) estladensité de courant.
€ ())c, t) = %1 . trace(M (2) (?c, 1) ) ou & (?c, t) est la densit€ d’énergie, 1’opérateur

trace() réalisant la somme des termes diagonaux du tenseur M@,

En multipliant I’équation de Boltzmann (I-13) par les puissances successives

de la vitesse de groupe v, eten intégrant cette équation par rapport aux vecteurs d’ondes, dans la
premiere zone de Brillouin, on obtient un systéme infini:
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oM@ (% 1) +div (M( ’) =q-(G-R) (1-19)

M
_>

9D (%4 +div (M(z))+—q--M(0) E= 3-(‘5) . dk (1-20)
8 m, dt/coll

>

k

2 —>

OIMP 1) +div (M(3’)+2-i MY E = j% -(‘ﬂc) . dk (1-21)
ot x m, dt/coll

3
k

Dans ces expressions, m, correspond a la masse effective des électrons et E
au champ électrique.

Les trois premieres équations physiques dérivées ainsi ont des significations précises:

- I’équation (I-19) exprime la conservation de la charge et est équivalente aux équations
(I-8) (I-9) dérivées du formalisme de Maxwell.

- I’équation (I-20) exprime la conservation de la densité de quantité de mouvement.
- T’équation (I-21) exprime la conservation de la densité d’ énergie.
Cette approche présente néanmoins deux inconvénients:

1) pour chaque équation, le terme de droite, li€ aux phénomeénes de collisions, ne dépend pas
d’une fagon simple du moment.

1) le systéme n’est pas complet, car quel que soit le degré ou il est tronqué, il présente
systématiquement n équations a n+1 inconnues.

Ces deux difficultés sont surmontées en faisant, d’une part, des
approximations simplificatrices sur la fonction de distribution et d’autre part, en rajoutant une
équation supplémentaire permettant de “fermer” le systéme.

II - 2 - a) Modzele de dérive/diffusion

Le modéle de dérive-diffusion découle directement des résultats présentés
dans les paragraphes précédents. Seul les deux premiers moments sont utilisés (I-19) (I-20).

Moyennant I’hypothese de collisions élastiques, le terme de dispersion (3]—3 I peut étre décrit
co
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dans le cadre de “I’approximation des temps de relaxation” [2] & savoir:

( Ak ki) 3F)

E_t)coll - T (1-22)
n

. s 1o , ) . e > 2
Cette relation suppose qu’a ’issue d’une perturbation, la fonction de distribution f(x, k, t)

S . - > 7 s :
retourne a son état d’équilibre fo(x, k) en un temps caractéristique de relaxation T,
Connaissant I’expression de la densité de courant J, ())C, 1) = —gM o (.?C, t) , en définissant la

q-1

n

mobilit€ par i, = et en supposant que la température des porteurs soit constante et égale a

n
la température du réseau cristallin, I’équation (I-20) peut s’écrire sous la forme:

a >
0, 20, Gn 40, G = gonop, Evp, kT grad, () (1-23)

D }
ou k est la constante de Boltzmann. Finalement en utilisant la relation d’Einstein u—" = k—q— avec
n

D, coefficient de diffusion et en négligeant les phénomeénes de transport non-stationnaires,
approximation légitime dans la mesure ot le facteur T, est généralement trés petit, on trouve la
relation classique:

> 2 —_—
J (%1 =|ql-n-n,-E+|q| 'Dn'g"ad;(n) (I-24)

I’indice n précisant qu’il s’agit d’électrons. Une équation similaire peut-étre déduite pour les trous
et sera donnée dans la suite de ce chapitre.

II - 2 - b ) Modéle hydrodynamique

Les méthodes hydrodynamiques utilisent les trois premic€res équations (I-19)
(I-20) et (I-21) qui sont réarrangées afin de faire apparaitre les variables physiques relatives au
systeme étudié. Ces variables sont:

> )
n(xt): concentration en porteurs

3 .
vix, 0 : vitesse moyenne

qg- (G (?c, t) -R (?c, t)): taux de génération moins taux de recombinaison

P (?c, f: morment moyen

U, (?c, f): tenseur de tension thermique

\Z8 (?c, 1) : vecteur dont la n°™€ coordonnée est la divergence de la ptme
ligne du tenseur U, considéré comme un vecteur

Cp (?c, f): taux de changement du moment

g, (J)C, f): énergie cinétique moyenne
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S, (?c, f): densité moyenne de flux d’énergie

> earta i ded . PR
C.(%0): taux de changement d’énergie cinétique dii aux phénomeénes

de collision

Le systeme d’équations des modeles hydrodynamiques s’écrit alors:

> —_
on(xn) g;;’ ] +V(n())c, 1 -v(x, t)) = G0 -R(% 1)

2 >
9d(n(x, t)a}P(x’ D) +v(q-n(§, n-U G z))—(n(?c, n-Fp r)) =n 0 Cpk0 (I-25)

a(n (%, 0 £, ) )
ot

+V(q-n(3c, 1) ~ss(3c, t))-(n(},z) v& 1) -FE(}, t)) =n( 1 ~c€(3c, )

Il est ensuite nécessaire d’évaluer chacun des termes liés aux collisions
4.(G-R), C, et C¢. La précision de ces €valuations dépend des approximations réalisées [4] [13]

[14] [15] [16] [17] [18]. De plus, une équation supplémentaire est a fixer pour imposer la
fermeture de ce systeéme.

Pour le moment d’ordre 0, le terme (G-R) de génération et de recombinaison
est exprimé de maniere traditionnelle [24] (Auger et Schockley-Read-Hall). Pour les moments
d’ordre 1 et 2, C,, et C¢ sont de, fagon habituelle, exprimés a 1’aide des approximations suivantes:

>
Cpon) = - ’l(T_"I;_’) (1-26)

(ec EHREINEE) )

Te

c, (1) = - (1-27)

ou Tp et T, sont les temps de relaxation du moment et de 1’énergie, caractérisant le retour a

I’équilibre du systeéme quand les forces extérieures sont supprimées, et £ est I’énergie cinétique
moyenne des porteurs en équilibre thermique avec le réseau cristallin. Les temps de relaxation
dépendent eux-mémes de 1’énergie moyenne €.

La fermeture du systtme d’équations dans le cadre du formalisme
hydrodynamique se fait classiquement en approximant la densité de flux d’énergie a I’aide d’un
terme convectif et d’un terme de flux de chaleur.

S, (3,0 =Q(% 1) +e, % 0v (% 1) +kpT, G 0v (s 1) (I-28)
03,1 = ( ] )J‘%f{} . z)(v(%, 2 -vGot) )2mn(i)[v(}, £) —v(% 1) )d3k (1-29)
nixt
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N > . . , s >
ol mn(kj est la masse effective d’un électron de vecteur d’onde & et

T, (%1 ;Te(;,t)ij=mj‘f(},/)c,t)mn(l)c)(v(},t)i—mi)-(v(},t)j—mj)d% (1-30)
e

est le tenseur de température. En fait, la température est souvent considérée comme scalaire et on
suppose Q proportionnel au gradient de température. En faisant ces approximations, on donne une
valeur du terme S, d’ordre 3 en fonction de la vitesse et de I’énergie moyenne, ce qui permet la
fermeture du systéme d’équations. Cependant, ces hypothéses simplificatrices:

* température considérée comme scalaire

* expression du flux de chaleur proportionnel au gradient de température,

* temps de relaxation T, fonction uniquement de I’énergie
peuvent Etre mises en défaut par exemple dans le cas de fortes variations du champ électrique.

111 ) Comparaison des méthodes de résolution

La revue des principales méthodes de résolution des équations de transport
amene naturellement une discussion sur leur flexibilité de mise en ceuvre, leur précision ou les
besoins en temps de calcul. A cet effet, le tableau I.1 positionne chaque méthode par rapport aux
autres.

Méthodes
Variationnelle |Monte-Carlo Dev:fspé‘;‘.”:s‘em Itérative | Dérive-Diffusion|Hydrodynamique
Temps de calcul Faible Elevé Faible Elevé Moyen Elevé
Prise en compte des Difficile Dans Difficile Difficile Facile Facile
phénomenes certaines
5 transitoires limites[19]
= -
g Prise en compte des | Dans certaines Oui Oui Oui Non Dans certaines
% effets non limites limites
\E stationnaires
§ Adaptabilité a la Faible Elevée Faible Faible Elevée Elevée
i géométrie du
< . i
O dispositif
Degré des Elevé Faible Moyen Faible Faible Faible
Approximations (si dispositif non
effectuées sub-micronique)

Tableau 1.1 : Comparaison des différentes méthodes de résolution de [équation de Boltzmann

L’objectif de ce travail étant le développement de modeles
non-quasi-statiques exploitables pour I’analyse de circuits, I’accent est mis sur des méthodes de
simulations précises, rapides et pouvant rendre compte de maniere fiable des phénomenes
transitoires. Dans cette perspective, les méthodes avec lesquelles la prise en compte des termes
dépendants du temps est difficile sont d’office exclues, a savoir:
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- les méthodes variationnelles
- les méthodes basées sur un développement en série
- les méthode itératives

En se limitant aux dispositifs pour lesquels les effets de transport
non-stationnaires demeurent négligeables, il reste alors trois méthodes comparables, en précision
de résultats et adaptabilit€ aux différentes structures géométriques a simuler. C’est d’une part, les
développements déja effectués précédemment et d’autre part, le cotit “raisonnable” en temps de
calcul qui ont orienté notre choix vers une méthode de dérive-diffusion. La précision sera donc a
remettre en question lors de simulations de dispositifs fortement sub-microniques (longueur de
grille inférieure a 0.15um). Cependant 1’expérience montre que, méme dans le cas de dispositifs
avancés, la comparaison de résultats expérimentaux avec ceux fournis par une méthode de
Dérive-Diffusion reste en bon accord [20]. La méme remarque peut étre faite dans le cas d’une
comparaison avec des résultats fournis par une méthode de type Monte-Carlo [21] [22].

1V ) Modeéles utilisés pour la méthode de dérive/diffusion

Le choix de la méthode de dérive/diffusion étant arrété, ce paragraphe en
rappelle les équations fondamentales, ainsi que les modeles permettant de décrire 1’évolution des
parametres principaux.

Le systtme d’équations permettant de caractériser complétement un
semi-conducteur est constitué d’une part de 1’équation de Poisson (I-7):

o arad, _d
Div| grad, (y) | = (p-n+N,-N ) (I-31)
X € a
D’autre part des équations de continuité de courant (I-8) et (I-9):
= on
J = -——lql - (G-R 1-32
Dzv(Jn) lgl - 5;-lal - (G- R) (1-32)
- ap
] = —lg|-= +lg|- (G-R 1-33
piv(7) = gl L +lgl- (G-R) 033
Enfin, des équations constitutives de courant (I-24):
- > _—
J, =lg-n-n -E+lgl-D, - grad),c(n) (1-34)
- > —_
J,=lgl-p-u, -E-lql-D,-grad, (p) (1-35)
X

Afin d’étre complet, il convient d’introduire ici une notation particulicre
équivalente [23] aux deux équations ci-dessus (I-34) (I-35). En faisant intervenir la densité
intrinséque de porteurs & I’équilibre n; et les pseudo-potentiels de Fermi ¢, et ¢, respectivement

pour les électrons et pour les trous, on pose:

lql - (<l>—¢n))

n = nl.- exp( T T (I1-36)
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R G -k<fx>T—- )

(I-37)
Dans ce cas les équations (I-34) (I-35) deviennent:
- —_—
J, = ~lgl-n-u,-grad, (¢,) (I-38)
7 4,
p = —lal-p-w,-grad, (¢ (1-39)

En ce qui concerne les conditions aux limites, tous les cas envisagés dans le
cadre de ce travail seront donnés dans le chapitre III.

IV - 1) Modeles de mobilité

Dans la plupart des semi-conducteurs, la mobilité est anisotrope car elle
dépend de la masse effective des électrons qui est elle méme anisotrope. Afin de simplifier le
probleme, une structure de bande isotrope peut étre considérée pour le silicium moyennant
I’'usage d’une masse effective ad hoc. En revanche, les dépendances de la mobilité en fonction du
champ électrique sont beaucoup plus marquées et doivent étre distinguées selon que 1’on étudie
un dispositif bipolaire ou MOS [24].

IV -1 - a)) Mobilité dans les dispositifs bipolaires

Dans le cas d’un dispositif bipolaire classique, ou le transport s’effectue en
volume, le flux des porteurs n’est pas influencé par la présence d’une interface telle que
I’interface entre silicium et oxyde de silicium caractéristique des structures MOS. Les expressions
développées par Scharfetter et Gummel[25], d’une part, et Thornber [26], d’autre part, décrivent
I’évolution de la mobilité par rapport au champ électrique comme suit:

"= Hefr (1-40)
e
g Veee ) [“eff’ Enjz
[ueﬂ' En]+G Vsop
Vsac

Dans I’expression (I-40):

- Vac représente un vitesse de saturation liée aux phonons acoustiques
- Vsop est 1a vitesse de saturation liée aux phonons optiques

- G est un parametre empirique
- E, représente la composante du champ électrique qui est parallele a la densité de

courant, son expression est la suivante:

E_= L4 (1-41)
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les indices n ou p spécifiant s’il s’agit d’un courant de trous ou d’électrons.

Enfin, .4 est la mobilité dépendante des profils de dopage:

iy
Hegr = 2 (1-42)

1+ Ll
Nr+

w3

Dans cette expression:
- g est constante pour une température fixée,

- | équivaut a la concentration totale en impuretés dans le semi-conducteur,

- N, et S sont deux parametres.
Chaque variable dans ces expressions dépend du type de porteur (électron ou trou). Leurs valeurs
numériques sont précisées dans le tableau I.2:

Parametre Unité Electron Trou
Ko cm?/(Vs) 1400 480
S sans unité 350 81
N 1/cm’ 3¥101® | 4*10!6
Viac cm/s 4.9¥105 | 2.928*10°
Visop cm/s | 1.036%107 | 1.2*107
G sans unité 8.8 1.6

Tableau 1.2 : Valeur des paramétres en fonction du type de porteur
IV - 1 - b)) Mobilité dans les dispositifs MOS

Dans le cas de transistors MOS, le courant est confiné sous la grille, a
Pinterface entre le silicium et 1’oxyde de silicium. La mobilité est, par conséquent, modifiée par la
nature méme de ’interface qui peut étre plus ou moins parfaite. Cependant 1’expression de la
mobilité proposée par [27] présente peu de différences par rapport a celle fournie dans le
paragraphe précédent:

T
o= Her (1-43)
} r E 2
(“ 1f n] - )
1 Vsac [ueff' Enj
+o—F + v
[ueff'En)_'_G sop
'\ Vsac
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Avec cependant:

r Ho ' 1

[4_N - J1+0-Ep
N + 5

Le champ électrique Er représente le champ perpendiculaire au vecteur densité de courant. Les

valeurs des paramétres définies dans le tableau 1.2 restent valables et sont complétées par les
valeurs possibles du parametre ot

(1-44)

Parameétre Unité Electron Trou

o cm/V 1.54%¥10” | 5.35%10°>

Tableau 1.3 : Valeurs du paramétre o

IV - 2) Effets de dopages élevés

Lorsque le niveau de dopage est suffisamment élevé (~10'8 atomes/cm?), les
densités d’états relatives aux bandes de conduction et de valence sont affectées par deux
phénomenes.

- le premier concerne les interactions possibles entre porteurs d’une part et entre porteurs
et impuretés ionisées d’autre part.

- le second concerne la perturbation du potentiel périodique du cristal li€ au grand nombre
de charges libres introduites.

Ces deux effets contribuent a un déplacement rigide des extremums de
bandes et a une déformation de celles-ci. Les niveaux discrets d’énergies liés a la présence
d’impuretés tendent & former une distribution d’énergies permises dans la bande interdite qui
entre alors en recouvrement avec les queues de distribution des bandes de conduction ou de
valence [2].

En théorie, la prise en compte des effets de dopages élevés requiert
I'utilisation de la statistique de Fermi et I’'usage d’une densité d’états réaliste. Les modeles
décrivant les concentrations en porteurs deviennent alors complexes. Une approche beaucoup
plus simple est généralement préférée: elle consiste a introduire I’ensemble des déformations et
décalages des bandes dans I’expression d’une densité intrinseéque effective de porteurs qui tient
compte du rétrécissement de la bande interdite (AEg=qAVg) [28] [29].

(q~AVg)
M, = Ny eXp\ 57

N_+Nd N, +Nd)
AV, = V| In| —t5— |+ | | =5— || +C (1-46)
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Ny, V; et C sont des parametres fournis dans tableau 1.4 suivant.

Parameétre Unité Valeur
Vi v 9%1073
Ny Vem? 1017
C sans unité 0.5

Tableau 1.4 : Valeurs des parametres décrivant les effets de fort dopage

IV - 3 ) Modeles de Génération/Recombinaison

La prise en compte des phénomenes de génération/recombinaison est
effectuée dans le cadre de simulations statiques [24], cependant, la consommation en temps de
calcul augmente considérablement dans ce cas. Les développements effectués dans le cadre de
simulations transitoires ont multipli€ les temps de simulations par un facteur dix environ. Par
conséquent, nous avons préféré, dans un premier temps, nous abstenir d’introduire, en plus, les
phénomenes de génération/recombinaison qui ne concernent qu’une classe limitée de problemes
(ex: effets de substrat flottant dans les transistors SOI [30] [31], courant de substrat dans les
transistors MOS [32]...).

V ) Traitement particulier des dérivées par rapport au temps

A la différence de I’équation de poisson (I-31) ou des équations constitutives
de courant (I-34) et (I-35) qui sont valides quel que soit le type d’analyse, les équations de
continuité de courant sont a appréhender différemment selon que 1I’analyse effectuée est statique
ou dynamique. En effet, dans le cas d’une analyse statique [33] [34], les dérivées des
concentrations par rapport au temps sont nulles, ce qui simplifie notablement les calculs et permet
un gain de temps appréciable si 1’on choisi un schéma de discrétisation judicieux [35]. Dans le cas
d’une analyse en régime dynamique, il faut intégrer dans la résolution les dérivées des porteurs
par rapport au temps. Deux approches sont possibles et vont étre décrites dans les paragraphes
suivants.

V - 1) L’approche grand signal

Dans I’approche grand signal, aucune hypothése simplificatrice n’est
appliquée, le systtme d’équations (I-31) (I-32) (I-33) (I-34) (I-35) non linéaires, fortement
couplées est résolu tel quel. Il est alors nécessaire de trouver la méthode numérique la plus
robuste possible permettant la résolution d’un tel systéme. L’avantage de cette approche est sa
précision et son aspect non-restrictif, puisqu’aucune approximation n’est effectuée quant aux
variations temporelles des conditions aux limites imposées sur le dispositif [36]. Ceci permet,
entre autre, la mise en évidence d’effets NQS ou I’étude du comportement d’un dispositif dans
son environnement circuit [37] [38] [39]. C’est cette approche qui a été choisie, ¢’est pourquoi les
méthodes numériques permettant la résolution d’un tel systéme seront détaillées dans le chapitre
suivant.

23



V - 2)) L’approche petit signal

L’approche petit signal est de type harmonique [40] [41]. Les équations
physiques du semi-conducteur sont résolues, dans un premier temps, autour d’un point de
polarisation statique, ensuite hypothe¢se est faite que les tensions imposées sur le dispositif sont
sinusoidales et d’amplitudes infiniment petites autour du point de fonctionnement. Ces conditions
d’amplitudes infinitésimales permettent d’affirmer qu’aucune harmonique n’est générée et que
toutes les variables sont harmoniques pures. Par conséquent, elle peuvent étre mathématiquement
représentées dans 1I’espace complexe par un produit de deux fonctions dont I’une est réelle et ne
dépend que des coordonnées spatiales et I’autre est complexe et ne dépend que du temps. Prenons
le cas concret d’un transistor excité par une tension sinusoidale de fréquence f satisfaisant aux
conditions citées ci-dessus. Si I’on appelle n(x,y,z,¢) la densité d’électrons au temps ¢, a la position
(x,y,z) dans le dispositif:

~ 1
n(xy,zt) =ny(xyz) +n(xy,2) - ¢ (I-47)

ol1 n est la concentration en porteurs au point de fonctionnement statique, 7 est I’amplitude de

variation de la concentration, j est la variable complexe (% = -I) et ® est la pulsation (0=27f). La
dérivée de n(x,y,z,t) par rapport au temps peut s’écrire:
~ ot

éa_l:n(x7y?Z7t) =j0)-n(x,y,z) 'eJ (1-48)
Une expression semblable peut Etre obtenue pour la densité de trous. En réinjectant ces résultats
dans les équations (I-32) (I-33), on obtient finalement un systéme assez semblable a celui résolu
en régime statique et dans lequel les dérivées par rapport au temps ont disparu. La résolution d’un
tel systéme fournit les courants et tensions pour chaque terminal, leur ratio permet de déterminer
la matrice admittance. La réitération de ce processus pour différentes pulsations et en différents
points de polarisation permet de tracer I’évolution de la matrice admittance en fonction de la
fréquence et du potentiel.

Cette méthode a I’avantage d’étre précise et relativement rapide car elle ne
requiert pas ’utilisation d’une résolution couplée des équations de Poisson et de continuité de
courant. Néanmoins, la connaissance en petit signal des caractéristiques de fonctionnement d’un
dispositif n’est généralement pas suffisante pour son utilisation en environnement circuit o la
dynamique de variation des signaux est grande.

Remarque: 1ls y a d’autres approches découlant de simulations bidimensionnelles, qui permettent
d’obtenir la matrice admittance équivalente d’un composant. Certaines sont basées sur I’étude de
la réponse du dispositif a une excitation percussionnelle [42] et rentrent dans le cadre d’une
analyse transitoire grand signal. D’autres sont basées sur une analyse statique a partir de laquelle
un calcul des capacités associées a chaque terminal est effectué [43].
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Chapitre | II l

Méthodes numériques

Ce chapitre présente les méthodes permettant la
résolution du systéeme d’équations défini au chapitre précédent.
La méthode numérique choisie nous impose une succession
d’étapes. La premiére consiste a normaliser le systéme
d’équations et a se ramener a un systéme sans dimension. La
suivante conduit a la discrétisation des équations qui fournit
un systeme d’équations algébriques non-linéaires. Ce systéeme
est alors linéarisé par une méthode de Newton-Raphson.
Finalement, la matrice résultante définissant le systéme est
inversée par une procédure itérative conduisant au résultat.

I ) Normalisation des équations

L’ensemble du systeme d’équations mis en ceuvre dans le formalisme de
dérive-diffusion est rappelé ci-apres:

—
Div(s : grad; (\y)) =-lq|- (p-n +N,~N,)

_9
Div(] ) =
n

%
Div(1)=
p
_)
J =lgl-n
7 =
= gl-p-

on
gl -g—lql- (G-R)

op _
~|ql -§+|ql (G-R)

> —_
‘W, E+lgl-D, - grad, (n)

> —_—
W, E- |q] D, - grad, (p)
X

(II-1)

I-2)

(II-3)

(II-4)

(I-5)

L’examen détaillé des variables montre que les ordres des grandeurs sont trés
différents. Par exemple, le potentie] électrostatique et les concentrations en porteurs operent sur
des dynamiques numériques treés larges, les deux quantités étant reliées par une fonction
exponentielle, conformément a la statique de Boltzmann. Une telle extension de dynamique peut
engendrer des erreurs d’arrondis numériques aux répercussions flagrantes si ’on ne prend pas

quelques précautions.

Afin de s’affranchir de ce type de problémes, une normalisation judicieuse

[1] de ces équations permet de réduire et de recentrer la dynamique de chaque variable.
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Le potentiel électrostatique peut, par exemple, étre décomposé en un produit, de la maniére

suivante:

V=Y,
oll Y, est une constante qui posséde la méme dimension que W et  est une variable sans

dimension. En choisissant convenablement la valeur de et en procédant de la méme fagon pour

chaque variable, le systtme d’équations précédent peut étre simplifié et la dynamique des
équations manipulées réduite.Le tableau II.1 résume le choix des constantes de normalisation:

Variables Unités Constantes de normalisation
X, y cm lo=((&.K.T)/(q* . n) )"
¥, Oy, Op, Vg v Y,=kp.T/q
n, p, Ny, N, 1/(cm?) n;
Ko Bp cm?/(v.s) Ho=1
Dy, Dy cm?/s D, =py. ¥,
G-R) cm’s Dy. ni/ (Ip)?
1, _]'p AJem? qg.Dy.n;/ly

Div

Div

Div

suite, le symbole

Tableau I1.1 : Valeur des constantes de normalisation

En prenant en compte cette stratégic de normalisation, le systéme
d’équations adopte une nouvelle forme ol le symbole “~” au dessus des variables spécifie
qu’elles sont sans dimension:

—_ 1 _ _ - -
grad; (\u)) = =" (p—-n+Nd—Na) (11-6)
J ) =95 (G-R) (I1-7)
n ot
f) = —iﬁ+ (G-R) (I1-8)
p at
~ ~ EE— ~ = —_— ~
-n-u - grad, (Y) + D - grad, (n) (11-9)
X X
~ ~ —_— ~ =~ _ ~
P W, grad, (Y) - D, - grad, (p) (II-10)
X P X

Avec cette notation, € vaut 1 dans le silicium et €,,/e;; dans 1’oxyde. Par la

(T3]
~

sera omis.
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SiI’on réinjecte les équations (II-9) (II-10) respectivement dans (II-7) (II-8)
on obtient un systéme couplé de trois équations a trois inconnues: Y(x,y,z), n(x,%,z), p(x,y,z). Ce
systeme s’écrit sous la forme suivante:

N s 1
Dzv(grad, (ql)) = - (p—n+Nd—N ) (11-11)
X € a
. — — on
Dzv(——n u grad, (Y) + D, - grad, (n) ) = F_(G_R) (I-12)
X X t

. — — dp
Dzv(—p ‘W -grad, (y) - D_-grad, (p)) =-=4+(G-R) (1I-13)
p x p X ot

II ) Choix de la méthode numérique

Il existe essentiellement trois méthodes permettant la résolution numérique
des systemes d’équations différentielles aux dérivées partielles tels que celui donné par (II-11)
(I1-12) (II-13). Ces méthodes vont étre présentées dans les paragraphes suivants. Quelle que soit
la méthode utilisée, elle est basée sur une discrétisation du domaine géométrique physique sur
lequel doit étre résolu le systeéme. C’est-a-dire qu’il faut subdiviser le domaine d’étude en une
multitude d’entités simples: triangulaires ou rectangulaires (en deux dimensions), tétraédriques
ou parallélépipédiques (en trois dimensions). Le point d’intersection entre plusieurs éléments
géométrique s’appelle un “nceud”. Une solution triviale, mais approchée, du systeme d’équations
peut alors &tre fournie pour chaque entité. Une valeur numérique approchée de la solution est
fournie en chaque nceud du maillage.

