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Introduction.

Depuis le début des années 1990, la microélectronique a élargi ses possibilités tech-
niques a I’intégration monolithique de systémes complets sur silicium. Au dela des perform-
ances d’intégrations classiques poursuivies depuis les années 1970 (en 1998, les DRAM de
256 megabits intégrent quelques centaines de millions de transistors et les processeurs de
I’ordre de la dizaine de millions) qui correspondent chacune a un type d’application (micro-
processeur, mémoire, FPGA, PLD... ), la réduction nécessaire des délais de fabrication, des
dimensions de circuits et la nécessité d’adaptation aux besoins des clients ont entrainé I’inves-
tissement des entreprises dans d’autres types d’intégrations.

Un premier type d’intégration sur le méme substrat de composants micropuis-
sance analogiques et numériques pose probleme aux concepteurs. En effet, les différents com-
posants, une fois intégrés, ne peuvent plus étre considérés comme électriquement
indépendants, en raison de deux types d’interactions:

(O Le couplage parasite d0l aux connections métalliques est imputable aux inductances
parasites des fils de connections, a I’interaction capacitive entre les niveaux métalliques et aux
pertes résistives (effet de type ligne de transmission couplée)[1].

(0 L’interaction via le substrat commun (contribution venant du “Front End”) a
comme origine le déplacement de porteurs induit par les décharges capacitives des transistors.
Le déplacement des porteurs majoritaires dans un substrat faiblement résistif est alors suscepti-
ble de modifier temporairement les propriétés des autres composants logiques (“body effect”
ou “back gating”) ou de superposer un bruit de commutations aux signaux analogiques traités
par d’autres composants [2].

La circulation de porteurs majoritaires dans le substrat ou en milieu métallique est facilement
modélisable électriquement sous forme de réseaux résistifs. Le développement de simulateurs
associés a fait I’objet d’études théoriques[3][4] et le premier simulateur fonctionnel correspon-
dant a été proposé par Cadence en 1997. Ces effets parasites simulables ou méme modélisables
analytiquement pour certaines technologies [5] sont en pratique éliminés par plusieurs évolu-
tions techniques: diminution de la permittivité d’isolation entre les pistes métalliques pour les
étapes back end; recours a des composants logiques a commutation silencieuse comme la
logique bipolaire I12L.

Un second type d’intégration consiste a rassembler sur un méme substrat des circuits
logiques micropuissance et des composants moyenne puissance. Les systémes ainsi créés sont
souvent destinés a des environnements électriques plus agressifs (fonctions dédiées au marché
automobile, au pilotage de disque dur...) et peuvent alors étre soumis a des pics importants de
courant (décharges de composants atteignant couramment un ampere) ou de tensions [6]. Le
colt de réalisation d’un interrupteur de puissance en circuit intégré est cinquante fois plus
élevé que celui d’un relai en électronique discréte. Le choix économique des interrupteurs en
semiconducteur est motivé par I’introduction associée de fonctions logiques intégrées. Les fac-
teurs limitatifs de ce type d’intégrations sont la tenue en énergie, les décharges €lectrosta-
tiques, les perturbations électromagnétiques et les injections parasites précédemment citées.
Comme résultat de ce dernier type de perturbation, le substrat commun a tous les composants
peut véhiculer non seulement des porteurs majoritaires, mais aussi des porteurs minoritaires,
susceptibles cette fois d’étre en nombre suffisant pour créer des interactions parasites. Le sub-
strat ne peut alors plus étre modélisé comme un simple réseau résistif, car I’une des origines de



la circulation des porteurs minoritaires est le courant de diffusion.

L’étude de ces propagations parasites peut alors s’appuyer sur les simulations
numériques bidimensionnelles ou tridimensionnelles de plusieurs composants interagissant sur
le substrat. Les simulateurs de dispositifs utilisent des modélisations plus proches de la réalité,
correspondant aux lois de déplacements des porteurs €lectriques en fonction du milieu semi-
conducteur et aux conditions de polarisation. Ce type de simulation pour I’étude de la propaga-
tion de porteurs minoritaires a déja été largement employé pour évaluer les interactions
parasites entre composants dans les technologies CMOS a haute densité d’intégration. Les
domaines de simulations sont alors relativement réduits (longueur de moins de 50 um),
puisque les composants logiques sont trés proches sur le substrat. Par contre, I’étude par simu-
lation de dispositifs en technologies BICMOS, ou la densité d’intégration n’est pas toujours la
premiere priorité, et ou d’autres composants (bipolaires) empéchent 1’ utilisation de régles clas-
siques d’isolation[7], requiert la définition de domaines de simulation plus étendus.

Le but de ce mémoire de these est d’étudier deux technologies BICMOS par simulations élec-
triques bidimensionnelles de dispositifs de grandes tailles. Le simulateur utilisé est IMPACT3,
dont le développement est poursuivi depuis dix ans conjointement au simulateur de procédés
IMPACT 4.

Le premier chapitre décrit les méthodes numériques utilisées pour la simulation élec-
trique de dispositifs. Ce chapitre synthétise le travail déja accompli [8][9] pour développer le
simulateur: a partir d’une description €lectrique continue d’un milieu inhomogeéne semicon-
ducteur, les techniques numeériques pour les applications statiques et transitoires sont exposées.
L’adjonction de composants aux contacts du domaine est aussi étudiée, pour permettre de
reconstituer de fagon plus fidele les phénomeénes observés expérimentalement pour les technol-
ogies. Enfin, ce chapitre donne les applications auxquelles seront dédiées les méthodes
numériques décrites, et résume les méthodes employées pour simuler avec fiabilité des disposi-
tifs. dont les longueurs approchent Imm.

Le deuxieme chapitre étudie une technologie BICMOS ou I’interaction parasite entre
des composants de puissance et d’autres dispositifs a été observée expérimentalement. Dans
cette partie, une étude approfondie en régime statique de ’efficacité de trois structures de pro-
tections permet d’abord de dégager les principaux phénomenes de propagation parasite et
d’étudier 1’atténuation de ces effets. La comparaison des simulations statiques avec les
mesures permet de valider les modeles utilisés par IMPACT3. Ensuite, la simulation des dis-
positifs de protection est généralisée, afin de décrire plus fidelement les phénomenes transi-
toires de propagation de porteurs minoritaires dans le substrat. Conjointement aux simulations
statiques, les résultats obtenus permettent de dégager les principales régles de protections
appliquables a ce type de technologie. Enfin, des aspects plus poussés de ce type de propaga-
tion parasite sont étudiés, comme [’influence de la température et les conséquences sur les cir-
cuits logiques micropuissance.

Le troisieme chapitre porte sur une seconde technologie BICMOS dédiée a I’intégra-
tion de portes logiques bipolaires. Au contraire du chapitre 2, cette partie est limitée a I’étude
et a I’optimisation des portes isolées. Les caractéristiques statiques des composants bipolaires
étudiés permettent de quantifier leurs propriétés, et de donner des régles de conception pour les
portes en fonction des charges électriques qu’elles devront supporter. Le temps d’établissement
du fonctionnement d’une porte est ensuite calculé par des simulations transitoires, pour
lesquelles I’influence de la température est également évaluée. Enfin, la possibilité de tech-



niques de simulation permettant de charger une porte bipolaire par une autre de méme type est
€tudiée. Ce dernier point constitue un retour aux aspects de simulations numériques avec une
modification des conditions aux limites.
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Chapitre I:

Techniques de simulations de dispositifs électriques.

I-A Physigue des semiconducteurs.

I-A-1 Equations de Maxwell.

Les propriétés de transport électroniques d’un semiconducteur doivent étre décrites mathéma-
tiquement pour la résolution numérique du dispositif. Une approche du probléme est de décrire
les phénomenes électriques de facon macroscopique, c’est a dire en utilisant des densités de
porteurs et de courants au lieu de raisonner en termes de porteurs discrets, et en utilisant un
milieu continu au lieu de raisonner en termes de réseau cristallin. La détermination des équa-
tions correspondantes se ramene alors a un probleme de propagation avec comme point départ
les quatre équations de Maxwell, valables dans n’importe quel milieu.

Div(D) = p (Maxwell-Gauss)

Div(]_3>) =0 (Conservation du flux magnétique)
— > Jd=

Rot(E) = —mB (Maxwell-Faraday)

—> >y 9= .

Rot(H) =J +§{D (Maxwell-Ampere)

2 s . .. ) .
J, la densité de courant et p, la densité volumique de charges, sont liées par la relation de con-
servation de la charge:

.2 dp
Div(J) = —¢

2 2 . . p . - . ‘rs
Les champs D et B, respectivement le déplacement €lectrique et I’induction magnétique,
s’expriment alors par des relations lin€aires:

9
D = [g]-
9
B = [u]-

faaN A o 2

ou 1;5) et I—?I sont respectivement les vecteurs champ électrique et champ magnétique.

[€] et [i] représentent respectivement les tenseurs de permittivité diélectrique et de perméabil-
it¢ magnétique du milieu. Comme les matériaux cristallins ou amorphes utilisés en électron-
ique sont assimilables a des milieux isotropes et linéaires, [€] et [lL] peuvent se ramener a des
scalaires. Par convention de signe, le potentiel scalaire associé au champ €lectrique est
I’opposé du gradient correspondant. De plus, dans un semiconducteur dopé, la densité de
charge p est la contribution des densités apportées par les concentrations ioniques et par les
concentrations de porteurs libres. Ces deux hypothéses conduisent a écrire la premiere équa-
tion de Maxwell sous la forme plus connue de I’équation de Poisson dans un semiconducteur:

. —
Div(e - Gradg(y)) = =lq| - (p—n+Np—N,) (I-1)

Avec:



v : Potentiel électrostatique (V).

g: charge électrique €élémentaire (Cb).

n et p: densités volumiques de charges (électrons et trous) (cm™).

Ny et N,: densités volumiques de charges liées au réseau (dopants donneurs et

accepteurs) (cm‘3).
Pour des fréquences suffisamment faibles, la contribution du champ magnétique induit devient

.l 2 " e o
négligeable. De plus, la densit¢ de courant J peut étre séparée en deux contributions

> o
indépendantes J;, et J, densités de courant en €lectrons et trous dans le milieu. La divergence

de la quatrieme équation de Maxwell permet alors d’écrire, en utilisant 1’équation de Poisson
pour exprimer le déplacement €électrique:

s G 4 d
D1V(Jn+Jp) = —q-g(p—n) I1-2)

Si le semiconducteur est assimilé a un milieu continu, une premiére non idéalité due au réseau
doit cependant étre prise en compte pour traduire le phénomene de génération-recombinaison.
Ce phénomeéne étant distinct pour les électrons et pour les trous, 1’équation ci-dessus doit Etre
réécrite sous forme de deux lois distinctes, auxquelles sont ajoutées les nouvelles contributions
sous formes de fonctions encore inconnues G et R.

.o
Div(J,) = lql -5~ - 1Iql - (G-R)
(-3)
-
Div(J))

op
—Iql-§+lql-(G—R)

L’utilisation de ces deux dernieres fonctions a permis de faire un raisonnement en physique
classique pour exprimer les trois équations (Equation de Poisson et équations de conservations

des courants) régissant le comportement électronique du milieu. Trois variables (y, n, p) fig-
.9

9
urent dans ce systéme. Si les densités de courant J et J p beuvent étre décrites en fonction de
ces variables, le systéme de trois équations a trois inconnues sera résolvable par des méthodes
analytiques ou numériques.

I-A-2 Equations de transport de courant.

Les équations de transport de courant consistent a expliciter de facon analytique la loi de prop-
agation des porteurs électroniques dans un milieu semiconducteur. Deux approches sont uti-
lisées pour étudier le comportement des porteurs.

I-A-2.a Etude quantitative: la méthode de Monte Carlo.

Cette méthode est une résolution stochastique de I’équation générale de Boltzmann. Elle con-
siste a simuler de facon microscopique le phénomene de transport dans un semiconducteur
[1][2]{3]. Le mouvement de chaque électron est calculé individuellement comme une séquence
de vols libres, interrompus par des collisions avec le réseau cristallin. Durant un vol libre, un
électron est soumis aux conditions extérieures (champ électrique) et sa trajectoire peut étre cal-
culée de facon classique. Le calcul de la probabilité d’interaction repose sur un traitement en
mécanique quantique pour définir le type d’interaction (€lastique-inélastique), et la direction
prise par la particule apres I’interaction. L’absence d’hypotheses simplificatrices utilisées pour
des résolutions analytiques privilégie la méthode de Monte Carlo par exemple pour les simula-



tions avec des champs importants [4], ou pour les effets de transports non stationnaires. La pré-
cision de la méthode dépend du nombre d’électrons contenus dans 1’échantillon simulé.
Limitée par I’importance des calculs statistiques a mettre en oeuvre, cette méthode trés fiable
est cependant largement utilisée pour la validation de modéles ou pour servir de référence a
d’autres simulateurs.

I-A-2.b L’équation de Boltzmann.

Alternativement a la méthode de Monte-Carlo, I’équation de Boltzmann peut étre traitée de
maniere continue. L’énergie d’un électron autour d’un atome est quantifiée. Cependant, dans
un semiconducteur, les interactions cristallines vont dégénérer chaque niveau énergétique com-
mun a tous les atomes du réseau en bandes d’énergie. Ces bandes sont quasi continues, et con-
tiennent plus d’états possibles qu’il n’y a de porteurs pour les remplir. Les électrons se
déplacant dans le réseau a I’intérieur d’une bande énergétique continue sont donc assimilables
a un gaz dilué dont le comportement suit la loi des gaz parfaits. Le calcul du déplacement des
électrons sera donc organisé autour de deux considérations:

(O Une partie du phénomene sera traitée de facon classique. Le gaz d’électrons libres est sou-
mis a différents types d’actions qui vont s’exercer sur une fonction f. L’introduction de f pour
les gaz parfaits a été réalisée par Liouville au siecle dernier, a partir de la mécanique newtoni-
enne. En associant a chaque porteur un vecteur position et un vecteur vitesse, un gaz parfait de
N particules est donc défini par un vecteur de dimension 6N qui est appel€ la fonction de répar-
tition f. La dimension de f étant trop importante, Vlasov a proposé une nouvelle définition pour
f, désignée comme fonction de distribution dans les deux espaces des coordonnées réelles et
réciproques. Cette approche, au lieu de considérer chaque particule du systeme, ramene le
probléme a 1’étude macroscopique d’une distribution de porteurs dans un élément de volume.
Le systéme est donc maintenant exprimable avec six dimensions, sous la forme:

f¢,3,1) - d’t-d°% = dN (1-4)
ol dN est le nombre d’électrons dans le volume spatial d°% dont les vitesses sont contenues
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dans le volume d°¥ del espace correspondant. L’ensemble (d #,d”V) forme I’élément de vol-
ume de I’espace a six dimensions.

(O L’ autre partie du phénomene est due a I’interaction des porteurs libres avec le réseau cristal-
lin. C’est donc une contribution supplémentaire qui va s’exercer sur la fonction f. Les
approches de Liouville et de Vlasov prennent en compte les phénomeénes d’interactions
extérieures, mais de facon classique: les perturbation extérieures (collisions) surviennent pour
des échelles de tailles importantes. Cette approche enti¢rement classique n’est pas compatible
avec ’action exercée par le réseau cristallin d’un semiconducteur, ot les distances inter-atom-
iques sont suffisamment faibles pour imposer une étude quantique des interactions du cristal.
Cette derniere étape a été franchie par Boltzmann en 1872, en s’appuyant sur I’hypothése que
I’interaction d’une particule avec le réseau cristallin ou avec une autre particule conduit 2 un
changement quasi-instantané de son vecteur d’onde (et donc de son vecteur vitesse) par rapport
au changement de son vecteur position.