II - 1) Différences finies

Historiquement [2] [3], la méthode des différences finies est la premicre
méthode qui fut utilisée en simulation de dispositifs. I.’idée de base consiste a remplacer les
opérateurs de dérivation intervenant dans le systtme d’équations aux dérivées partielles, par des
quotients de différences. Cette facon de faire découle directement du théoréme de Taylor
concernant le développement en série de fonctions.

L’inconvénient essentiel de cette méthode était que le maillage utilisé,
(figure - I1.1) pour la mettre en ceuvre, devait obligatoirement étre rectangulaire et délimité par
des frontiéres paralléles aux axes de coordonnées. Cette caractéristique limite la possibilité de
décrire des surfaces ou interfaces non planes. Cependant une amélioration de taille proposée par
[4] a permis de prendre en compte des interfaces non-planes.

Figure - I1.1 : Maillage rectargu&zire typique d’une méthode de différences finies
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Les avantages de cette méthode résident dans le fait qu’elle est facile a
mettre en ceuvre tant du point de vue mathématique (formalisme bien connu, stabilit¢ numérique,
possibilité d’utilisation de méthodes itératives de résolution du systéme linéaire qui en découle...),
que du point de vue informatique (bases de données simples et relativement peu encombrantes).
Cette méthode ayant fait ses preuves dans le cas de simulations statiques, nous 1’avons appliquée
dans le cas de simulations transitoires et nous y reviendrons, en détail, dans les paragraphes
suivants.

II - 2 ) Eléments finis

La méthode des €léments finis, plus récente, mais de plus en plus utilisée [5]
[6], est basée sur un concept 1égerement différent de celui de la méthode de différence finies. Pour
son application, le domaine de résolution doit étre également divisé en éléments simples,
triangulaires (figure - I1.2) ou quadrilatéres.

Figure - 11.2 : Maillage triangulaire typique d’une meéthode de éléments finis

Les entités peuvent étre de formes quelconques, pour peu qu’elles ne présentent pas d’angle obtus
car, dans ce cas, les résultats fournis seront erronés ou la convergence des calculs sera incertaine.

Une fois le domaine divisé, pour chaque élément i, il faut trouver la
meilleure approximation des fonctions W(x,y,z), n(x,yz), p(xyz), respectivement potentiel,
concentration en électrons et concentration en trous, sur le domaine délimité par 1’élément i.
Prenons I’exemple du potentiel y(x,y,z). La meilleure approximation de la fonction y(x,y,z) est la

fonction Y (x, y, z) qui satisfait au mieux les équations physiques auxquelles y(x,y,z) doit obéir.
Pour cela, on définit un ensemble de fonctions O;(x,.2), dites fonctions de formes ou de

pondérations, qui permettent I’interpolation de la variable étudiée, a 1’intérieur de I’élément
considéré, a partir des valeurs discretes calculées aux nceuds [7]. On exprime ensuite dans chaque

éléments i, la fonction d’approximation ¥ (x,y,z) comme une combinaison linéaire des

fonctions Oi(x.y2):
N

Y652 = Y a;0x,2) (II-14)
j=1

L’indice N dépend du type d’éléments utilisés (triangles, quadrilatéres...) et
du type des fonctions de base (polynomiales, trigonométriques, Tchebychev...).

Finalement, le dernier stade de la méthode consiste a trouver les coefficients
a;j permettant de minimiser I’erreur entre la solution approchée et la solution exacte. La fonction
finale est la somme des fonctions calculées & I'intérieur de chaque élément, sachant que leur
contribution a I’extérieur de I’élément est nulle.
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Les avantages de la méthode sont évidemment la possibilité de prendre en
compte tous les types de domaines géométriques existants. Ses possibilités de raffinement local
[8] assurent une minimisation des erreurs tout en évitant un excés de nceuds inutiles.

Bien que la méthode des éléments finis ait largement fait ses preuves en
simulation de procédés [9] [10], elle reste mal adaptée a certaines classes de problémes dont celui
des équations de transport. Cette carence est principalement liée a I'utilisation de fonctions de
pondérations ne pouvant décrire simultanément avec une précision suffisante les variations de
potentiel et de densité de porteurs. Ces quantités étant, par ailleurs, reliées entre-elles par des
relations exponentielles (statistique de Boltzmann).

II - 3) Boites finies

Dans le cas d’une approche “boites finies”, le maillage peut é&tre
rectangulaire [11] (figure - IL.3), ou triangulaire [12]. La discrétisation est toujours de type
“différences finies”, mais quelques aménagements sont effectués puisque le maillage est
fortement atypique.

Figure - 11.3 : Maillage typique d’une méthode de boites finies

Cette approche est particulierement bien adaptée a la description d’équations
de conservation. La flexibilité des maillages en fait une méthode également intéressante. En effet
dans le cas de maillages triangulaires, la discrétisation de n’importe quelle géométrie de dispositif
est possible. Dans le cas de maillages rectangulaires, les mémes limitations que celles rencontrées
dans la méthode des différences finies demeurent. Néanmoins, un certain raffinement local du
maillage est possible sans alourdir le nombre total de nceuds.

Cette méthode est hybride entre différences finies et éléments finis. Le prix a
payer est algorithmique, car la complexité des bases de données est supérieure dans le cas d’une
méthode de boites finies par rapport aux différences finies.

IIT ) Discrétisation des équations

La méthode de résolution étant choisie, I’étape suivante consiste a
discrétiser, sur le domaine géométrique a étudier, le systéme d’équations donné précédemment
(II-11) (II-12) (II-13). La difficulté majeure est la prise en compte du temps dans cette
discrétisation. Pour cela, plusieurs schémas de discrétisation sont possibles [13] et vont étre
discutés dans les paragraphes suivants. La forme finale des équations discrétisées qui en résulte
sera également fournie de maniére explicite.

ITI - 1) Schéma de discrétisation utilisé

Afin de bien comprendre quels peuvent &tre les schémas temporels de
discrétisation, nous allons représenter le systtme a résoudre de manicre symbolique. En
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réintégrant les termes de génération et de recombinaison dans le membre de gauche pour chaque
équation du systéme (II-11) (II-12) (II-13), ce dernier prend la forme symbolique suivante:

(F (y,n,p) =0

on
< Fz (\V’ n,p) = E (I1-15)

_ 9%
\F3 (‘I’» n7p) - m

I1I - 1 - a) Approximation des dérivées par rapport au temps
La discrétisation temporelle permet d’introduire les notations suivantes:
Wk = \ll (xs ya Z, tk)

n(x,y,z1t,) (II-16)

S
?T‘
|

pp=pxy251)

D’ apres la définition méme de la dérivée d’une fonction, on peut écrire:

ot At—0 At
soit pour un incrément de temps trés petit:
on(x,y,z,t) n(x,y,z,t+At) —n(x,y,21)
ot = At ({-18)
SiI’on appelle #,, ; = t; + At; et que I’on reprend les notations données en (1I-16), alors:
on (x,y,2,1) BTN @19
ot At,

tk+1

Cette approximation est du premier ordre. Il est possible, soit pour
augmenter la précision, soit pour augmenter le pas de temps, sans affecter la précision, d’utiliser
une formule du second ordre pour le calcul de la dérivée. La formule est alors la suivante:

Ar, + 2At

At
Kt 2 ] 1 k+1
~nk+2-li ZJ nk+l'[z-t7€+A———tk+l}+nk'|:A 2 A R :| (II 20)
") At AL 1A e YA 1A

on(x, 53,1
ot

Les paragraphes suivants sont consacrés aux schémas de discrétisations temporelles possibles.
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III - 1 - b ) L’approche explicite

Un des inconvénients majeur du systeme d’équations (II-15) est qu’il ne
contient pas de terme faisant intervenir la dérivée de y par rapport au temps. Les méthodes
traditionnelles permettant la résolution d’équations paraboliques sont, par conséquent, & proscrire
[14]. De mé€me, nous n’aborderons pas les approches artificielles [15] faisant apparaitre une
dérivée de y par rapport temps (dans ce domaine, seule 1’approche de Mock [16] nous semble
rigoureuse).

L’approche la plus simple, couramment utilisée dans le cas d’équations
différentielles unidimensionnelles, est 1’approche “explicite” d’Euler [1]. Avec les conventions
décrites précédemment, le systéme d’équation (II-15) s’écrit symboliquement:

(Fi (Vs My pPryy) =0
n —n
_ Tk+1 k
) F2 (W}@ nk,Pk) = Atk @21
Pry1~ Py
|3 WP = — 5, —

Cette approche est dite explicite, car lorsque 1’on calcule le potentiel et les
concentrations en porteurs au temps f;, ;, le potentiel et les concentrations au temps #; sont déja

connus. Une condition sur la valeur maximale du pas de temps donnée par I’équation (II-22) doit
étre vérifiée si 1’on veut avoir une formulation convergente du schéma de discrétisation.

2- 82
Atk <min (I1-22)
un : n + up ) p )

Cette condition appliquée a la simulation de dispositifs s’avere €tre trop sévere pour que la
méthode explicite soit utilisée.

III - 1 - ¢ ) Les approches diverses

D’autres approches proposent une résolution qui est bien souvent découplée
(voir partie IV de ce chapitre) et basée sur la méthode originale de Gummel [3]. II s’agit dans ce
cas de résoudre chaque équation indépendamment des deux autres et de répéter ce processus
jusqu’a convergence globale du systéme. Ceci fonctionne particulierement bien en statique, tant
que I’hypothese de faible injection reste vérifiée. La mé€thode légeérement adaptée peut convenir
d’aprés certains auteurs en transitoire [17] [18] [19] [20] [21] [22]. Les approches varient sur
plusieurs points:

- ordre de résolution des équations

- introduction de termes de relaxation et réarrangement des équations
- condition optimum du pas de temps

- mise a jour des variables au cours de la résolution

Notre expérience dans ce domaine ne fut absolument pas probante. La
convergence était effectivement atteinte, mais la conservation de courant loin d’étre vérifiée.
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III - 1 - d ) Les approches implicites

Soucieux d’obtenir des résultats précis et fiables, quels que soient les types
de dispositifs étudi€s, nous avons opté pour le schéma de discrétisation totalement implicite. En
effet, réécrivons le systéme (II-15) comme suit:

F Vs 1 Mg 0P t) =0
n —-n
k+1 k
F My 1 Py *(€=1) Fy(Wpn,py) = 2Lk
JECF (W oMo Py ) + (6= 1) - Fy (W my py) At 1-23)
¢ Fy(¥,, on )+ (c—1) - Fy ( ) = k1P
(€ 3 Wk 12 0 Prs ) T LE- 3 Wp Mp Pp) = At

11 est évident que lorsque la constante ¢ est égale a 0, nous retrouvons les
€quations d’Euler explicites.Dans le cas ou ¢ est supérieure ou égale a 1/2, la méthode de
résolution est inconditionnellement convergente. La taille du pas de temps n’influence plus la
stabilité, mais seulement I’erreur sur la solution. C’est cette particularité qui rend cette méthode
extrémement intéressante. En effet, bien souvent les phénomenes transitoires sont consécutifs a
une variation de tension trés rapide. Dans un premier, il est nécessaire d’avoir des pas de temps
d’analyse rapprochés. Ensuite, les temps de retour a 1’équilibre du systéme peuvent étre beaucoup
plus longs que les temps caractéristiques des signaux qui ont provoqué la perturbation, d’ou le
besoin d’avoir des pas de temps suffisamment grands. Seule une discrétisation temporelle robuste
permet I’introduction de pas de temps non constants lors d’une analyse. Le cas particulier ou c est
égale a 1/2 correspond a la méthode de Crank-Nicolson [23]. Enfin, dans le cas oli ¢ est égale a I,
la méthode est dite “totalement implicite”. En effet, contrairement a la solution explicite, la
connaissance de Yy, ;, M, Di+ > DEcessite la résolution d’un systéme d’équations. Les temps de

calcul sont alors nettement supérieurs a ceux demandés par les méthodes découplées mais la
précision semble étre a ce prix [24] [25] [26].

II est ici nécessaire de préciser, que les membres de droite dans le systeme
d’équations (II-23) peuvent étre remplacés par leur développement équivalent au second ordre
donné par (11-20).

III - 2) Discrétisation de I’équation de Poisson

Le schéma de discrétisation temporelle étant choisi, I’équation de Poisson est
discrétisée par rapport aux coordonnées spatiales de facon treés classique [27]. Soit le maillage
décrit par la figure - II.1, avec la possibilité d’inclure des €léments triangulaires. Un cas trés
général consiste a prendre un nceud sur une interface entre deux matériaux dont les permittivités
diélectriques sont différentes et & considérer une interface non-plane (figure - 11.4):
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i1
o
. Oxyde
dyj Eyij12x .
- L Contour T" d’intégration
y ®: o .- '@j définissant une surface S
. - " - - l . .
i-1,] i i+1,]
e —- o Y — @ = Interface
Exi-1/2,j,k| ® LI | Exit12jx
IR ISR OY
dyjt] l7 @_ @ _>..| Silicium
yij+1/2,k
- > - - >
dxi ®i,jt+l dxi+1

Figure - 11.4 : Représentation d’un neud du maillage (sur une interface) et de ses voisins

Sur la figure - I1.4, les indices i et j dépendent des coordonnées spatiales.
L’indice k précise I’instant #;, auquel on effectue le calcul.

L’équation donnée par (II-11) est équivalente, d’apres le théoréme de Stokes
[28] a:

§e§-ﬁ“=”(p-n+Nd—Na)-ds (I1-24)
r S

ce qui donne, compte tenu de la figure - I1.4:

£ E .@.{.g E .dlj-_l.l.s E .d'Xi+1+£ E é_xl
xi+ljk 2 xi+z,j,k 2 yij+1k 2 yij+1k 2
2’ b 23 ? b 2’ $ 2’
) dyj+1 . dyj ) dxi . dxi+1 _
“e&s B Tt B Fog B o E = (I125)
xz—i,],k xz—i,],k yl’J_E’k yz,j—i,k

p. ., -n..,+N, -N )s
(z,],k iLj, k di,j ai,j i,Jj

Avec €g=€1=€)=€,, et E3=€4=Es=Ec=E€7=E;. La surface S varie si 1’on est dans
le silicium ou a une interface. Supposons qu’a chaque triangle i, on associe un booléen A;, tel que
A;=0 si le triangle i correspond a une zone d’oxyde ou est hors dispositif et A;=1 si le triangle est
dans le domaine en silicium. Avec ces conventions la surface S; ; peut s’écrire:
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dx, .+dy. dx. .+dy,
=1 | vl g 1) i+l i+l
5ii= 2 ( 7 ) ("1”‘2)*2 ( 2 J (7‘3”‘3)

dx.+dy. dx.+dy.
L+l LY A
2 ( 2 ] (7”5”‘6)*2 [ 4 J (7‘7”‘8)

Au premier ordre et selon une approche similaire a (II-19) le champ

(I1-26)

> _—
électrique £ = —grad, (V) peut étre approximé par une équation aux différences finies du
X
type:
E - Viik Vij+1,k a2
yij -5 dy; 1

En remplacant chaque expression du champ électrique par sa différence en
fonction du potentiel, on trouve finalement I’équation:

A TEVAT AL TR S A S A SRR L SR

(I1-28)
. .,—n..,+N, =N -S
(pz,],k nl,],k+ di,j ai,].) i,
ou:
f=86-dyj+1+87-dyj
2-dxi
- 88'dxi+81'dxi+1
- 2-dy,
y]
b - ez-dyj+e3-dyj+1 (11-29)
B 2-dx
I+1
0_84-dxi+1+85-dxl.
2-dy;,y

a=-f-g-b-c
III - 3 ) Discrétisation des équations de courant

III - 3 - a) Equation de courant d’électrons

Dans le cas des équations de courant, la discrétisation est plus délicate. En
effet, les concentrations en porteurs sont reliées au potentiel par une loi exponentielle. Les
variations de concentration en porteurs sont, par conséquent, importantes d’un nceud a 1’autre.
Ceci ne nous autorise pas a utiliser 1’approximation des dérivées spatiales du terme de diffusion
sur le méme schéma que I’équation (II-27) car elle conduirait & des erreurs flagrantes.
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La solution fut proposée par Gummel [29]. Nous ne la détaillerons pas ici,
mais donnerons simplement son expression dans le cas de la figure - I1.5.

Concentration n, , potentiel &4

— > B
® ‘Y;
A n
- Ax » 7p,CB
—_—
X

Figure - I1.5 : Discrétisation de [équation constitutive de courant

Sil’on suppose que la mobilité est constante sur le segment [AB] et vaut p,,
on peut écrire:

M
Iy =5 ing B(Eg—8,) —ny, - B(E,-Ep)} (II-30)

Le potentiel & tient compte des effets de dopages élevés (voir chapitre 1),
¢’est-a-dire que E=y+Vg/2 pour des électrons et E=y-Vg/2 pour des trous. La fonction B(x) est la

fonction de Bernouilli telle que: B(x)=x/(e*-1).
En utilisant a nouveau le théoréme de Stokes sur (II-12):

§}Z .4l = ”‘3—’: - dS (I1-31)
T S

A partir des équations (II-30) et (II-31), en considérant une discrétisation
temporelle de type Euler implicite, si 1’on se réfere a la figure - IL.6:
X

i,j-1
dvi Oxyde
)
- Contour T" d’intégration
y ' .- '@j définissant une surface S
' .- [
: : I i+1,]
@ - Interface
Jxis1/2,jx

, L B ,
dyi+l K : ____@__:‘;J Silicium

yij+l1/2k

—

- > - - —
dxi ®i,j+l dxi+1
Figure - I11.6 : Représentation d'un neeud du maillage (sur une interface) et de ses voisins
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On obtient I’équation discrétisée (II-32) concernant la continuité du courant
d’électrons:
a -n,.,+f -n. ., +g n. .
n iL,jk ‘n "i-1,j,k °n Ti,j-1,k

ni’ k-1 ni’ j k) (11-32)
k

+bn'”i+1,j,k+cn'”i,j+1,k=Si,j'( At

Nous voyons que cette €quation contient le terme n;;;; qui est la
concentration en €lectrons au nceud i,j calculée au temps précédent #;_;. Au moment ou 1’on

effectue le calcul, cette concentration est par conséquent, connue et constante.
S;; @ la méme expression que dans ’équation (II-26) et ’ensemble des

coefficients a,, b, c,, fn, 8n, est donné par:

K, .
;o liz1/2jk Ay dy;+hg dyj+1_$(§ )
" dxl 2 ni_l,]’ l]:
Hp Ag-dx +1, - dx
g = z]—1/2k 8 i+1 ﬁ(& )
n dyj 2 z]—lk l],
Ly A, -dy. +7» -dy.
b = z+1/2],k 2 77 j+1 $(§ )
" ax; 1 2 Tiv 1,k tJ,
m
RS VN 3 hg-dx;+hy-dx; @(g )
n dy]+1 2 l]+1k z;,

(I1-33)

n . .
.o 12,k M Pithe dyj+l‘$(§ ¢ )
& dx; 2 Mk -1,k

u
L Mi—s2,k Mg dx ﬁ(é - )
4, 2 Mgk i1,k
i . .
C Ms1s2gk M Pt dyj+1.$(§ _t )
9% 41 2 ik it 1)k
i
BT R R M TS :a(z: _s )
W41 2 Mgk ek

Nous rappelons que dans ces expressions: &, ij= Wi+ Ve2
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III - 3 - b ) Equation de courant de trous

On peut, selon le méme raisonnement, retrouver une équation de
discrétisation semblable exprimant la continuité du courant de trous. Cette équation est donnée
ci-dessous:

W Pij kM p Pio 1,5,k 8p Pi o1,k
P:..=D: . (II-34)
_ ’ _ Lk T k=1
b Py 1,k Pije 1k = V0 At ]
toujours avec:
u
s Pic1/2,k M1 dy”‘ D $(§ _ )
p dxl l—l .]: pl’j’k
W . .
g = Pij-1/2,k 23 9%ith dxi+1‘$§ _¢ )
i . .
b - Pis1/2,j,k M2 Djths dyj+l_3(§ ¢ )
P 4% v 1 2 Pivijk Pijk
M . .
Pi st/ k Mot Ay dy
T 4 ' 2 'g(gp 5 )
Yi+1 Lj+1L,k Fijk
(I-35)
My Lk Mgyt dy
Lo P2k Yi+1 ﬂ(é e )
p 9 2 Pijk Pi-1jk
i
L Pijo1sok Myt AR ﬂ(g & )
D 2 Pijk Pij-1,k
n
C Pivisagk M Bty Ay ﬁ(g t )
i 2 Pijok Pit1,jk
W . .
Piiv1/2k M5 dxpthgdx
T T a4y ' 2 'g(gpu . )
j+1 i,j, k i,j+ 1,k

ici encore, nous précisons que §p ij= V- Ve/2

Remarque: dans toutes ces expressions, les termes de génération et recombinaison
n’interviennent pas, que ce soit en surface ou en volume. Iis ont ét€ volontairement omis, puisque
non-pris en compte dans I’étude des phénomenes transitoires.

41



III - 4 ) Probléme particulier des frontieres du domaine

Dans le cas o un nceud se trouve en frontiere du domaine d’étude, quelques
précautions sont a prendre: le flux des vecteurs champ électrique et densité de courant a travers la
surface délimitant la frontiere doit étre nul. Cependant, grace aux booléens A; définis dans la

partie III - 2 de ce chapitre, ces conditions de flux nuls aux interfaces sont implicitement prises en
compte, que ce soit pour ’équation de Poisson ou pour les équations de continuité de courant.

1V ) Traitement du systeme non-linéaire

Prenons le cas concret d’un dispositif que 1’on étudie et qui a été maillé. Sile
maillage définit N nceuds, la discrétisation expliquée dans les paragraphes précédents appliquée
sur ledit dispositif nous fournit un systtme de 3N équations non linéaires, comportant 3N
inconnues. Les inconnues sont le potentiel et les concentrations en €lectrons et en trous, en

: < . > > >
chaque nceud du maillage. Nous pouvons représenter ces inconnues par des vecteurs:\/, #, P,

tels que:

-

V= (V¥ ¥ Wy (I1-36)
7= (nl, Ry oy iy ooy nN) (II-37)
B = PPy Py PY) (II-38)

I’indice i précise le numéro de nceud.
De méme, le systtme d’équations peut €tre écrit dans une notation

symbolique:
(—>
Fo(W,7,5) =0
%
VE (W, %,0) =0 (I1-39)
= _ 0

LF, (Y. %, P)

ici aussi les fonctions sont des vecteurs dont les expressions sont données par ce qui suit:

- >

Fo@hp) = (F @AD, Py GhD) o F (hB). Py (BB )

_—

Fn (\—l)’, ;)l’l-;) = (Fln(‘_l-)’r ;)1’13)!}:2”(‘?” ;)"’5)’ ""Fin(‘T,’ ;)1’13)’ ""FNYL(‘_‘I}’ ;)l’;)) (II-4O)
Pt N N 2> > > 2> > > > > > > 3 3

P @aD = (FL@h0,Fyy G b D Py Gk B Ey, BB )

Essentiellement deux méthodes s’offrent a nous pour résoudre ce systéme
d’équations. La premiére consiste 2 isoler chaque vecteur d’équations Fy, , F), , F, et a le résoudre
indépendamment des deux autres de facon découplée. La seconde consiste & résoudre 1’ensemble
du systtme (II-39) d’un seul bloc, par une approche de Newton-Raphson ou I'une de ses
variantes. Cette méthode est dite couplée.
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IV - 1) Méthodes découplées

En simulation de dispositifs semi-conducteurs, 1’approche découplée fut
initialement la premiére a €tre utilisée pour la résolution de systemes d’équations [3]. Elle
nécessite peu de ressources informatiques et fonctionne correctement tant que les phénomenes de
génération et recombinaison ne sont pas pris en compte, ou que le dispositif satisfaisait aux
hypotheses de faible injection. Cette approche découplée a €té successivement améliorée au cours
du temps afin d’augmenter la rapidité et la fiabilité de la convergence vers la solution ou de
réduire la consommation en ressources informatiques.

Quelle que soit ’approche [21] [30] [31] [32], la philosophie consiste a
introduire dans 1’équation de Poisson, I’expression des concentrations en électrons ou en trous
sous forme d’une exponentielle fonction des pseudo-potentiels de Fermi [comme dans les
équations (I-36) (I-37)]. L’approximation consiste ensuite a considérer que pendant la résolution,
les pseudo-potentiels de Fermi sont relativement constants. Ceci permet alors de ne résoudre que
le systéme constitué des équations de Poisson discrétisées (de dimension N) par une méthode
classique de Newton-Raphson. A I’issue de cette résolution, le potentiel est remis & jour pour tous
les nceuds du maillage. Cette nouvelle valeur de potentiel en chaque nceud peut étre utilisée pour
résoudre alternativement les équations de continuité de courant d’électrons et de trous (de
dimensions N également).

L’expérience montre qu’il est souvent plus rapide de résoudre trois systémes
de dimension N qu’un systeéme de dimension 3N. En effet, le temps de résolution d’un systéme est
dans le meilleur des cas proportionnel 2 N*/n(N) si I’algorithme est optimisé, si aucune précaution

n’est prise, ce temps peut devenir proportionnel a N?. D’oi I’énorme attrait pour les méthodes de
résolution découplées. Cependant, pour certaines conditions de fonctionnement du dispositif, les
méthodes découplées ont du mal & converger ou convergent vers une solution inacceptable.

IV - 2 ) Méthodes couplées

Dans le cas d’analyses transitoires, les résultats les plus significatifs ont été
obtenus avec une méthode couplée, basée sur le principe de Newton-Raphson. Ce principe est le
suivant:

> 3> . . N S
Supposons que W, 71, p soient solution du systtme d’équations (II-39).

> > > . . o > > >
Supposons, de plus, que Y, i1, D, soient respectivement des approximations de Y, 7, p.

— = —
Enfin, définissons Ay, An, Ap tels que:

- >
Ay +vy, =y
_.9
An+hy, = 1 (L-41)
R >
Ap+p, =p

Sachant que \T!, Zz, ?) sont solutions du systeéme (II-39) ils vérifient:
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=0

t-§¢
™Y
v

g
4 Fn(‘l” 7, ?) =0 (11-42)
|F (\:fr z,g) =0

Nous pouvons les remplacer par leur expression (II-41) dans (I1I-43).

(—( — — —
(Aw+wa,An+na,Ap +pa) =0

<?(A U An+i A+’)—o (11-43)
AV, Antn,, Ap+p, | =

=>(— 5 = 5 >

\Fp Ay+Vy,, An+n,, Ap+p,) =0

On applique alors a ce systeme d’équations un développement de Taylor au premier ordre:

r — - - — —_—> -
s, Oy oF, 3F, o, F, o,
F‘V(\Pa,na,pa)*'w-l'A\Vli'+aTIVAWN+aTAn1+ +WAHN+8 Apl +'8EVAPN=O
- —> - — 4 >
oF oF oF oF BF oF
=0 5 n n n n n -
Fn(wa,na,pa)‘f'm'A\vl+...+aT1V'A\|IN+aTl‘An1+...+m AnN a Apl EVAPN— 0
—> > —> —> o —
oF JF oF oF oF dF
(s 5 5 ), D _p P 4 _p +P. =
ka(\ya,na,pa)+aW1 A\V1+"'+BWN'AWN+a_n]'An1+'" anN' Nt a Apl aPN ApN— 0

Ce systeme peut tre exprimé sous forme matricielle de 1a maniére su1vante:

[ — — |
8FW aFW BFW
e - g
oy \TI on 3 op I_; ) _
a a a —_—

—_> — — F (‘_l)fa’ ?la’;a)
oF oF oF Ay _:‘)’
= _r = A= = _ > > > 11-44)
= — — An F (\u ,A_,p ) (
AR an |, |, | |2 n\“@ " a"a

Va "a Pa| |ap] |7 (ﬁ’: 33 )
N _— —_— aata
oF, oF, oF, - P -
puare = e
oy > on 5 dp 5
i Ya "q PaJ

La matrice qui contient les termes des fonctions dérivées par rapport aux inconnues est appelée
matrice Jacobienne. Inversée et multipliée par le membre de droite, elle permet de trouver une
e
valeur numérique pour les incréments AW, An, Ap. On peut ainsi & partir de cette valeur

s : .ol 51 51 e
déduire une nouvelle solution approximée Y ,;, 715, P, - En réitérant ainsi le processus, on montre
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: T >k Sk Sk :
que la solution approximée a l'itération k, Y , 11, p, converge vers la solution exacte du

L 2> > e
systéme \/, 71, p quand k tend vers I’infini.

La méthode est rigoureuse et rarement mise en défaut quelles que soient les
conditions dans lesquelles opere le dispositif & I’étude. Cependant 1a dimension du systéme égale
a 3N peut aboutir & des temps de calcul trés importants. Certains auteurs [33] ont légérement
modifié la méthode afin d’y introduire des coefficients de relaxation pour améliorer les propriétés
de convergence du systéme. Cette approche est appelée “sur-relaxation” [14]. Ces coefficients,
réels, supérieurs a 1 et judicieusement choisis, muitiplient les termes de la matrice Jacobienne.
Leur justification mathématique est inexistante, seule 1’approche pragmatique fonctionne en ce
domaine. Cependant, des coefficients optimisés dans le cas d’une application précise sont bien
souvent inadaptés dans d’autres cas et peuvent engendrer des oscillations ou des divergences du
processus de résolution.

Dans le cas de simulations transitoires, la méthode couplée sans les
coefficients de “sur-relaxation” fonctionne de facon systématique et fournit des résultats
cohérents. C’est pour cette raison que nous 1’avons choisie. Une attention particuliére a été portée
sur I’algorithme de résolution du systéme linéaire obtenu, afin de minimiser les temps de calcul.

V ) Résolution du systéme linéaire

La méthode de Newton appliquée a notre systeme d’équations non-linéaires
nous fournit un syste¢me linéaire dont la forme est dépendante:

- du repérage des nceuds dans le maillage
- du type de maillage
- du nombre de voisins pris en compte dans les équations discrétisées

L’inversion et la résolution de la matrice issue du systéme linéaire nécessite
plusieurs étapes qui sont spécifiques selon le type de la matrice a traiter.

V - 1) Repérage des neeuds dans le maillage
Les nceuds du maillage sont numérotés séquentiellement en parcourant le

maillage de la gauche vers la droite et de haut en bas, a I’exemple de la figure - IL.7.
X

y

imax = 4 0
Jmax = 4

Jmax *imax=N=16 :

Figure - I1.7 : Numérotation des neuds du maillage
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Dans I’exemple donné ici, le nombre de nceuds dans la direction x (i,,,,,) est
€gal au nombre de noeuds dans la direction y (j,,44)

V - 2) Structure de la matrice

Dans I’exemple concret du paragraphe V - 1, le maillage possede 16 nceuds,
par conséquent la matrice jacobienne sera une matrice carrée de 3x16=48 lignes. Les équations de
discrétisation font intervenir les termes de couplage avec les quatre premiers voisins et avec le
nceud lui-méme, la matrice aura donc une structure typique de celle donnée figure - I1.8. Chaque
case non-vide représente un terme non nul de la matrice. Nous voyons que cette matrice est
asymétrique que ce soit dans sa structure ou par la valeur de ses termes. De plus, cette matrice est
“creuse” par conséquent sa mise en mémoire de fagon brute nécessiterait le stockage de nombreux
termes nuls. En effet si I’on considére un maillage approximativement carré (i, = jyax) alors le

facteur de remplissage décroit proportionnellement a 3/i,,,; * jma Quand ip.. €t jpax

augmentent. Prenons I’exemple d’un maillage courant 2 1600 nceuds le facteur de remplissage est
dans ce cas déja inférieur & 0.2%. Ceci prouve que seuls les termes non nuls de la matrice doivent
étre mis en mémoire.

Wimax+1
\]I]\Vz ............ Wyhy e RyPr e PN
Fy, | q | i
Fy, Inls ® I = |
L Ll WL
. £33 (3
Fimaxsl W 063 ®
u ®[% )3
ERCERCS (3 I ®
®| | [%% 3 %
03 = 03 10 I %
3 3 =]
% 03 I3 = =]
0 % 03
% Lﬁ | # ] | ]
%[ | | (N
Fy 3 £ £3 £3
N
Fnl - .
Fn2 3 £
. E3 E3
: /% 3 |
Fnjmax+1 3 | |
£ £33
| ENCERCES
. | 3 wn | | in
. 1 . 3 (3
: | | 3 3
: £ ®
. 3 %
: 3
: (363 %%
F £33 £
nN -
gpl ]3] gmam 363 3
P
2 3 s[[% | (%
Fp : | | B | g s‘
imax+1 |8 £33
% 0 H’l ® ]
3 ® | sl [ ] 8]
® % | [o]e%] £l
3 33
EIMIRECE -
*[ | | %
3 0 03
33
*| %
%[
Fpy % 1 Tse 03

Figure - I1.8 : Allure de [a matrice jacobienne dans le cas particulier £'un maillage du type de
celui de [a figure - 11.7. Chaque croix représente un terme non-nul.
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Avec ce qui a été mentionné précédemment, il est difficile d’utiliser une
méthode d’inversion dite “directe” telle que celle de Gauss. En effet, dans ce type de méthodes,
Iintégralité des termes de la matrice contenus dans la largeur de bande doit généralement étre
stockée en mémoire.

La solution consiste alors a utiliser une méthode itérative semblable a celles
suggérées par Jacobi [34], Gauss-Seidel [35] ou basées sur le principe de sur-relaxation. Une
méthode qui a également fait ses preuves, particulierement dans le domaine de la simulation de
dispositifs, est la méthode des gradients conjugués [36] appliquée aux matrices asymétriques [37]
[38] [39] [40] [41]. Son efficacité, que ce soit en nombre d’itérations nécessaires pour que
I’inversion de la matrice soit effectivement réalis€ée ou pour ses faibles besoins en ressources
informatiques n’est plus & démontrer. C’est pourquoi nous 1’avons choisie dans le cadre de notre
simulateur.

Avant de décrire la méthode en elle méme, il est important de préciser qu’elle
ne fonctionne efficacement que lorsque la matrice a inverser est diagonalement dominante [42].
Cette condition n’est évidemment pas vérifiée dans la pratique, c’est pourquoi au préalable un
conditionnement de la matrice doit &tre réalisé.

V - 3) Conditionnement de la matrice

Le systeme linéaire a résoudre est du type suivant:
[A] - [Ax] = [B] (I1-45)

ou [Ax] est le vecteur inconnu, [A] est la matrice Jacobienne et [B] le vecteur des termes
constants. Si ’on trouve deux matrices [L,] et [U,] respectivement triangulaire basse et

triangulaire haute qui soient telles que:

(L) (U] =[A] (11-46)
alors, 1’équation (II-45) peut étre transformée de la maniére suivante:
-1
[L]-[A]-[U]-[U] -[Ax] = [L,] - [B] (-47)

or, d’apres la définition de [L,] et [U,] dans I’équation (II-46):
[L,]-[A]-[U,] = [Af] = [Id] (11-48)
ou [Id] représente la matrice identité. Posons de plus:
-1
[U,] “-[Ax] = [y] e [L,]-[B] = [Bp] (-49)

I’équation (II-47) devient:
[Ai] - [y] = [Bp] (II-50)

La solution d’un tel systéme est facile a trouver puisque la matrice [Ai] est
pratiquement égale 2 I’identité, elle sera inversible par la méthode des gradients conjugués. Nous
aurons alors le vecteur solution [y] a partir duquel il faudra remonter & la solution [Ax]. Ceci sera
immédiat par substitution arriére car [Ua] est une matrice triangulaire. Cette procédure nous
permet de comprendre qu’il est nécessaire de conditionner la matrice Jacobienne afin d’obtenir les
deux matrices triangulaires [L,] et [U,]. Ces deux matrices peuvent étre obtenues en faisant une

décomposition de Gauss [43] incompléte sur la matrice Jacobienne. Dans une décomposition
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“incompléte”, ’algorithme de Gauss est appliqué, mais seules les bandes qui contenaient des
termes non-nuls sont effectivement mises & jour. Les bandes ne contenant que des termes nuls
sont laissées telles quelles. Cependant, afin d’améliorer la décomposition, nous avons rajouté
quelques bandes supplémentaires, & savoir que toutes les diagonales qui contiennent au moins un
terme non nul sont modifiées lors de la décomposition de Gauss.

Ceci signifie qu’a I’issue de la décomposition incompléte de Gauss, les deux

matrices triangulaires [L,] et [U,] prennent une forme schématique:

imax+1 N N+igae 2N 2N+iga+l
¥ § ¥ ¥
H T H ]
1 1 T
imax+1" HH
N -
N+imax -
an T
2N
2N+igat 1+
) HH
+ }1 1' 11 Ll
T 1 15 11T
[L,] [Ual

Figure - 11.9 : Matrices triangulaires inférieure et supérieure obtenues d lissue de la décomposi-
tion incompléte de Gauss. Les cases marquées représentent des termes non-nuls.

V - 4 ) Méthode des gradients conjugués

Etape 1:

Etape 2:

Etape 3:

Etape 4:

Etape 5:

La méthode des gradients conjuguées est la suivante:

Initialisation; [y] est une solution approchée du systeme (II-50)
donc: [Aj].[yk] # [Bp]

Calcul du vecteur résidu [Ry] = [Bp] - [A;)- [yl
Calcul d’un scalaire Sy = [RiJ%.[Ry] / ( [ReJTIAL[R])

Calcul d’une nouvelle solution approchée:
[yk+1] = [¥i] + Sk [Ry]

Si [A;].[yx+1] trés différent de [B] retour al’Etape 2
Si [Ai].[Yi41] = [Bp] convergence.
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Chapitre | II1

Simulation Mixte de Dispositifs et Circuits

La résolution des équations du semi-conducteur est
réalisée sur un domaine géométrique fixé par le dispositif a
étudier. Différentes conditions aux limites peuvent étre
appliquées a ce domaine. Dans certains cas, il s’agit d’une
simple condition de tension imposée par Uintermédiaire d’une
électrode, dans d’autres cas, il s’agit d’une condition de
courant circulant a travers une résistance ou une capacité. La
prise en compte de ce type de condition aux limites permet
Panalyse fine par simulation bidimensionnelle de circuits
rudimentaires. Quelques exemples plus ou moins complexes
seront donnés dans ce chapitre.

I ) Prise en compte des conditions aux limites

La possibilité d’adjoindre des composants passifs, externes au dispositif a
simuler, a ouvert de nouvelles perspectives de recherches dans le cas de simulations transitoires.
Que ce soit pour étudier des dispositifs isolés [1] [2], des fonctions logiques [3] ou analogiques
[4] simples, des dispositifs de puissance dans leur environnement circuit [5], 1a prise en compte
de composants extérieurs se révele étre particulierement attractive. Dans certains cas spécifiques,
les modeles compacts de dispositifs, c’est-a-dire dédiés a la simulation rapide de circuits, sont
encore trop pauvres pour rendre compte de tous les phénomenes intéressants. Seule la simulation
de dispositifs interagissant avec un circuit permet d’appréhender finement I’ensemble des effets
dynamiques complexes tels que la propagation de charges. C’est pourquoi, dans les paragraphes
qui suivent, les différents types de conditions aux limites pouvant étre appliquées sur les
dispositifs a I’étude sont développés.

I - 1) Condition de tension

Une source de tension sur un dispositif semi-conducteur peut étre reliée de
deux manieres différentes. Dans le cas de transistors MOS, la tension peut étre appliquée sur la
grille du transistor ou elle agit sur la zone du canal a travers une fine épaisseur d’oxyde. En
revanche, sur les zones de source ou de drain, Ia tension est appliquée directement sur le silicium
via un contact métallique ohmique.

I-1-a) Contact sur oxyde

Lorsque la tension est appliquée sur la grille d’un transistor, I’ensemble
contact métallique-oxyde-semi-conducteur forme une capacité MOS [6]. Par conséquent, un effet
de champ électrique est développé dans le silicium et seule 1’équation de Poisson est affectée par
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cette condition, puisqu’aucun courant statique ne circule 2 travers ce contact. La valeur de la
concentration en électrons et en trous sur ces nceuds est donc nulle. Le potentiel Veg o501 est

imposé par la valeur de la source de tension extérieure V,,, modifiée par un décalage en tension
P15 qui dépend de la différence des travaux de sortie d’un électron appartenant a la grille ou au
substrat semi-conducteur:

E
D, = ¢M—(X+7g—qtpb) (II-1)

@) est le travail d’extraction du métal, il dépend donc du type de métal utilisé.  est 1’affinité
électronique du semi-conducteur. Enfin, E,/2-q@, représente lintervalle entre la bande de

conduction et le niveau de Fermi du semi-conducteur. Sa valeur dépend du taux d’impuretés dans
le semi-conducteur de la mani€re suivante:

kT, [Na L
() p = 7 - In n_ dans le cas d’un semi-conducteur de type n (1I1-2)
ie
kT Na , .
¢, = —;— - In — dans le cas d’un semi-conducteur de type p (II1-3)
ie

Un abaque donnant les variations de ®y4g en fonction de I’électrode, et du

type du semi-conducteur est donné dans [7]. On aura donc:
Veff_appl = Vext + Pums

I-1-b ) Contact métallique sur silicium

Dans le cas d’un contact direct sur le silicium, I’hypothése consiste a
considérer le contact comme ohmique, c’est-a-dire sur un semi-conducteur dégénéré (fortement
dopé). Ce qui signifie que la zone de déplétion créée par le contact est d’extension suffisamment
petite pour étre négligée. Le contact peut alors étre considéré comme infiniment absorbant et
impose une condition d’équilibre a I’interface métal semi-conducteur. Dans ce cas, le potentiel Y,
et les concentrations en électrons n, ou en trous p, sur 1’électrode satisfont aux conditions de

Dirichlet et s’écrivent:
T -1 Nd - Na

kT .
vy =V +—-.sinh | —— (II1-4)
e ext q 2nie

2
_ (Nd—Na) (Nd—Na) 2

ne = 5 + a +nie (I1I-5)
(N,-N) |(N,-N)?>
- - 2
p,= - —— 4 | n, (II1-6)
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I -1-c¢) Calcul du courant

Quelles que soient les conditions aux limites, la loi de conservation du
courant et les conventions de signe sont identiques. Si 1’on appelle I; le courant circulant a travers

I’électrode i et que I’on considére que I; est positif rentrant (au sens conventionnel), alors:

Electrod A
ectrode f

- = =)
% Ii = §(Jn+]p+]d)n -dI’ III1-7)

r

Contour I’

Figure - I11.1 : Calcul du courant

Dans cette expression:

- I est une surface fermée entourant I’électrode sur laquelle est évaluée le courant I;

2 . . L.
- 1 est un vecteur unitaire normal au contour I" pointant vers I’extérieur

- =
-J L ©t Jp sont respectivement les courants d’électrons et de trous.

7 , > _ b
- J ; est le courant de déplacement: J ; = >

Avec le maillage choisi, le contour I" autour d’une €lectrode est généralement
un parallélépipede rectangle de taille minimum et I’expression du courant de déplacement est
discrétisée en fonction de la permittivité du milieu et du potentiel.

I - 2) Résistances

Dans le cas ou un courant sur I’électrode i est imposé par I’intermédiaire
d’une résistance de valeur R;, I’intégration du courant sur I’électrode peut s’exprimer en fonction
de la différence de potentiel aux bornes de la résistance. Si 1’on appelle W le potentiel sur
Iélectrode et Vg, le potentiel appliqué par 1’opérateur sur la résistance alors:

(V -V, ) > - -
Rapfe i & - 35(1n+1p+1d)%-dr (ITI-8)
I

Cette équation vient se substituer a I’équation de Poisson dans la résolution
du systeéme complet. D’autre part, les conditions de Dirichlet restent vérifiées sur I’électrode, ce
qui signifie que les concentrations en €électrons et en trous sont connues. Cette condition nous
assure la fermeture du systeme d’équations.

Cependant, I’électrode étant représentée dans notre maillage par une
succession de nceuds, il s’avere nécessaire de partitionner la résistance R; en une succession de

résistances Ry, g i), I’indice k correspondant au numéro de nceud connecté (voir figure - II1.2). La
résistance partitionnée doit satisfaire 4 deux conditions suivantes:
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- samise en paralléle avec I’ensemble des résistances partitionnées sur un contact doit redonner
une résistance équivalente égale a R;

- savaleur doit étre inversement proportionnelle & la longueur de 1a maille entourant le nceud ou
elle est connectée

- 2 Vapp
S 5 2 b
Electrode n®i = N o Ly

\_IEL K

1n- 1

}'g_qure - II11.2 : Partitionnement de [a résistance sur un contact

Ly, représente la longueur totale de la courbe entourant I’électrode sur
laquelle sera réalisée I’intégration du courant. 1, représente la longueur du segment associ€ a
chaque nceud. Ainsi, avec ces conditions, on trouve:

Ly X R;
Ry iy = =7 )
k
ce qui nous assure bien que:
n
n : z lk :
k=1
= = — (II1-10)
B i LreXR R

Avec cette approche, la surface de contact correspond effectivement & un plan équipotentiel
lorsque le niveau de dopage associé au nceud de contact est élevé (cas effectif d’un contact
ohmique sur un semi-conducteur dégénére)

I-3) Capacités

Dans le cas ol une capacité est connectée a I’électrode i, la loi de
conservation de courant s’exprime de fagon identique. SiI’on considere, ici encore, que Vypp €5t
la tension appliquée sur la capacité C; et W est la tension sur ’électrode. L’équation (III-8)

devient:

d(v

-V, ) - = =
Cap;t a4 . ci= {)(Jn+Jp+Jd)?z-dl“ (II-11)
T

C’est cette équation (III-11) qui vient se substituer a ’équation de Poisson.
Les conditions de Dirichlet sont quant a elles toujours vérifiées. De la méme facon, on partitionne
la capacité Ci en capacités C, ;) pour chaque nceud appartenant a I'€lectrode. Les capacités étant
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en parallele, leur valeur s’additionnent. En reprenant les mémes notations que dans le paragraphe
précédent on trouve:

c lkx Ci

ki)~ 1
p (ki) LTc

(11-12)

- Ly, est 1a longueur totale de la courbe entourant 1’électrode
- Iy est la longueur de la portion de courbe sous le neeud k

I - 4) Discrétisation

Dans le cas général, on autorise, pour chaque électrode, 1’adjonction de deux
composants externes commandés indépendamment par deux sources de tension. Ces deux
composants sont une résistance et une capacité mis en parallele. La figure - ITL.3 reprend la
représentation d’un nceud de maillage appartenant a une électrode:

s j- 1
d )
- - Eyli 1_/2 E__ylﬂ 112 X Contour I d’intégration
f_ ®: -]

définissant une surface S

i-1,j |@ : . | i+1,]

-

. - - ---’!llllllllullllllulllllll IIIIIlllllllllllllllllllllo -l|"uunElectr0de
Exi12k l@ RS U5 R

Ex1+1/2,] k (Jx1+1/2,_] k)

|
Uxi-2,00 |

O

dyj+1

yijr1/2.k Jyijr126)

- > - - >
dxi ®i,j+l dxi+1

Figure - 1113 : Neeud du maillage appartenant a une électrode

La discrétisation conjointe des équations (III-8) (III-11) donne 1’équation
discrétisée (III-13) dans laquelle les indices i,j sont associ€s aux coordonnées spatiales, 1’indice k
correspond & la discrétisation temporelle. La premiére ligne de 1’équation résulte de la
discrétisation de la densité de courant d’électrons. La seconde ligne provient de la discrétisation
de la densité de courant de trous. Les huit lignes suivantes résultent de la discrétisation du courant
de déplacement. Enfin les deux derni€res lignes sont inhérentes aux courants issus respectivement
de la résistance et de la capacité.
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%Lk Tt M Lk ST ik Bt e Lk S i1k %

TPk TptPijoL ke

&8 Piv1,j,k %p

p

by Pije 1,k SpPio1, k%

iy

dyj[s Vicr k= Vi k Vi k-1 Vi k-1
7

At, - dx.
i

k

t 2

Vit n gk Vi Vie k-1t Vi k-1

Az‘k'dxi+1 J

2

“lyj+1[&3 Vi ik Vi Ve k-1t Vi k-1
6

At - dxl.

k

+ 83

VieLik Vi Viejk-1"Yij k-1 j
k i+1

At, - dx.

(111-13)

d"i( Vij- 1, Vij ke~ Vij-1,k-1" Vi k-1

Atk . dyj

. Wi,j+1,k—wi,j,k—wi,j+1,k—1+wi,j,k—1}
k j+1

* 5 At, - dy.
dxi+l(€ Vit Vije Vij-1,k-1"VYij,k-1
2 %1 At, - dy,
k y]
Viiv+ Lk Vi Vij+ k-1 k-1
* €4 At, - d
k yj+1
(wi,j, k- VRapp (k))
Rp (i, )
R YACY) _
2 (Vi e Veapp (o Vi k-1* Veapp (k-1) ) = ©

Le détail des coefficients f,, f5, 8 8p bp bp €y Cpp €t donné dans le chapitre
I1, par les équations (II-33) (II-35).

II ) Application a des exemples simples

Les bases théoriques et les techniques numériques associées a la méthode de
discrétisation ayant ét€ définies, la suite de ce travail présente des résultats qui nous ont permis de
valider 1’approche de simulation. Le premier exemple correspond & un cas simple permettant la
vérification des hypotheses émises lors de 1’étude théorique. Il s’agit d’un inverseur R. T. L.
(Resistor Transistor Logic) chargé par une capacit€. Le deuxieme exemple aborde le
fonctionnement d’un étage de sortie d’une porte BINMOS logique. Enfin, I’analyse dynamique
d’une porte E.C.L. est présentée dans le dernier paragraphe.
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II - 1) Inverseur R.T.L.

Meéme si ’exemple de la porte R.T.L. reste simple, 1’analyse des effets de
propagation de charge demeure un probléme complexe particulicrement en régime de saturation
[8]. Cet exemple a permis de vérifier plusieurs points fondamentaux a savoir que:

- chaque électrode connectée a une source de tension via une résistance et/ou une capacité
se comporte effectivement comme une équipotentielle et que le partitionnement des
composants passifs n’entrave pas la précision du simulateur

- la conservation des courants au sein du dispositif, est assurée, que ce soit en statique ou
en transitoire avec des précisions de I’ordre de un pour un million dans le pire des cas

- de fagcon macroscopique, les lois d’Ohm et les lois de Kirchhoff sont vérifiées

Le circuit simulé est donné figure - I111.4.
Vpol

IRcol

Icap

—= CLo

VBE —
VCollecteur

77777
Figure - I11.4 : Inverseur R.T.L.

La tension de base du transistor Vgg passe de OV a 095V en 1
microseconde. La résistance R, est égale a 100KC, et la capacité de charge C; , vaut 10pF. La
tension qui polarise le transistor V,,; est de 5V. Le transistor résulte d’une structure correspondant

au procédé SUBILO développé par PHILIPS [9]. Ses principales caractéristiques [10] sont:
- fréquence de coupure (V4,=2V) a 7.5 GHz
- procédé reposant uniquement sur des implantations
- technique d’isolation par LOCOS [11] enterrés
- émetteur muré

5 ¥ L) T
3 ] 180 4 - 1
~ 4'2: 3 160 "\"",{EIOIIecteur 5
S 35 ] 140 w f
< 333 ; 3.120: 2\ i :
E 25 3 -.:‘..VCollecteur: ‘2 180(()): 2% \. :
& ] E 3 7 g J
5 2 ; 3 S 01 d ]
D 3 5 60 N \' :
0.5 3 BE 3 20 ; Iy : Ipase
0 c : P I SV A, -

0 02 04 0.6 08 1.0 12 1.4 1.6 0 0204 0608 10 12 14 16

Temps (Us) Temps (Us)

Figure - I11.5 : Variations transitoires des tensions et courants de Uinverseur RT.L
59



Les réponses transitoires des courants et tensions sont données figure - II1.5.
Il est important de noter que les variations continues du courant et de ses dérivées sont
caractéristiques d’une approche non-quasi-statique. Cette approche est donc déja supérieure en
précision de résultats obtenus, par rapport aux résultats que donnerait un modéle quasi-statique,
contrlé par la charge par exemple. Un tel simulateur permet d’évaluer des technologies
bipolaires rapides ou le temps de transit des porteurs doit étre pris en compte car sa contribution
n’est plus négligeable.

II - 2 ) Buffer BINMOS

L’exemple suivant traite de I’analyse transitoire d’un étage de sortie
BiNMOS [12] représenté en figure - II1.6.