La prise en compte des deux contributions classiques et quantiques constitue 1’approche semi-
classique, et permet de calculer 1I’équation différentielle régissant le comportement de f. Cette
équation est appelée 1’équation de Boltzmann. Sa résolution et la connaissance de f permet de
retrouver analytiquement les vitesses moyennes et énergies moyennes des porteurs par intégra-



tion dans I’espace des vitesses ou dans son espace dual des phases.
Le calcul de }’équation de Boltzmann est effectué dans I’espace conjoint des coordonnées et
des vitesses, c’est-a-dire dans un espace a six dimensions.
— -
Soit F, la force extérieure appliquée sur f, d’accélération associée Y, . Cette force est la con-

tribution du champ extérieur appliqué sur le semiconducteur, et du potentiel périodique imposé

%
par le réseau. L’action de F, conduit les €lectrons contenus dans les éléments de volume et de
vitesse a tre déplacés et accélérés. Sans interactions extérieures venant du réseau, il en résulte
. . 3 3> s g X
donc une simple translation du volume (d"r,d"¥) dans I’espace a six dimensions entre les

instants t et t+dt. En cas de collisions des particules entre elles ou avec le réseau, I’hypothése
de Boltzmann conduit a exprimer de facon statistique la variation de la fonction de distribution

f due aux collisions. Dans I’intervalle de temps étudié, et en nommant (—3—9 cette derniére
coll
variation, I’évolution temporelle de f s’écrit:
__9
FE+3-dL Y+, dtt+dt) — £} 31 = (Z—D - dt (1-5)
coll

Le développement du membre de gauche conduit a écrire 1’équation de Boltzmann dans
I’espace des vitesses:

— — -
Grady(f) - ¥ + Grads(f) Y.+ = (fffj (1-6)
ot dt Jconl
Réécrite dans I’espace des phases, cette équation donne:
9
P >, ~ F. of (df
Grady(f) - v + Gradp(f) - i +§ = (E)COH I1-7)

L’équation de Boltzmann est le point de départ de la plupart des méthodes de simulation de
semiconducteurs. Les termes de cette équation restent a expliciter en fonction du milieu con-
sidéré:

—_
O La contribution du potentiel réseau au terme F, demande I’étude de la structure de bandes

du semiconducteur.

3 Le terme de droite de I’équation de Boltzmann est également associé a la nature du réseau
cristallin, ainsi qu’aux collisions entre les particules. C’est pour expliciter ce terme que
I’hypothese de Boltzmann est utilisée. En effet, le type de cristal permet de définir, au cours

%
d’une collision entre t et t+dt, la probabilité pour les électrons de quitter leur état f (?, ki, t)

%
pour atteindre instantanément 1’état f (?, k,, t) , I’hypothése conduisant a ne modifier que le

vecteur d’onde pour ce changement d’état. De plus, cette transition est possible si 1’état initial
est occupé et si I’état final est inoccupé, ces deux probabilités s’exprimant a 1’aide de la fonc-

_>
tion de distribution f. En appelant S la probabilité que le vecteur d’onde initial &, une fois
__)
modifié au cours d’une collision, donne le vecteur final k,, la probabilité finale P de transition
s’écrit:
s 3y > = - = s = s =
P(t -1,k =k, t—>t+dt) = Sk, k,) - (T, k;, t) - [1 -1(T, ko, 1)] (I1-8)

Pour le phénomeéne de collisions, la variation de la distribution de porteurs dans I’élément de



volume a six dimensions peut survenir pour n’importe quel vecteur d’onde au départ. Cette

-
variation est de plus la différence entre les porteurs quittant 1’état k, et ceux atteignant cet état

apres une collision. En intégrant cette différence sur toutes les possibilités de vecteurs d’ondes
1nitiaux, le terme de droite de I’équation de Boltzmann donne:

df >y x> = > 20 T 3
=)= [[PG-Ek skytot+d)-PE |k >k, t > t+dpldky  (19)
coll
o
L’équation de Boltzmann est donc de type intégro-différentielle, I’inconnue f étant dérivée et
intégrée. Sans simplifications, elle n’est pas résolvable analytiquement. L’équation de Boltz-
mann peut étre directement résolue numériquement, ou par transformations simplificatrices par

la méthode des moments successifs .
I-A-3 Méthodes de résolution de I’équation de Boltzmann.
I-A-3.a Résolution directe de I’équation de Boltzmann.

Il existe deux méthodes pour résoudre directement 1’équation de Boltzmann.
O La résolution approximée par itérations est une méthode consistant a choisir une fonction
test de distribution initiale f,, qui permet alors de calculer le membre de droite de 1’équation.

L’équation de Boltzmann devient uniquement différentielle et est résolvable. La solution f;

correspondante est réinjectée dans le second membre et ainsi de suite jusqu’a la convergence.
Cette méthode, appliquée a la simulation de dispositifs, est coliteuse en ressources informa-
tiques, et la convergence n’est pas toujours assurée.

3 La résolution approximée par décomposition en séries numériques consiste a décomposer la
fonction de distribution en série dont les termes sont des harmoniques sphériques ou des
polyndmes de Legendre. La résolution de I’équation de Boltzmann peut étre alors analytique,
et permet d’extraire les relations entre les différents coefficients de 1a décomposition. Les coef-
ficients sont calculés par résolution du systeme correspondant et permettent de reconstituer f.
Une limite de cette méthode vient de la troncation nécessaire de la série exprimant £, ce qui
conduit a une perte de précision. De plus, cette méthode est restreinte car le champ électrique
doit étre appliqué dans une direction particuliére propre a la nature du cristal. Elle est donc dif-
ficilement applicable pour des résolutions bidimensionnelles.

I-A-3.b Simplification par la méthode des moments.

La simplification de I’équation de Boltzmann peut conduire a deux méthodes différentes utilis-
ables en simulation de dispositifs: I’approche hydrodynamique et 1’approche de dérive diffu-
ston. Ces deux méthodes partent d’une simplification unique de 1’équation, appelée méthode
des moments [5].

La méthode des moments succéssifs consiste a exprimer 1’équation de Boltzmann en utilisant
des grandeurs connues a la place de la fonction de distribution f. Pour cela sont rappelées les
expressions de trois valeurs moyennes, respectivement la densité moyenne de particules, la
quantit¢ de mouvement moyenne (trois composantes) et 1’énergie moyenne de ces particules
(Equations I-10).



>
n = j £}, k, t)dk’

->
B = [Ak- £k nae’

_292
E=[—+ 3K, 0)dk>

(I-10)

L’espace d’intégration est précisé ultérieurement. Par simplification, seule la variable k sera
utilisée pour f. Le calcul de la transformée de Fourier de f fait intervenir une exponentielle
complexe qui peut &tre développée en série infinie. De plus, dans un réseau cristallin, la trans-
formée de Fourier pour la variable k est calculée sur le domaine ou toutes les valeurs de k sont
définies, c’est a dire la premiére zone de Brillouin. Ce domaine d’intégration est également uti-
lisé pour le calcul des valeurs moyennes (Equations I-10). La transformée de Fourier de la
fonction de distribution f s’écrit alors:

_ik® > > > mz 32 >
j f(k)dk = 1-jf(k)dk—ico-jkf(k)dk-7- jk f(kydk+ - - - (I-11)
B, B, B, B,

Le terme J ﬁ“f (lz)dk est appelé le moment d’ordre o de la fonction f par rapport a la variable
B,

k. k étant un vecteur, le moment d’ordre 1 est un vecteur, et la manipulation de ce moment

équivaut a la manipulation des trois composantes correspondant a ses coordonnées. La série

infinie S peut encore s’écrire, pour faire apparaltre les grandeurs physiques connues:

= Jf(k)dk—:- j f(k)dk——-—-- JE f(k)dk+ S (I-12)
h Bk h Bk
Ce sont donc les moments d’ordres 0, 1, 2 qui ont permis d’obtenir les valeurs moyennes de la
densité de particules, de leur vitesse et de leur énergie. Chaque terme de la série peut étre intro-
duit dans I’équation de Boltzmann en multipliant cette derniére par la puissance de p corre-
spondante. Le développement de la transformée de Fourier €tant une série infinie, I’équation de
Boltzmann d’inconnue f peut donc étre remplacée par une infinité d’équations correspondant
chacune 2 un moment d’ordre o introduit dans 1’équation. Seules les trois grandeurs n, p , E
sont intéressantes, ces variables seront retrouvées pour les moments d’ordres O, 1 et 2. En ne
retenant que les trois premiéres équations correspondantes, il y aura donc une perte d’informa-
tion sur la fonction f, et ce systtme d’équations n’est pas résolvable. Cela se traduit dans
I’équation de Boltzmann associée a un moment par I’apparition de moments d’ordres
supérieurs, constituant des variables inconnues. Seul I’ajout de conditions supplémentaires fai-
sant intervenir ces nouvelles variables permettra d’obtenir autant d’équations que d’inconnues.
Ceci correspond a la fermeture du systéme d’équations. L'écriture de 1’équation de Boltzmann

pour les trois premiers moments donne, en notant M le moment d’ordre o

am® (df) -
2 ipivim) = (&) 4k
ot +Div( ) é“ dt/con
k
M a2 g 02 s (d
5 +DivIM)+ M E = J'v-(z)condk 1-13)

k

2 -
M pivay+2-4 .M B = j%z-(ﬁif) . dk
ot m 3 dtJcoll

k

L’équation pour le second moment est vectorielle, M ! étant un vecteur.



I-A-3.c Equations de dérive/diffusion.

La premi€re approximation consiste a ne retenir que les deux premiers moments reportés dans
les équations de Boltzmann. De plus, I’énergie des porteurs est supposée uniforme sur
I’ensemble du dispositif. Cette hypotheése permet de fermer le systeme d’équations. Les quan-
tités moyennes représentées par les moments étant explicitées par les équations (I-13), le

moment d’ordre 1 donne directement la densité de courant J par j = gM ' La collision
d’une particule avec le réseau équivaut a une perturbation de I’état de cette particule. Une dern-
iere hypothese consiste a introduire un temps moyen de relaxation T, caractérisant le retour de
la particule (c’est a dire, par I’approche de Boltzmann, de la fonction f) a I’état d’équilibre. La
forme temporelle la plus naturelle de ce retour a I’équilibre, en appelant £ la fonction de distri-

bution a I’équilibre et f(0) la valeur de f juste apres la perturbation, s’écrit:
£(t) = fo+(£(0)=£y) - "
f—f
Cette fonction est solution de I’équation différentielle of =-—20 qui permet de rem-

ot

Coll
placer le terme de collision inconnu dans les équations des moments. En définissant la mobilité

T . e ..
comme [ = 4% | 1a fonction de génération-recombinaison comme
m

_.9
G-R = L J(C—lf) -dk, et en utilisant la relation d’Einstein b_ ﬂ les équations de
n B dt/coll w q

k

Boltzmann aux deux premiers moments s’écrivent:
>
9,1 bividhy = 6-r
ot q

(I-14)

s 3> 5 —— (kT —
4197 + guuE + qup - Grady( <1 )+ aD - Gradi(n) = 0

Une derniére approximation consiste a négliger la quantité Tﬁj , c’est a dire le phénomene
de transport non stationnaire. Cette approximation est valide car le temps de relaxation t est
beaucoup plus faible que le temps d’évolution de la densité de courant. L’énergie des porteurs
étant supposée uniforme dans le cristal, les équations (I-14) peuvent €tre €crites pour les cas
des électrons de charge -Igl et des trous de charge +ql.

L2 d
Div(ly) = lgl-57 - lal - (G-R)
(I-15)
LD ap
Div(J,) = - lql iy lgl - (G-R)
- 2 p—
J.=lq -n-p,-E+|[q - D, Grady(n)
4 > _ (1'16)
J, =ldl p-p,-E-lql- Dy - Gradi(p)

Ces équations de transport sont les équations de dérive diffusion pour les électrons et les trous
[6]. L'expression du moment d’ordre O dans I’équation de Boltzmann permet de retrouver les
équations de conservation des courants calculées dans le paragraphe I-A-1.
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I-A-3.d L’ approche hydrodynamique.

La seconde approximation prend en compte les trois premiers moments dans I’équation de
Boltzmann. Le systéme devient:

on 1 .. 2
§+c—l-D1V(J)—G—R

> J2 > — (kT a—
T+ 'ch +qnuE +qnu - Grad;(?) +qD - Gradi(n) = 0 I-17)

! —>
_éY(nEc) —Gradz(qnS,) - (n<v>Fg) = nC,

ol <v> est la vitesse moyenne, E est I’énergie cinétique moyenne et S, est la densité moyenne
du flux d’énergie. Le terme C,, taux de changement d’énergie cinétique di aux collisions, peut

étre approximé d’une fagon similaire a I’approximation du temps moyen de relaxation pour la
fonction de distribution f. En introduisant T, temps moyen de relaxation pour 1’énergie, alors
ec - 8'c() N . . .. [ ETYT .
C. =- , Ol £ est I’énergie cinétique moyenne des porteurs a 1I’équilibre thermique.
€

En gardant les hypotheése précédentes, et en considérant d’une part la température comme un
scalaire, d’autre part que I’expression du flux de chaleur est proportionnel au gradient de tem-
pérature, 1l est possible d’exprimer la valeur de S¢ en fonction de la vitesse et de I’énergie moy-
enne. Cela permet de fermer le systéme d’équations et de résoudre numériquement ce systéme.
Les simulations décrites ultérieurement seront basées sur les équations de dérive-diffusion,
suffisantes pour les dispositifs électriques étudiés.

I-B Techniques numériques de simulation 2D.

La simulation numérique d’un dispositif électrique semiconducteur consiste a résoudre en tout
point (X,y,z) le systeme d’équations extrait du paragraphe I-A.

—
Div(e - Gradi(y)) = -lg| - (p-n+Np-N,)

) - P Jn
Div(-|q| - n-p, - Gradz(v) +|q| - D, - Gradi(n)) lql-§~lql(G—R) (1-18)

. —— - ap
Div(-|ql - p- M, Gradz(y)—|q| - D, - Gradi(p)) = -|q| 5t lgl(G-R)

La résolution analytique de ce systeme n’est possible que pour un systéme unidimensionnel.
Les résolutions 2D et 3D ne peuvent étre effectuées que numériquement en discrétisant le dis-
positif en un nombre fini de points (noeuds) et en calculant pour chaque noeud la valeur du tri-
plet (v, n, p). Le calcul des triplets exige une résolution globale du systéme pour assurer la
cohérence des caractéristiques électriques entre les noeuds. Le choix des trois variables (y, n,
p) permet de gérer au mieux les problemes de dynamique numérique en assurant la robustesse
de la méthode de résolution. Ces variables constituent par ailleurs le choix le plus évident pour
les trois équations considérées.
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I-B-1 Normalisation et discrétisation des équations.
I-B-1.a Nécessité de normalisation.

Les trois variables (, n, p) ont des ordres de grandeurs tres différents. Le potentiel s’exprime
en Volts et varie peu dans le volume en comparaison des concentrations de porteurs n et p.
Méme en virgule flottante, les erreurs d’arrondis résultantes peuvent changer de fagon critique
les valeurs de (y, n, p) aux noeuds, et ces erreurs sont d’autant plus dramatiques que les trois
variables sont interdépendantes. La premiére opération est donc la normalisation des grandeurs
impliquées dans les trois équations pour restreindre les différences de dynamiques. La normal-
isation consiste a diviser les variables inscrites dans le tableau I-1 par les facteurs correspond-
ants.

Variables Unités Facteur de Valeur
normalisation numerique
X,y cm 33.4 10
O Op WV, v k- T 0.0258
Y = ——
q
n, p, N, Np cm n; 1.48 1010
Hn, Up cm?s vl Ko = 1
Dy, Dp cm?s’! Do = uoy; 0.0258
cm s D; - ny 3.42 1013
(G-R) 5
X0
cm 27! Dy - n; 1.14 10!
(G - R), o
T Cbslem™ q-Dy-n 1.8210°8
n’ P ———
X0

Tableau I-1: constantes de normalisation

Cette opération conduit notamment a une permittivité électrique normalisée e=1 dans le Sili-
cium. Dans la suite de ce chapitre, les variables utilisées seront supposées normalisées. Les
notations seront identiques par abus de langage a celles du systeme initial. Le systéme normal-
1sé devient:
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' —
Div(e - Gradz(y)) = -|ql - (p—n+Np-N,)

Div(-n -y, - Gradz(y)+D, - Gradi(n)) = gltl— (G-R) (1-19)
—_— —
Div(-p- My Gradz(vy) —Dp - Gradi(p)) = —% +(G-R)

Les deux types de discrétisations nécessaires pour la résolution numérique sont la discrétisa-
tion spatiale et la discrétisation temporelle.