Viq
MpolrJ Q1
Vin > < » §‘ VOllt
| | =—cC
-—I\ZI E M2| E load
\'%

SS

Figure - 1116 : Buffer BINMOS standard

Les transistors M, et M, forment un inverseur CMOS classique. Les
transistors Q, et M, permettent de délivrer suffisamment de courant sur une charge capacitive. Au
cours d’une commutation de la tension d’entrée V;, d’un niveau bas a un niveau haut, la tension
sur la base du transistor Q; passe d’un niveau haut & un niveau bas. A ce stade, la capacité de
sortie Cjo,q €St chargée et sa décharge n’est pas immédiate. La conséquence est que pendant un
laps de temps dépendant:

- des valeurs des capacités parasites,

- de la capacité de charge Cjgaq.

- des résistances associées au reste du circuit,
la tension base-émetteur Vg du transistor Q; devient négative. La jonction base-émetteur de Q,
se trouve polarisée en inverse et des porteurs a haute €nergie sont générés par ionisation dans la
zone de charge d’espace. Les charges ainsi générées proches de la surface vont créer des défauts,
a I'interface entre le silicium et I’oxyde de silicium, qui deviennent des centres recombinant en
surface. L’augmentation de la densité de ces centres recombinant a pour effet d’accroitre
artificiellement le courant de base en augmentant sa composante de recombinaison. Le gain en
courant du transistor se trouve ainsi dégradé et la vitesse de commutation du buffer est réduite.
Ces phénomenes réduisent considérablement la durée de vie du composant et sa fiabilité a long
terme.
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Dans un premier temps, la simulation mixte de dispositifs en environnement
circuit a permis de réaliser 1’étude de cette porte logique en simplifiant les éléments actifs qui
n’interviennent pas directement lors de la commutation. Pour cela, le transistor MOS M, est

remplacé par son impédance équivalente R évaluée a 100kQ La tension Vi, fournie par
I'inverseur CMOS est directement appliquée sur la base du transistor Q; (figure - I11.7). Cette
tension V.. décroit de 1 Volt & 0 Volt en 0.5 nanoseconde. La capacité équivalente d’entrée du
montage suivant est évaluée a 22fF.

Vdd=3V

Vbase

Figure - I11.7 : Sortie du buffer BINMOS simplifiée

Les variations des tensions et courants sont reportées figure - IIL.8. La
tension base-€émetteur V. devient négative au cours de la commutation et engendre une

polarisation inverse de la jonction entre base et émetteur. Cette valeur négative n’est pas élevée,
mais cela est dii aux valeurs des tensions de polarisation, qui sont plus faibles que celles utilisées
dans le circuit réel. Nous pouvons, par conséquent, évaluer directement au niveau d’un circuit des
phénomenes que nous ne pourrions appréhender sur un dispositif seul.

1.0 . 12 ' i '
- /F p
~ 0.8 - j /<\ 8 ] Vs \I load b
< Vbase = 4 /1 émetteur 3
o 0.6 4 i o, g \ ]
g BRI —— -
.g 0.4 - b 8 _4 : ..... i -------- : x.‘_. :
""""""" 2 .1 'R ]
o | ] ] ;
= 02 ' - Vémetteur 8 -8 ‘Ibase h
0 12 %, :
Vi~ s I — _
-0.2 . r . i -16 . . . .
0 0.2 04 0.6 0.8 1.0 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0
Temps (ns) Temps (ns)

Figure - 111.8 : Variations des tensions et courants lors d’une commutation du buffer BINMOS

61



II - 3) Porte ECL

Dans cette application originale a une porte E.C.L. (Emitter Coupled Logic)
classique, polarisée par deux résistances (figure - IIL9), deux éléments actifs sont simulés
simultanément [13].

lﬁ(l

R4 = 900Q2 R5 = 9000
Veollecteur QL Vcollecteur QR
-1.15V
_Q)ase QL QLQR Viase Qr=-1.3V
-1-—- ~1.45V
ps R1 = 3200

Vi=-52V
Tgure -111.9 : Porte E.C.L.

La tension sur la base du transistor Q; varie typiquement de -1.15V a -1.45V,

en une picoseconde. Ce temps est excessivement court, afin de bien mettre en exergue les effets
non-quasi-statiques. La figure - II.10 présente les variations de tension de la porte E.C.L.
consécutivement a 1’échelon de tension appliqué sur la base du transistor Qy .

. 1 T v I d I M L T ]
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0.2} §

L L 1 I 4 4

-0.6 N i / ]
; V4r N/ ]

.......

Tension (V)
T
S <
8
)
Q
2
o]
[
o >
1
Tension (V)
S
o
L]
\\ .
\' N > ~
1 1 1

i ] 0.8} / Veollecteur QL ]
T [ - (simulation bidimensionnelle)
- '\. Vbase QL -1.0 i } / N
-1 '6 111} |” 1 1 ||||m| 1 |”"|.|| 1 ]“"m 1 ”"ml -1'2 .;J . A ] ] L ]
10fs 0.1ps 1ps 10ps 100ps 1ns 10ns 0 05 1 15 2 25

Temps Temps (ns)

Figure - 111.10 : Variations des tensions pour la porte E.C.L.

Sur la figure de gauche, I’échelle de 1’axe des abscisses est logarithmique car
les phénomenes transitoires sont trés longs en comparaison du temps de variation de la tension sur
la base du transistor Q. Nous constatons que la tension sur les collecteurs commence par
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décroitre avant d’amorcer sa variation exponentielle. Cette décroissance est due, pour une part,
aux phénomeénes non-quasi-statiques et pour une autre part, a la capacité de jonction
base-collecteur [14]. Ce démarrage de la tension est reporté sur la figure de droite (en échelle
linéaire) et comparé avec les résultats fournis par un modele compact, quasi-statique, basé sur une
commande par la charge de type Gummel-Poon [15]. I est clair que la simulation
bidimensionnelle prédit d’une part, un temps de réponse de la porte E.C.L. 1égérement plus long
que le modele compact de Gummel-Poon (courbe en pointillée) et d’autre part, un délai a la
réponse en courant li€ au temps fini de charge de la région de base quasi-neutre.

De méme, la figure - I11.11 présente la variation transitoire des courants sur
chaque terminal. Les courants de base des deux transistors sont représentés sur la figure de
gauche, en échelle linéaire. Leur valeur particulierement élevée pendant le transitoire permet
d’évaluer les contraintes auxquelles sera soumise la porte logique E.C.L. Les courants de
collecteurs sont quant a eux représentés en échelle logarithmique sur la figure droite. Leur
réponse a l’excitation de base n’est pas instantanée et s’explique de la méme facon que
précédemment.

80 [ LI B L R SRR BN SRR SRLEN LA 14 [
60 [, . 12}
LY h
— 40-:’! “"n, — 1
€ 0f .. Ibaseqr 1 E sl
w T R °"m_] E Or
s Of — 3 & osf
S 20k 1 2
© ; lbas,eQL R O 04 '
04 / E 0.2 1 | collecteur QR :
:g il ] 0 frorrr” B !
- P P IR U N B ST RO R S JRETTI ] ||||m| p ool s oyl oo aeed ¢ paannl
0 2 4 6 8 1012 14 16 18 20 10fs 0.1ps 1ps 10ps 100ps 1ns 10ns
Temps (ps) Temps

Figure - 111.11 : Variations des courants pour la porte EC.L.

Une approche de simulation mixte sur de telles fonctions logiques présente
des avantages incontestables. Il est clair que la prise en compte des effets non-quasi-statiques
permet d’affiner I’estimation du temps de retard apporté par une porte logique.

I11 ) Application a I’étude de copieurs de courant

Cette section propose 1’étude d’une application spécifique aux circuits
analogiques. 11 s’agit de cellules “mémoires de courant” ou “copieurs de courant” [16]. Ces
cellules de base ont été largement utilisées et améliorées [17] [18] [19] ces derniéres années car
elles permettent de réaliser des fonctions analogiques de base (intégrateurs, dérivateurs,
sommateurs, lignes a retard etc...). Cette possibilité est un premier pas vers la compilation de
silicium analogique, c’est-a-dire la génération automatique de layouts satisfaisant a2 une
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fonctionnalité décrite par un langage évolué de type VHDL-A [20]. Les mémoires de courant
présentent également d’autres intéréts:

- elles sont compatibles avec les technologies numériques
- elles fonctionnent en courant et donc permettent une réduction des dimensions des
dispositifs qui s’accompagne d’une réduction des tensions d’alimentation

Cependant, le défaut majeur des mémoires de courant est qu’elles nécessitent
I'emploi d’interrupteurs analogiques MOS provoquant des phénoménes non-quasi-statiques
d’injection de charges.

Nous nous proposons d’étudier ces phénomenes d’injection de charges dans
le détail, a I’aide du simulateur mixte bidimensionnel. A cet effet, un premier paragraphe décrit le
principe de fonctionnement de la mémoire de courant. Dans une seconde partie, les effets de
partage de charges sont analysés.

IIT - 1) Principe de la mémoire de courant

La cellule de base de la mémoire de courant ainsi que le diagramme de
variation des tensions d’horloge sont représentés figure - I11.12.

VB _| JMU VB _I [Mu
n, o - ‘g /¢i_'°_“1 ln, o1 Hg 02 lout
¢1a.'l e \ o t1a % A
i HHEw o LM
sto \‘—E’ Sto _E |
T ~ <~
Acquisition Restitution

Tension de commande

5v
Ov
5v
Ov
5v
Ov

Acquisition’  Restitution

Figure - 111.12 : Phases de travail de la mémoire de courant traditionnelle

Le fonctionnement de la mémoire de courant comporte deux phases: une
phase d’acquisition, une phase de restitution.
En phase d’acquisition les interrupteurs correspondant & ’horloge ¢4 et

$qp sont passants, alors que 'interrupteur correspondant 2 Qo est non-passant. Le transistor My
64



est monté en diode, le courant I, correspondant est 1a somme du courant de polarisation Iy et du
courant d’entrée I;;,. La tension sur la grille du transistor M est la tension nécessaire pour faire
circuler Iy a tension de drain donnée.

En phase de restitution, les interrupteurs correspondant & {14 et Q1p
deviennent non-passants, alors que 1’interrupteur correspondant & ¢o devient passant. Idéalement,
la tension sur la grille du transistor My, li€e a la pré-charge la capacité Cy,n’a pas varié. Dans ces

conditions, si la tension de drain ne varie pas entre les phases d’acquisition et de restitution, le
courant circulant dans le transistor mémoire My n’a pas changé. Le courant de sortie I, est donc

la recopie du courant d’entrée I, au signe pres.

Pour que ce montage fonctionne correctement, il est nécessaire que le
transistor My soit constamment en saturation. A cette condition, la tension sur son drain peut

varier 1égérement sans perturber, outre mesure, la recopie en courant.
II1 - 2 ) Partage de charges dans les interrupteurs analogiques

L’interrupteur associ€ au signal d’horloge ¢4 est un transistor nMOS, ne

pouvant pas étre considéré comme un interrupteur parfait [21] [22] [23] [24] [25] [26]. Reprenons
la figure - III.12, on peut représenter tout ce qui est en amont de 1’interrupteur associé a ¢15 (au

dessus du contour en pointillés) par une source de tension équivalente V et son impédance
associée R;-C;,. De méme, ce qui est en aval du circuit (en dessous du contour en pointill€)
correspond a une capacité de stockage Cg,. On obtient alors le circuit de la figure - III.13, qui
représente la forme minimale permettant I’étude du partage de charges.

tEal
-—

Vo Cin Vin . Vsto Csto=1.6pF

Figure - 11113 : Circuit d’¢tude de linjection de charge

Quand le transistor MOS est passant, des charges mobiles circulent dans son
canal. Lorsqu’une transition de la tension de grille a lieu d’un niveau haut vers un niveau bas, les
charges mobiles présentes dans le canal s’évacuent par les terminaux source et drain. De plus, le
couplage grille-drain et grille-source, & travers les capacités de recouvrement, augmente le
nombre de charges transitant par les terminaux. Ces charges sont transférées aux capacités de
stockage du circuit. Cette variation de charges provoque une variation de tension qui entraine
elle-méme une erreur de recopie:
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- en courant, s’il s’agit d’un copieur de courant,
- en tension, §’il s’agit d’un échantillonneur-bloqueur.

L’analyse fine du partage de charges a été entreprise sur la base de
simulations bidimensionnelles. Les valeurs affectées aux différents éléments du circuit sont tirées
de la référence [27]. L’étude du partage de charges [26] est réalisée par une série de simulations
au cours desquelles les paramétres suivants varient:

- le temps de descente tg,; du signal de commande de la grille
- la valeur de la capacité de stockage Cg,,
- la résistance d’entrée Ry

III - 2 - a ) Cas idéal ou la résistance R;, est infiniment grande

Les valeurs des composants sont:

- V0=16V
- Cin=1.6pF
- Rin=e

- niveau haut de la tension de grille Vg, =5V
- niveau bas de la tension de grille Vg ¢ = OV ou Vg g = Vry (tension de seuil effective)

En ce qui concerne la tension de seuil effective Vyy = Vi + 1.V, avec Vg

tension de seuil du transistor MOS et ny = 1+—L ol y est le traditionnel parametre d’effet

%
substrat et ¢ est 1a différence entre le potentiel de fermi et le potentiel intrinseéque.

Pour différentes valeurs de la capacité de stockage Cg,, les variations portent
sur le temps de descente du signal commandant la grille ou de maniére équivalente sur la pente de
ce signal a=(Vg,,-Vg,s/tr.y On peut alors, pour chaque simulation, relever la répartition de
charges finale et reporter ce partage de charges dans un abaque universel (figure - II1.14). I’axe
des abscisses représente une variable sans dimension qui tient compte de la pente du signal de
commande de la grille, des paramétres technologiques du transistor B=p.C, .. W/L, de la capacité
de stockage C, et des tensions de commutation. L’ axe des ordonnées correspond directement a
la partition de charges évacuées coté capacité de stockage AQy,, ramenée a la charge totale
stockée sur la grille AQg.

Les temps de descente de la tension de commande varient de 10ps a 110ns.
La capacité de stockage prend des valeurs comprises entre 1/10 a 100 fois celle de la capacité
d’entrée. Enfin, les dimensions géométriques du transistor MOS sont: W/L=3um/Ium dans une
technologie de 1um.

La courbe en traits pointillés représente les résultats fournis par la
simulation, la courbe en trait plein est le résultat d’un calcul analytique [26]. Bien que I’accord
entre les courbes soit relativement bon, quelques écarts apparaissent. Par exemple, une erreur de
2,5% est relevée entre le partage de charge simulé et celui calculé en certains points, une telle
erreur provoque une variation de tension sur le nceud de stockage de 350uV. Cette variation est
bien supérieure aux 451V de résolution nécessaires pour un convertisseur analogique-digital a 16
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bits de précision, alimenté sous 3V.
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Figure - 111.14 : Abaque universel de partage de charge

Il est important de noter que sur la figure - II1.14, la tension de commande ne
descend pas en dessous de la tension effective de seuil. Ce qui signifie qu’une grande partie des
effets sous le seuil de conduction ne sont pas pris en compte (couplage via le courant substrat
dynamique...). ’
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Figure - 11115 : Abaque universel de partage de charge
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Un résultat totalement différent est observé figure - III.15, dans le cas d’une
tension de commande de la grille passant sous la tension de seuil.

Le couplage grille-substrat devient prédominant quand la tension sur la grille
passe sous la tension de seuil effective, c’est-a-dire quand la charge d’inversion dans le canal a
disparu (voir figure - I11.16).

-
-

B

- -

-

] Courant substrat e \ h

— 0 =22y >

<< )

= - Tension de ]
£ -104 seuil effectivé -
< ] -

.30 J Courant de grille

al |
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Capacités de recouvrement
et couplage grille/substrat 1

Figure - 11116 : Courants de ﬂn'[[e et de substrat pendant un transitoire de la tension de grille

Afin de s’affranchir des effets de dynamique de charges sous le seuil, la
figure - I11.17 représente le partage de charges normalisé par rapport a la somme des charges
circulant coté€ source et c6té drain (AQg, + AQip)-
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Figure - 11117 : Abaque universel de partage de charge

Malgré ce changement de normalisation, une erreur non-négligeable persiste
entre les simulations et 1’analyse rigoureuse. Cette imprécision provient d’une part, du couplage a
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travers les capacités de recouvrement et d’autre part, de la prise en compte des effets
non-quasi-statiques. Elle peut atteindre 7,5% en certains points, provoquant une incertitude
d’environ 1mV sur la tension aux bornes de la capacité de stockage Cg,.

Afin d’illustrer ces abaques, notamment aux points marqués A et B, les
variations des courants source et drain sont représentées pour deux signaux de commandes
différents, et pour différentes valeurs de capacités de stockage (figure - IIL18).

trq) = 1ns, point A sur Fabaque tran = 10ps, point B sur 'abaque
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Figure - I11.18 : Evolution des courants coté chaige et coté entrée pour différent
temps de descente de [a tension de commande du transistor interrupteur

Dans le cas ou le temps de descente est relativement long (tg,; = 1ns, cas A),
si la capacité de stockage est supérieure a la capacité d’entrée, les courants évacués sur la capacité
de stockage sont bien supérieurs aux courants évacués vers la source de tension. Ceci est bien
conforme avec une répartition de charge se faisant, en majorité, coté capacité de stockage. Dés
que la capacité de stockage devient inférieure ou égale a celle d’entrée ou que le temps de
descente devient trés petit (tg,; = 1ps) les courbes convergent en une seule, ce qui signifie bien
que le partage de charge est équitable coté stockage et coté entrée. Ce cas correspond a une
conductance nulle aux extrémités du canal qui assure une équi-répartition des charges.

III - 2 - b ) Cas ou la résistance Ry, a une valeur finie

Dans le cas d’une valeur de résistance d’entrée finie, la constante de temps
R;,.C;, n’est plus infiniment grande devant le temps de descente tg,y, ’interrupteur MOS n’est

alors plus isolé de la source de tension Vet cela a une grande influence sur le partage de charges.
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Figure - 111.19 : Influence d’une valeur finie de la résistance d’entrée

Sur la figure - III.19 de gauche, la proportion de charges évacuée co6té
capacité de stockage est représentée en fonction de la valeur de la résistance d’entrée, pour un
rapport de capacités Cg,/C;, = 100, et pour un temps de descente de 1ns. Que la tension de grille
passe ou ne passe pas en dessous de la tension de seuil effective, dés que la constante de temps
R;p-C;,, devient inférieure ou égale au temps de descente tgy,),, le partage de charges diminue c6té
capacité de stockage, et tend vers une répartition équitable de chaque c6té du transistor
interrupteur.

Sur la figure - II1.19 de droite, I’évolution de la tension Vg, sur la capacité
de stockage est donnée en fonction du temps, pour un temps de descente de la tension grille de
Ins et pour une capacité de stockage 100 fois supérieure a la capacité d’entrée. Il est clair que,
quelle que soit la valeur de I’'impédance R;, de la source de tension, Vg, varie d’une dizaine de
millivolts avant le passage de la tension de commande sous la tension de seuil effective. Ensuite,
Vo varie encore de quelques millivolts, ce qui montre la nécessité de prendre en compte les
couplages a travers les capacités de recouvrement, et les courants dus au couplage avec le
substrat.

Il est important de noter que le léger décalage de 16mV de la courbe sur la
figure - III.19 de droite s’explique de la facon suivante: le schéma de simulation réellement
implanté est celui de la figure - II1.20. La résistance Ry,,, d’impédance quasi-infinie (1G€2)
permet de fixer une condition aux limites raisonnable, afin d’assurer la convergence des
simulations en régime statique. Cependant, sa présence implique la circulation d’un courant
statique L, de P'ordre de 1.6V/1GQ2=1.6nA. Ce courant provoque une chute de tension
négligeable dans la résistance d’entrée lorsque celle-ci n’est pas trop élevée. Dans le cas ol sa
valeur est de 10M£2, cette chute de tension n’est plus négligeable et vaut 16mV, d’ott le décalage.
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Figure - 111.20 : Circuit d’étude de injection de charges réellement utilisé pour les simulations

En conclusion, les exemples détaillés dans ce chapitre ont permis de
démontrer ’efficacité d’une analyse électrique de circuit menée par voie de simulation
bidimensionnelle [28] “lourde”. En effet, parmi tous les exemples proposés, la plupart ont &té
tirés de la littérature et ont été validés par des mesures effectuées par leurs auteurs. Le simulateur
de dispositif ainsi développé s’affirme donc comme une base fiable de validation de modeles
compacts (MOS, MOS/SO], bipolaires) adaptés en terme de temps calcul a la simulation a grande
échelle de circuits complexes. Nous allons, dans les paragraphes suivants, présenter de nouveaux
modeles de dispositifs, qui permettent de prendre en compte les effets de propagation de charges.
Ces modeles ont été testés en environnement circuit et leurs résultats comparés avec ceux fournis
par des simulations bidimensionnelles.
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Chapitrel 1A% '

Etude d’un nouveau modeéle de transistor
bipolaire non-quasi-statique

Bien que les transistors MOS soient de plus en plus
utilisés au détriment des transistors bipolaires, ces derniers
restent les composants privilégiés a trés hautes-fréquences et
en particulier pour certaines fonctions analogiques
(communication mobile...). Paradoxalement, a ces fréquences,
les modélisations quasi-statiques (QS) traditionnelles sont
insuffisantes pour prédire le comportement des transistors
bipolaires et conduisent souvent a des erreurs (e.g. marges de
phase erronées, délais mal évalués...). C’est pourquoi nous
proposons, dans ce qui suit, de passer en revue les modeéles
existants, qu’ils soient QS ou non et de décrire un nouveau
modeéle de transistor bipolaire qui permette la prise en compte
des effets de propagation de charges NQS.

I ) Description du modéle

I - 1) Contexte historique

Une modélisation précise des charges stockées dans la région quasi-neutre de
base est primordiale pour simuler le comportement d’un transistor a hautes-fréquences. La
modélisation NQS proposée dans ce chapitre retient donc la méme base physique fondamentale
que celle des modeles QS [1]

Dans le cadre de I’approximation QS on considére que les porteurs injectés a
travers les jonctions sont supposés se redistribuer instantanément ou en un temps négligeable par
rapport aux temps caractéristiques des excitations appliquées. Dans ce cas, la forme de la
distribution spatiale des porteurs excédentaires peut-étre considérée comme une succession
d’états statiques [2]. La prise en compte de phénomenes transitoires se fait en rajoutant des
capacités extérieures au modele, calculées en fonction des parametres physiques du transistor
étudié€ [3]. Cette formulation demeure suffisamment précise tant que la fréquence des tensions de
commandes n’est pas trop élevée. Cependant, avec I’accroissement des fréquences de travail cette
hypothése QS conduit a des erreurs. Par exemple, dans le cas de fonctions logiques, les temps de
retard introduits par chaque porte peuvent étre sous-estimés [4] [5]. De m€me, dans le domaine
des amplificateurs ou des systemes stabilisés par contre-réaction [6], les marges de phase et
marges de gain peuvent étre mal évaluées et conduire a des instabilités lors de la mise en
contre-réaction du circuit.

Les premiers modéles NQS sont dérivés de 1’approche de Gummel-Poon
(GP), a laquelle quelques perfectionnements sont apportés. Fossum [7] propose de partitionner la
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charge de la région quasi-neutre de base, en une fraction qui commande un courant transitant par
I’émetteur tandis que I’autre fraction commande un courant qui transite par le collecteur. I crée
ainsi un modele qui sera appel€ par la suite PCB (Partitionned Charge Based).

Hurkx est un des rares a proposer une approche plus restrictive puisqu’il
s’agit d’'un modele NQS petit signal [8]. Méme si le modéle peut servir en conception
d’amplificateurs linéaires la limitation au petit signal reste contraignante.

Seitchik, Chatterjee et Yang [9] modélisent les effets intrinseques de retard
des porteurs aux jonctions émetteur-base et collecteur-base par des réseaux de résistances et de
capacités. Leur modele est d’ailleurs utilisé pour étudier les effets NQS dans un fonctionnement
en zone de saturation [10].

Chen [11] suite a un travail sur une jonction p-n propose une extension pour
le transistor bipolaire. Son approche est basée sur un développement rigoureux des équations de
transport qui fait apparaitre une composante d’inductance dans le nouveau modele. Cette
approche va €tre reprise dans la littérature et enrichie [12] [13] afin de prendre en compte des
profils de dopage non-uniformes et les phénomenes de génération et recombinaison. La premiére
version du modele fait apparaitre une capacité négative, la seconde version fait apparaitre une
inductance. Dans la suite de ce chapitre, ce modele sera référencé par MI (modéle a inductance).

Klose et Wieder [14] proposent une nouvelle version du modele GP enrichie
de quelques termes supplémentaires. Leur modele, qui semble moins empirique que celui de
Winkel [15], permet de prendre en compte les phénoménes de génération-recombinaison et est
orienté pour le mode transitoire. En effet, lors de I’intégration de 1’équation de continuité de
courant, les dérivées des densités de porteurs par rapport au temps sont prises en compte.

Mentionnons également le travail original de Suzuki, Satoh et Nakayama
[16] qui proposent, moyennant quelques hypothéses simplificatrices, une solution analytique
exacte des équations de transport, dans le cas d’un transistor unidimensionnel. Leur approche
permet d’obtenir, dans certains cas précis, une information sur la répartition des charges présentes
dans la région quasi-neutre de base. Parmi les approches exactes, Darling [17] propose a I’aide de
fonctions de Green, une résolution rigoureuse des équations de transport dans le cas d’une diode.
L’extension de cette approche aux transistors bipolaires n’a cependant pas été démontrée.

Finalement, les composants devenant de plus en plus performants [18] et de
plus en plus petits [19], une approche spécifique pour chaque avancée technologique est souvent
nécessaire. A titre d’exemple, une grande partie de ces modeles peuvent inclure dans leur
formulation:

- les effets de bande interdite non-uniforme afin d’€tre étendus aux cas de transistors a
hétéro-jonctions [20]
- les effets d’un émetteur en poly-silicium [21] [22] [23]...

I - 2) Dérivation des équations

Par souci de simplicité, lors de la dérivation de notre mode¢le, nous allons
supposer que les phénomenes de génération et recombinaison sont négligeables. De méme, nous
négligerons les effets de rétrécissement de bande interdite dus aux dopages élevés. Toutefois,
I’introduction de ces effets est immédiate et peut étre facilement incluse dans le modele final [13].

Le domaine géométrique sur lequel les équations de transport sont résolues,
est représenté figure - IV.1. Le profil de dopage de la base est considéré comme exponentiel et est
paramétré par une constante 1) qui permet d’ajuster au mieux le profil théorique avec le profil réel.
Le transistor est du type “npn”, sachant que I’étude d’un “pnp” est similaire. Le domaine est
unidimensionnel dans la direction x et seule la zone quasi-neutre de base est prise en compte. La
conduction est assurée par les porteurs minoritaires. Dans cet exemple, ce sont des électrons, dont
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la densité par unité de volume sera appelée n(x,t).

Profil de dopage de base
N,(x)=N,(0).exp(-nx/Wg)

N,(x)

Emetteur Collecteur
Nt N
X
>
Zone de déplétion x\=0 \x_—:WB

Figure - I'V.1 : Coupe schématique de la région de base d’un transistor bipolaire
Dans ce qui suit, nous appellerons:

N,(x) concentration en accepteur dans la base

nje¢r CONcentration intrinséque de porteurs tenant éventuellement compte des
effets de dopage élevé

q charge élémentaire

¢, tension thermique (¢,=kT/q)

VpgE tension entre base et émetteur du transistor
Vg tension entre base et collecteur du transistor
Ig courant d’émetteur du transistor

I courant de collecteur du transistor

Ja(x,t) densité de courant d’électron

D,, coefficient de diffusion

Ts temps de transit des porteurs dans la base; T¢= WB?‘/ZDn

“L” opérateur de Laplace et s variable de Laplace

Lest un opérateur linéaire qui a les propriétés suivantes:

@220y o s i y,2,0) av-n

Si nous reprenons ’équation (II-2) de continuité de courant et que nous
appliquons 1’opérateur de Laplace sur cette équation, nous obtenons:

o0L{J (x,1)}
=gq-s-L{n(x, 1)} (IV-2)

ox
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En ce qui concerne les équations constitutives de courant (II-4) et (II-5), le
courant est suppposé étre fonction des porteurs minoritaires uniquement. Cette hypothése permet
d’annuler I’équation (II-5) et d’en déduire une expression du champ électrique E(x) en fonction
de la concentration en porteur Na(x) [équation (IV-3)].

IR A G
™ =N Tox av=3)

En réinjectant cette expression dans (II-4), en faisant intervenir la relation
d’Einstein (D,/u,=K.T/q) et en calculant la transformation de Laplace de I’expression obtenue,

nous avons:

(IV-4)

q-D (awa(x)-n(x,t)))

L,(60} =55y 3

En dérivant 1’équation (IV-4) par rapport & x et en réintégrant la dérivée de la
densité de courant J, exprimée par (IV-2), une équation différentielle en fonction de n(x,t), la

densité d’électrons, est finalement trouvée:

Linmnt Pa M acinn}

D -s-L{n(x,t)} =0 @V-5
. ; = 5 {n(xn} =0 avs)
dx B
2w,
La solution analytique d’un telle équation est connue. On définit: z = o TS ouencore
n2
2=\ +2-5-7 £
De plus, I’étude des conditions aux limites impose:
2 Ve
n. ~
i V,
n(0,0) = —L_.le " -1 (IV-6)
©.0 = 520
2 | %
ne . e’ﬂ _B¢
n(Wot) = - ev’—l V-7
B Na (0)
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Ces hypotheses définies, la densité de porteurs en tous points du dispositif peut étre déduite:

XM
n2 2WB VBE VBC
. - e T2 37
i \' = 1%
. 2 .
Linxny = —& | sinh| z=E2 ). cie T —1f+e -sinh| 2] Lle © -1 (IV-8)
sinh (2) * Na (0) WB WB

Avec cette expression, la densité de courant J,(x,¢) est calculée. Il en découle ensuite les courants
d’émetteur I et de collecteur I du dispositif. Soit A la section du dispositif, si ’on considére
qu’un courant de trous rentrant dans le transistor est positif, il en résulte:

L{I (D} =A-L{J (0,0} av-9)

et

L{Ic(t)} = -A- L{Jn(WB, 1} (IV-10)

En remplacant les densités de courant par leurs expressions et en exprimant ce systéme sous une
forme matricielle, on obtient:

[ Vir
_ - Vt
LI} fe
E A1 () Ay ()
= IO. e . : (IV-11)
LU (1)} App (8) Ay, (s) %C
L _ Lle -1f

Avec I=(A.n,.q.D,)/Wg qui est le courant de saturation du transistor. Les différents coefficients
A;;(s) sont donnés par les relations suivantes:

Ay (s) = —(z- coth (2) +g) (IV-12)
n
z-e2

= < - IV-13

420 = G )
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N3

= %€ :
Ay (s) = ) (IV-14)
Ay (s) = —e". (z- coth (2) —1—21-) (IV-15)

Dans les cas traditionnels d’utilisation des transistors bipolaires, la région de
fonctionnement est appelée “active-directe”. C’est a dire que la tension base-émetteur Vg est

VBC/Vt

positive et la tension base-collecteur Vg est négative ce qui signifie que e = 1 et que les

coefficients Ajx(s) et Ay,(s) ont peu d’importance puisqu’ils sont multipli€s par un terme proche
de 0. Il est a noter que les termes A;,(s) et Ay¢(s) sont identiques ce qui confirme bien le théoréme
de réciprocité des transistors bipolaires durant une phase transitoire [24].

II ) Comparaison avec les modeéles existants

Pour que le modele dérivé au paragraphe précédent soit utilisable, il est
nécessaire de donner une expression analytique dans le domaine temporel et non dans I’espace de
Laplace. Le passage d’une formulation a I’autre n’est pas immédiat et sera détaillé dans ce qui
suit. Il sera démontré que le modeéle obtenu n’est qu’une extension des modeles précédents déja
développés dans la littérature, mais que cette nouvelle formulation détaillée apporte des gains en
précision, que ce soit en petit ou en grand signal.

II - 1) Développement en série des coefficients |

Afin d’obtenir I’expression des différents courants en fonction des tensions
VpEg et Vgc, la transformation de Laplace inverse des coefficients Aj(s) doit étre calculée.
Cependant, dans ce cas particulier, la transformation de Laplace inverse est non-explicite. Deux
solutions sont alors possibles:

- la premiére consiste & calculer une valeur numérique approchée de cette transformée.
Néanmoins, cette méthode est coliteuse en temps de calcul et ne peut pas étre généralisée
puisqu’elle dépend de la forme d’onde des tensions Vg et V(.

- la seconde se propose de calculer la transformée inverse du développement en série des
coefficients Ay;(s). En effet, si ’on considére que la variable z est petite, ce qui est vrai si
la fréquence d’utilisation du dispositif est peu élevée, on peut calculer le développement
de Taylor de chaque coefficient autour de z=0. Ce développement posséde une
transformée de Laplace inverse analytique qui peut €tre utilisée ensuite dans notre
modele de transistor bipolaire.

Les tableaux IV.2 et IV.1 présentent les différents développements utilisés en
modélisation jusqu’a présent. Les modeles décrits au début de chapitre y sont rappelés. De plus,
trois nouveaux schémas de développement sont donnés.

80



Modeles

Termes pris en compte dans I’expression du courant d’émetteur, lors du développement dans le domaine de Laplace

Gummel [1]
2 Voo’V
Ig(s) = {Y{Mﬂ 1 .L{e BE t_l}
2 0
n +6m+12
PCB [7]
r AN Vo’V
Lo - - 7[9311_2_4_2) 1 efe P
2 0
L n +6n+12 /]
MI [12]

i 2\ Vor/V
. t
IE<S>=—Y'(W) 'Io'L{e BE _1}
| n +6m+12

Premier ordre

I 2 2 Vo’V
(PO) N +24 12+6n+ (6+7) -Z BE” "t
IE(s)=~y- 3 5 : 3 -IO-Le -1
L " +6n +24m+48 6+2Z
Second ordre
(SO) LGs) = [y [ nt +80n2 + 1920 ] (24o+ 120m + (120420m) - Z + (10+7) z“n . L{CVBE/Vt 1}
= |y . 1y _
E n5+ 10n4+ 80n3+480r|2+ 1920m + 3840 120+2022+Z4
Troisiéme
ordre (TO) L@ = _[Y.[ 08+ 1681% + 1344007 + 322560 ].[10080+5040n+ (5040 + 840m) - Z2+ (420 + 42m) -Z" + (14 + ) 726]]1 L{eVBE/Vt_ 1}
E n + 1400 + 168n° + 1680n" + 134400° + 80640m + 3225601 + 645120 5040 + 840Z° + 422 + 2° 0

Tableau V.1 : Développement en série du coefficient A;,(s) dans le domaine de Laplace
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Termes pris en compte pour I’expression courant collecteur, lors du

Modeles développement dans le domaine de Laplace
A"/ /Vt
Gummel [1] Io@) = v-Ip-L]e -1
Vo /V
PCB [7] IC(S)=Y'[MJ'I ,L{e BE t_l}
n +6n+12
2
. + 24 A /V
MI [12] 1) = Y_(‘_L___).IO.L{e BE t_l}
24+4-Z2

2
. Vo/V
Premier ordre (PO) 1.6) = Y (n +24)-IO~L{e BE t_l}
24+4.2°

2

4
Second ordre (SO) Y- (11 +80n
Ic(s) =

+ 1920) VBE/Vt
~IO~L e -1

1920 + 320 - 22 +16- Z4

2

6 4
Troisieme ordre (TO) Y (T] + 1680 + 13440
1.(s) =
C

+322560) | .L{ Vee/V, 1}
6 0 “~|° -

322560 + 53760 - Z2 + 2688 - Z4 +64 -

Tableau 1V.2 : Développement en série du coefficient Ay (s) dans le domaine de Laplace

Pour mener a bien chaque développement, les coefficients A;i(s) sont

exprimés sous forme d’une fraction dont le dénominateur et le numérateur sont approchés par une
série de Taylor. Sachant que z dépend de la variable de Laplace s, aprés développement,
I’expression trouvée est du type:

2 3
n.+n,-s+n,-s +n,-s +... V() /V
I} = I(s) = —2 3 : 4 — - L{e ‘_1} (1v-16)
d1+d2-s+d3-s +d4-s + ...

dans laquelle ny, n,, ... et dj, d, ... sont des coefficients réels. Si 1’on multiplie chaque membre de

I’équation (IV-16) par le dénominateur de la fraction en puissance de s et que ’on prend la
transformation de Laplace inverse du résultat obtenu, on trouve:
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2 3
d I(t)+d al(t) +d -a—————l(t)+d -a—I(t)+

3 2 4 3

ot ot
(IV-17)
V() /V V() /V
(V(t)/vt ) B(e 0 t—l) 82(6 ) t—1)
ny-\e -1 +n,- 3; +1g - 5 +...

ot

Cette équation peut-€tre intégrée telle quelle, dans un simulateur de circuit de type ELDO [25].
II - 2 ) Discussion a propos des différents schémas de troncature

En comparant les différentes approximations, on constate que 1’approche du
modele GP est la plus pauvre. En effet, concernant le courant collecteur, en supposant que z est
suffisamment petit pour que le dénominateur soit identique a 1, on néglige totalement les effets
NQS. Pour le courant d’émetteur, par contre, quelle que soit I’approximation des modéles
développés jusqu’a présent, son expression est la méme.

L’ amélioration apportée par le modele PCB est visible sur 1’expression du

courant collecteur. Elle consiste & développer au premier ordre, en fonction de z, la totalité du

terme A,¢(z). Le terme en 22 se retrouve donc au numérateur.

Dans le modele MI un développement rigoureux au premier ordre du
dénominateur du terme A;(z) est proposé.

Notre modele PO a la méme expression concernant le courant collecteur que
le modele MI. Par contre, un développement rigoureux au premier ordre du numérateur et du
dénominateur de A;;(z) sont proposés.

Finalement, les modeles SO et TO sont basés sur le méme principe, c’est a
dire que 1’on accroit successivement 1’ordre du développement a la fois pour le numérateur et
pour le dénominateur et ceci pour les deux termes A;1(z) et Ayy(z).

I1I ) Résultats en analyse grand signal

En grand signal, les principales erreurs apportées par une modélisation QS
concernent les délais des portes logiques qui sont sous-évalués [5] et le partage de charges au
cours d’une commutation qui est prédéterminé selon une loi empirique. Dans le cas de transitoires
particulierement rapides il est nécessaire que les modeles soient NQS.

Les différentes expressions décrites dans le tableau IV.1 et le tableau IV.2 ont
été€ implantées dans le simulateur de circuit ELDO, sur le schéma de 1’équation (IV-17). Pour tous
les modeles décrits précédemment, nous avons réalisé des simulations de type “grand-signal”. Les
résultats obtenus ont été comparés avec ceux donnés par une résolution numérique exacte des
équations de transport dans la base.

Le premier exemple (figure - IV.3) concerne la réponse transitoire du courant
collecteur consécutive a un échelon de tension sur la base du transistor. Les conditions de
simulation sont précisées sur la figure - IV.2. Le transistor est polarisé a 5V sur son collecteur, la
référence de tension étant sur I’émetteur. La tension sur la base varie de 0OV 2 0.8V en 1 ps.
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Figure - IV2 : Conditions de simulation pour lobtention des courbes de la figure - I'V3

Courants collecteur (mA)

6

E-N

N

Vp=5.0V

Vin
0.8V
ov __/_
Ops 1ps

La réponse immédiate du courant dans le modele GP (figure - IV.3) est bien
conforme a une approche QS, aucun délai n’est observé. Dans le cas du modele PCB, la transition
rapide de la tension de base entraine un pic de courant négatif, auquel succéde une réponse
semblable au modele GP. Les réponses des modéles MI et PO, par contre, sont en relativement
bon accord avec la solution exacte méme si le délai au démarrage est 1égérement sous-estimé et le
temps de la réponse finale légérement sur-estimé. Finalement parmi tous les modeles présentés,
les modeles SO et TO présentent les résultats les plus proches de la solution exacte.

Solution Exacte

GP ——e—
PCB S RLELEEED .-
Ml et PO VIR Kmnnnns
S0 - |
L1 T
0 10 20 30 40 50 60
Temps (ps)

Figure - I 1.3 : Evolution du courant collecteur suite d un
échelon de tension sur la base du transistor
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Les deux figures suivantes présentent I’évolution en fonction du temps de la
charge évacuée coté émetteur (Q,.) ramenée a la charge totale (Q,) circulant par la base au cours
du transitoire. Pour la figure - IV.4 les conditions de simulation sont les mémes que celles
présentées sur la figure - IV.2. Par contre, pour la figure - IV.5 la variation transitoire de la tension

sur la base est réduite a 0.1ps.

Dans les deux cas, seuls les modeles MI, SO et TO prédisent un ratio de
charges non-constant. Bien que les différences soient grandes entre les variations de charges
estimées par ces modeles et la solution numérique exacte, le modele TO reste le plus précis.

1.1 T T T TTITI0] T T T TITI0] T T T TTrIr T 1 T VTTTT
‘———-—'KZC.' L 2 .a“ """" oo o--0-0000000
0.9 . .
S ERRTECRREE S SEEETOPETSRRIS T \0‘
= e |
S N
o e, Q.
0.77 \'xf‘o. -
B oooenens e = - sum---u0-- e fiunen
GP ..... . PCB et PO ..... q-- Ml ..... 0
SO - TO -+~ Solution exacte —4—
0.5 LB LELBLELRAL)) L LILELERL] L U ireeg 1 T T 111171
0.01 0.1 1 10 100
Temps (ps)

Figure - 1.4 : Comparaison des évolutions en fonction du temps de la charge circulant dans
Pémetteur (Qne) pour les différents modeles. La variation de tension sur la base dure 1ps

1.1

GP
SO st

T T TTTTT]

T T T T TTUI]

T T T TTTUTT]

B e - -

[T B T | [RSReeEees -

PCBetPO &

TO -+ Solution exacte ——

L L LR

®-000000

.....0.....

MI

0.5
0.01

T T T 1TTTr

0.1

T T T TT1TTj T

1
Temps (ps)

T T TTTTT]

10

100

Figure - IV.5 : Comparaison des évolutions en fonction du temps de la charge circulant dans
[émetteur (Qne) pour les différents modeles. La variation de tension sur la base dure 0.1ps
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IV ) Résultats en analyse petit signal

En conception de circuits linéaires large-bande avec contre-réaction, la
modélisation petit signal NQS est particulierement importante. En effet, une mauvaise prédiction
de la marge de phase ou de la marge de gain résultant d’une approche QS peut conduire 2 une
instabilité haute-fréquence du systéme en boucle. En modélisation de transistors bipolaires, deux
parameétres sont importants:

1) le gain en courant qui est classiquement appelé B ou h,;. Ce gain petit
signal dépend de la fréquence est s’exprime par B=h,;=6Ic/3Ib soit, dans le cas qui nous intéresse,

B=hy1=-A7(2)/[A21(2)+A 11 (D)].

2) la transconductance y,; qui exprime le rapport petit signal entre la dérivée
du courant de sortie (Ic) par rapport 4 la tension d’entrée Vbe: y,1=0Ic/dV.=A,;(z)/ot. Ou ét est
la tension thermique.

Dans les figures qui suivent, nous allons successivement analyser I’influence
des différents modeles sur I’évolution de ces parametres petits signaux, en fonction de la
fréquence. Les constantes particuliéres des modeles utilisées pour les simulations sont:

* courant de saturation Ij=2.0e-17 A
* temps de transit dans la base 7; = WBZ/(ZD,,) =273e-12s

La figure - IV.6 présente 1’évolution du gain en courant petit signal. Le profil
de dopage dans la base est considéré comme non constant. 1| est fixé a 8 dans ce cas précis. Les
modeles MI et SO présentent des variations qui sont typiques d’un systeme du second ordre.
Néanmoins au dela de la fréquence de transition (f1) indiquée sur la figure, seul le modele TO
reproduit assez fidélement 1’évolution de la norme pour des fréquences élevées.

Ceci est encore plus flagrant sur la figure - IV.7 qui indique les variations de
phase du gain en courant.

Remarque: La fréquence de coupure évolue légérement en fonction de 1’ordre de
grandeur des développements. Cela s’explique par le fait que lorsque l’on effectue le
développement en série de puissances de z on suppose que le z est petit. Rappelons que

2
Z= J nz +2-5-1T £ Cette approximation est donc vérifiée si simultanément les fréquences

sont basses (Isl~2xf) et le parametre 1 est petit, a savoir pour des profils de dopage dans la base
presque constants. Dans le cas ou 1 n’est plus négligeable, le développement en série de z
introduit un terme constant et des puissances de s successives dont le coefficient multiplicatif
change pour chaque nouvel ordre de grandeur du développement. La fréquence de coupure fi

étant directement liée au terme multiplicatif devant st, fc est 1égerement décalée a chaque fois

que I’on rajoute un terme en z" (n € A)). D’oll la nécessité dans le cas de dopages non-uniformes
d’étendre le développement pour définir avec précision la fréquence de coupure.
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Figure - 1V.6 : Evolution en fonction de la fréquence de la norme du parametre iy,
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Figure - IV.7 : Evolution en fonction de la fréquence de la phase du parameétre fiy;
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I’amélioration la plus notable apportée par un développement au second et
au troisi¢me ordre est illustrée sur les figure - IV.8 et figure - IV.9 qui présentent respectivement
I’évolution de la norme et de la phase de la transconductance y,; en fonction de la fréquence.

LI ILLLL LI SLLLLLLE LILLILLLL T '],'I LILLLLY | t T TTTHR
l"'
v
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g MI et PO ...... S Ao
3 -105
E SO —o-——
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Figure - I'V.8 : Evolution en fonction de la fréquence de [a norme du paramétre y21
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Figure - IV.9 : Evolution en fonction de la fréquence de la phase du paramétre y21
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V ) Conclusion

Dans ce chapitre ont été présentées les principales approches de modélisation
de transistors bipolaires. Un nouveau modele de transistor NQS, basé sur une résolution des
équations de transport dans la région de base quasi-neutre, a ét€ décrit. Ce modele compact
integre les profils de dopage non-uniformes, il est couplé au simulateur ELDO et permet de
réaliser des simulations de circuits complets.

En grand signal, ce modele prédit le comportement en régime dynamique des
dispositifs bipolaires de maniére plus précise. Notamment, le délai de réponse en courant dii au
temps fini de transit des charges dans la région de base est correctement pris en compte. De plus,
le partage des charges stockées dans la région de base est calculé de fagon réaliste et dépend bien
des conditions extérieures au dispositif (temps de variation des tensions, charges résistives et
capacitives etc...).

Finalement, en petit signal, la description précise de 1I’évolution en fonction
de la fréquence du gain en courant hy; et de la transconductance y,; prouve également la nette
amélioration apportée par ce nouveau modele. Pour ces parameétres, un comportement réel du
deuxieme ou du troisi¢éme ordre est observé. Il en découle une meilleure prédiction de la marge de
phase et de la marge de gain qui doit permettre la conception d’amplificateurs linéaires stables en
boucle fermée.
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Chapitre| 1% .

Etude d’un nouveau modele de transistor
MOS non-quasi-statique

Les dispositifs MOS sur substrat massif sont
largement utilisés en interrupteurs analogiques. Par
conséquent, il est nécessaire que leur modélisation décrive
correctement ce régime de fonctionnement. L’étude des
modeéles existants laisse apparaitre certaines lacunes dans ce
domaine. C’est pourquoi, apres avoir décrit les exigences
auxquelles doit satisfaire un modéle de transistor MOS utilisé
en interrupteur analogique, nous présenterons une nouvelle
approche de modélisation compacte. Puis un apercu des
différents résultats obtenus avec un tel modéle sera donné, que
ce soit pour des composants simples, pour des fonctions
analogiques de base ou pour la simulation de circuits complets.

I ) Contexte historique

La modélisation des dispositifs MOS prend plusieurs orientations
différentes. Aux premiéres modélisations statiques [1] [2] trés complétes et précises, mais peu
adaptées a la simulation de circuit, ont vite succédé des modeles compacts plus simples et surtout
plus rapides. 11 est difficile d’établir un classement rigoureux de tous les modeles de transistors
MOS développés jusqu’a présent. Cependant, parmi toutes les approches existantes, on peut en
distinguer essentiellement trois:

1) les approches “Charge-Sheet” initi€es par Brews [3] pour lesquelles la couche d’inversion
dans le canal est considérée comme ayant une épaisseur infiniment faible et qui traitent
sans simplification le transport par diffusion et par conduction. Ceci confére au modele une
validité et une continuité pour toutes les zones de fonctionnement, de la faible inversion a
la forte inversion. Le principal inconvénient de ce type de modele est qu’il fait intervenir le
potentiel de surface, qui doit étre calculé par résolution itérative d’une équation
transcendante. C’est pourquoi certains auteurs ont amélioré le modele de Brews afin de le
rendre compatible avec les outils de simulation de circuits [4].

2) les modeles plus particulierement adaptés a8 une zone de fonctionnement précise.
S’attachant & une prédiction des grandeurs €lectriques en forte inversion [5] ou dédiés pour
la conduction sous le seuil [6], ils ont un domaine de validité limité.
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3) les modéles analogiques, pour lesquels la continuité d’une région de fonctionnement &
I’autre est privilégiée. Cette caractéristique assure une description précise des courants,
conductances et transconductances et conforte la convergence des algorithmes de calcul
utilisés en simulation. Cette continuité est assurée par des “fonctions de lissage” [7] ou tout
simplement par une expression particuliere des équations des grandeurs électriques qui
assure la continuité de leurs dérivées successives [8] [9].

En ce qui concerne la modélisation des composants de petites dimensions
(canaux courts ou canaux étroits), certaines approches sont basé€es sur 1’approximation
“charge-sheet”[10] [11] [12] [13] [14], d’autres utilisent des équations différentes selon les
régions de fonctionnement [15].

Certains modeles décrivent particuliérement bien le fonctionnement sous
tensions faibles [16] et sont utilisés en simulation de circuits “basse puissance et basse
consommation”.

Quelques auteurs s’intéressent a la prise en compte des équations de
conservation de I’énergie, afin d’inclure les phénomenes de transport non-stationnaires (e.g.
sur-vitesse). Bien que cette approche soit courante en simulation de dispositifs [17], elle reste
récente et originale en modélisation compacte [18] [19].

La description des caractéristiques statiques évoquées dans ce qui précede a
été accompagnée d’une modélisation harmonique ou transitoire. Aux modeles grands signaux
dynamiques, d’abord basés sur le contrdle de charge ol les capacités sont réciproques [20] [21]
ont succédé les modeles prenant en compte des capacités non-réciproques [22] [23] [24] [25].
Néanmoins, I'inconvénient de ces capacités non-réciproques, est que dans certains régimes de
fonctionnement, elles induisent des comportements des grandeurs électriques non-physiques,
comme par exemple des transferts de puissances négatives [26].

Enfin, de véritables approches NQS ont été entreprises que ce soit en petit
signal [27] [28] ou en grand signal. Tantdt basées sur des méthodes de temps de relaxation [29]
tant6t basées sur des méthodes utilisant des fonctions de formes [30], comme dans une méthode
d’éléments finis.

11 ) Objectifs du modele

Nombre d’applications, analogiques particulierement, nécessitent une
modélisation précise en régime statique et dynamique sur un spectre de fonctionnement couvrant
la faible et la forte inversion, le régime linéaire et le régime saturé. L’interrupteur MOS
analogique constitue un exemple simple qui regroupe cependant les principales difficultés en
matiere de modélisation. Il constitue un élément de base de nombreuses architectures et
applications telles que:

- circuits a capacités commutées pour le filtrage

- lignes a retard, dispositifs a transfert de charges pour circuits vidéo

- échantillonneurs/bloqueurs, convertisseurs sigma-delta et réseaux a miroir de
courants commutés, pour la conversion analogique/digitale et digitale/analogique

- mémoires de courant
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Cependant, peu de modeles développés jusqu’a présent sont capables de
prédire correctement le comportement d’interrupteurs MOS dans de telles conditions. Ceci pour
plusieurs raisons:

- tout d’abord, la tension de commande d’un interrupteur MOS, appliquée sur la grille, décrit
généralement la dynamique maximum. Ce qui signifie que le transistor travaille dans tous
les régimes de fonctionnement, de la faible inversion, sous le seuil, a la forte inversion. Or
il s’avere que peu de modeles sont continus d’un régime de fonctionnement & I’autre. Il est
nécessaire que les modeles soient grand signaux.

- de méme, le MOS utilisé en interrupteur travaille indifféremment en saturation ou en zone
linéaire. La encore, peu de modeles ont une continuité parfaite entre ces deux régimes de
fonctionnement.

- les tensions de grille peuvent varier rapidement pendant les commutations. Le transistor
travaille hors des hypothéses quasi-statiques, d’ou la nécessité d’approche NQS qui
puissent décrire précisément 1’effet de propagation de charges.