I-B-1.b Discrétisation par rapport au temps.

Appliqué au cas des simulations transitoires, le systeme (I-19) se ramene a la résolution suiv-
ante, ou Fy, F;, et F, représentent les équations de Poisson et de courants en régime statique et

sans Générations-Recombinaisons.
FF\V(W’ n’ p) =

0
on
F (y,n,p) = 3 -(G-R) (I-20)

_ 9%, G-
_Fp(wy n, p) - _§t' + (G R)

La résolution du systéme entre les instants t, et t,; fait donc intervenir les dérivées de n et p
par rapport au temps sous la forme:

_ (0, P+ 1 — (0, Py

- At,

%(n, P)
vt
Un probléme se pose: le systtme d’équations ne fait pas intervenir la dérivée du potentiel par
rapport au temps. La premiere équation doit faire intervenir obligatoirement les variables au
temps t,,.; pour assurer la fermeture du systeme. Par contre, le choix est donné pour les termes

de gauche des deux équations de courants de faire intervenir les variables soit au temps t;, soit
au temps t, 1. Les deux approches correspondantes peuvent €tre brievement décrites.

L’ approche explicite, ainsi nommée car elle fait intervenir dans les membres de gauche des
équations de courants des quantités déja calculées, consiste a résoudre le systéme suivant:

Fy(Wie b0y, pPiy) = 0

n,,,-n
—ﬂ—————k—(G—R)kH

oW i P) = =

(I1-21)

Pk+1 Pk
By (Wi i B = =5 +(G- R,

Appliquée aux systemes unidimensionnels, cette méthode exige un pas de temps tres faible,

ie:
2
At, <Min| — 2 &
Ho D +Hy P

pour assurer sa stabilité [7].
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Ce pas de temps élimine I’avantage d’utiliser une méthode numérique découplée o seule
I’équation de Poisson exigeait la résolution d’un systeéme, le calcul des quantités n et p étant
immédiat. La méthode doit donc €tre proscrite[8].

Parmi les autres approches, le schéma de discrétisation totalement implicite consiste a résoudre
le systtme en faisant intervenir dans les termes de gauche des équations de courants unique-
ment les variables inconnues.

Fy(Wes 1 Dg s pPryi) = 0

Ng,;—n

k
Fo(Wis 10O 10 Pis 1) = — Aty —(G=R)yy (I-22)

Fo(Ws s s b P 1) = ‘P‘k%pk'*'(G‘R)ku

k
Cette approche conduit 2 une méthode de résolution transitoire inconditionnellement conver-
gente. Le prix a payer est la résolution d’un systeme d’équations trois fois plus important,
puisque les trois types de variables inconnues doivent €tre prises en compte simultanément
(méthode couplée). Cette méthode sera retenue pour les simulations transitoires.

I-B-1.c Méthodes de discrétisation spatiale.

La simulation numérique de dispositifs €lectriques bidimensionnels peut étre effectuée en suiv-
ant trois schémas de discrétisation des équations de Poisson et de courants.

La méthode des différences finies est historiquement la premiére appliquée pour la simulation
de dispositifs 1D puis 2D. Elle est basée sur I’utilisation de la formule de Taylor au premier
ordre pour un maillage rectangulaire analogue a celui représenté sur la figure I-1 [9].

Figure I-1 : Discrétisation par différences finies.

Cette méthode s’implémente facilement grice a sa simplicité. De plus, les matrices résultantes
sont la plupart du temps de formes régulieres. Elles sont donc stockables et résolvables sous
des formats économiques en termes de ressources informatiques, et les méthodes de résolution
associées sont robustes. Cette méthode est implémentée dans IMPACT3. Par contre, elle
présente les désavantages suivants:

O Elle s’applique aux dispositifs rectangulaires. Cette contrainte sera partiellement
levée pour 1’application a la simulation de dispositifs aux surfaces non planes (oxydes de
champs), au prix d’'une augmentation importante du nombre de noeuds [10].

3 Le maillage est raffiné dans les zones critiques (jonctions, surfaces) par un rap-
prochement des lignes suivant x ou y. Il en résulte un nombre important de noeuds superflus
dans le reste du domaine. La conséquence, au cours de la résolution des équations de Poisson
et de courants, sera I’augmentation du temps et de I’espace mémoire alloués pour extraire les
inconnues (Y, n, p) du systeme.
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La méthode des éléments finis[11][12] est plus récente, |’ appellation étant employée depuis les
années 1960. La discrétisation est effectuée en découpant le domaine en éléments convexes
simples. Le triangle constitue I’élément le plus utilisé, car il permet la définition de domaines
complexes. La possibilité de raffinements locaux du maillage permet d’obtenir de bons com-
promis entre la précision et le nombre total de points du maillage. Un exemple de maillage tri-
angulaire est représenté sur la figure ci dessous.
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Figure I-2 : Discrétisation par éléments finis.

Au contraire de la méthode des différences finies ol la méthode de discrétisation des lois est
figée (linéarisation de Taylor), la discrétisation des lois (y, n, p) dans chaque élément est arbi-
traire. Pour chaque variable (y, n, p), un ensemble de fonctions est prédéfini (fonctions de
formes). Ces fonctions serviront a exprimer la valeur de la variable a I’intérieur de I’élément
par interpolation entre les noeuds de I’élément (e.g. le triangle) de la loi régissant la variable.
Les fonctions de formes étant définies pour une interpolation, leur contribution a I’extérieur de
I’élément doit €tre nulle.

Une fois un ensemble de fonctions de formes choisi pour chaque variable (ces fonctions de
formes sont en général des polyndmes), la variable est exprimée dans chaque élément par une
combinaison linéaire des fonctions de formes associées.

N
W(xa Y) = Z a\yi : Wi(xa y)
i=1
N
n(x,y) = 3 2, 0i(%,y) (I-23)
i=1
N

p(X, Y) = Z api ’ pj(xa Y)

i=1

11 s’agit donc d’une approximation polyndmiale de la variable, et la résolution globale du sys-
t¢éme permet de trouver pour chaque variable et dans chaque élément, I’expression des coeffi-
cients a minimisant I’erreur commise par rapport aux expressions réelles des variables.

Méme si les matrices obtenues par cette méthode ne présentent pas toujours les formes
réguliéres offertes par la méthode des différences finies, la diminution du nombre d’é1éments et
la suppression des problemes inhérents a la méthode des différences finies rend la méthode
performante pour un bon nombre d’applications scientifiques. Cependant, la méthode des é1é-
ments finis s’applique difficilement a la discrétisation des équations de Poisson et de courants
pour les deux raisons suivantes:

3 Les fonctions de formes doivent faire intervenir des variables indépendantes (pour la
simulation de procédés, par exemple, les concentrations), méme si ces variables sont liées par
des lois. L’interdépendance des variables (y, n, p) rend donc la méthode des éléments finis peu
applicable.
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O Le développement de la méthode est possible si le champ électrique (E,, E,) est con-
stant a I'intérieur d’un élément. Cette condition n’est pas compatible avec I’expression des
fonctions de formes du potentiel électrostatique, ce qui enleve leur robustesse aux algorithmes
d’approximation.

La méthode des boites finies est une solution hybride entre les deux types de résolutions précé-
demment décrits. Elle conserve la linéarisation par la formule de Taylor des lois (y, n, p), mais
le maillage cré€ pour cette discrétisation est plus proche de celui des éléments finis: il s’agit
soit d’un maillage triangulaire, soit d’un maillage rectangulaire, plus généralement utilisé pour
simplifier les calculs numériques. Ce dernier type de maillage, inspiré du maillage des dif-
férences finies, est formé par des lignes qui commencent et se terminent a ’intérieur du
domaine, et non obligatoirement aux limites du domaine(Figure I-3).

Figure I-3 : Discrétisation par boites finies.

Axée sur un maillage optimal et économique en noeuds, cette méthode devient indispensable
pour les simulations de dispositifs électroniques 3D [13]. Son application a la simulation bidi-
mensionnelle et tridimensionnelle de la propagation des bruits de commutations CMOS dans
un substrat s’est avérée satisfaisante [14][15][16]. L’inconvénient majeur de cette méthode est
cependant le caractere fortement dissymétrique des matrices a inverser, qui peut poser des
problémes de robustesse et de temps de calcul.

1-B-1.d Discrétisation par différences finies.

La discrétisation bidimensionnelle aux différences finies consiste a diviser le domaine de sim-
ulation en cellules rectangulaires délimitées par des noeuds, et a discrétiser les trois équations
aux noeuds en faisant intervenir leurs premiers voisins. Dans ce paragraphe, la notion de temps
est supprimée, car le calcul est effectué¢ dans un intervalle de temps figé€. La figure I-4
représente le noeud (i,j) entouré de ses voisins, ainsi que I’élément de volume associé au
noeud.
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Ex;.1n2, EXi112

(i-1,)) (+1.))

L

dyje

(1,j+1)

Figure I-4: Discrétisation autour d’un noeud

I-B-1.d-1 Discrétisation de I’équation de Poisson.
En trois dimensions, I’intégration de 1’équation de Poisson sur un élément de volume (brique)
discrétisé donne, par le théoréme de Green:

> =
jeE~ds = J'(p—n+ND—NA)d‘c (1-24)
S \Y
S est la surface délimitant le volume V; la transposition de cette équation en deux dimensions

ramene 1’élément de volume & un domaine rectangle; les surfaces de la brique deviennent les
cotés T du domaine et la surface S se ramene au lacet I" (Figure I-5).
}s

As

l z
Figure I-5: Elément de volume ramené en deux dimensions

Le calcul du flux a travers le domaine bidimensionnel donne une nouvelle expression de
I’équation de Poisson.

> =
fe-E-dI' = [[(p-n+Np-N,)d= (I-25)
r b
L’intégration de cette équation sur I’é]lément est effectuée en supposant que le champ élec-

trique est constant sur chaque segment du domaine d’intégration. Avec cette hypothese, le
potentiel suit une loi linéaire sur chaque segment:
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E l — a\lf — _Wi+1,j_l‘|”i,j (1'26)
Xli+1/2, ] 8xi+l/2,j dx; .

E I _ a\y - _Wi,j+ 1 Wi,j (I-27)
Tije1/2 dy Li+1/2 dyj .1

L’intégration de (I-25) en remplacant les expressions des champs par les valeurs données en (I-
26) et (I-27) conduit a la forme finale de I’équation de Poisson discrétisée au point (i,j).

AWy HE W g W Fb W e W = (D -0y N =Ny )-S5

(I-28)
avec:

_ dxi+dxi+l‘dyj+dyj+1

S;, i = > > (Surface du domaine entourant (i,j))
a=-f-g-b-c
_ dyje0+dy;
£ T2 dy,
b = dyj+dyj+1
2-dx; 4
_ dx; . +dx;
2-dyjyq

[-B-1.d-2 Discrétisation des équations de courants.

De facon similaire a 1’équation de Poisson, les équations de courants sont intégrées sur le
domaine 3D, et le théoréme de Green permet de réécrire ces équations pour le domaine 2D
sous la forme suivante, pour le cas du courant d’électrons:

56?[1 dr = il %‘ds (1-29)
r S

Le domaine d’intégration reste identique, comme le montre la figure I-6. Pour les équations de
courants, la prise en compte de 1’indice k est nécessaire car la discrétisation temporelle est uti-
lisée (paragraphe I-B-1.b).
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i1z o
(1) G+1)

IYijernk

e Y
(1,j+1)
Figure I-6: Discrétisation des équations de courant autour du point (i,j)
En supposant la densité de courant constante sur chaque segment, cette densité peut s’écrire
par exemple entre les points (1,j) et (i+1,j) pour le cas des électrons:

—
n

- [n Wi+l,j,k—Wi,j,k+ni+1,j,k_ni,j,k] (1-30)
= Mniv1/2,5,k | it 12,5,k ]
! ! dx; 4 dx;
La variation de n et p avec le potentiel y étant exponentielle, I’erreur commise par la linéarisa-

tion des gradients de concentrations n et p devient trés importante dés que la différence de
potentiel entre deux noeuds excéde quelques ;. L’expression de la densité de courant dis-

crétisée doit donc revétir une forme non linéaire. Cette expression, explicitée par Scharfetter et
Gummel [17], part de I’hypothése qu’entre deux noeuds A et B d’un maillage unidimension-
nel, le champ électrique, la densité de courant et la mobilité électrique sont constants (Figure I-
7). Cette hypothese sera conservée pour la discrétisation bidimensionnelle.

*li+v1/2,j,k

J

A o B
° L
- AX L

Figure I-7: Schéma utilisé€ pour la discrétisation de J

A une dimension, I’équation de transport du courant d’électrons est une équation différentielle
(I-31) d’inconnue n résolvable analytiquement.
dn J n

—+E -n=— I-31

dx " u, d-31)
L’expression des conditions aux limites A et B pour la solution de cette équation permet d’en
déduire la formule de la densité du courant d’électrons. En raisonnant de facon identique pour
le courant de trous, les deux densités de courants discrétisées dans 1’espace unidimensionnel

s’écrivent:
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Jn = A_X : {nB : B(ﬁg —éA) —Dy - B@A—gg)}
N (I-32)
Jp = A—)pz {-pp -B(Ep—Ep) +ps - B(Eg—E4)}
Dans ces expressions, B désigne la fonction de Bernouilli définie par B(x) = . Le
e -1

potentiel & tient compte du potentiel électrostatique modifié par les effets de forts dopages. Il
vaut § = y + Vg/2 pour les électrons et & = v - Vg/2 pour les trous. Vg, potentiel de “bandgap
narrowing”, est défini dans le paragraphe II-B-3.c. Cette discrétisation unidimensionnelle est
suffisante car la discrétisation bidimensionnelle consistera a intégrer les densités de courants
dans I’équation (I-29) le long d’un lacet composé de quatre segments. Le calcul de (I-29) en
utilisant les densités de courants discrétisées (I-32) conduit, dans le cas d’une approche tempo-
relle implicite, a I’expression discrétisée de la densité de courant d’électrons au point (i,]):

CHES TS R PR THRTEE 5 SRR TSR MRS TR AR T

pa— nl’J:k_l_nl,_],k
=S, ( A H(G-R); j,k) 1-33)
Avec:
uni—l/z,j,k dyj+dyj+1
fn = dx; . 2 ) B(E"ni—x,j,k - gni j,k)
uni,j—l/Z,k dxi + dxi +1
gn = dy] . 3 . B(gni,j—l,k—ani,j,k)
l'Lniu/z,‘.k dyj+dyj+1
bn = dxi X 2 - B(&ni+l,j,k_§n1 j,k)
_ uni,j+l/2,k. dxi+dxi+l ] (E_, _g )
€n = (:lyj 2 0 541,k 0 5k
B, dyj+dy;e,
an = nd)l(/.Z,J,k . J 2 Jj+ . B(gnl ,j,k_ E,,ni_l’jyk)
i
uni,_i—l/Z,k . dxi'*'dxi+1 B(E_, _g )
dyj 2 0,5k T -1k
l'Lniu/z,'.k dyj+dyj+l
dxi = 2 ’ B(gn’ ik gnnl.j.k)
Hni,]+1/2,k‘dxi+dxi+l B(é _
dyj 2 05k Mjark

La surface S; ; est identique a celle utilisée pour discrétiser I’équation de Poisson.
La densité de courant de trous se calcule de facon analogue, et donne:
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Pyt T Ptk 8 Pijo Lkt Py Pia jk+ S Py

Pi =D P; i =D
=Sij'(l’bk i, j, k 1+ i, j, k 0

Aty Tp-,—
Avec:
upi—l/Z,i,k dyj+dyj+1
fP - dxi ’ 2 ‘B(gpi—l,j,k—gpi,j,k)
o = upi,j-l/Z,k‘dXi+dXi+1_B(E-, _{; )
°p — dyj 2 Pij-1.x Pij x
uPi+1/2,',k dyj+dyj+l
bp = dxi = 2 'B(gpi-f»l,j,k_gpi,j,k)
upi, j+1/2,% dxi + dXi +1
Cp - djyj . 2 .B(&pi,j-)»l,k— pi,j,k)
upi—l/z,j,k dyj + dyj +1
T dx; ' 5 ‘B(épi ’j‘k_gpi—l,j,k
l'Lp"i,j—x/z,k_ dxi"-dxi+1 B(é _g )
dy}. 2 Pijk Pij-1,k
upi+l/2,j,k_dyj+dyj+l.B(é _g )
dxi 2 Pijx Pis1,jk
upi,j+l/2,k_dxi+dxi+l'B(é —&,
dyj 2 Pijk Pij+ 1,k

I-B-2 Conditions aux limites.