- enfin, la tendance étant a 1’intégration trés grande échelle, le modele doit €également rendre
compte des effets canaux courts ou canaux étroits.

Sur la base de ces remarques, le développement d’un nouveau modele de

transistor MOS a ét€ entrepris afin de satisfaire aux exigences suivantes:

- compact et rapide afin d’€tre compatible avec une simulation de circuits de type
ELDO ou SPICE

- proche de la physique de transport afin de préserver la validit¢ dans tous les
régimes de fonctionnement et rendre compte des effets NQS

- capable d’intégrer les effets “canaux courts”

- possédant peu de parametres d’ajustement

I1I ) Description du modéle

Le modeéle proposé est basé sur une résolution unidimensionnelle numérique,
rapide, de 1’équation de Poisson et des équations de continuité de courant. La partie active d’un
transistor MOS peut-étre schématisée comme sur la figure - V.1:
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Figure - V1 : Illustration de la discrétisation unidimensionnelle d’une structure MOS

La région de silicium sous la grille peut-étre divisée en tranches verticales,
chacune contenant un point de discrétisation dans le canal a I’interface entre le silicium et 1’oxyde
de silicium.

I1I - 1 ) Equation de Poisson

Pour chaque tranche, une résolution de 1’équation de Poisson peut-étre effectuée
par intégration de la loi de Gauss. En se référant a la figure - V.2:

- Grille
X
o 52 Xi+1
y E; X E
/ s -t
zone d’inversion | \Ld(l)
v I
/ v E
-
Contour d’intégration T’ dx

Substrat
Figure - 1.2 : Détail de la zone entourant un point de discrétisation
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L’équation de Poisson peut-€tre intégrée sur le contour I', équation (V-1).
z—:si-E1 -Ld+.<ssi-E4-dx+.*3si-E3 -Ld+eox-E2-dx = Qinv+Qdep (V-1)

£ et €y, sont, respectivement, les permittivités du silicium et de I’oxyde de
silicium. L4 est 1a longueur d’extension de la zone de déplétion et dx est le pas entre deux points

de discrétisation.
Le modele se place dans I’approximation “charge sheet”, c’est & dire en
considérant que la densité surfacique de charges mobiles Q;,, est confinée a I’interface entre le

silicium et 1’oxyde de silicium dans une couche d’épaisseur négligeable. D’autre part, la densité
surfacique de la charge de déplétion Qgep, est donnée par I’équation suivante:

Qdep =—y-C_ -dx- [0.-0, (V-2)
avec:
~ 2-q-esi-Na
Y B CO)C

g: charge élémentaire électronique

N,: concentration en dopants

Cox: capacité MOS, C,=€,/tox

¢;: Potentiel a I’interface Si/SiO, au point de discrétisation i

Par conséquent, en détaillant dans (V-1) les expressions du champ électrique
dans 1’approximation d’un champ longitudinal constant entre deux points de discrétisation et en
insérant (V-2), la charge Q;,,, s’exprime par la relation suivante:

0.-0. . 0.0 0;-V+Vpp
Qinv=ssi-Ld-[’ -1, l+lj+eox~dx-(—l +v-C, -dx- fo

dx dx tox

5, (V-3)

1

V est la tension appliquée sur la grille et Vg est la tension de bandes plates
qui integre la différence des niveaux de Fermi entre métal et vide et éventuellement les charges
fixes a l’interface entre silicium et oxyde. Il est important de noter que la formulation adoptée
dans la résolution de Poisson rend compte implicitement du couplage entre les composantes
transverses et longitudinales du champ électrique, sans faire usage de I’approximation classique
du canal graduel.

III - 2 ) Equations constitutives et de continuité de courant

Dans le cas d’un transistor nMOS, les porteurs qui assurent la conduction
sont les électrons. Le traitement des équations de continuité peut-&tre limité a 1’équation
concernant les électrons.

D’apres Tsividis [31], le courant I circulant entre source et drain peut-étre

exprimé par:
aId d Qinv

w7 e

(V-4)

97



Une discrétisation de cette équation basée sur le méme schéma que celui
décrit au chapitre II aboutit a:

MViv 1, t+ At i+% ¢,
invi,t+ At i+% ¢, i—% ?, (V-3)

) 0. ,
0 " .j{q)i—l ¢ij _M™ireAr ™ir Ax
i1+ A i—% ¢ At ¢

i;1/2 est 1a mobilité entre les nceuds i et i+1
¢, est la tension thermique (¢,=k.T/q)

B(x) est la fonction de Bernouilli; B(x)=x/(e*-1)

La procédure de discrétisation unidimensionnelle du canal permet la prise en
compte de phénoménes de propagation de charge et en ’occurrence du temps fini de charge et
décharge du canal.

III - 3 ) Conditions aux limites

Les conditions décrites par Tsividis, ont été adoptées aux limites. Sur la base
d’une analyse unidimensionnelle verticale, concernant le potentiel c6té source on a:

0 —20,.-V
SO F SB (V-6)

0= Vo= VEp— 7" J¢so+¢t' exP( 0
t
et

Qinv = —Cox. (VGB—VFB_(DSO'"Y' ,/¢S0-¢J (V-7)

so

ou ¢ = k. T/q.In(N,/n;) et Na est la concentration en accepteurs dans le canal. L’équation (V-6) est
transcendante en ¢,, sa résolution peut étre entreprise itérativement ou par une méthode de

Newton-Raphson.
Le potentiel de surface appliqué a I’autre extrémité du canal (c6t€ drain) est

obtenu par I’équation implicite suivante, propre aux modeles “charge sheet” [10]:

Q.
¢dr = q)so + VDS + ’—C—T ln[ .__.__vaDR J (V-8)

q :
invg,
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résolue de maniere auto-consistante avec 1’expression de la charge d’inversion:
Qinvdr = Cox ' (VGB_ VFB_q)dr_'Y' «/q)dr_ ¢t) (V-9)
III - 4 ) Modéle de mobilité

Afin de prendre en compte les variations de mobilit€ dues aux champs
électriques, qu’ils soient verticaux ou horizontaux, le modeéle de mobilité adopté a été le suivant:

) Hy
ueff - 1

P
( 1+[_Ex(i) ]pzj ’
Ecrit2

ou p, est un parametre dont la valeur sera donnée au paragraphe suivant. De méme, E_j, est le

champ électrique critique de saturation de vitesse. Le champ €lectrique longitudinal est donné par
la relation:

(V-10)

q)-_l_q)'
E = ’T’ (V-11)
De plus,
W= .[a +_E£ﬂ]pl (V-12)
1 = Ho -
0

Dans cette équation, |1 est la mobilité intrinséque, p; et a,, sont les paramétres conventionnels du
modele proposé par [32] [33]. Enfin Ey.¢ rend compte d’un champ électrique critique vertical lié

a la réduction de mobilité par interactions avec 1’interface entre silicium et oxyde de silicium. Le
champ électrique transversal est lui donné par:

Qinvi

1
7 T Qdep

Eveffn =& V1
Sl

Une discrétisation judicieuse est effectuée afin d’obtenir les expressions de la mobilité entre les
nceuds du maillage, ces expressions étant quelques peu complexes elles ne seront pas données ici.

III - 5 ) Récapitulation des parametres et de leur valeur
L’ensemble des parametres utilisés dans le modele est récapitulé dans le

tableau V.1. Les valeurs que nous avons le plus couramment utilisées pour les exemples traités
dans la suite de ce chapitre y sont rappelées.
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Parameétres | Unités Description Valeur
£ F/em Permittivité diélectrique du silicium 11.6*8.85.10°14
€ox F/cm Permittivité diélectrique de I’oxyde 3.9%8.85.10°14
Cox F/cm? | Capacité d’oxyde par unité de surface | €,,/t,, ol t,, est donné par
le procédé
Legs cm Longueur effective du canal Donné par le procédé
O, \% Tension thermique k.T/q = 0.0258 a 300°K
U cm?/VS Mobilité intrinséque 580
P1 sans Exposant dans I’expression de la 2
unité mobilité
P2 sans Exposant dans I’expression de la 3
unité mobilité
Echit1 V/cm Champ électrique critique vertical 0.15%10°
(paragraphe V-2 -b)
| ) V/em Champ électrique critique horizontal 1.92%10°
(paragraphe V-2 -b)
N, 1/em3 Concentration en dopant Donné par le procédé
a, sans Parametre de mobilité 0
unité

Tableau V.1 : Parameétres du modele

1V ) Détail de ’implantation

sans entrer dans leur détail.

Les méthodes numériques utilisées pour effectuer les calculs sur le modéle
ont été décrites dans les chapitres précédents. C’est pourquoi nous nous contenterons de les citer
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IV - 1) Méthode numérique de résolution

Si le nombre de points de discrétisation est de N, le systéme obtenu est non
linéaire a 2*N, équations de 2*N, inconnues. Ce systéme est résolu par une méthode de
Newton-Raphson. Comme cela a été expliqué au chapitre II, un préliminaire a la résolution de
Newton-Raphson demande le calcul de la matrice Jacobienne sur laquelle un pivot de Gauss est
effectué. Cette méthode est particulieérement efficace dans ce cas de modélisation car la matrice
est tri-diagonale et de dimension relativement petite.

Au niveau des performances, la méthode est rapide, puisque le temps
machine pour réaliser le calcul d’un réseau de caractéristiques statiques d’environ 25 points
nécessite de 3 a 6 secondes (selon le régime de fonctionnement du transistor). Dans les mémes
conditions, le modele BSIM3 [34] nécessite des temps de calcul de I’ordre de 2 a 3 secondes. La
durée des simulations est donc multipliée par un facteur allant de 1.5 a 2 sur des dispositifs
uniques, elle peut étre multipliée par un facteur allant jusque 3 dans le cas de simulations de
fonctions complexes. Ce chiffre pourrait paraitre limitatif. Cependant, le recours de plus en plus
fréquent a la simulation mixte de dispositifs, dont les temps de calcul sont sans commune mesure
avec les temps annoncés ici, montre qu’il n’en est rien. La recherche de la précision est a ce prix.

IV - 2) Langage et simulateur utilisé

Toute la partie numérique permettant le calcul des composantes électriques
dans le modele est écrite en langage C, sous forme d’une fonction. Cette fonction est appelée par

le simulateur ELDO-FAS™". Ce logiciel de simulation de circuit présente exactement les mémes

fonctionnalités que HSPICE™. Le modgle est par conséquent compact et utilisable en simulation
de circuits comme n’importe quels autres modeles standards.

V ) Validation du modéle

Dans les paragraphes qui suivront, le modele NQS de transistor MOS est
appliqué successivement a la simulation de transistors isolés, puis a la simulation de fonctions
analogiques simples. Dans ces deux premiers cas, une comparaison avec des simulations
bidimensionnelles (simulateur présenté au chapitre III), est possible et permet de valider les
résultats fournis par ce nouveau modele. Les résultats de simulation sont également
systématiquement comparés aux résultats fournis par un modeéle évolué QS (BSIM3). Puis nous
terminerons par la présentation de quelques applications de ce modele & la simulation de
différentes architectures de mémoires de courant.

V -1) Application a des dispositifs simples
V -1 - a) Confrontation statique avec des résultats de mesure

La figure - V.3 présente une comparaison entre un réseau de caractéristiques
Ip=f(Vp) mesuré [35] et le méme réseau simulé avec notre modele. Les résistances d’acces en

séries avec les différents contacts ont été prises en compte de maniére extrinséque. La longueur de
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canal étant de 0.25um, il s’agit d’un transistor présentant des effets canaux courts. Néanmoins les
résultats de simulation et les mesures concordent particuli¢rement bien.

6 (e e e
1 Cop=2 1077 cm?  — Mmodele NQS
54, . e e mesures 1
tox=7 NM
4 Leg=0.25 pm Vgs=2.5V )
2z 1Mo Vgs=2 V
£ 3 - 2
2 - Vgs=1.5V 1
L 5 | ;
1 —- / VGS=1 V ]
- Vgs=0.5V ]
0 » > > — > - [} -
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 25
Vps (V)

Figure - V3: Comparaison, entre mesures [35] et simulations,
d’un réseau de caractéristiques statiques Ip=f{"Vip), pour une
longueur effective de canal de 0.25 um

Le méme type de comparaisons est donné, figure - V.4, dans le cas d’une
longueur effective de canal de 1 pm. Un excellent accord est également obtenu entre mesures et
simulations.

3.0 - . 1T
{ Coqp=210"%cm® — modéle NQS ]
25 t,,=50 nm e e Mesures -
1 > Vgs=5V 4
Leg=1 um
2.0 - W=20 um e =
= I Vas=4.1V -
g 15 - ]
8 R VGS=3.2 \' )
= 1.0 4 =
1 VGS=2'3 \' ]
0.5 - / =
1/ Vgg=1.4V
0.0 =2 T > 1
0.0 1.0 2.0 3.0 4.0 5.0

Vps (V)
Figure - V.4 : Comparaison, entre mesures [36] et simulations, d’un
réseau de caractéristiques statiques Ip=f(Vip), pour une longueur
effective de canal de 1 \m
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Enfin, la continuité du modéle est vérifi€e par le calcul et la représentation de
la conductance de sortie gng (gps = dIp/dVp). Cette représentation est donnée figure - V.5, pour

une longueur effective de canal de 1 um. Méme si quelques écarts apparaissent, la continuité est

particulierement bonne.
-2
10 E r -+ 1 T 1T 1 I |
= Ceup=2 10" cm’® 3
3 tox=50 nm 7
10 3 Leg=1 um 3
L 4 _:
o 10 3 E
o 3 3
o - -
-5 ]
10 3 E
4 — modéie NQS Vgs=14V 3
s 1°" mesures —1
10 AL DL B L e
0.0 1.0 2.0 3.0 4.0 5.0
Vps (V)

Figure - V.5 : Comparaison, entre mesures [36] et simulations, d’un
réseau de caractéristiques statiques de transconductance, pour une
longueur effective de canal de 1 |\m

D’ensemble des ces comparaisons avec des mesures prouve le bon
comportement de notre modele, pour des simulations statiques. Les plus grands écarts entre les
mesures et la simulation sont observés simultanément pour des valeurs élevées de la tension
grille-source et drain-source, ce qui n’est pas une condition de fonctionnement particulierement
courante dans la plupart des applications analogiques.

V -1 -b) Mise en évidence de phénoménes NQS

Afin de mettre en évidence I’apport de notre modele dans la prise en compte
de phénomenes NQS, nous avons imposé des variations transitoires rapides de la tension de grille
sur des dispositifs de longueur effective suffisante (Sum). Pour chaque simulation une
comparaison avec une simulation bidimensionnelle de dispositif est donnée. De fagon implicite,
ce type de simulation prend en compte les effets NQS. De plus, les résultats pour le méme type de
simulation sont donnés pour la version QS du modele BSIM3, les transistors ayant les mémes
caractéristiques statiques. Le partage de charge entre source et drain du modele BSIM3 est fixé
par défaut dans toutes nos simulations a 0/100.

Les premiers résultats présentés correspondent a la mise en conduction d’un
transistor, en régime linéaire (tension Vg petite) La figure - V.6 décrit les variations transitoires

des courants de source et de drain en fonction du temps.
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Figure - V6 : Variations des courants de source et drain lors de la mise en conduction
du transistor en régime linéaire

Les résultats correspondants sont donnés (figure - V.7) pour les variations
transitoires des courants de grille et substrat. Un accord remarquable est obtenu entre les
simulations bidimensionnelles et notre modele. Les variations sont continues et les courants ne
répondent pas immédiatement aux variations de tension, ce qui est caractéristique du délai
introduit par les temps finis de charge du canal. Au contraire, dans les mémes conditions de
simulation, les résultats donnés par la version QS du modele BSIM3 présentent des pics

non-physiques et atteignent leur état statique pour des temps plus courts que dans le cas d’un
modélisation NQS.
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Figure - V.7 : Variations transitoires des courants de grille et de substrat lors
de la mise en conduction dy transistor en régime linéaire
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Les commentaires précédents sont valables également dans le cas

coupures du transistor en saturation (figure - V.8).
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Figure - V.8 : Variations transitoires des courants de source et drain lors de [a coupure du
transistor en saturation

de

Finalement, la figure - V.9 présente les variations transitoires des courants de
source et drain lors de la coupure du transistor en régime linéaire. Ce dernier régime de
fonctionnement est particuliérement important. En effet, lorsqu’un transistor MOS est utilisé en
interrupteur, c’est dans cette région de fonctionnement qu’il opére. 1l est clair que la version QS
du modele BSIM3 présente des sur-courants non-physiques lorsque la tension de commande
atteint la tension de seuil. Cette mauvaise description des grandeurs électriques conduit a une
erreur de prédiction du partage de charge entre source et drain.
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Figure - 1.9 : Variations transitoires des courants de source et drain lors de [a coupure du
transistor en régime l[inéaire
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V - 2 ) Application a des fonctions analogiques de base

Comme cela a été signalé au début de ce chapitre, les interrupteurs sont
intégrés a de nombreuses applications analogiques. L’étude de circuits faisant intervenir des
interrupteurs analogiques peut-étre réduite a 1’étude d’une cellule simple. Cette cellule décrite en
fin de chapitre III sera rappelée dans un premier temps. Dans un second temps, les résultats de
simulations effectuées avec notre modele, relativement a ce circuit de base seront présentés. Les
calculs sur ce circuit de base ayant déja été effectués avec notre simulateur bidimensionnel mixte,
nous aurons une référence de comparaison fiable permettant la validation de notre modele dédi€ a

la simulation de circuits.
V - 2 - a) Circuit d’étude

Un montage a base d’interrupteurs MOS peut-étre simplifié tel qu’indiqué
sur la figure - V.10 [37] [38] [39]. Quand le transistor MOS se coupe, les charges présentes dans le
canal s’évacuent de part et d’autre par les contacts de source et de drain. Le partage de charge
entre la source et le drain dépend fortement des conditions de variation de la tension de grille,
mais €galement des conditions de charges du transistor MOS. Pour des variations relativement
rapides de la tension sur la grille du MOS, le circuit en amont de ’interrupteur peut-étre réduit a
une capacité équivalente & C;, et a une résistance R;;. La source de tension V;; correspond au
potentiel de Thévenin équivalent du circuit amont. De méme, le circuit aval peut-étre ramené a
une capacité de stockage Cg,. La charge qui s’évacue sur la capacité de stockage peut créer des
variations de la tension mémorisée sur Cg,, ces variations de tension dégradant fortement les

performances du circuit analogique considéré [40] [41].

{Fall

Vo Cin L Vin VStO —Csto= 1.6 pF

% \V4
Figure - V.10 : Circuit de base permettant [étude du partage de
charge (W/L=3um/Ijum, C5u5=2.8*1017 atomes/cnt, t o, =10nm)
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V-2 -b) Résultats

Nous nous limiterons a quelques résultats importants concernant 1’étude de
cette cellule de base. Dans un cas ol la résistance d’entrée est de forte valeur (R;,=10MQ) et ot le

rapport de la capacité de sortie sur la capacité d’entrée est €gal & 100, la figure - V.11 présente les
variations transitoires des courants de drain, source, grille et substrat. La tension sur la grille
décroit de 5V a OV en 1ns. Les résultats correspondant a la simulation bidimensionnelle ont été
présentés au chapitre III. La prédiction des grandeurs électriques fournies par notre modele NQS
présente quelques différences pour une tension de grille inférieure & la tension de seuil.
Néanmoins, les résultats sont en bon accord.

45 L e e e N N BEEEEEa e T T
'."'“@\\\‘ Courant de grille
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. .
< 30 . —— Simulation 2D 7
2] -- - -@- - - -Modéle NQS
S
=}
>
O 15

0

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2
Temps (ns)

Figure - V.11 : Variations transitoires des courants dans la cellule de base, lors d’une
commutation du transistor MOS, comparaison entre simulation bidimensionnelle et modéle NQS

En revanche, dans les mémes conditions de simulation, les résultats donnés
par la version QS du modéle BSIM3 présentent des pics de courant témoins de problemes de
discontinuité dans la prédiction du partage de charge, et dans la transition d’une région de
fonctionnement a une autre (figure - V.12).
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Figure - V.12 : Variations transitoires des courants dans (a cellule de base,

lors d’une commutation du transistor MOS, comparaison entre simulation
bidimensionnelle et modéle QS BSIM3

Les deux figures suivantes (figure - V.13 et figure - V.14) représentent
respectivement 1’évolution de la tension sur le nceud de sortie et sur le nceud d’entrée en fonction
du temps. La transition de la tension de grille dure lns, le rapport de capacité est variable et
précisé en légende. La résistance d’entrée est fixe et quasi-infinie (R;,=10MQ).
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Figure - V.13 : Evolution de [a tension sur le neeud de sortie en
fonction du temps, pour différentes valeurs du rapport de capacités
(Cinzl'GP—‘E ‘Z}a[[:lns, Rin= 10MQ0)
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Figure - V.14 : Evolution de la tension sur le neeud d’entrée en
fonction du temps, pour différentes valeurs du rapport de capacités
(Cin=1.6pF, Try=1ns, Rip= 10MQ)

La différence entre la prédiction de tension calculée par les deux modeles est
essentiellement due aux phénomenes NQS. La variation de tension sur la grille est suffisamment
rapide pour que les hypothéses QS ne soient plus vérifiées. Dans ce cas le modele BSIM3
sur-estime les variations de potentiels, que ce soit sur la capacité de stockage, ou sur la capacité
d’entrée.

V - 3) Application a la simulation de mémoires de courant

Les circuits basés sur des cellules 8 mémoires de courant sont apparus a la fin
des années quatre-vingts. En traitement analogique de signal, les architectures de ces circuits sont
particulierement intéressantes. En effet un courant, plutdt qu’une tension, est utilisé pour
représenter I’information. Il en résulte les avantages suivants:

- possibilité de réduction des tensions d’alimentation

- meilleure compatibilité avec les circuits numériques

- disparition des problémes d’appariement entre dispositifs

- intégration a trés grande échelle facilitée

Dans une premiére partie, 1’architecture la plus simple et le fonctionnement
d’une cellule 2 mémoire de courant seront reportés. Les résultats de simulation du phénomene de
partage de charge pour ce type d’architecture, obtenus d’une part avec notre modele NQS, d’autre

part avec la version QS de BSIM3, seront présentés. Les mémes comparaisons seront données
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dans le cas d’'une mémoire de courant dotée d’un étage cascodé.

V - 3 - a) Description du circuit

Deux cellules 2 mémoire de courant, mises en série, sont représentées
figure - V.15. Le diagramme des phases d’horloge nécessaire a la compréhension de leur
fonctionnement est donné figure - V.16.

¢1b dop
Ibias l 400|.LA Ibias l 400 pA |

— out1

(W/L)M1 M4= 15um/1 2um (W/L M2 M5= 3um/1 2].Lm (W/L)M3 M6= 36um/2 1um

Figure - V.15 : Architecture de deux mémoires de courant simples mises en série

Dans le circuit présenté figure - V.15, les transistors M3 et Mg travaillent en
transistors mémoires. Sur la phase ¢y, et ¢y, la somme du courant d’entrée I;; et du courant de
polarisation I, circule dans le transistor M5 qui est polarisé en diode. La tension sur la grille du
transistor M3 est €gale a la tension sur son drain. Sur les phases ¢,, et ¢,,, la capacité de
mémorisation C; conserve la tension précédente qu’il y avait sur la grille de M3. Par conséquent,
le courant circulant dans le transistor M5 n’a pas évolué et vaut toujours L, +I;;,.. Ceci signifie
que le courant de sortie Iy, de la premiere cellule vaut -I,. Bien qu’insensible aux effets de
non-appariement des transistors, ce principe présente néanmoins quelques inconvénients:

- les effets de modulation de la longueur du canal (équivalents 2 la tension Early) peuvent
induire des erreurs dans la recopie du courant de drain si la variation de la tension
drain-source est trop importante. Toutefois, une configuration améliorée et détaillée dans
les paragraphes suivants permet, dans une certaine limite, de s’affranchir de ces
phénomenes.

- la charge stockée dans le canal du transistor M, s’évacue pendant la commutation. Cette
infime quantité de charge perturbe la charge de la capacité C; et provoque une variation
de tension qui peut également €tre la cause d’une erreur lors de la recopie du courant.
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Figure - V.16 : Diagramme des phases d ’ﬁor[oge

V - 3 - b)) Résultats avec la version la plus simple

Les résultats présents dans cette section permettent de quantifier 1’effet de
I’injection de charge sur la précision d’une telle architecture. La simulation de deux cellules
mémoires de courant cascadées avec, d’une part, notre modele NQS mais également avec la
version QS de BSIM3, nous donne des résultats qui different notablement. Par exemple, si ’on
analyse les variations du courant dans le transistor M3 au cours d’une séquence de mémorisation
suivie d’une restitution, on observe les diagrammes de la figure - V.17. Le courant d’entrée a une
valeur de 100 pA. Dans ce cas, I’approche QS prédit une erreur a la fois sur le courant mémorisé
et sur le temps de recouvrement, qui sont tous les deux sous-estimés.
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i} ‘ ..-.. BSIM3 QS 1
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Figure - V17 : Sensibilité aux effets NQS du courant circulant dans le transistor M3 au cours
d’un cycle de fonctionnement de la mémoire de courant simple
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Afin de quantifier précisément 1’erreur introduite par un approche QS,
plusieurs simulations ont été réalisées pour différentes valeurs du courant d’entrée I;,. A I’issue

d’une phase de mémorisation/restitution, I’erreur absolue sur le courant (I;,+1,,1) est calculée et

reportée dans un graphe en fonction de la valeur du
11 est clair que I’approche QS sur-estime ou sous-est

courant d’entrée. La figure - V.18. en résulte.
ime 1’erreur, en fonction du courant d’entrée.
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Figure - V18 : Evolution de Lerreur absolue sur

le courant de sortie, en fonction du courant

d’entrée.

V - 3 - ¢ ) Résultats avec une version cascodée

Comme cela a été mentionné précédemment, la modulation de la longueur
du canal peut engendrer des erreurs supplémentaires sur la recopie du courant. Cet effet a lieu,
lorsque la variation de la tension drain-source est trop importante entre les phases d’acquisition et
de restitution. Un moyen de s’affranchir de ce probleme est de rajouter un transistor
supplémentaire (M3, et Mg, sur la figure - V.19) polarisé a tension de grille constante (le

transistor cascode).