)

(I-34)

La simulation bidimensionnelle avec IMPACT3 fait apparaitre quatre types de limites du

domaine 2D. Ces différentes limites apparaissent sur la figure I-8.

V2

C

Figure 1-8: Visualisation des limites du domaine bidimensionnel
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La discrétisation des équations de Poisson et de courants aux limites est indispensable. La dis-
crétisation de 1’équation de Poisson, en exprimant le champ E grace a une différence de poten-
tiels, fait en effet apparaitre aux noeuds d’interfaces une série de potentiels fictifs hors du
dispositif. Il y a apparition de nouvelles variables correspondant a ces nouveaux noeuds, alors
que le nombre d’équations discrétisées ne dépend que du nombre de noeuds du domaine de
simulation. L’application des conditions aux limites consiste a supprimer les variables (, n, p)
supplémentaires a partir d’hypothéses physiques.

Les frontieres [AB], [BC] et [CD] sont artificielles, puisque le dispositif peut étre extrapolé au
dela de ces limites. Les fronticres [AE], [FG] et [HD] correspondent 2 la surface du dispositif.
Enfin, les frontieres [EF] et [GH] sont des contacts qui seront traités différemment selon
I’adjonction ou non de composants.

I-B-2.a Conditions de flux nul aux frontiéres artificielles.

Avec IMPACT3, les conditions aux limites pour les frontiéres artificielles, appelées conditions
de Neumann, consistent a confiner dans le domaine de discrétisation les variations du champ
€lectrique et des densités de courants. Le flux de ces quantités a travers les frontieres est donc
nul. Cette condition impose un domaine de simulation suffisamment large pour diminuer

I’erreur introduite. Un exemple sera traité dans le paragraphe II-B-1. La figure I-9 décrit un
exemple d’interface verticale.

0 (ij-1)

. ng;j
G-Lj)e :

dXi

(i,j+1

Figure I-9: Schéma de discrétisation pour les conditions de flux nul

L’ expression des flux nuls au point (1,)) permet d’écrire:

— E, E,
> = —
E-ng; =0 Xli—1/2, i+ 172,
> — - -
e = Ou encore: J = -] (I-35)
Jo-ng; =0 nXh_1/2, 172,
> — — —
Jp'nSi =0 J = -
PXli_1/2,j PXlivis2,j

La prise en compte de ces trois relations dans les équations de discrétisations permet
d’exprimer les variables (y, n, p) aux noeuds situés hors du domaine en fonction des variables
intérieures au domaine. Le systeme d’équations discrétisées est donc solvable.
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I-B-2.b Conditions de surface/interface.

La plupart des surfaces de dispositifs silicium sont recouvertes d’oxyde (oxyde natif, oxyde de
champ, oxyde de grille). Les conditions de surface en dehors des contacts consisteront pour
IMPACT?3 2 opérer systématiquement une discrétisation pour le cas d’une interface silicium -
oxyde. Au contraire des limites artificielles décrites dans le paragraphe précédent, 1’indice €
n’est cette fois pas le méme de part et d’autre de ’interface (Figure I-10).

(1,j-1) e
Oxyde

(-1,j) Bsi | (i) (i+1,)

Figure I-10: Schéma de discrétisation a I’interface Si/S10,

Cette différence est prise en compte en exprimant 1’équation de Poisson sous sa forme de loi de
Gauss a I’interface Si/SiO, pour le point (i.j):

€gi- a-—) ‘Dg;—€px — “Ng;— anterface =0 (I-36)
No: Nc:
Sisilicium Siloxyde

Le terme Qjperface Prend en compte la concentration dans le cristal q.(p-n+Np-N,) ainsi que

les charges stockées a l'interface. Par I’écriture des expressions du champ électrique dans
chaque milieu en utilisant des développements au second ordre, une expression finale dis-
crétisée de la loi de Poisson a l’interface sera utilis€ée pour les points de I’interface. Enfin,
I’annulation des densités de porteurs n et p dans I’oxyde permet de fermer le systéme d’équa-
tions. A titre d’exemple, la loi de Poisson discrétisée avec les conditions aux limites artifi-
cielles et a I’interface Si/SiO, possede une forme analogue a celle définie par I’équation (I-28).

Les coefficients deviennent:

Limites artificielles: Limites a I’interface Si/S10,
ozdxi+1 g-:80)(’dxl_+_1""8())('(-1)(x
° 2dy, 2dy;
f =0 f___35i'dyj+1+30x‘dyj
2dx;
2dx;, 2dx; ,
ez Hi o o it dXisg *Es - dX
2dy;, 2dy; 4

a=—(g+f+b+c)
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En utilisant les figures I-9 et I-10, les surfaces S; ; correspondantes entourant le point (i,j)
deviennent:

S . = dx;,; dy;+dy;,,

b 2 2
. e THTKivr dyja
Si 2 2

Plus généralement, la discrétisation aux interfaces non planes ou aux limites artificielles des
équations de Poisson et de courants peut étre pratiquée en utilisant un seul élément. La brique

bidimensionnelle est subdivisée en & régions caractérisées chacune par leurs milieux respectifs
ou par une condition frontiere (Figure I-11).

(Limites artificielles)

(Limites a I’interface)

* ®ij-1)
dy;
(i-1,j) Y A
dyj1
5 ——u . __ _

dyi dx;i

e (i,j+1)
Figure I-11: Schéma de discrétisation généralisée a I’interface Si/SiO,

La discrétisation des trois équations en tenant compte des indices des sous-régions suit le
méme schéma que précédemment. A titre d’exemple, les coefficients de 1’équation de Poisson
discrétisée pour ce cas général deviennent:

Xi+1'dyj+1
i, ] 4

dx; , ;- dy; d
S~~=%-((Xl+k2)‘——LyJ+(X3+k4)- 1

dx. - dy, dx.-dy.
+(7"5+}”6)'ITYJH ad

Avec A;=1 dans le Silicium et A; = 0 dans I’oxyde ou en dehors du domaine,
et:

+(Ag + Ag) -

a=-f-g-b-c

€edy;, 1 +&7dy;

f= 2~ dx,
_ gqdx; +€,dx; ,
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gzdyJ’+83dyJ'+1
2-dx;, 4

- g4dX; , | + €5dX;
2 dyJ‘+1

I-B-2.c Conditions aux contacts schottky, ohmiques et MOS.

Contacts sur Silicium:
La nature d’un contact métal-semiconducteur dépend d’une part des travaux d’extractions du
métal et du semiconducteur, et d’autre part du type de dopage dans le silicium. A partir de la
description de I'interface par les structures de bandes [18][19], 1a nature du contact suit la régle
suivante, avec O, et ¢ les travaux d’extractions dans le métal et dans le semiconducteur:
O Si ¢y > O
silicium dopé n : contact Schottky.
silicium dopé p : contact ochmique.
O Si ¢y, < s :
silicium dopé n : contact ohmique.
silicium dopé p : contact Schottky.
La physique des contacts Schottky et de leur comportement comme diodes peut €tre modélisée
précisément et a été implémentée sous IMPACT3 avec succés. Cependant, pour les applica-
tions des paragraphes II et III, seuls des contacts ohmiques seront utilisés. Les caractéristiques
d’un contact ohmique idéal sont les conditions d’équilibre a I'interface. En annulant la charge
totale du semiconducteur q.(p-n+Np-Ny) et le métal étant infiniment recombinant (i.e. pn =

niez), le calcul conduit a exprimer le potentiel et les concentrations de porteurs a I’interface
sous la forme des conditions de Dirichlet.
kT . (Np-Ny
V¥ = Veontaee + _q— ' asmh( >

Ije

2
= (Np ; Na) + J(ND _4NA) + nize 1-37)

2
(ND—NA) (ND—NA) 2
p=- ) + 4 +nie

Appliquées a IMPACT3, ces conditions constituent une approximation. Par exemple, le cas
d’un contact en Aluminium sur le Silicium est caractérisé par une différence de travaux ¢

négative. Le contact correspondant sur du Silicium p est donc schottky. En pratique, la création
des contacts correspondants est réalisée par un surdopage local d’accepteurs. Cela permet, en
rétrécissant la zone de charges d’espace de la diode a quelques angstroms, de favoriser la
recombinaison dans le métal par effet tunnel. L’approximation du contact infiniment recom-
binant est donc conservée quelque soit la nature du contact. Les conditions de Dirichlet fer-
ment le systéme d’équations en imposant directement les valeurs (y, n, p) comme conditions
aux limites.

Contacts sur Oxyde: :

L’autre type de conditions aux limites imposées par une tension est constituée par les contacts
Métal-Oxyde-Semiconducteur (MOS). Aucun courant ne circule a travers ce contact, ce qui
impose une premiéere relation de fermeture: n = p = 0. En tenant compte de la différence des
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travaux d’extraction entre le métal et le semiconducteur, ainsi que de la structure de bandes 2
I'interface oxyde-semiconducteur, le potentiel imposé par ce type de contact s’écrit:

N

%F . ln(——_g) (Dopage(n))
ie

Y = VContact - q)MS + (138

kT , (Na
L 1“(;.‘) (Dopage(p))

I-B-2.d Adjonction de composants R,L.,C.

L’ adjonction des composants R et C a déja été réalisée dans IMPACT3 [20]. Le principe est
brievement rappelé ici. Les composants résistifs ou capacitifs connectés a un contact sont par-
titionnés en composants équivalents pour chaque noeud du contact. Les valeurs de ces sous-
composants sont données au noeud 1 du contact par:

Lo-R

(1-39) C, = — (140
i LC

ou I; est la longueur du contour fermé entourant chaque noeud et L~ est la longueur totale du
contour entourant le contact (Figure 1-12).

i

Figure I-12: Lacets d’intégration au contact pour le calcul du courant total (L)
et du courant en un point (;)

Pour une électrode, le courant défini comme positif rentrant s’exprime en utilisant le contour
autour du contact par:

> 9 o
I = §(Jn+Jp+JD)ndr 1-41)
r
ol 1 est le vecteur unitaire normal au contour I entourant I’électrode, et pointé vers I’extérieur.
; = _0dR L e
Le courant de déplacement Jp = §D est ici pris en compte pour la généralisation de la

méthode aux phénomenes transitoires. Le courant ainsi calculé en chaque noeud du contact est
égal a celui défini par I’équation électrique macroscopique pour chaque sous-composant cal-
culé par les équations (I-39) et (I-40). En chaque noeud du contact, cela permet d’écrire une
équation faisant intervenir les trois variables (y, n, p) et qui remplacent I’équation de Poisson.
Elle définit les conditions aux limites pour le potentiel. De plus, les conditions de Dirichlet
pour les concentrations en électrons et en trous restent valables a I’interface silicium-contact et
permettent d’assurer la fermeture du systéme. En appelant g, le potentiel de Dirichlet

s’ajoutant a la tension sur le contact pour donner le potentiel a I’interface, les équations pour
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les résistances et capacités s’écrivent:

A% . —(y.: + : e
( Appliquee R(.Wl Wshlft)) - §(Jn+JP+JD)1_'>1dF (1—42)
1 F,‘
0 > > o
5tV apptiquee = (Vi + Wenig)) " C; = (T + T, +Ip)ndT (1-43)
r

I'; définit le contour entourant le noeud 1. Cette méthode se ramene a la séparation d’un contact

unique en n contacts connectés a n composants. A chaque sous-contact est attribué un potentiel
v différent, alors que le contact en réalité impose un seul potentiel unique sur toute son inter-
face. L’ approximation effectuée reste cependant valable car le dopage supposé important sous
le contact impose un potentiel qui varie trés peu a I’interface commune a tous les noeuds.
Pour les simulations de décharges inductives, la possibilité d’adjoindre une inductance au con-
tact a été ajoutée au simulateur. Le partitionnement de ce composant aboutit a exprimer la
valeur du composant au noeud i par:

Le courant calculé par intégration le long de I" au contact doit étre égal a celui défini de facon
macroscopique par 1’équation de courant du sous-composant. Contrairement au cas des capac-
ités, le courant circulant dans 1’inductance est le résultat d’une intégration dans le temps.
L’équation générale (I-44) donne I’expression (I-45) au temps référencé par I'indice k, et au
noeud i du contact.

1
= =- dt -
I(t) = 1(0) + 1 J’;V(t) (1-44)
1 VLk+VLk—1)
I, =1 _ +—-(-————— At (1-45)
k k-1 Li 2 k
=L, + 1. ((Wi,k—l = Vapp,. ) T Wik = Vapp) t 2Wshift)Atk
L. 2

1

La seule discrétisation supplémentaire pour les conditions aux limites R,L,C porte sur le cour-
ant de déplacement. L’étape de discrétisation est similaire a celle trait€e dans le paragraphe II-
B-2.b, en utilisant la figure I-11. L’équation finale discrétisée (I-46), écrite pour le cas général
avec les trois types de composants au noeud (i,j) d’un contact, est explicitée par la formule
suivante:
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S M RIS L ) U A TN D P AR
+Pi—1,j,k'fp"’Pi,j-l,k‘gp+Pi+1,j,k'bp+Pi,j+1,k'Cp—Pi—1,j,k'ap

+d_yj . (e VicL gk Vi gk Vie k-1t Vi k-1
7 At - dx;

2

te _‘Vi+1,j,k—\l’i,j,k“\l’i+1,j,k-1+Wi,j,k-1)
2
Aty - dx;, 4
+de+1.(86‘Wi_LLk"Wi,j,k-Wi—I,j,k—l+Wi,j,k—l
Vi ik~ Vigk~Vienjk-1TVijk-1
+ey- L (1-46)
I - aX; 4
+%_(S Vii-nk Vi Vij-k-1Ft Vi k-1
2 8 Aty - dy;
re Wi+1,j,k—Wi,j,k‘Wi+1,j,k-1+Wi,j,k—1)
5
Aty - dy; g
+dxj+1(8 Vi Vi V-t Vi k-
2 ! Aty - dy;
te Wi+1,j,k—wi,j,k_wi+l,j,k—l+Wi,j,k—1)
4
At - dyj,
(Wi, 51— VRApp,)
R;
S B T
Aty (wl’l’k VCAPPk 1VI,J,k—l-'-VCAPPk—l)
. 1 (Wijx-1=Vhapp, )+ (W= Vhapp )+ 2Wehieey
+ i:j;k_1+]_-l—' 2 Atk—o

i! J
Pour un composant L, C, R connecté a un contact, VL App’ vVC App €t VR App sont les tensions
extérieures appliquées a 1’autre extrémité des composants. Les indices (1,j) sont appliqués aux
composants partitionnés au noeud (i,j). Les coefficients f, 8n/p, brp, Cryps 2yyp sONt donnés

dans le paragraphe I-B-1.d-2.
I-B-3 Modeles utilisés.
[-B-3.a Modeles de mobilités.

Les mobilités des porteurs dépendent des temps caractéristiques de relaxation T entre deux col-
lisions d’un porteur avec le réseau[21]. La mobilité peut Etre affectée par les concentrations en
impuretés ionisées, par le champ électrique et par la température par I’intermédiaire des vibra-
tions thermiques du réseau. D’autres parametres comme la densité de sites interstitiels ou
vacants, ou comume la densité de displocations, ont aussi une influence, qui n’est cependant
guere considérée en simulations [7]. La complexité de ces mécanismes conduit a définir des
modeles de mobilités de facon empirique, en faisant intervenir un nombre limité de
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phénomeénes modulant ]a mobilité€. Le modele utilisé dans IMPACT?3 doit d’abord inclure la
prise en compte de la densité de dopants dans le cristal. La formulation proposée par Scharfet-
ter et Gummel [17] permet d’exprimer cette dépendance sous la forme:

Dopants _ Ko (1_47)

n, p C
+ ——
! ref C

C +
n,p
Sn’ 0

Dans cette expression, C est la concentration totale en dopants dans le cristal; L, est constante
et les parametres C, , et Sy, sont ajustés expérimentalement pour les €lectrons et pour les

trous. Le champ électrique module aussi la mobilité et demande un raffinement de ce modele.
Dans ce cas, la proximité d’une interface devient influente, et les modeles dépendants du
champ doivent étre distingués pour les MOS (circulation des porteurs en surface) ou pour les
bipolaires. Le modele enrichi de Scharfetter et Gummel devient:

Dopants

Dopants, Champ _ n, p
Dopants
+ "‘Ln, p ’ E//
Vs

(I-48)

“’n, p >

2
ac

Dopants
un, p ’ E// +G
Vs

ac
Dans cette expression, E;; est la composante du champ électrique parallele a la densité de cour-

Dopants
Hn,p ) E//
Vs
1+
op

> —>
E-J

n, p N .. . .
== - G est un parametre empirique; Vs, et Vs, sont les vitesses

Jnp
de saturation des phonons acoustiques et des phonons optiques. Obtenus expérimentalement,
ces parameétres sont indiqués dans le tableau I-2.

ant, et définie par E;, =

Tableau I-2: Paramétres utilisés pour le modele de Scharfetter et Gummel

Parameétres Unités Electrons Trous
Ho cm?/(V.s) 1400 480
S sans unités 350 81
cref 1/cm? 3.10° 4.10°
Vsae cm/s 4.9.10 4.10°
Vsop cm/s 1.036.10° | 2.928.10°
G sans unités 8.8 1.6

La modification du modéle de mobilité pour la circulation aux interfaces MOS n’affecte que la

quantité

Dopants

qui s’écrit alors:
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Ko ' 1
C Jl+o-E|
ref C
Cn,p +S

Dopants __

(I1-49)

,J"n’p
1+

n,p
L expression (I-48) reste inchangée. E | est la composante du champ électrique orthogonale au
vecteur densité de courant, responsable de la dispersion des porteurs en surface. o est un para-
meétre ajusté expérimentalement, dont les valeurs sont données dans le tableau I-3.

Paramétre Unités Electrons Trous

o cm/V

1.54.107 5.35.107

Tableau I-3: Parametre utilisé pour inclure la composante orthogonale du champ
I-B-3.b Modeles de Génération-Recombinaisons.

Les trois mécanismes principaux de Génération-Recombinaison dans un volume modélisés en
simulation numériques sont implémentés dans IMPACT3. Ces phénomenes sont décrits dans
ce paragraphe.

(3 La génération-recombinaison Schokley-Read-Hall (SRH)[22][23] est due a I’existence de
niveaux énergétiques E, intermédiaires dans la bande interdite. Ces niveaux de transitions, liés

a la présence de défauts en général ponctuels (interstitiels, lacunes), dépendent en pratique de
la technologie utilisée et des niveaux de dopage. Les temps de vie T, et T, des €lectrons et des

trous caractérisant les niveaux d’énergie recombinants sont modélisés empiriquement par la
relation suivante:

_ TnO, p0
n, - TN AN
P N, +Np
1+ ———
Cop
ol (No+Np) est le niveau de dopage total et les parametres empiriques T,q 50 et Cp , sont don-

nés dans le tableau I-4.

(I1-50),

Parametres Unités Electrons Trous
To s 3.95.10 3.52.107
C cm™ 7.1.101 7.1.10°

Tableau I-4: Parametres utilisés pour le modele de génération-recombinaison
SRH

Le taux de génération-recombinaison s’écrit alors sous la forme :

2
n;, —np

Tn-(p+nie-exp( T D+Tp-(n+nie-exp( T D

(G-R)gry = (I-51)
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O La génération-recombinaison par effet Auger est un phénomene particulierement important
dans les semiconducteurs trés dopés. Sa prédiction théorique, méme limitée & 1’aspect qualita-
tif, reste soumise a des controverses. Initialement, les transitions bande a bande des porteurs
sont supposées s’effectuer sans 1’aide de niveaux intermédiaires placés dans la bande interdite.
Des €tudes plus récentes indiquent 1’intervention possible de ces niveaux Et pour les transi-
tions, ce qui entraine un couplage du phénomeéne avec le mécanisme SRH. La modélisation
sous IMPACT3 de la génération-recombinaison Auger sera cependant découplée du mécan-
isme précédent, et se résume sous la forme:

2
(G-R)pyger = (Agy-n+ Ay, p)- (0, —n-p) (I-52)

Les coefficients empiriquement établis Ac, , sont donnés dans le tableau I-5.

Parameétre Unités Electrons Trous

Ac cm®.s7! 2.8.10731 9.9.103?

Tableau I-5: Parametres utilisés pour le modele de génération-Rrcombinaison
par effet Auger

(3 La génération par impact correspond a la création d’une paire électron-trou par un porteur
devenu hautement énergétique sous l’action d’un champ électrique. Au contraire des
phénomenes précédents qui dépendaient du cristal, ce mécanisme dépend donc des densités de
courants et se modélise par:

W
G). = o h .i (I-53
( )1mpact - “Yn q 0Lp q )

ou o, et o, sont définis par

ECl'it Bn,p
o =0 exp P
np — “Yn0,p0° - .
P P E//n, p

E// est la composante du champ électrique parallele a la densité de courant pour un type de por-

teur. Les valeurs de champ critique E°t et de B sont extraites empiriquement, et données dans
le tableau I-6.

Parametres Unités Electrons Trous
Ot cm’! 7.03.10° 6.71.10°
E°t Vem'™! 1.231.10% | 1.693.10°
B sans unité 1 1

Tableau I-6: Parameétres utilisés pour le modele de génération par impact
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Par ailleurs, la génération-recombinaison de surface est assimilable, par la densité d’états
pieges a I’interface, a un mécanisme Schokley-Read-Hall. Cette densité est trés fortement liée
a la technologie, et sa méconnaissance pour les technologies étudiées a conduit & ne pas pren-
dre en compte le phénomene. Les applications traitées dans le paragraphe II impliquent des
déplacements de porteurs éloignés de la surface du dispositif. La génération recombinaison de
surface n’est donc guére impliquée. Les dispositifs 121 (paragraphe III) ne font intervenir la
recombinaison de surface que pour les déplacements de porteurs dans le PNP latéral. La cara-
ctérisation des bipolaires NPN verticaux est peu susceptible d’étre affectée par la suppression
du phénomeéne en simulation.

I-B-3.c Comportement a forts dopages et modeles de “bandgap narrowing”.

Pour des niveaux de dopages dépassant 10'® Atomes par cm?, les interactions des porteurs
libres entre eux et avec le réseau dopé deviennent suffisamment importantes pour que les
niveaux d’énergie des dopants forment une distribution quasi continue d’énergies permises.
Cette nouvelle bande créée vient recouvrir I’extrémité de la bande de conduction ou de la
bande de valence, et diminue donc la largeur de la bande interdite (“Bandgap Narrowing”).
Comme le calcul de la concentration intrinseque n; était effectu€ a partir des bandes de valence

et de conduction du matériau, le calcul d’une nouvelle concentration intrinséque effective n;, a

partir des bandes déformées par les distributions de dopants permet de prendre en compte
directement le phénomene. Si AE, = AV, correspond au rétrécissement de la bande interdite,

N, +N N, + Np\\2
AV, = V,- ln(—A——D)+ (m(—’*—DD +C
£ NO NO

qAVg
n,, =n- exp( KT )
Les paramétres C, N et V; sont donnés dans le tableau I-7.

alors:

(I-54)

avec:

Parameétres Unités Valeurs
Vi v 9.103
No cm™ 1017
C Sans unités 0.5

Tableau I-7: Parametres du rétrécissement de bandes
I-B-3.d Introduction de la température.

Outre sa présence dans les constantes de normalisation, la température T est susceptible de
modifier fortement deux autres caracteres de la simulation:

3 Le rétrécissement de la bande interdite d aux forts dopages dépend de T.

O Les modeles de mobilités et de génération-recombinaison dépendent de T[24][25].
La température est prise en compte directement dans le modele de réduction de la bande inter-
dite. Par contre, la prédiction théorique de la variation des modeles L et T reste approximative.
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Le calcul de la mobilité en prenant en compte ’interaction des porteurs avec les vibrations
acoustiques par effet thermique du réseau peut étre effectué analytiquement. Cependant,
I'influence additionnelle de la température sur la structure de bandes et sur les phonons
optiques rendent les expressions calculées peu fiable. En pratique, le comportement des
modeles de mobilités et de génération-recombinaison est décrit empiriquement [26][27][28].
Les parametres moyens extraits de la littérature conduisent a modifier la mobilité dépendant
uniquement du dopage définie par Scharfetter et Gummel comme suit:

Dopants, Temperature _  Dopants (T % :
Dopants, Temperature __ Dopants ] _T_)_ap -~
D = U, ( 300 (I-56)

Les parametres o, et o, mesurés en pratique respectivemnent dans les intervalles [2.33; 2.6] et
[2.2; 2.7], sont ajustés pour IMPACT3 a 2.5 et 2.3. La modélisation de Scharfetter et Gummel
autorise le remplacement dans 1’expression (I-48) de un’pD"pams par un’pD"pams’Temperat“re.

En supposant le phénomene de génération-recombinaison dominé par I’effet SRH [29] et en se
référant aux temps de vie intervenant dans I’expression (I-51), les temps de vie 7, et T, des

électrons et des trous deviennent:

T T 2.2

Tnemperature -1 (300) (-57)
Temperature _ T 28

Tp = Tp . (ﬁ)) (1-58)

et seront utilisés ainsi dans le modele de génération-recombinaison SRH.

I-C Choix des méthodes de résolution.

I-C-1 La méthode de Newton Raphson pour la simulation de dispositifs.
I-C-1.a Position du probléme.

La discrétisation des équations de Poisson et de courants pour un nombre N de noeuds dans le
domaine bidimensionnel a conduit a un systéme de 3N équations a 3N inconnues. Le résolu-
tion de ce systtme consiste a trouver une distribution des variables (Y, n, p) globalement
cohérente pour ’ensemble du dispositif. Par simplification, le systtme est exprimé sous la
forme:

%

F,(¥,8,9) = 0

__9

F (Y, 0.p) = 0 (1-59)
_)

F,(y,5p) = 0

- =5 S

Les vecteurs F\V’ F_et F]7 ont comme coordonnées F équations de Poisson et de

yis Fni et Fpi’
courants discrétisées au point i. Chacune de ces équations dépend de toutes les variables (;,
n;, p;) pour tous les points du systtme. Comme la discrétisation au point 1 fait intervenir au plus
les quatre premiers voisins entourant ce point (i.e. cing points en tout), les équations Fy;, Fp; et
F; ne dépendent en réalité que de quinze variables au maximum. Par généralisation, les varia-

bles en tous les points du systeme seront cependant conservées sous forme de trois vecteurs.

n
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Les variables interviennent dans ce syst¢me de fagon non linéaire. Les potentiels y; sont cou-
plés aux fonctions de Bernouilli dans les équations de courants discrétisées. De plus, les varia-
bles (y;, n;, p;) sont interdépendantes. La résolution du systéme ne peut donc pas étre faite
directement en appliquant une méthode de résolution linéaire, mais devra étre effectuée par
itérations.

I-C-1.b Description du jacobien.

La méthode de Newton Raphson permet en analyse numérique de résoudre un systéme matric-
iel par linéarisations successives des coefficients de la matrice. Il existe deux cas d’applications
pour cette méthode.

O Soit les lois physiques discrétisées conduisent a un systéme ou les inconnues ne fig-
urent pas dans des fonctions, mais sont directement multipliées par des coefficients. Pour les
méthodes de simulations de circuits électriques, par exemple, le systéme a résoudre est
[GI[V]=[I] ou les coefficients non linéaires de [G] ne dépendent que des tensions V; aux
noeuds du circuit [30]. La méthode consiste dans ce cas, a partir d’'une supposition initiale du
vecteur V, a calculer la matrice [G] linéarisée autour de ce vecteur V et a inverser le systéme
pour obtenir une nouvelle distribution de tensions.

O Soit le systéme d’équations fait intervenir les inconnues comme variables de fonc-
tions non linéaires, comme c’est le cas pour IMPACT3. La résolution directe du systéme est
alors impossible. Une solution consiste a se ramener a la résolution d’un systéme analogue au
premier cité, en approximant les fonctions non linéaires du systeme par des développements de
Taylor au premier ordre. Le calcul conduit & exprimer le systeme sous la nouvelle forme
[J1[AX]=[B], ot les inconnues AX; sont directement multipliées par des coefficients linéarisés

autour d’une solution approchée.
En supposant connue une solution approchée (y,, n,, p,) du systéme, la solution effective peut

donc s’écrire sous forme vectorielle:

—_ =

9
Ay +y, =
- -
An+n, = (I-60)
- = >
Ap+p, = P

Introduite dans le systeme, cette solution conduit a écrire:

= = S5 > > o
F,(Ay +y,, An+n,, Ap+p,) = 0

e e I R S
F (Ay+vy,,An+n,Ap+p,)

= = > > > o
F(Ay +y,, An+n,Ap+p,) = 0

I
o

- = = .
Chacune des équations coordonnées de FW, F, et F, est alors développée au premier ordre

par rapport a toutes les variables du systéme:
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D I 2 2 sy
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+aAnl o, Ang +aAnN n nN+aApl n Apg+ +aApN 2 Ay =
AP 2 2 4
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Le systeme equlvalent s’exprime donc sous la forme:
[ = — - ]
J F\!f %Fn %Fp
aw — 9t Tl 9 Tl [ =
\4 n p
0 i:—) Ay
= =tnl 3 N Y e e _
oy Y|, o M op Pl xal = Fn(wa’ 0, Pa) (1-61)
Va By Pal |—
3 — Ap F—) — rT) -
—F — — p Var Mg Py
AT n 2°p L _
oy Ti_,9da |, dp F|_
Ya Ma Py

Dans ce nouveau systeme [J][AX]=[B], la matrice [J] obtenue est appelée la matrice Jacobi-
enne. Cette fois, les variables (Ay, An, Ap) peuvent étre extraites par inversion de [J]. Le calcul
de ces variables permet de déterminer une nouvelle solution (,, n,, p,). En mettant a jour la

matrice jacobienne linéarisée autour de cette solution, il est alors possible de calculer a I’itéra-
tion suivante les nouvelles variables (Ay, An, Ap). La convergence de la méthode de Newton
Raphson avec ce changement de variables est obtenue quand les solutions (Ay, An, Ap) sont
suffisamment proches de 0. II faut remarquer que les matrices jacobiennes calculées par cette
méthode donnent des systemes approchés: avec IMPACT?3, la linéarisation de Taylor utilisée
n’a pas été appliquée par exemple aux modeles de mobilités qui dépendent pourtant des varia-
bles (y, n, p). Ce choix de linéariser certaines fonctions et d’en supposer d’autres dépendant
uniquement de la solution initiale est empirique. De plus, les jacobiens sont modulables par
multiplication de certains de leurs coefficients par des facteurs empiriques pour améliorer la
convergence. Cette méthode de surrelaxation, appliquée dans le paragraphe III-C-3, demeure
tres dépendante des conditions de simulation. Le simulateur IMPACT3 a permis, en se limitant
a la linéarisation décrite, de fournir avec robustesse les résultats exploités dans les paragraphes
M et I1.