L ¢1 Ibias l 400uA ¢2 Ibias ‘ 400 nA
n out1 out2
Mg 113 M
¢1a My Mac I—v —1 6V ¢2 Mg sc p—vB—1 6V
Cq=1pF Co=1pF

(W/L)M1 M4= 15um/1 2}lm W/L M2 M5= 3um/1 .2um,
(W/ L)M3,M6_ 36um/2 1um, (W/ L)MSC,MGC_ 430um/ 1.2um

Figure - V.19 : Architecture d’une

mémoire de courant cascodée
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Ce transistor, s’il est correctement dimensionné permet de limiter grandement les variations de la
tension drain-source. En effet, dans une telle configuration la conductance de sortie est ainsi
divisée par le gain intrinseque en tension du transistor monté en grille commune.

Une nouvelle série de simulations nous permet de représenter I’erreur
absolue sur le courant de sortie en fonction du courant d’entrée, dans le cas d’'une mémoire de
courant cascodée. La encore les remarques faites précédemment demeurent valides. Néanmoins,
dans ce cas les effets non-quasi-statiques sont en grande partie dissociés des problémes de
conductance de sortie non-nulle
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Courant d’entrée |;, (LA)

Figure - V20 : Evolution de Cerreur absolue sur le courant de sortie, en fonction du courant
d’entrée, dans le cas d’une mémoire de courant cascodée.

VI ) Aspects numériques du modéle

L’analyse de circuits nécessite l’introduction dans notre modele des
dépendances de la mobilité en fonction du champ é€lectrique. L’expression de la mobilité a €té
donnée au paragraphe III - 4 et ne sera pas rappelée ici. Cependant, I’expression de la mobilit€ en
fonction du champ électrique étant fortement non-linéaire, le nombre d’itérations de 1I’algorithme
de Newton-Raphson peut augmenter considérablement. En reégle générale, il y a trois fagons de
procéder:

a)  considérer la mobilité comme constante et égale a [, (mobilité intrinséque), dans ce cas

la convergence des calculs est rapide, au prix d’une carence importante dans le modele
de mobilité. Dans les graphes présentés par la suite cette condition de simulation sera
précisée par la 1égende W(E)=W,.
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b)  considérer que la mobilité est dépendante du champ électrique, mais ne pas prendre en
compte cette dépendance lors du calcul de la matrice Jacobienne (Iégende
correspondante: W(E), Jacobien incomplet). Dans ce cas le modeéle de mobilité est
conforme a la réalité, mais la convergence est difficile.

c)  considérer que la mobilité est dépendante du champ électrique, et effectivement prendre
en compte ces dépendances dans le calcul des termes Jacobiens (1égende correspondante:
W(E), Jacobien complet). Cette programmation se traduit par une excellente précision en
matiére de conservation de courant et une convergence accélérée.

Dans les paragraphes qui suivent, nous allons quantifier ces compromis entre
précision et rapidité de convergence, tout d’abord en régime statique, puis en régime dynamique.

VI - 1) Analyse statique

Les conditions de simulation sont les suivantes: un transistor MOS est
polarisé par une tension grille-substrat (Vgg) fixe de 2.5V ou 5V selon les cas. La tension

source-substrat (Vgg) est nulle et la tension drain-substrat (Vpg) varie en statique de OV a 5V.
Dans les trois cas de programmation décrits précédemment, la figure - V.21 présente 1’évolution
du courant drain (Ing) en fonction de la tension Vppg. Considérer la mobilit€ comme constante
revient a faire une sur-estimation d’un facteur 1.5 sur le courant Ig. Par contre dans les deux cas

d’implantation ot la mobilité est dépendante du champ électrique, les résultats sont bien
identiques.

1.5 L T r 1 v 1 T 1
K(E) Jacobien complet
195 — @ —W(E) Jacobien incomplet
T g W(E) = Mo Y
‘-\\\e;sv . _V_.—V
—_ V=0v—5v NG
‘é‘ 1 4 v_,v-" 4
:g; | Vg(25v/5v) o
s v
= 075 - Ea Vgrille=5V .
S ] v |
3
O 05 ~ W
_ A Vgrille=2.5V .
0.25 s --V---—V---V---V---V-"V'"V'_Y
] — - HH— - HH—
0 1
0 1 2 3 4 5

Tension drain (V)

Figure - V.21 : Courant drain statique en fonction de la
tension Vg pour deux valeurs de la tension Vg
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La figure - V.22 présente le nombre d’itérations nécessaire & la méthode de

Newton-Raphson pour atteindre la convergence. Que la mobilit€ soit constante ou non, si le
Jacobien est complet, le nombre d’itérations varie peu et augmente légérement en forte inversion
dans un régime de saturation. Par contre, dans le cas d’une dérivation incompléte du Jacobien,
quelque soit le régime de fonctionnement, le nombre d’itération peut étre doublé.

50

Nombre d'itération de Newton

T T T T T T T Y T 1

0 1 2 3 4 5

Tension drain (V)

—e—(E) Jacobien complet Vgg=2.5v —a—(E) Jacobien complet Vgg=5.0v
—o—W(E) Jacobien incomplet Vgg=2.5v —a—W(E) Jacobien incomplet Vgg=5.0v
== IW(E)=pg Vg=2.5v -4 W(E)=pg Vgg=5.0v

Figure - V.22 : Nombre d’itérations de Newton nécessaires d la
convergence numerique du modele

Une dérivation compléte du Jacobien a €galement une incidence sur la

précision des calculs. La figure - V.23 représente la valeur absolue de la somme des courants
rentrant sur le dispositif. Il est clair qu’une meilleure conservation des courants est observée dans
le cas de la dérivation compléte du Jacobien.
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Figure - V.23 : Valeur absolue de la somme des courants entrant sur
le dispositif en fonction de [a valeur de [a tension sur la drain

VI - 2)) Analyse transitoire

Une série de résultats est maintenant donnée dans le cas d’une simulation
transitoire. Un transistor MOS dont le substrat et la source sont 2 la masse et la tension Vpg 4 5V
voit sa tension sur la grille (Vg) varier de 0 a2 5V en 0.3ns. La figure - V.24 donne les évolutions
transitoires des courants de source et de drain dans les trois cas de programmation.

Que ce soit concernant le nombre d’itérations de Newton-Raphson
nécessaire pour la convergence du modeéle (figure - V.25) ou concernant la précision dont la
somme des courants donne une idée (figure - V.26), les commentaires faits précédemment restent
valables. Au début du transitoire, le nombre d’itérations nécessaire a la convergence de
1’algorithme de Newton-Raphson est quadruplé par rapport au nombre d’itérations utiles dans le
cas du Jacobien complet. En fin de transitoire, quand la tension devient constante, ce nombre
d’itérations est encore deux fois supérieur. La conservation de courant, prédite par les trois types
de matrices Jacobiennes, est, quant a elle, sensiblement identique au début du transitoire, mais
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présente une amélioration treés nette en fin de transitoire dans le cas d’un Jacobien dérivé

complétement.

Variations des courants (mA)
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Figure - V.24 : Variations transitoires des courants lors d’une mise en fom:tionnement du MOS
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Figure - V.26 : Evolution de la valeur absolue de la somme des courants entrant sur le dispositif
en fonction du temps pour les trois types de matrices Jacobiennes

VII ) Conclusion

Dans ce chapitre ont été présentées les principales approches de modélisation
de transistors MOS sur substrats massifs. Un nouvean modéle de transistor MOS NQS, basé sur
une résolution numérique unidimensionnelle de I’équation de Poisson et des équations de
transport dans le canal, a été décrit. Ce modele compact est précis car il intégre:

- les effets de propagation de charges dans le canal

- les effets du champ électrique longitudinal (au dela de 1’approximation du canal
graduel)

- les dépendances de la mobilité en fonction du champ électrique

Valide dans tous les régimes de fonctionnement et programmeé en langage C,
ce modele est utilisable par le simulateur ELDO et permet de réaliser des simulations de circuits.
Proche de la physique, il est simple et ne requiert qu’une dizaine de parameétres pour son

fonctionnement.
Successivement testé sur des dispositifs uniques, des fonctions analogiques

de base, et finalement sur des circuits complets de mémoire de courant, il a prouvé sa validité. En
comparaison de simulations bidimensionnelles, il atteint la méme précision avec un gain en temps
de calcul incontestable.
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Comparé a la version QS du modele BSIM3, il présente une meilleure
prédiction du partage de charge dans les interrupteurs analogiques, et une meilleure estimation
des temps de latence ou des temps de réponse introduits par un circuit.

Finalement, méme s’il est relativement plus lent que le modele BSIM3
(temps de calcul multipliés, en moyenne, par deux) il se révéle étre un modele compact
particuliérement utile en simulation de circuits avancés, numériques ou analogiques, sensibles
aux effets NQS. 1l est par ailleurs possible de réduire encore cet accroissement du temps de calcul
par une optimisation des méthodes de résolution numériques.
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Chapitre\ VI .

Description d’un nouveau
modele NQOS de transistor SOI

Des circuits de plus en plus complexes réalisés sur
des substrats SOI (Silicon On Insulator) ont démontré les
performances de cette approche technologique spécialement
dans le domaine haute-fréquence ou faible-consommation. Par
conséquent, il devient nécessaire de développer des modéles
compacts décrivant au mieux le fonctionnement spécifique de
ces transistors, particuliérement dans la transition entre la
faible et la forte inversion et du point de vue dynamique. Dans
ce chapitre, la premiére partie rappelle les caractéristiques et
les modeles associés a ces composants. Un nouveau modéle
NQS est décrit dans la seconde partie. Enfin, dans la derniére
partie sont présentées quelques comparaisons de résultats de
simulations établis avec le nouveau modele MOS/SOI proposé
et le simulateur bidimensionnel décrit dans les premiers
chapitres.

I ) Technologie des dispositifs sur isolant

Malgré des bonnes structures d’isolation (LOCOS [1], SILO [2], SWAMI [3]
etc...), 'intégration a trés grande échelle de transistors MOS sur substrat massif peut donner lieu a
certains problémes. Il arrive que 1’injection parasite de porteurs, dans le substrat, par un dispositif
MOS vienne perturber le fonctionnement des circuits alentours (phénomenes de cross-talk [4],
latch-up etc...).

Silicium mono-cristallin (couche 1)

-

-¢—— Oxyde de silicium
ou isolant d’une autre nature (couche 2)

72777222277

| Substrat de silicium mono-cristallin (couche 3)

Figure - VL1 : Représentation schématique d’un substrat SOI

Une solution naturelle permettant de s’affranchir des problémes d’isolation
consiste a introduire une couche isolante entre le substrat et les dispositifs actifs. Cette idée
séduisante a mis de longues années avant d’étre techniquement réalisable. La principale difficulté
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réside dans l'obtention d’un film silicium mono-cristallin de bonne qualité (figure - VI.1)
reposant sur une épaisseur d’oxyde de silicium extrémement localisée et caractérisée par une
faible densité de défauts.

Cette difficulté technique a empéché, pendant des années, le développement
de dispositifs SOI. Afin de s’affranchir de ce type de problémes, plusieurs solutions ont été
proposées:

* la solution SIMOX (pour Séparation par IMplantation d’OXygene). Elle consiste a
implanter des atomes d’oxygene dans le substrat silicium initial et & reformer la couche
isolante (couche 2) par une étape thermique.

* la solution SOS (pour Silicon On Sapphire). Le saphir (couche 2) ayant un parameétre de
maille & peu prés semblable a celui du silicium, il est possible de mettre en ceuvre une
épitaxie de silicium mono-cristallin (couche 1) sur ce dernier.

* la solution p-SOI. La couche supérieure (couche 1) n’est plus du silicium
mono-cristallin, mais du polysilicium recristallisé par faisceau laser ou par des procédés
thermiques permettant la fusion de zones isolées.

* la solution ELO (pour Epitaxial Lateral Overgrowth). La couche d’oxyde (couche 2) est
préalablement perforée en plusieurs points permettant un contact direct avec le silicium
de la couche inférieure (couche 3). La croissance épitaxiale du silicium de la couche
supérieure (couche 1) se fait latéralement & partir de ces trous.

* la solution de Wafer Bonding, deux substrats identiques de silicium sont oxydés. Ils sont
assemblés par la partie isolante, le silicium du substrat supérieur (couche 1) étant
finalement mécaniquement poli afin d’obtenir 1’épaisseur désirée du film silicium.

L’ensemble de ces solutions est, par ailleurs, largement détaillé et discuté dans le livre de J. P.
Colinge [5].

I - 1) Avantages des composants réalisés sur isolant

La maitrise du substrat de base a permis le développement de technologies
MOS avancées et la réalisation de circuits pouvant tirer le meilleur parti des avantages inhérents
au substrat isolé:

*  Iisolation parfaite entre chaque dispositif permet de s’affranchir de nombreux
problémes (e.g. couplage par I'intermédiaire du substrat) et de réduire les étapes
technologiques li€es a la formation de structures d’isolation.

* les capacités parasites étant moins importantes, le comportement en fréquence des
circuits SOI est amélior€.

*  ’épaisseur du film silicium supportant le composant actif étant bien plus faible dans le
cas de SOV, les circuits sont moins sensibles aux irradiations.

*  les dispositifs SOI sont moins sensibles aux effets canaux courts [6] et en corrélation, les
effets des porteurs chauds ont moins d’importance [7].
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*  J’effet substrat a moins d’importance, d’oll une amélioration de la pente en faible
inversion et une augmentation du courant maximum de saturation.

I-2) Inconvénients des composants réalisés sur isolant

Malheureusement, les composants SOI présentent &galement des
inconvénients.

Dans le cas de dispositifs SOI partiellement déplétés, le potentiel des films
SOI est flottant. En conséquence, deux effets parasites peuvent dégrader les caractéristiques
électriques des dispositifs MOS/SOI. Le premier s’appelle 1’effet “Kink™, le second est I’effet
bipolaire parasite, ils sont détaillés dans les paragraphes suivants.

I-2-a)Peffet Kink

Quasiment absent dans les SOI a canal de type p, I’effet Kink se manifeste
essentiellement dans les transistors SOI a canal-n [8]. Il provoque un effet d’accroissement du
courant drain a partir d’une certaine tension drain-source (figure - VI.2). Il s’explique de la facon
suivante: quand la tension drain est suffisamment grande, des paires électrons-trous sont générées
par impact au voisinage de la jonction drain. Les €lectrons circulent rapidement a travers le canal
puis le drain. Par contre, les trous sont attirés vers la zone ou le potentiel est le plus bas, a savoir,
dans le film silicium. Leur accumulation dans cette zone a tendance & augmenter le potentiel du
film et par conséquent a diminuer la tension de seuil apparente. Il s’ensuit une brusque
augmentation des courants.

Idfaii Effet Kink

e

]

ettt

14 > ps
Figure - V1.2 : Illustration schématique de Ceffet Kink sur un
réseau de caractéristiques Ip=f(Vipy)

I- 2 - b) L’effet bipolaire parasite

De la source au drain, dans le cas d’un transistor n-SOIMOS, il existe une
structure parasite de transistor bipolaire constituée de la succession des zones NPN. Le substrat
qui correspond 2 la base du transistor est habituellement flottant. Cette zone peut alors évoluer
vers un potentiel positif suffisant pour déclencher le fonctionnement du transistor bipolaire
parasite. Cet effet réduit considérablement la tension de claquage sur le drain. Il provoque
également une pente sous le seuil anormalement élevée [9].
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Dans le cas de films en silicium complétement déplétés, les effets parasites
de substrats flottants ne sont pas totalement absents, cependant, ils ont une influence
excessivement réduite si la face arriere du dispositif n’est pas en accumulation. Le seul effet
génant dans ce type de composants concerne la tension de seuil. Beaucoup moins bien controlée,
elle dépend a la fois de I’épaisseur du film de silicium et de la polarisation de la grille arriére [10].

Il ) Modeéles existants

Connaissant les inconvénients des composants SOI, et sachant que 1’on ne
peut les éviter que partiellement, trois approches sont possibles [11]:

a) faire un transfert direct vers le SOI des circuits développés sur substrat massif [12].
Identifier les composants critiques qui vont étre sujets aux effets de substrat flottant et les
améliorer par des prises de contacts sur le film silicium [13] ou des zones siligurées
agissant comme des centres de recombinaison privilégiés pour les trous [14]. Cependant,
pour des circuits critiques, le transfert est délicat et conduit souvent a des montages
non-opérationnels.

b) n’utiliser que des composants SOI sur films compiétement déplétés, puisqu’ils sont
moins sujets aux effets de substrat flottant.

c) intégrer les défauts en conception, sans chercher a les corriger dans le composant, mais
en les contournant par des techniques spécifiques de circuit.

Pour les deux derniéres approches citées, il est nécessaire de développer des
modeles de transistors SOI treés précis, compacts et complets, c’est a dire prenant en compte
I’ensemble des effets parasites. Ces modeles doivent €tre impérativement compatibles avec une
simulation de circuit. Comme dans les cas des transistors sur substrat massif, les modéles de
transistors SOI peuvent étre classés selon différentes catégories.

Une premiére tendance consiste & ne modéliser que la région sous le seuil
[15] [16] [17] car, dans ce cas, la distribution de potentiel n’est régie que par 1’équation de
Poisson qui peut étre résolue analytiquement de maniére bidimensionnelle dans le film silicium.
Méme si cette approche est précise et séduisante, elle ne concerne qu'un régime de
fonctionnement particulier et est bien loin des modeles exhaustifs demandés par les concepteurs
de circuits.

D’ autres s’attachent a calculer analytiquement la valeur de la tension de seuil
avec éventuellement la prise en compte d’effets “canaux courts” [18] [19] ou les effets des
dépendances de la mobilité en fonction du champ électrique [20]. Ces approches déja plus
complétes ne sont pas suffisantes pour la simulation de circuit.

Des modeles un peu plus évolués ont été également développés a partir de
1’approche “Charge-Sheet” [21] [22] [23], mais ils ne concernent que le fonctionnement statique
et sont en outre basés sur des résolutions itératives [24] [25].

Dans le domaine dynamique, citons tout d’abord un modele petit signal qui
peut s’appliquer en conception d’amplificateurs analogiques [26]. Nous retenons également
I’approche de Fossum [27] basée sur le controle par la charge et surtout, le modele d’Ifiiguez [28]

126



trés complet, continu grand et petit signal prenant en compte des effets du second ordre comme
les variations de la mobilit€¢ en fonction du champ électrique ou les effets canaux courts.
Cependant ce modele reste basé sur 1’approximation QS.

Dans les modeles plus récents, apparait la prise en compte d’effets
complexes [29] [30] [31] [32] comme I’auto-échauffement [33] et les dépendances de la mobilité
en fonction de la température [34] ou les effets bipolaires parasites [35].

En revanche, aucun modéle MOS/SOI, a notre connaissance, ne prend en
compte les effets NQS de propagation de charges. Or les composants SOI fonctionnent a des
fréquences plus élevées que leur homologues sur substrat massif. D’ol I’utilité de notre modele,
dont les caractéristiques seront définies aux paragraphes suivants.

Terminons en rappelant que cet apercu n’est absolument pas exhaustif et
qu’il existe autant de modeles qu’il existe d’architectures spécifiques de MOS/SOI. Citons a titre
d’exemple 1’émergence des dispositifs GAA (pour Gate All Around) qui ont fait leur apparition
cette décennie [36] [37]. s fonctionnent sur la base d’une inversion en volume, puisque la grille
entoure complétement la région du canal dont la section est trés faible. Au moins deux modeles
spécifiquement adaptés a ce type de dispositif ont déja été proposés [38] [39].

Toute I’activité de modélisation compacte de dispositifs MOS/SOI fait face a
une demande forte afin d’intégrer 1’ensemble des effets physiques propres aux substrats SOI.

11T ) Description de notre nouveau modele

Les objectifs qui ont guidé notre approche pour la modélisation NQS d’un
transistor SOI sont les mémes que ceux qui nous ont guidés pour la réalisation d’un modele de
transistor MOS sur substrat massif. Par contre, a la différence d’un transistor sur substrat massif,
la conduction dans un SOI peut se faire, dans certains cas, par un canal en face arrire du
dispositif. Notre analyse se limite au cas d’un film SOI complétement déplété. Les équations
seront donc légérement différentes de celles utilisées pour le modele sur substrat massif. Notre
approche est toujours basée sur une approximation de type “Charge-Sheet” adaptée au cas
particulier du SOI [22] [40].

La figure - VL3 présente une section de coupe schématique d’un transistor
SOl Le film silicium est divisé en tranches verticales, chacune contenant deux points de
discrétisation. L'un a l’interface supérieure entre silicium et oxyde de silicium, l'autre a
I’interface inférieure.

-

Grille arriere

Figure - V1.3 : Coupe schématique d’un transistor SOI
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III - 1 ) Equation de Poisson

Dans chaque tranche verticale, avec 1’approximation “Charge-Sheet”,
I’équation de Poisson peut &tre développée et intégrée sur un contour judicieusement choisi (de la
méme maniére qu’au paragraphe III-1, chapitre V). Aprés simplification nous obtenons pour
chaque tranche un systéme de deux équations (VI-1) faisant intervenir quatre inconnues qui sont:

* Qpue(1): densité surfacique de charge d’inversion autour du point i a I’interface supérieure.
* Qup(D): densité surfacique de charge d’inversion autour du point i a I’interface inférieure.
* ¢4f(1): potentiel a Iinterface supérieure, au nceud i.
* ¢gp(1): potentiel a I’interface inférieure, au nceud i.

Q
- . . dep . . _
ani - Cof VGf+ Cof VFBf_ 7 T Cof ¢sfi + Cdep (q)sfi ¢sbi) + A (i)

(VI-1)

Q
- : : _ _dep : (o, -
b, = ~Cob VO * Cob VFBy =3 *Cob " ¥sb, * Caep ("’sbi ¢sfi) * Alat (i)

Le coefficient Aj,, tient compte du potentiel latéral, ce qui permet d’aller au-dela de
I’approximation du canal graduel, A}, s’exprime par:

e, Osr ~Osr.  +Ogp ~Ogp, . Ost Ot +Ogp ~ O
—il't . 1 1-1 1 i—1 L DO 1 1—1 i i—1 (VI-2)
lat (i) ~ dx si 2dx dx si 2dx

A

Cor= Eoxltor €t Cop=Epx/top, sont respectivement les capacités d’oxyde avant et arriére.
Caep = &sifts; est la capacité de déplétion. Vg est la tension sur la grille supérieure et Vgps est la
tension de bande-plate associée. De méme, Vg, est la tension sur la grille inférieure et Vg, est la
tension de bande-plate associ€e. Enfin, Qqgep = g.Na.tg; est la densité surfacique de charge de
déplétion dans le film en silicium.

II1I - 2 ) Equations de courant

A ces deux équations, il faut ajouter, pour fermer le systéme, deux équations
constitutives de courant et deux équations de continuité de courant, les unes pour la face avant, les
autres pour la face arriere. Nous ne donnerons ici que les équations pour la face avant sachant que
celles destinées a la face arriere leur sont identiques aux indices “f” prés que I’on remplacera par
les indices “b”. L’équation constitutive de courant est:

SR 0 0. -0
i+ .. Tsf. sf. ~ "sf.
i+1 i i 1+1
IDf =0 an‘ B —_— _ani - B —T_ (VI-3)
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L’équation de continuité de courant est:

Ing ~Ipg

i+%,t+At i—lt4at Q¢ Q.

2 iL,t+ At it -~
Axi =W At (VI-4)

III - 3) Conditions aux limites

Le premier type de conditions aux limites proposé par Mallikarjun [40]
consiste a résoudre un systtme de deux équations non-linéaires couplées. Dans ce systeme
interviennent les potentiels de surface ¢gp et dg,p pour le coté drain, Pgg et dgg pour le coté

source. La méthode proposée, basée sur le principe de la double bissection, est longue et ne
converge pas forcément vers une solution unique. Une résolution de Newton-Raphson qui est plus
efficace que la méthode de double bissection a également été essayée. Une étude précise de ces
équations montre cependant que pour certaines conditions de polarisation, aucune solution
mathématique n’existe et 1’algorithme de résolution du systeme diverge. Ce principe a donc été
écarté pour la recherche des conditions aux limites. C’est finalement une résolution numérique de
I’équation de Poisson, selon un axe vertical en direction du substrat, qui a été choisie.

La figure - VI.4 représente la zone de source (ou de drain) pour laquelle une
recherche des potentiels de surface g et O, €St entreprise.

Grille avant
Vot VeBf
tof #
bt s(DseD)
@
\J
Yy o

dsbs (PsbD)

VGbaVFBb

OH
o
-

Grille arriére

Figure - V1.4 : Discrétisation verticale pour le calcul des conditions aux limites

Une discrétisation verticale est réalisée. L’équation de Poisson:
d(e(y).E(y))dx = q(p(y)n(y)-Ni(y)) est intégrée sur ce maillage vertical. Cependant,
I’approximation des pseudo-potentiels de Fermi est utilisée. On remplace donc dans cette
équation les concentrations des porteurs n et p par leur expression en fonction du potentiel:

129



A

n = nl.- exp —q)'t_
(VI-5)

Otp =9,

n = nl. - €Xp T

ou ¢gy est le pseudo-potentiel de Fermi associé aux électrons: ¢py=0; +Vpg et ¢ep est le

pseudo-potentiel de Fermi associé aux trous. Les trous ne participant pas a la conduction dans le
canal, il résulte: ¢pp=0¢ =k.t/q.In(N,/n;).

Cette approche plus rapide converge en une dizaine d’itérations alors que les
méthodes de double bissection ou de Newton-Raphson nécessitent dans certains cas critiques une
centaine d’itérations pour converger vers une solution souvent inacceptable. Une comparaison
entre notre méthode complétement numérique et la méthode de double bissection est représentée
figure - VL5. Les résultats fournis par la méthode de double bissection sont directement tirés du
papier de Mallikarjun et Bhat [40]. Le transistor SOI a les caractéristiques suivantes:

tof = typ = 0.115um tg = 0.5um Na = 10'%/cm?
W=L=40um Lo=500cm?/ V.S Vggs= Vigp = OV
VGf = 10V VGb = SV

11 est clair que la différence fournie par notre approche est négligeable en comparaison des valeurs
fournies par la méthode de la double bissection.