Les deux algorithmes de résolution itérative utilisés pour IMPACT3 sont maintenant décrits.
Le choix de I’'un ou I’autre de ces algorithmes en fonction du type de simulation est discuté
dans le paragraphe I-C-5.
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I-C-2 Description et applications des méthodes découplées.

Le premier type de résolution du systeme linéarisé est fondé sur 1’algorithme de Gummel. Ini-
tialement, cette méthode consiste a découpler I’équation de Poisson des deux autres équations
de courants. Les concentrations n et p étant fixées, I’équation de Poisson est résolue indépen-
damment par une méthode de Newton-Raphson, et la solution () est injectée dans les équa-
tions de courants, alors résolvables. Pour des raisons de robustesse, une version améliorée de
cet algorithme est implémentée sur IMPACT3 (Alternative Step Method), et peut étre décom-
posée en deux phases.

1- Lors de la résolution découplée de I’équation de Poisson, les concentrations en électrons et
en trous sont remises a jour pour chaque itération k, suivant les expressions:

k+1 k (AWk+l

n =n -exp| ——
t

(1-62), aveC Yy =Yg + AWk+l'

k+1 k
P =D ’CXP(—

Awk + 1)
t

La distribution de potentiel calculée dans le domaine au terme des itérations de Newton-Raph-

son sert de point de départ pour la seconde partie de 1’algorithme.

2- Pour chaque itération, 1’équation de Poisson est d’abord linéarisée autour de la solution de

I’itération précédente. Le nouveau potentiel Wy, calculé a partir de cette équation est introduit

dans les équations de courants, linéarisées autour de (Y1, 0y, py)- De plus, les concentrations
ny et py sont remises a jour, une fois Y, ; connu, suivant les expressions (I-62). Les équations
de courants sont alors résolues indépendemment pour compléter la solution (Wy,1, D4 1> Ps1)
de I'itération.

I-C-3 Description et applications des méthodes couplées.

La discrétisation temporelle implicite ayant été retenue pour IMPACT3 en raison de ses pro-
priétés de convergence, la prise en compte du systeme total d’équations couplées est obliga-
toire pour les applications transitoires. La robustesse de cette méthode la destine également
aux applications ol des composants R,L,C sont adjoints aux contacts. Le systéme matriciel (I-
61) est directement résolu par itérations et linéarisations successives. La différence majeure
réside donc dans I'inversion d’une matrice unique de rang 3N pour chaque itération, alors que
la méthode découplée proceéde pour chaque itération a trois inversions successives de matrices
de rang N. La figure I-13 donne I’exemple d’un systéme discrétisé de seize points.

Y= Cste y# Cste Composant pris en
n=n, n=ne compte pour la
P = Pe, P=Pe méthode couplée.
7

1 2 3 4

5 6 7 8

9 10 11 12

13 14 15 16

Figure I-13: Exemple de systeme discrétisé a 16 points
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En utilisant les expressions discrétisées (I-28) et (I-33) des lois de Poisson et de courants pour
I’ordonnement des points comme I’indique la figure I-13, les différents types de jacobiens sont

indiqués sur les figures I-14.a et I-14.b.

ag 1 1 10 11
» . 1
1] 1] | |
Al 0 Of M 0
O [
s Termes non nuls ENCEECIOOEED [T (i | (m[wm] | |m
aTermes artificiels ai\l/ " aia T T 9F/p = T
(dérivation par oy B EE I mEE on/p BRI
rapport 2 une S5 =95
constante) WL ms O a

Equation de Poisson:
Remplissage symétrique
Coefficients symétriques

Equations de courants:
Remplissage symétrique
Coefficients non symétriques

Figure 1I-14.a: Matrices jacobiennes obtenues pour la méthode découplée

Les conditions aux deux contacts sont incluses a titre d’exemple.
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Figure I-14.b: Matrice jacobienne obtenue pour la méthode couplée
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En pratique, la méthode couplée requiert un temps de calcul beaucoup plus long pour cette
inversion unique, la matrice jacobienne étant de surcroit non symétrique de forme.

I-C-4 Optimisation des solveurs: solveurs directs.

La taille des systémes qui seront simulés pouvant atteindre entre 20000 et 60000 noeuds,
I"inversion des matrices jacobiennes correspondantes est le point le plus critique pour la simu-
lation numérique, et demande une étude approfondie des solveurs a utiliser.

I-C-4.a Rapidité et limites des solveurs directs.

L’inversion d’une matrice A par méthode directe se résume par la décomposition par pivot de
Gauss de A en deux termes L et U (Low et Up) correspondant aux blocs triangulaires inférieurs
et supérieurs. La décomposition de la matrice creuse A, qui permet le calcul de A'' = U . L}
ajoute de nouveaux termes non nuls dans chaque bloc, comme indiqué sur la figure I-15.
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Figure I-15: Décomposition L.U et conséquences

Si N est la dimension de A, le nombre de ces nouveaux termes varie en NP, ou p ne dépasse pas
1.5 dans la pratique (les solveurs actuels permettent de minimiser p jusqu’a 1.1 ou 1.2). Ces
performances sont obtenues par des heuristiques (algorithmes fondés sur des méthodes empir-
iques s’efforcant d’approcher la méthode idéale) permettant de pré-ordonner A avant la
décomposition. Le solveur direct testé [31] utilise I’heuristique MMD (Minimum Degree
Ordering) qui permet d’obtenir une vitesse de résolution au moins dix fois inférieure a celle
d’un solveur direct ou A n’est pas préordonnée. Par ailleurs, il offre €galement un gain de
vitesse de 10 par rapport aux solveurs itératifs les plus performants pour des matrices de
dimension 10000. Ce gain de vitesse tombe a 5 lorsque la taille de la matrice dépasse 20000
(test effectué sur les matrices jacobiennes de la méthode couplée).

I-C-4.b Optimisation de 1a méthode de résolution et du préconditionnement.

Pour les systemes de grandes tailles, les résolutions itératives sont les seules méthodes utilisa-
bles numériquement. Elles sont adaptées aux matrices creuses correspondant typiquement aux
méthodes des différences finies, ol les taux de remplissage (rapports entre le nombre d’€lé-
ments non nuls et le nombre d’éléments total) n’excéde pas 0.5%. Les différentes méthodes de
résolutions itératives ont des propriétés de convergence trés dépendantes du type de systéme
envisagé. Il n’existe aucune solution mathématique pour une méthode itérative permettant de
prédire la vitesse de convergence en fonction de la forme de la matrice, et le choix d’un solveur
pour une application est empirique.

D’autre part, les résolutions itératives s’appliquent a des systemes diagonalement dominants
ol la matrice a inverser est proche de I’identité. Afin de garantir la robustesse des méthodes
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itératives, un systeme [A] . [X] = [B] doit subir une transformation (préconditionnement) pour
ramener le probléme a une matrice plus facilement inversible. Le tableau I-8 résume les dif-
férentes méthodes de résolutions testées avec les matrices jacobiennes d’IMPACTS3 et associ-
€es au résultat d’un préconditionnement[32]. Seules les méthodes retenues et implémentées
dans le simulateur seront décrites ultérieurement.

Application aux

Meéthodes Signification matrices non

symmeétriques
CG Conjugate Gradient non
GMRES General Minimal Residual oui
CGS Conjugate Gradient Stabilized oui
QMR Quasi Minimal Residual oui
BiCG Bi-Conjugate Gradient oui
BiCGStab Bi-Conjugate Gradient Stabilized oui

Tableau I-8: Solveurs testés avec IMPACT

Les deux méthodes de préconditionnement les plus simples sont la méthode de Jacobi et la
méthode SSOR (Symmetric Successive Over-Relaxation) [33] . Elles s’appuient sur des
décompositions simples et peu colteuses en temps de calculs (décomposition de la matrice a
inverser en une somme), et sur 1’introduction de facteurs empiriques de relaxation pondérant
les diagonales. Ces méthodes, testées avec un succés limité pour les applications sous
IMPACTS3, ne sont pas abordées ici.

Le préconditionnement par factorisation (ILU) d’un systeme pour une résolution itérative suit
une démarche analogue a celle qui décomposait la matrice A en blocs U et L pour une résolu-
tion directe. Par contre, la méthode de gauss appliquée est dite incomplete: au lieu d’insérer
dans les blocs U et L la totalité des nouveaux termes créés, seuls les nouveaux termes
s’inscrivant dans les diagonales non nulles existantes sont conservés. Ceci permet I’économie
de ressources informatiques, le stockage de A, L, et U étant organisé soit en décrivant sous
forme de tableaux tous les éléments des diagonales non nulles, soit par un stockage des €lé-
ments non nuls et de leurs positions dans la matrice (Yale Sparse Matrix Format (YSMP), for-
mat Harwell-Boeing...[31]). L’ obtention des blocs L et U vérifiant L.U = A permet de réécrire
I’expression A.X = B sous la forme:

[L]-[A]-[U]-[UT" - [X] = [L]-[B] (I1-63)

De plus, I’expression [L].[U] = [A] permet d’approximer le produit [L].[A].[U] par la matrice
identité. En posant [I4] = [L].[A].[U], I'’équation ou L, U, et I, sont connus est donc:
-1
[I,]-[U - X] = [L-B] (I1-64)
I1 s’agit maintenant d’un systeme simple revenant a inverser la matrice [I] proche de I’iden-
tité, ce qui assure la robustesse de la méthode itérative qui sera employée. La matrice U étant

de plus triangulaire, 1’obtention de [X] a partir de la solution résolue [U'I.X] est immédiate par
substitution arriere. Deux variantes du préconditionnement ILU, D-ILU et M-D-ILU, ont
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€galement été testées avec IMPACT?3.

L’utilisation d’un solveur itératif doit répondre a deux besoins:
O Résolution pour la méthode découplée de matrices de tailles moyennes symétriques
de forme.
0 Résolution pour la méthode couplée de matrices de grandes tailles
non symétriques.
Deux méthodes préconditionnement-solveur différentes ont été utilisées pour ces applications.

1- Méthode découplée.

La résolution par une méthode unique des trois matrices de formes identiques correspondant
aux équations de Poisson et de courants pose le probléme suivant: si 1I’équation de Poisson dis-
crétisée donne un jacobien symétrique, les équations de courants donnent deux jacobiens qui
ne sont symétriques que de forme, et dont la diagonale peut contenir des termes faibles (diago-
nale non dominante).

L’équation de Poisson est résolvable par un algorithme de gradients conjugués (CG) couplé a
une factorisation ILU simplifiée, les matrices L et U étant en effet dans ce cas les transposées
I’'une de I’autre. La résolution itérative par la méthode des gradients conjugués d’un systéme
[A] . [X] = B consiste 2 minimiser numériquement la fonction scalaire f d’un vecteur X [34].

> 1 =2 e I
f(X):i-X-A-X—(B-X) (1-65)
En effet, le gradient de cette fonction, exprimé par
> > > 2
Vaf(X) = A-X-B

s’annule quand la fonction f est minimale, ce qui permet d’obtenir le vecteur solution [X].

Les matrices jacobiennes calculées par la dérivation des équations de courants discrétisées
seront également soumises au préconditionnement ILU. Par contre, la méthode des gradients
conjugués sera remplacée par sa variante pour les systemes non symétriques (algorithme des
gradients conjugués asymeétrique, Bi-CG), ou la méthode de recherche du vecteur X minimi-
sant f est calculée en utilisant également les transposées de A et de B. Enfin, I’optimisation du
préconditionnement ILU visant a laisser les nouveaux termes non nuls créés s’ils font partie de
diagonales judicieusement choisies divise par deux le nombre d’itérations. Ce choix sera
retenu pour la résolution des équations de courants.

2- Méthode couplée.

Le jacobien obtenu par discrétisation des trois équations différentes n’est pas symétrique de
forme. Dans ce cas, le préconditionnement joue également un réle primordial, et le test de plu-
sieurs combinaisons entre les méthodes de préconditionnement et celles de résolution est
nécessaire pour faire le choix de la combinaison la plus rapide et la plus robuste. En s’inspirant
du préconditionnement optimisé de la méthode découplée pour les équations de courant, la
décomposition incompléte de Gauss laissera dans les matrices U et L tous les termes non nuls
s’inscrivant dans les diagonales déja existantes [20]. Trois utilitaires mathématiques [35] [36]
[37] [38] ont été utilisés pour tester 1’efficacité des méthodes existantes et de ce précondition-
nement spécifique. Les méthodes QMR, GMRES sont bannies du tableau I-9 de résultats pour
leur lenteur ou leur manque de robustesse, quelque soit le préconditionnement utilisé.
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Préconditionnement/ Précond
Méthode D-ILU M-D-ILU ILU recond.
spécifique
BiCG N=328 N=328 N=329
t=42 t=42 t=42 t=30
CGS N=204 N=204 N=205
t=32 t=31 t=37
BiCGStab N=78 N=78 N=50 non teste
=29 t=25 t=20

ableau 1-9: nombre d’itérations requises pour la résolution du systéme
Tabl 1-9 bre d’itérations la résolution du syst
et durée en secondes.

Le préconditionnement spécifique est le compromis le plus correct entre la robustesse de simu-
lation et la durée des calculs. Il sera appliqué pour la simulation en méthode couplée avec
IMPACTS3.

I-C-5 Limites des deux méthodes numériques et choix empiriques conséquents.
I-C-5.a Limites de la méthode découplée.

Outre sa restriction aux phénomenes statiques, la méthode découplée utilisée pour simuler les
dispositifs décrits dans les paragraphes II et III a trouvé ses limites lors de simulations de dis-
positifs en forte injection (latchup, paragraphe II-B-3). La précision numérique d’un dispositif
avec générations-recombinaisons est de 5% avant I’entrée en haute injection, et la méthode
diverge ensuite. La méthode découplée ne prend en effet pas en compte le couplage important
entre les équations de continuités de courants par I’intermédiaire de y lorsque les concentra-
tions n et p deviennent importantes. De plus, la précision numérique requise pour ce type de
phénomene exige un maillage comportant 50000 noeuds pour une longueur de 130 pum. Cette
taille exclut I'utilisation d’une méthode couplée qui conduirait a I’inversion d’une matrice de
rang 150000. Empiriquement, la méthode découplée appliquée aux cas de fortes injections
pour les grands dispositifs est robuste en supprimant les générations-recombinaisons et en
imposant un pas de tension suffisamment faible.

I-C-5.b Limites de ]la méthode couplée.

La simulation d’un dispositif de taille moyenne (200m de longueur, 14000 noeuds pour les
études de propagations parasites) décrit dans le paragraphe II-B-5 en transitoire par une méth-
ode couplée a été testée avec et sans générations-recombinaisons. Ce dispositif comporte un
terminal inductif. Les résultats sont décrits dans le tableau I-10. La colonne ombrée indique le
courant critique (courant parasite) dont 1’évolution doit étre calculée avec précision. Les cour-
ants indiqués sont prélevés au temps t = 0.4363 ms. Ce tableau indique les courants totaux, 1.e
la somme des courants d’électrons et de trous. La derniére ligne séparée indique les résultats de
simulation pour un dispositif de grande taille sans terminaux (application directe d’une tension
en transitoire, maillage reldché dans le substrat). Ce dispositif de 900um et de 26000 noeuds
est étudié plus en détails dans le paragraphe II-B-5.
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Contacts/

Courants(A) 2 3 4 5 6 7 8

Avec G-R 3.65*10° | 1.94%10°% | 2.94%102 | 2.25%10- | 2.92%102 | 1.57%10°C | 2.71*10°
6

¥ Courants 2.63%1096

Sans G-R 2.08%10° | 8.48*10°° | 3.08*102 | 9.14*107 | 3.08*102 | 1.61*10°° | 1.49*10°¢

Y Courants 1.95*%10°1

Résultats pour les dispositifs de grande taille (maillage relaché):

Avec G-R | 26710 | 5.37%10° | 2.68*102 | 1.82%¥102 | 2.78*10% | 1.44*102 | 1.30*107 | 8.10%10™*

2 Courants 1.03*10°%

Tableau I-10: Résultats et précisions obtenus
avec le simulateur IMPACT3

Avec la prise en compte des générations-recombinaisons, le courant parasite est trop faible et
devient inférieur a la précision du calcul, traduite par la somme totale des courants. La préci-
sion encore plus faible pour le dispositif de grande taille (t = 0.08ms) indique que le relache-
ment du maillage est en partie responsable de ces erreurs.

Lutilisation d’une méthode couplée avec générations-recombinaisons en transitoire sur de
grands dispositifs est satisfaisante en termes de précision si I’étude porte uniquement sur les
courants les plus importants. Les analyses dans les paragraphes II et III font coexister des cour-
ants importants et des courants parasites qui sont au maximum, sans G-R, encore vingt fois
plus faibles que les courants maximaux. La précision peut étre obtenue pour tous les courants
par deux moyens:

(O La premiére méthode est de raffiner le maillage 2D pour diminuer I’erreur de dis-
crétisation. La simulation est alors plus proche de la réalité, et la restriction des surfaces de
chaque domaine rectangulaire autorise un calcul des composantes de générations-recombinai-
sons plus précis (cf équations dicrétisées, paragraphe I-B-1). Cependant, la méthode étant cou-
plée, I’augmentation du nombre de noeuds aboutit a une augmentation trois fois plus
importante du rang du jacobien a inverser. Par ailleurs, la méthode de Newton-Raphson con-
verge plus difficilement avec la prise en compte de la génération-recombinaison. Comme le
solveur itératif utilise comme solution initiale la solution fournie par la derniére itération de
Newton-Raphson, sa convergence sera €galement plus difficile. Trés rapidement, ces deux
effets augmentent le temps de simulation et diminuent sa robustesse, ce qui rend le simulateur
inutilisable pour tester des dispositifs en grand nombre.

(O La seconde méthode consiste a supprimer les effets de générations-recombinaisons.
La méthode de Newton-Raphson est plus robuste, et les matrices a inverser sont plus
restreintes. Une comparaison en termes de nombre d’itérations de Newton Raphson et de nom-
bre d’itérations solveur est donnée pour la simulation du dispositif de 200pm (14000 noeuds),
pour cing pas de temps rapprochés dans un intervalle ou les tensions varient fortement (zone de
“flyback” définie dans le paragraphe II-B-5). Les cinq pas de temps sont égaux dans I’inter-
valle [0.4348ms, 0.4363ms]. Les résultats sont résumés dans le tableau I-11.
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Avec G-R Sans G-R

Pas de temps 1 2 3 4 5 1 2 3 4 5
N.ILN.R >8 >8 >8 >8 >8 5 5 4 4 5
N.M.1S 6000 | 4500 | 3000 | 4000 | 3000 { 1000 | 1100 | 1100 | 900 800

Tableau I-11: Evolution des ressources utilisées
par IMPACT selon les modeles employés.

Avec:
N.IN.R: nombre d’itérations de Newton Raphson pour traiter un pas de temps.
N.M.1.S: nombre moyen d’itérations de solveur pour chaque it€ration de Newton Raphson.
En termes d’itérations, le gain de vitesse peut donc dépasser un facteur 10 pour ce dispositif de
taille moyenne. Le choix de supprimer la génération-recombinaison donnant, outre la vitesse
décrite dans le tableau, une précision meilleure que 1% pour n’importe quel courant, il sera
adopté pour les simulations transitoires.

I-D Démarche adoptée pour les dispositifs de grande taille.

I-D-1 La simulation de procédés et le compromis taille-précision.

I-D-1.a IMPACT 4 et les autres simulateurs de procédés.

Historiquement, la simulation bidimensionnelle de technologies a débuté en 1978 avec le sim-
ulateur SUPREM. Ce type de simulation présente comme différence principale avec la simula-
tion de dispositifs la variation du domaine de simulation avec le temps (croissances d’oxyde,
gravures...). La méthode des éléments finis se préte particulierement bien a ce type de simula-
tions, grace aux types des variables (concentrations d’impuretés) utilisées et permet un raffine-
ment éventuel du maillage. Testée avec succés pour des €léments rectangulaires et
triangulaires, cette méthode est appliquée au simulateur IMPACT 4 depuis 1990 [39][40].
L’interface entre le maillage triangulaire utilis€ par ce simulateur et le maillage rectangulaire
appliqué pour la simulation du dispositif permet 1’ utilisation d’IMPACT 4 pour obtenir les dis-
tributions d’impuretés dans un domaine avant la simulation électrique.

I-D-1.b Compromis des dimensions.

Deux probleémes se posent pour la simulation de dispositifs de grandes tailles:

(O Dans le domaine de simulation électrique doivent coexister des motifs n ou p de faibles
dimensions: la longueur de canal d’un transistor obtenu par double diffusion est de 1’ordre de
0.5 um[41] et deux régions n et p obtenues par double diffusion sont localisées sur une profon-
deur de 0.8 um. De méme, la largeur de base d’un transistor I2L n’excede pas 0.5 um{42], et
demande un maillage triangulaire serré pour obtenir un profil de dopants fidele a la réalité. Le
maillage triangulaire conséquent ne peut €tre simultanément adapté a de telles précisions et a
des dispositifs de plusieurs centaines de um de longueur.

(3 Outre la précision de la simulation de procédés, le nombre prohibitif de noeuds correspond-
ant pose des problémes de temps de simulation et de robustesse.

La simulation de procédé technologique d’un domaine de grande taille n’est donc réalisable
qu’en découpant le domaine total en sous-domaines dont seules les parties critiques seront

43



simulées. La simulation pour une technologie d’un ensemble de motifs bidimensionnels per-
mettra de créer une bibliothéque bidimensionnelle caractéristique de cette technologie.

I-D-2 Le simulateur de dispositifs IMPACT 3 appliqué aux grands dispositifs.

Les domaines 2D issus de la simulation de procédés sont insérés dans un domaine bidimen-
sionnel D pour la simulation de dispositifs dont les dimensions x et y peuvent atteindre 1mm
[43]. Connaissant la taille de chaque composant 2D a ramener, 1’utilisateur fixe les coordon-
nées suivant x de ce composant dans le domaine D. Les coordonnées utilisées pour la descrip-
tion des points clés et la génération du maillage (localisation x et y des jonctions, description
de la surface) sont adaptées au nouveau domaine. Le profil du maillage rectangulaire créé doit
étre adapté au type de simulation €lectrique envisagée. La simulation de propagation de por-
teurs sur un large substrat requiert par exemple la création de nouveaux points clés et I’ajuste-
ment du pas de maillage pour minimiser I’erreur de discrétisation commise dans 1’épaisseur du
substrat. Par contre, la simulation de portes I2L complexes demande un reldchement du mail-
lage suivant “x” et un ajustement plus fin en “y” pour garantir une précision de calcul sur les
gains de bipolaires verticaux. La qualité du maillage est traduite par la conservation du courant
a I'issue de la simulation du dispositif.

Enfin, les concentrations aux points du maillage D sont calculées par interpolation des concen-
trations du maillage triangulaire de chaque domaine de la bibliothéque 2D. Cette interpolation
est également utilisée pour les points de D situés entre les domaines, tandis que la concentra-
tion de substrat supposée commune pour tous les domaines est extrapolée dans D. La figure I-

16 résume la démarche effectuée.

Domaine 2D obtenu
par simulation de
procédés

Interpolation p
des concentrations ,/ Interpolations
+ des concentrations
4

Figure I-16: schéma d’insertion des domatnes 2D
dans un domaine commun de simulation.

Cette démarche sera la principale méthode utilisée dans les deux parties suivantes pour la sim-
ulation de dispositifs de puissance et de dispositifs I2L. Elle permet de réutiliser un nombre
limité de composants 2D issus de la simulation de technologie pour créer n’importe quel dis-
positif. La création d’une bibliothe¢que 2D pour une technologie est la seule étape de simula-
tion de procédé, et I’étude électrique de variations layout se ramene a un simple déplacement
des composants 2D dans le domaine D.
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Chapitre I1:
Optimisation d’une technologie pour ’intégration de composants de puissance.

II-A Technologies BICMOS appliquées a la puissance intelligente.

II-A-1 Caractéristiques et compromis des technologies BiCMOS.

Une technologie BICMOS intégre sur un méme substrat des composants MOS et bipo-
laires[1][2]. Les premiéres technologies de ce type ont été créées pour la réalisation de mémoi-
res dont le coeur était en CMOS et les amplifications lignes et colonnes en composants
bipolaires. Ce type de technologie est couramment dédiée a des applications linéaires rapides,
aux réseaux prédiffusés, a des coeurs de processeurs, aux circuits de transmission de données,
aux circuits mixtes analogiques-numériques[3]. La réalisation d’interrupteurs de puissance a
partir de composants bipolaires ou de composants CMOS dont les canaux sont obtenus par
double diffusion{4] a permis d’ajouter aux technologies BICMOS 1la possibilité d’intégrer des
fonctions de puissance.
Les difficultés technologiques d’une technologie BICMOS sont de deux types:
O L’ optimisation de la technologie pour une application CMOS ou une application
bipolaire aboutit & des compromis(5].
(3 Les étapes critiques bipolaires et CMOS sont toutes présentes dans le procédé
technologique [6].
D’autre part, plusieurs implantations sont communes aux composants bipolaires et CMOS sur
le substrat [7][8][9][10]: implantation unique, par exemple, pour les contacts d’émetteur ou de
base des bipolaires et source/drain des nMOS ou pMOS. Les technologies BiCMOS actuelles
privilégient soit les performances bipolaires, les circuits CMOS constituant une logique de
commande spécifique et restreinte: circuits d’amplification vidéo, circuits pilotes de moteurs,
soit I’intégration CMOS comme c’est le cas pour les applications mémoires[11]. Dans ce
domaine, I’amplification bipolaire pour les circuits périphériques et tampons reste la plus per-
formante en vitesse (gain de 30%) et en consommation (gain de 25%) [12][13].
Un apercu des compromis est donné dans le tableau II-1.

CMOS Bipolaire

Compromis

Epitaxie mince => isolation optimale entre * Epitaxie mince si le gain [ et la fréquence
les dispositifs logiques et meilleure intégra- | de transition ft sont optimisées.

tion. * Epitaxie épaisse si la linéarité est recher-
chée.

Dopage substrat fort (> 10'®) pour I’isolation | Dopage substrat faible (10'5): minimiser les
concentrations des collecteurs enterrés.

Etapes basse température: couches local- Etapes haute température: épitaxies épaisses,
isées; couches surfaciques. couches plus larges; couches enterrées.
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CMOS Bipolaire

Etapes critiques

Préparation et croissance de I’oxyde de Ajustement du profil et de la largeur de base:
grille compromis gain, linéarité, percage.
Ajustement de la tension de seuil. Résistance de base extrinséque a minimiser.
Isolation entre dispositifs; insensibilité au Capacité Cbc a minimiser.

latchup.

Tableau II-1: Compromis technologiques en technologie bipolaire.

La gestion de compromis permet d’obtenir des longueurs de grille pour les circuits logiques
BiCMOS atteignant en 1998 0.35um, contre 0.18um pour les technologies CMOS.

II-A-2 Les interrupteurs de puissance intégrables en technologies BiICMOS.

Introduits dans les années 1970, les transistors de puissance MOS et leurs dérivés ont progres-
sivement remplacé les transistors bipolaires en raison des avantages suivants: haute impédance
d’entrée, vitesse de commutation supérieure et zone électrique d’opération (Safe Operating
Area) plus étendue [14]. L’avénement des technologies BICMOS dans les années 1980 a priv-
ilégié I’emploi de ces interrupteurs. Les transistors de puissance seront décrits uniquement
pour leurs fonctions d’interrupteurs, les applications analogiques [15] ne faisant pas I’objet de
ce travail.

ITI-A-2.a Le VDMOS et le LDMOS.

La conception des interrupteurs de puissance repose sur le compromis entre les hautes tensions
que doivent supporter les transistors a I’état bloqué et les faibles résistances de ces transistors a
I’état passant (RdsON) pour minimiser la dissipation thermique [16] [17]. Les transistors de
puissance MOS les plus répandus sont les deux transistors a canaux n VDMOS (Vertical Dif-
fused MOS) et LDMOS (Lateral Diffused MOS). IIs offrent 1’avantage par rapport a des tran-
sistors bipolaires d’offrir une commutation sans injection de porteurs minoritaires, puisque ces
commutations ne correspondent pas a des changements de régime de jonctions p-n. Les cir-
cuits LDMOS et VDMOS sont donc utilisés pour des applications requérant des temps de bas-
culements rapides, comme les alimentations a découpages [18]. La volonté de diminuer
RdsON conduit & construire sur le circuit inté€gré des structures MOS régulieres a partir de
motifs de base.

Les coupes bidimensionnelles de deux transistors LDMOS et VDMOS sont représentées
respectivement sur les figures II-1.a et II-1.b.
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Source et Grille Source et

an rain Grille an Grille

n+

Circulation des électrons

Figure II-1.a: coupe 2D d’un élément de transistor LDMOS

Le cas du LDMOS s’apparente a celui d’une répétition de transistors MOS surfaciques. A
I’exception du canal réalisé par double diffusion, permettant de réduire le nombre de contacts
de drain, la circulation Source-Drain du courant lors de I’€tat passant est horizontale.

Le désavantage de ce type de transistor est d’une part la nécessité d’une alternance de contacts
(source; drain; source) en surface, ce qui diminue la densité d’intégration du composant, et
d’autre part un risque de claquage a des tensions plus faibles, en raison de la proximité du drain
n+ autour du canal.

Drain Canal Source Grille

NN\ Source

Diffusion n+

Circulation des électrons

Couche enterrée n et puits n

Figure II-1.b: coupe 2D d’un €lément de transistor VDMOS

Pour le VDMOS, la circulation source-drain verticale permet de limiter le nombre de contacts
de drain. [”augmentation de résistance de drain conséquente est atténuée par I’utilisation de
couches enterrées n fortement conductrices. L’augmentation du nombre de canaux en surface
privilégie le VDMOS pour les forts courants.

Cependant, une épaisseur d’épitaxie trop importante (typiquement 4lLm) et un faible dopage de
puits n peut augmenter la résistance entre le canal de surface et la couche enterrée. Le risque de
claquage est plus faible, en général, pour le VDMOS.

Le choix de LDMOS ou VDMOS dépend donc des contraintes imposées par la technologie, et
des conditions électriques prévues a I’utilisation. A titre d’exemple, avec une technologie BiC-
MOS PHILIPS, un VDMOS supportant une tension a I’état bloqué de 12V et 200mA a I’état
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passant prendra sur le substrat une surface de 900um*560um. La taille de ces transistors doit
étre augmentée lorsque la tension supportée augmente. La conséquence est une déterioration
de la conductivité du transistor en mode passant.

II-A-2.b L’IGBT.

L’IGBT (Insulated Gate Base Transistor) résoud le compromis entre la tenue en tension et la
résistance de I’interrupteur a I’état passant. La tenue en tension étant assurée pour les DMOS
par une zone de puits n faiblement dopée au voisinage du canal de surface, I'IGBT conserve
cette zone faiblement dopée, mais I’utilise comme base “n” pour la mise en conduction d’un
bipolaire PNP. Par ailleurs, la commande est assurée par une capacité limitée, puisqu’elle sert a
polariser via un canal restreint la base du PNP. La figure II-2 représente un IGBT latéral.

Source Grille Drain Grill Source
(Base du PNP) 7777 (émetteur du PNP) rile - (Base du PNP)
7777 Z 7777

Figure II-2: section d’un IGBT latéral.