7 L L S R S B L L L
- — — - Résolution numérique
6 I o o o Double bisection [40] &
5 QooP re
2 0@
3
> 4 .
o)
§ 3 :
O
¥
2 -
e,
O
1 g =
o
O"O‘
0 A O D00 D-0-0Q-P "
0 1 2 3 4 5 6

Tension sur le drain (Volts)

Figure - V1.5 : Comparaison entre Pévolution des potentiels de surface coté drain en fonction de
la tension sur le drain Vs pour les deux méthodes de calcul des conditions aux limites
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III - 4 ) Méthodes numériques

Si la discrétisation horizontale est faite sur Np nceuds, le systtme comporte
4*Np équations. La matrice n’a malheureusement plus la forme tri-diagonale qui permet une
optimisation du pivot de Gauss. C’est donc un pivot de Gauss complet qui est réalisé. Comme
dans le cas du transistor sur substrat massif, le modele est écrit en langage C et appelé par le
simulateur de circuit ELDO. L’organigramme de la figure - VI.6 permet de mieux comprendre
comment s imbrique notre modele compact dans le simulateur de circuit. Enfin, comme dans le
cas du transistor sur substrat massif, les dépendances de la mobilité en fonction du champ
électrique sont prises en compte [41] [42].

Simulation ELDO ‘
[ ] Calcul des conditions aux limites coté drain:

v ¢stvI¢Q)D

Appel de la fonction C
Paramétres: rCalcul des conditions aux limites c6té Source: |
Vats: Vps: Vabs» Temps * -
t, Pas de temps At
Remplissage de la matrice Jacobienne {J] telle

| que: [JiJ*[Axy] = [Q]
-y
i
[ | Pivot de Gauss sur la matrice Jacobienne [Ji ] |
' Y
1 — =
1 | Substitution arriere ]
1
: [ Mise a jour des inconnues [xk+1]=[xk]+[Ax£I
|
|
i Convergence vers
la solution ?
1
i
1 i
1 I Calcul des courants |
' '
Sauvegarde des valeurs au
pas de temps présent
Retour au programme . I
Valeurs récupérées :
Igs I Is, Igy

|

\j

Figure - V1.6 : Schéma d’appel du modele dans Cenvironnement du simulateur
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ITI - 5 ) Récapitulation des parametres et de leur valeur

L’ensemble des parameétres utilisés dans le modele est récapitulé dans le

tableau VL1. Les valeurs que nous avons le plus couramment utilisées sont rappelées pour
information.

Parametres | Unités Description Valeur
& F/cm Permittivité€ diélectrique du silicium 11.6*8.85.10°14
€ox F/cm Permittivité di€lectrique de 1’oxyde 3.9%8 85.10"14
Cot F/cm? Capacité d’oxyde avant par unité de surface Eox/tof OU tor €St
donné par le procédé
Cob F/em? | Capacité d’oxyde arriere par unité de surface €ox/tob O top, €5t
donné par le procédé
t cm Epaisseur du film silicium Donnée par le
procédé
Log cm Longueur effective du canal Donnée par le
procédé
0N A% Tension thermique 0.0258
Ho cm2/VS Mobilité intrinseque 580
P sans Exposant dans |’expression de la mobilité 2
unité
P2 sans Exposant dans I’expression de la mobilité 3
unité
Edt1 V/em Champ électrique critique vertical 0.15%10°
Ecrira Viem Champ électrique critique horizontal 1.92%10°
N, 1/em3 Concentration en dopant Donnée par le
procédé
a, sans Parametre de mobilité 0
unité

Tableau VI.1 : Paramétres du modeéle

1V ) Résultats sur des dispositifs élémentaires

Dans cette partie, une série de comparaisons entre des résultats obtenus avec
notre modele et des simulations bidimensionnelles sera fournie. La figure - VL7 présente des
résultats de comparaison dans le cas d’une mise en conduction en 100ps sur un dispositif de
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longueur effective 2.2um et de largeur 2.6um. La tension Vg est faible, le transistor travaille en

régime linéaire. Les paramétres technologiques, relatifs au transistor utilisé, sont rappelés
systématiquement dans I’encart a droite de la figure.

0-6 —7r v v+ 1 v vy v r 1 11 1t v T
05 | © Simulations 2D OMod2le NGSSOI | MOS/SOI
' 00 gy, Csub=2.56 x 1016 cm-3
.-...-.DO.:
0.4 : . tof = 25 nm
: tob = 200 nm
03 - Grille Avant ] i sl = 100 1
e 1| w/L=26um/22um
=027 ¢ =.'-. .
:<§ 0.1 _ Grille Arriere o ]
50 0 OO ROt os , Ve=pav
S .01 g, Drain - S
oV
-0.2 1 :ﬂ»:_._._. ::-‘-"D' o~ - N ‘—‘
03 - 1 f
Source 0ps 100 ps
'0.4 1 — 1 1 r 1 ¥ vt ] ¥ T
0 25 50 75 100 125 150
Temps (ps)

Figure - VI.7 : Variations des courants pour une mise en conduction du transistor SOI

Les résultats fournis par notre modele suivent les variations continues de la
simulation bidimensionnelle et sont en bon accord. Le courant ne répond pas de maniére
instantanée a I’excitation appliquée sur la grille, mais démontre un délai caractéristique du temps
de charge du canal.

Les mémes remarques peuvent étre faites pour la figure - VI.8 qui présente
les variations des courants dans le cas de la coupure du transistor, en régime de saturation et pour
la figure - V1.9 qui présente les variations des courants dans le cas d’une coupure du transistor en
régime linéaire.

Quelque soit le type de simulation, le courant de grille arriere prédit par le
simulateur bidimensionnel est en bon accord avec le courant calcul€ par notre modele. Ce courant
dépend d’un couplage direct entre grille avant et grille arriére lorsque la charge d’inversion a
disparu.
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Courannts (mA)

Courannts (mA)

o Simulations 2D
o Modéle NQS SOI

-0.6 5
Grille Avant ]
8 77T 7
0 25 50 75 100 125
Temps (ps)

MOS/SOI

Csub=2.56 x 106 cm™
tof =25 nm
tob =200 nm
tsi =100 nm
W/L=26um/2.2um

Vg =5V
_\OV '_4
Ops
100 ps

150

Figure - VI.8 : Variations des courants lors de la coupure du transistor en regime saturé

0.4 NN LA A L R LR T
] Drain MOS/SOI
. @: "0 Csub=2.56 x 10'® cm®
024/ TS . tof = 25 nm
- - =F0~ A
1 BT e tob = 200 nm
& Source Yy ] tsi =100 nm

0.0 4 ~& —en—-Bo~E--80 g T0a
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3 g ;
-l ‘
0.2 -'n:. Grille Arrigre l,I'I ]
| d
] /o/
j\\ /,EJ -
0.4 - \\\‘ __D-O"B/
o vﬁ(}i“ogh o Simulations 2D
T Grille Avant o Modele NQS SOl
N —
0 25 50 75 100 125 150
Temps (ps)
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Vg =02V
5V
?\_OV ._|
Ops ?
100 ps

Figure - V1.9 : Variations des courants lors de la coupure du transistor en régime linéaire
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V ) Analyse d’interrupteurs analogiques

Le circuit étudi€ dans ce paragraphe a été décrit dans les chapitres
~ précédents, il est rappel€ figure - VL.10.

Tfall =0.5ns
5v
\o Vv
Ri,=10MQ |
1 1
[ S
sol
V. T G —= ——Cu,
n
=1.6pF
=1.6V
7777 7777

Figure - VI.10 : Montage de base permettant Uétude du partage de chayges dans les
interrupteurs analogiques basés sur des z{isposittfs MOS-501

Le transistor de coupure posséde toujours les mémes parametres
technologiques que ceux décrits dans la section précédente. Nous donnons, pour illustration, les
réponses transitoires en courant consécutives a une coupure du transistor interrupteur.

60 —————
od{-kno._ Entrée 1
40 1 -GT.___Q__:&\ i
20 Stockage \:C,E; g ]
0 a—r--g—27 " g m g.-g0
< ] ;
=2 1 - o ]
a 20 Grille Arriere -~
S 0. e
= 4 ¢ ]
(&) 1 ‘
60y .+ © Simulations 2D ]
4 ’ N
80 1" peg-B-~TO 0Modele NQS SOI i
1 Grille Avant
"1 00 v v T T —T T — v
0 0.2 0.4 0.6 0.8
Temps (ns)

Figure- VIL11 : Fvolution des courants durant la coupure du transistor interrupteur pour un
rapport de capacité C5/C;,=0.1
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Que ce soit pour un rapport de capacité C;o/C;, = 0.1 (figure - VI.11) ou
CrLo/Cp = 1 (figure - VI.12), les résultats entre simulation mixte bidimensionnelle et notre

modele sont identiques pour des tensions de grilles supérieures 2 la tension de seuil et différent
légerement, lorsque la tension de grille avant devient inférieure 2 la tension de seuil.

Pour la figure - VI.12 les courants d’entrée et de stockage sont identiques. Ce
résultat était prévisible puisque pour des transitoires rapides de la tension de grille avant, la
constante de temps Rin*Cin est bien supérieure au temps de descente. Dans ce cas, le canal est

isolé de la source de tension et la distribution des porteurs mobiles devient parfaitement
symétrique.

60—t ——7F
1. @’e" Entrée et Stockage -
40 B - - 5. N
..ll \‘ 4
20 8. _
] 8., ]
__ 0¢--pp-u-me-a- p -2--8-0
< ] - s } ]
% 20 1 Grille Arriere o Jg )
IS H ,':B’“EIJ ]
& .40 . -
5 | Grille Avant &
© 60 ; .
f; g
80 1. ..o 2o Simulations 2D 1
1 U Modéle NQS SOI
-100 e T
0 0.2 04 0.6 0.8
Temps (ns)

Figure - VI.12 : Evolution des courants durant la coupure du transistor interrupteur pour un
rapport de capacité Co/Cp =1

VI ) Analyse d’une mémoire de courant

Le principe de fonctionnement de la mémoire de courant a ét€ largement
développé au paragraphe (V - 3 - a) du chapitre V. Le schéma du circuit utilisé pour la simulation
est rappelé figure - VI.13 par commodité.
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¢ ‘g*l1-400p.A_L- lsorlg* |2 =400pA

M
e W @2, et 2
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[ M [Mg
Cmem1 Cmem2

=1.6 pF 7—”7|—___ 1.6 pF "|‘7”_

' >
15 2 25
(W/L)1,4 =15pm/1.2um Temps (in ns)
(W/L) 5 = 3um/1.2um
(W/L)3 5 = 36um/2.1um

Figure- VI.13 : Schéma de principe de la mémoire de courant et diggramme des phases d horloge

A titre d’illustration, la figure - VI.14 donne I’évolution, en fonction du
temps, du courant dans le transistor M3 pour un cycle d’acquisition et de restitution. Une erreur
qui est due en partie aux effets NQS est clairement observable sur cette figure.

— Etreur sur le

— rv courant mémorisé

Erreur sur le
T lentrée = -1501A courant mémorisé

Courant dans Mg (LA)

Erreur surle
courant mémorisé

0 '« Phasederestitution sur Cremp
0 04 08 12 16 2 24 28
Temps (ns)

Figure - V1.14 : Variation transitoire du courant dans le transistor M3 au cours d’un cycle
d’acquisition/restitution pour différentes valeurs du courant d’entrée

La mémoire de courant simple présentée figure - VI.13 a été simulée avec
des transistors MOS-bulk ayant les mémes caractéristiques statiques et les mémes dimensions que
nos MOS-SOI. L’un des modeles MOS-bulk est le modele NQS décrit au chapitre précédent,
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I’autre est la version QS du modéle BSIM3. Plusieurs simulations ont été réalisées avec des
valeurs de courant d’entrée différentes. L’erreur absolue relevée sur le courant de sortie a été
reportée sur le graphe de la figure - VI.15 et comparée a I’erreur estimée par les mémoires de

courant réalisée avec des MOS-bulk.
Les trois modéles ayant les mémes caractéristiques électriques et

géométriques, il n’est pas surprenant de constater que les deux versions NQS donnent la méme
erreur sur le courant de sortie. Au contraire, la version QS sur-estime ou sous-estime 1’erreur
selon la valeur du courant d’entrée.

40 v L] ¥ T T ¥ 1
------ &------ MOS (Modéle NQS, chapitre V)
% J——e—— MO0S/SOI (Modéle NQS) A
3 30 {------- Xronon e MOS (BSIM3) R
£ 25- X
+‘8_ 20 i x,/ %‘_]
T
2 i
o
2
[3]
3
w

0 T T T L— T T T T
-200 -150 -100 -50 O 50 100 150 200
Courant de sortie (uA)

Figure - VI.15 : Erreur absolue sur le courant de sortie de la mémoire de courant simp&, en
fonction de la valeur du courant d’entrée pour trois modéles de transistors ayant les mémes
dimensions et les mémes caractéristiques statiques

VII ) Conclusion

Dans ce chapitre ont été présentées les principales approches de modélisation
de transistors MOS sur substrats isolants (MOS/SOI). Un nouveau modéle de transistor MOS/SOI
NQS, basé sur une résolution numérique unidimensionnelle de 1’équation de Poisson et des
équations de transport dans les canaux avant et arriere, a ét€ décrit. Ce modele compact pour
transistors complétement déplétés est précis car il intégre:

- les effets de propagation de charges dans le canal
- laconduction dans les canaux avant et arricre

- les effets du champ électrique longitudinal (au dela de I’approximation du canal
graduel)

- les dépendances de la mobilité en fonction du champ électrique
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Valide dans tous les régimes de fonctionnement et programmé en langage C,
ce modele est utilisable par le simulateur ELDO et permet de réaliser des simulations de circuits.
Proche de la physique, il est simple et ne requiert qu’une quinzaine de parameétres pour son
fonctionnement.

Successivement testé sur des dispositifs uniques, des fonctions analogiques
de base, et finalement sur des circuits complets de mémoire de courant, il a prouvé sa validité. En
comparaison de simulations bidimensionnelles, il atteint la méme précision avec un gain en temps
de calcul incontestable.

Qualitativement comparé a la version QS du modéle BSIM3 et au modele
NQS de MOS sur substrat massif développé au chapitre V, il présente un bonne prédiction du
partage de charge dans les interrupteurs analogiques, et une bonne estimation des délais de
réponse ou des temps de retard introduits par un circuit.

A potre connaissance c’est le premier modéle compact de transistor
MOS/SOI intégrant les effets NQS. L’émergence de circuits de plus en plus complexes, en
technologies SOI, le rend particulierement utile.
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Conclusion

Un meilleur contrdle des procédés de fabrication, et une connaissance
approfondie de la physique des composants ont permis 1’augmentation de la fréquence de
fonctionnement des circuits électroniques. De plus, un développement récent d’architectures
basées sur des interrupteurs MOS ou MOS/SOI analogiques a €té observé. Pour ces deux raisons,
I’approche traditionnelle de modélisation de dispositifs basée sur les hypothéses quasi-statiques
ne suffit plus. C’est pourquoi I’objectif de ce travail a ét€ d’affiner les résultats obtenus en
simulation, d’une part en améliorant la modélisation des dispositifs existants et d’autre part, en
créant de nouveaux modeles suffisamment fiables et rapides afin de prendre en compte les
phénomenes non-quasi-statiques en simulation de circuits.

Quand la complexité des circuits est faible, une simulation mixte de
dispositif/circuit peut étre entreprise et permet une étude précise de I’influence des phénoménes
NQS. C’est pour cette raison que les trois premiers chapitres de ce mémoire ont présenté le
développement d’un simulateur bidimensionnel mixte permettant de faire 1’étude électrique
transitoire de dispositifs couplée a une simulation de circuit.

Le simulateur développé est basé sur une résolution & deux dimensions de
I’équation de Poisson et des équations de dérive-diffusion provenant du formalisme de transport
électronique. Ces équations ainsi que les modeles associés ont été détaillés dans le premier
chapitre.

Le deuxiéme chapitre a discuté des méthodes numériques permettant la
résolution de telles équations et a présenté la méthode choisie. Les équations sont discrétisées sur
un maillage rectangulaire associé au principe des “différences finies”. Une méthode couplée de
Newton-Raphson permet la résolution du systtme d’équations non-linéaires obtenu suite a la
discrétisation. La dimension conséquente des matrices résultantes nécessite, pour leur inversion,
I’emploi d’une méthode de gradients conjugués associée a un conditionnement. C’est, d’une part,
la nécessité de prendre en compte les termes dépendant du temps dans les équations de
dérive-diffusion et d’autre part, les développements déja effectués précédemment sur le
simulateur qui ont orienté les choix définis ci-dessus.

Dans le troisieme chapitre, les conditions aux limites particulieres imposées
dans le cadre d’une simulation mixte ont été détaillées. La possibilité d’associer des sources de
tension, des résistances, des capacités et éventuellement des dispositifs actifs & été illustrée sur
trois exemples simples. Un inverseur RTL, un Buffer BINMOS et une porte ECL ont été
successivement étudiés et mettent en exergue les différentes perspectives que 1’on peut attendre
de telles simulations. Ce chapitre se termine par une étude détaillée du partage de charge dans les
interrupteurs analogiques et montre la sensibilité de ce type d’architecture aux phénomeénes NQS.

Quand la complexité des circuits est élevée, le recours aux simulations
mixtes bidimensionnelles ou tridimensionnelles est trop cofiteux en temps de calcul. 11 est alors
nécessaire, si les phénoménes NQS doivent étre pris en compte, de développer des modeles
compacts utilisables en simulation de circuits et suffisamment proches de la physique pour rendre
compte de ces phénomeénes. C’est ce qui a été proposé dans les trois derniers chapitres de cette
these.
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En ce qui concerne les transistors bipolaires, différentes approches de
modélisation développées jusqu’a maintenant ont été discutées dans le quatrieme chapitre.
L’amélioration d’un modele de transistor bipolaire NQS a été ensuite présentée. Pour ce modele,
les équations de transport dans la région quasi-neutre de base sont résolues analytiquement en
utilisant le formalisme de Laplace. Un développement poussé de I’expression des courants
d’émetteur et de collecteur en puissance de “s” (la variable de Laplace) permet d’obtenir une
meilleure définition des effets NQS. Ce nouveau modele, utilisé avec le simulateur de circuits
ELDO, apporte en grand signal un gain en précision sur les délais de portes logiques. De plus, en
petit signal, il permet une estimation plus fine de I’évolution en fonction de la fréquence des
parametres caractéristiques.

Dans le cinquieme chapitre ont été présentées succinctement les différentes
approches permettant la modélisation de transistors MOS. Un nouveau modéle compact,
numérique et NQS a été détaillé. Ce modele propose un résolution rapide
pseudo-bidimensionnelle de I’équation de Poisson et des équations de transport. Proche de la
physique, il ne comporte qu’une dizaine de parameétres. Ecrit en langage C et appelé par un
simulateur distribué commercialement (ELDO), ce modele est opérationnel a des fins de
simulation de circuits. Appliqué a la simulation d’interrupteurs analogiques et de mémoires de
courant, sa précision a é€té comparée d’une part aux simulations bidimensionnelles, d’autre part au
modele bien connu BSIM3. Ce chapitre se termine par la présentation de quelques aspects
touchant a la convergence du modele.

Finalement, le sixiéme chapitre a décrit un modele NQS de transistor
MOS/SOI, le premier a notre connaissance. Basé également sur une résolution
pseudo-bidimensionnelle des équations de Poisson et de dérive-diffusion, ce modele peut prendre
en compte une conduction en face avant mais également en face arri¢re du dispositif. Ce modele a
été comparé€ quantitativement aux simulations bidimensionnelles de dispositifs et qualitativement
aux modeles de MOS-bulk NQS et QS. Le gain en précision et la rapidité nécessaire pour
envisager son utilisation en simulation de circuits ont été établis. Les simulations sur la mémoire
de courant en fin de ce chapitre en sont une illustration.

La modélisation NQS, déja explorée pour les transistors bipolaires ou les
transistors MOS-bulk, n’en n’est qu’a ses balbutiement concernant les dispositifs MOS/SOI. Or,
les dispositifs sur isolant voient leur champ d’application s’agrandir en relation avec les
contraintes de faibles consommations et de hautes-fréquences. Ce travail ouvre quelques
perspectives nouvelles qui vont étre détaillées ici.

* Les effets du partage de charges dans les interrupteurs analogiques sont
majoritairement décelables en statique. Une mesure des tensions obtenues en fin de commutation,
comparée aux tensions attendues, permet d’évaluer a posteriori la répartition de charge. Par
contre, il serait particuliérement intéressant d’observer les formes d’ondes des grandeurs
électriques au cours d’une commutation. Cependant, afin d’identifier par la mesure les
phénomenes NQS en régime transitoire, les temps caractéristiques des signaux de commandes
doivent étre particulierement courts. Des mesures dans ces conditions requiérent beaucoup de
précautions et un matériel spécifique. Les perspectives d’application de MOS/SOI dans le
domaine des micro-ondes pourraient permettre la réalisation de telles mesures [1].
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micro-électronique, les composants dont les diminutions en taille ne suivent pas la tendance
générale sont les composants de puissance. En effet, pour des raisons évidentes de dissipation
thermique et de tenue en tension, la taille des dispositifs de puissance reste relativement constante
tandis que les circuits de commande voient leurs fréquences de fonctionnement augmenter. Pour
ces deux raisons, les composants de puissance vont €tre particuliérement sensibles aux effets
NQS. L'autre probleme qui touche les composants de puissance est leur échauffement. C’est
pourquoi, moyennant la prise en compte des effets thermiques, un modele NQS du type de ceux
présentés dans ce travail serait intéressant. Un tel modele pourrait également étre utile pour la
simulation de 1’auto-échauffement dans les dispositifs MOS/SOL

* Pour terminer ces perspectives d’amélioration des modeles, il serait nécessaire de
prendre en compte les effets de génération recombinaison et les phénomenes de dégradation par
porteurs chauds [2] [3] [4]. 1ls sont induits par la réduction des dimensions et responsables de
décalages progressifs de la tension de seuil par accumulation de charges a 1’interface entre
I’oxyde de silicium et le silicium [5]. Ils occasionnent de surcroit des courants dans le substrat
pour les dispositifs MOS-bulk ou des effets de substrat flottant pour les dispositifs MOS/SOL.

A plus long terme, au regard des aspects de plus en plus tridimensionnels des
nouveaux composants [6] et face a I'importance grandissante que prennent les effets du second
ordre, il devient intéressant de développer un simulateur mixte dispositif/circuit tridimensionnel.
Cependant, il apparait peu judicieux de baser ce nouveau simulateur uniquement sur les méthodes
statistiques contenues dans 1’équation de Boltzmann. D’une part, en raison des petites dimensions
futures des dispositifs, le nombre de particules considéré ne constituera plus un échantillon
statistique correct. D’autre part, parce que les effets quantiques dans ces structures seront
prédominants. L.a simulation, telle que nous la connaissons, permettra selon Fjeldly de modéliser
des composants dont les dimensions caractéristiques seront en supérieures a 0.1um [7]. Les
premiers circuits industriels en technologie 0.35um sont déja sur le marché, ce qui veut dire que
les dimensions dont parle Fjeldly seront atteintes d’ici 5 2 10 ans en milieu industriel. I devient
urgent de trouver d’autres formalismes de simulation. En misant sur I’accroissement des
possibilités de calcul, on pourrait s’orienter vers des solutions quantiques simplifiées. Cela
nécessite évidemment un effort de recherche en physique fondamentale, mais dans certaines
conditions, des résolutions couplées de 1’équation de Poisson et de I’équation de Schrodinger sont
déja proposées [8].

Pour terminer ce rapport, il convient de souligner que la simulation physique
se cantonne généralement au dispositif et éventuellement aux contacts. La principale limite a la
miniaturisation ne vient plus des dispositifs, mais de leurs connexions. Il est inutile de modéliser
les effets NQS dans un composant, si les résistances et capacités parasites associées aux
interconnexions empéchent son fonctionnement a trés haute fréquence. C’est pourquoi, dans les
perspectives a long terme, il convient également de proposer des solutions nouvelles pour les
prises de contact. Diminuer les capacités parasites des interconnexions par 1’emploi de
diélectriques a faible permittivité [9] permet de s’affranchir des problemes d’isolation entre
composants et substrat. Trouver des métaux meilleurs conducteurs que I’aluminium, plus
résistants aux problémes d’électro-migration et compatible avec les procédés de fabrication
actuels n’est pas un défi facile a relever [10]!
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Résumé

En raison de l'utilisation courante d’architectures particuliérement
sensibles aux phénomenes de partage de charges, I’approche quasi-statique traditionnelle de
modélisation ne suffit plus car elle conduit a des erreurs non-négligeables en simulation de
circuits. Quand la complexité du circuit €tudié est trés faible, une simulation mixte des
dispositifs et de leur environnement peut étre entreprise. Ce type de simulation prend
intrinseéquement en compte les phénomenes non-quasi-statiques. Pour cette raison, la
premiere partie de cette thése présente le développement d’un simulateur mixte 2D de
dispositifs et son application a plusieurs exemples allant d’un inverseur logique simple, aux
phénomeénes complexes d’injection de charges dans les interrupteurs analogiques. Dans une
seconde partie, trois nouveaux modeles compacts de dispositifs, prenant en compte les
effets non-quasi-statiques, sont proposés. Le premier modele, concernant un transistor
bipolaire, est basé sur une résolution analytique des équations de transport dans la région
quasi-neutre de base. Il est montré, par rapport aux modeles existants, que les résultats
petits et grands signaux sont effectivement améliorés. Deux autres modeles de transistors
MOS sur substrat massif ou sur film isolant (SOI) sont basés sur une résolution numérique
pseudo-bidimensionnelle de 1’équation de Poisson et des équations de transport. Comparés
a quelques simulations 2D de dispositif et & un modele quasi-statique, ces modeles se
révelent étre particulierement précis et rapides. Finalement, leur application a la simulation
de circuits sensibles aux effets non-quasi-statiques, comme les mémoires de courant,
montre leurs avantages par rapport aux modeles quasi-statiques.

Abstract

Owing to the common use of architectures particularly sensitive to charge
sharing effects, the conventional quasi-static approach reaches its limit under fast transient
condition in circuit simulation. When the complexity of the circuit under study remains
reasonable, a device simulation coupled with load conditions of external components can be
performed. This type of simulation intrinsically takes into account, the non-quasi-static
phenomena. For this reason, the first part of this thesis presents the development of a mixed
two-dimensional device simulator and its application to some examples from the simple
logical inverter to the complex analysis of charges injection in analog switches. In a second
part, three new compact device models accounting for non-quasi-static effects are
presented. The first one, dedicated to the bipolar transistor, is based on an analytical
resolution of the transport equations in the quasi-neutral base region. It is shown, in
comparison with other existing models, that the small and large signal results are really
improved. The two other bulk and silicon on insulator (SOI) MOSFETs models are based
on a fast resolution of the Poisson and transport equations. Compared to two-dimensional
simulations and to a quasi-static model, they proved to be particularly accurate and fast.
Finally, their application to the simulation of circuits sensitive to non-quasi-static effects,
like current memory cells, shows their advantages with respect to quasi-static models.