Quand la tension de grille dépasse le seuil de conduction, le contact de source polarise donc la
base n du PNP. La conduction est donc assurée par un bipolaire et ’intensité peut dépasser
1000A (valeurs en 1997) en version discrete. Comme le contact de source est aussi commun au
collecteur du PNP, ce transistor ne sera jamais en régime de saturation profonde, ce qui
diminue son temps de coupure. La réduction de ce temps reste limitée par le temps d’évacua-
tion des charges de la base n [19].

L’inconvénient électrique de I’'IGBT est donc la coupure temporelle progressive de 1’interrupt-
eur, qui se traduit par un bruit incompatible avec des applications comme les alimentations a
découpages. Alors que les pertes des DMOS surviennent pendant la conduction, 80% de
I’énergie est dissipée par I'IGBT pendant sa commutation. De plus, la fabrication de ce com-
posant requiert des technologies de puissance a larges épitaxies [20]. Elle est encore peu adap-
tée a I’intégration dans un circuit logique, mais plutdt pour les applications discrétes moyennes
puissances [21]. Les domaines concernés sont par exemple ceux des moteurs 2 vitesse ajusta-
ble et de la robotique. L'IGBT est I’interrupteur de puissance le plus prometteur, comme en
témoignent les efforts consentis pour améliorer ses propriétés[22][23][24].

I1-A-3 Caractéristiques idéales d’une technologie BICMOS “SPI” (Smart Power Integra-
tion)

L’intégration dans un méme systeme de dispositifs haute et basse puissance suit deux orienta-
tions.
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II-A-3.a: Les technologies hybrides et intégrées.

L’intégration hybride consiste a créer plusieurs circuits intégrés indépendants. Une partie des
modules (IGBT et diodes, par exemple, pour la réalisation d’un convertisseur) concerne
uniquement les transistors de puissance. La tendance en 1998 pour les technologies hybrides
est de réunir apres leur réalisation les puces faibles et fortes puissances dans un méme boitier
grace aux progres des techniques d’assemblage et de connections.

L’intégration de puissance intelligente (Smart Power Integration, SPI) est apparue 2 la fin des
années 1980 pour les applications de puissance moyenne ne dépassant pas en intensité 100A.
Une technologie SPI consiste a intégrer sur le méme substrat les transistors de puissance et les
circuits logiques de décision. Le défi majeur de ce type de technologie est la coexistence sur un
méme substrat de transistors DMOS susceptibles de conduire par exemple 1A et de CMOS
pour les circuits logiques ol les courants de transition ne dépassent pas 100pLA. Les transistors
LDMOS et VDMOS sont en outre utilisables pour le pilotage de circuits inductifs
(moteurs)[25]. Si la coupure en quelques s de ces transistors est trés inférieure a la constante
de temps des inductances dans le circuit, il résulte un phénomene de décharge inductive (fly-
back) aboutissant a I’injection de porteurs minoritaires (électrons) dans le substrat. Pour des
technologies a substrats faiblement dopés (10!5 atomes par cm?), les longueurs de recombinai-
sons des électrons dans le substrat dépassent la centaine de Wm. Dans ce cas, la propagation
d’électrons minoritaires interagit avec les puits n des dispositifs logiques et perturbe le fonc-
tionnement du circuit. Un tel phénomene sera étudié dans le paragraphe II-B. Le tendance a
I’intégration de composants tres différents est extrapolée par les industriels comme I’indique le
schéma ci dessous:

1989 1994 1999 2004
Niveau Niveau Niveau
électrique électronique architecture
MOS MOS Multichip (Hybride) Intégration monolithique:
+Pilotage +Pilotage + Capteur Logique
+ Capteurs + Capteurs + Pilotage + Puissance
+ Capteurs
—~N Vo —~N
Smart Power
Corr'1posants + Logique additionnelle + Micromécatronique| | “Hyper Intégration™
discrets + Capteur (capteurs)

Les technologies Smart Power trouvent leurs applications dans des domaines comme les télé-
communications, le secteur automobile ou celui des alimentations.

II-A-3.b Problemes rencontrés en intégration de puissance.

Une technologie intégrant de facon monolithique des dispositifs micropuissance et moyenne
puissance doit étre caractérisée par les exigences suivantes:
(O Nécessité de tensions de claquage élevées pour les interrupteurs de puissance.
(3 Isolation des transistors de puissance par rapport a la circuiterie logique.
(O Compatibilité des tensions de seuils entre les DMOS et les MOS des circuits logiques.
O Densité d’intégration des dispositifs logiques.
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Si les technologies BiCMOS se prétent facilement, en raison de leur nombre de masques
(couches enterrées des bipolaires pour les drains des VDMOS; implantations de surface des
CMOS pour la création des canaux par double diffusion), a2 une évolution vers 1’intégration de
composants de puissance, leurs faibles dopages de substrat pour privilégier les propriétés des
bipolaires les rendent mal adaptées a I’immunité contre le phénomene de flyback. La création
compléte d’une technologie “SPI” ou la linéarité des bipolaires n’est pas requise peut
s’inspirer de procédés a haute intégration (VLSI) [26][27][28]. L’isolation entre portes
logiques pour ces procédés contribuera en effet a I’isolation des composants de puissance et a
la limitation de propagation des porteurs minoritaires. Un exemple de performances, fourni par
Motorola (1998)[29], est la réalisation de DMOS de puissance pilotant des intensités de 5 a 7
Ampeéres, avec une tenue en tension entre 15V et 80V et une résistance RASON de 5 mQ) Le
prix a payer pour atteindre ces performances est une longueur de grille de 1.7 pm. En 1998,
I’intégration de puissance n’est pas systématiquement choisie pour des raisons économiques.
Le choix de systémes multipuces reste d’actualité, lorsqu’il est plus performant et moins cher .

II-A-3.c Méthodes d’isolations.
Trois stratégies sont suivies pour 1’isolation entre les dispositifs faibles et fortes puissances.

1- Protection locale des dispositifs de puissance.

La protection locale consiste a empécher localement les dispositifs de puissance d’émettre des
porteurs minoritaires, au prix d’une diminution de leur efficacité. Le phénomene de flyback
conduisant en effet la diode formée par le substrat p et les couches enterrées n a étre polarisée
en direct, la récupération des électrons peut étre effectuée de deux facons différentes. Dans un
premier cas,l’efficacité de collection de la diode de surface formée par le puits n et le canal p
est privilégiée. Cette opération est réalisée en réduisant la couche enterrée de drain pour le cas
du VDMOS, et par une extension géométrique de la taille du canal de surface. La seconde
facon est d’isoler totalement le transistor de puissance dans un caisson n. Ces deux méthodes,
représentées sur les figures II-3.a et II-3.b, présentent chacune des désavantages.

Drain C20al S Grille Protectio Canal S GrilleD .
ro 10n ource
rain ource v 1n -

Couche enterrée n

Figure II-3.a: VDMOS avec canal élargi ~ Figure II-3.b: LDMOS protégé par caisson n

La méthode privilégiant la diode de canal souléve deux problémes: la résistance de drain, et
donc la résistance du transistor a I’état passant augmentent a cause de la réduction de la couche
enterrée. D’ autre part, I’amélioration des propriétés d’injection dans le canal p aboutit 2 amél-
iorer 1’efficacité du transistor bipolaire horizontal formé par les couches enterrées n, le canal p
et la source n. Lors de la commutation vers 1’état coupé, cette circulation parasite forme un
courant résiduel qui diminue la qualité de commutation des transistors DMOS.

L’isolation dans un caisson n exige, en technologie de puissance intelligente ou pour une tech-
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nologie BiCMOS usuelle, de proscrire 1'usage de VDMOS. Dans ce cas, 1’utilisation obligée
d’une couche enterrée profonde rendrait impossible I’isolation du transistor. Le recours aux
LDMOS peut conduire & augmenter la surface du composant de puissance pour obtenir les
mémes performances €lectriques que pour le VDMOS. En effet, la nécessité d’implantations
additionnelles pour augmenter la tension de claquage (20 Volts typiquement) s’accompagne
d’une diminution de la densité d’intégration. D’ autre part, la cohabitation de deux transistors
LDMOS isolés par caisson peut poser des problemes de sensibilité au latchup [26][30] par
couplage entre le caisson de protection et le drain n du dispositif de puissance.

2- Protection par anneaux de garde.

Le second type de protection laisse inchangés les composants de puissance ainsi que les blocs
de décision logique. Comme la polarisation des diodes de substrat conduit a I’injection d’élec-
trons vers les dispositifs adjacents, la méthode employée est de récupérer ces électrons par des
collecteurs entourant les dispositifs logiques ou les composants de puissance. Si elle ne change
pas les propriétés des composants, la méthode demande par contre une intervention du concep-
teur lors de I’organisation des blocs sur la surface de silicium pour la création de ces anneaux
de garde. Ce type de protection, trés utilisé en industrie [31][32] est largement développé dans
le paragraphe II-B. La modélisation €lectrique pour une prédiction théorique de 1’efficacité des
anneaux de garde est faisable pour des technologies CMOS utilisant des substrats fortement
dopés [33][34], mais I’étude de ces efficacités en technologies BiICMOS repose sur la simula-
tion numérique[35]. La méthode d’isolation par anneaux de garde offre 1’avantage de laisser
inchangée la technologie, alors que d’autres techniques utilis€es pour écranter la propagation
des électrons impliquent des modifications plus cotteuses [36] [37][38].

3- Protection locale des dispositifs logiques.

Une stratégie applicable a la conception de bibliothéques logiques standards [39] consiste a
intégrer sur le puits n contenant les dispositifs logiques une distribution de contacts qui prote-
gent les composants micropuissance en récupérant les électrons collectés par le puits. La den-
sité de contacts, évaluable en fonction de la technologie [40], diminue la surface utile pour
I’intégration de composants dans le puits. De plus, la localisation de ces contacts module la
sensibilité des circuits au phénomene de latchup. Cette méthode est également étudiée dans le
paragraphe 1I-B.

I1-B Etude d’une technologie BiCMOS intégrant puissance et logique.

Initialement congue pour des applications vidéo (épitaxie épaisse; substrat faiblement dopé), la
technologie silicium BiCMOS BiMOS.1 de PHILIPS-Caen dispose des étapes de masquages
nécessaires pour la réalisation de VDMOS [9]. L utilisation de ces interrupteurs de puissance
pour le pilotage de circuits inductifs demande donc une étude de structures d’isolations. En
effet, I’interaction entre les VDMOS et les dispositifs faibles puissance (phénomene de diaph-
nie substrat, “substrate-crosstalk””) a posé expérimentalement des problémes. La simulation
bidimensionnelle de deux structures de tests basées sur la protection par anneaux de garde sera
comparée a des mesures statiques pour valider le fonctionnement du simulateur. En régime sta-
tique, I’interaction VDMOS-Puits n sera étudiée en polarisant le drain des VDMOS pour que
des électrons soient injectés dans le substrat p.

I1-B-1 Simulations statiques de P’efficacité des différentes structures.

II-B-1.a Description des structures de tests.
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Les deux structures de tests A et B dont les sections 2D sont représentées sur les figures I1-4 et
II-5 sont congues pour mettre en évidence deux phénomenes électriques de protection. En pra-
tique, ces deux structures ont été€ fabriquées avec des VDMOS composés de motifs périodiques
analogues a ceux de ces deux figures.

Remote ; Locbn Bnleft :  Bnr ; Dmos
i remote P i
< n T > : :
Collecteur  Isolateur* : ! v Source
éloigné éloigné ' Collecteur Isolateur Drain et canal
RC : :
spb p "d i dn P
: ' - _—_:t _________
E : , bn
[ ' ] .
! ' . : \ :
[ S vl BN
' ] 1SO1 ' bl 5ttt i
- L : '
; . Liso2 » :
. : Substrat p «SP :
Figure II-4: structure de test A
: Lremote : : :
- : : > :
Collecteur  Isolateur: . : : Source
éloigné éloigné » Isolateur Collecteur Drain et canal
dn ! spb P

1
nw

LISO2

LISO1

Figure II-5: structure de test B

La structure A contient un transistor VDMOS protégé par deux anneaux concentriques.
L’anneau p (contact formé par les diffusions SP et SPB) privilégie la diode de surface formée
par le substrat et I’ensemble des diffusions BN, BND, DN formant le drain. Le second anneau
n constitue un collecteur enterré (SN, DN, BN) récupérant également les porteurs injectés par
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le VDMOS dans le substrat. Le collecteur éloigné modélise un puits n contenant des circuits
logiques et susceptible de collecter les électrons transportés dans le substrat. Sur le circuit de
test, ce collecteur est un autre VDMOS.

La structure B utilise le méme VDMOS. L’anneau de garde adjacent est un collecteur n (SN,
DN) qui privilégie la collection des électrons venant du VDMOS. L’utilité du second anneau
de garde se ramene alors a la prise de contact du substrat p, et le méme puits servant a la collec-
tion d’électrons est placé a gauche du dispositif 2D. En utilisant les possibilités du simulateur
IMPACTS3, la longeur L est ajustable pour étudier les effets de propagation d’électrons en fonc-
tion de la distance.

Créée en s’inspirant des deux structures de tests précédentes, la configuration C n’a pas été
réalisée, mais sera étudiée en simulation pour distinguer sur un plus large spectre les effets de
protection (Figure II-6).

LISO2
- Lremote=LISO1 >
Collecteur Isolateur : ! ' LSP ! Source
éloigné éloigné Collecteur . Isolateur Drain et canal
: BN 1]
: spb/ S
dn sob X S dn P
: ‘\ : 1' v —;—'—-—
bp : / : L b
i Implantation}p \ X
! . optionnelle ! ' .
bnd X : \ : bnd
- ; ! N o - - —mm e e ]
LCO1 : : :
-4 . . :
LCO2 : : i
- , ) Substrat p

Figure II-6: structure de test C

Cette structure est caractérisée par un collecteur n profond formé par les couches enterrées, et
situé a proximité du puits n a protéger.

Les séparations en pointillés correspondent au découpage en différents domaines afin d’obtenir
des résultats précis de simulations de procédés. A titre d’exemple, les coupes 2D résultant de
ces simulations sont données pour la structure A sur les figures I1-7.a, II-7.b, II-7.c, II-7.d et II-
7.e, respectivement pour les sections “remote”, “locbn”, “bnleft”, “bnr” et “dmos”.
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Figure II-7.a: simulation de process n°1
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Figure II-7.c: simulation de process n°3
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Figure II-7.b: simulation de process n°2
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Figure II-7.d: simulation de process n°4
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Figure II-7.e:simulation de process n°5 (DMOS)
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Les mesures sur les deux structures sont faites en polarisant en direct la diode de substrat. Les
simulations des dispositifs de tests consisteront & appliquer sur le drain du VDMOS une ten-
sion négative. Les autres contacts sont laissés a la masse. En effet, la polarisation des puits n a
la tension d’alimentation 5V aboutit a ’augmentation de la zone de déplétion de la jonction
entre le puits et le substrat, mais la taille de cette zone de déplétion demeure trés faible par rap-
port aux longueurs séparant les dispositifs. Les résultats de simulation ont fourni des dif-
férences négligeables lorsque les anneaux de garde et les puits collecteurs sont polarisés & 5V.
A titre d’exemple, les mesures statiques qui ont permis également d’analyser ce phénomeéne
ont donné les résultats apparaissant sur la figure II-8.

e anneau collecteur@ V, =0V 20.0
0.03|= anneau collecteur @ VS;HZ%;:SV .}.-13.0 —
o drain adjacent collecteur@ V eojiector=0V 160 .
§ < o drain adjacent collecteur@ Vg jjocior=0 52
© T [14.0 3 =
2% 002 120 F §
s 9 100 5 =
S 80 = o
O o] f . ;:
o § 0.01 60 £ 9
= = 40 S8
83 ___— 0 o
- 00xF = 0.0

-0.8
Tension de drain (V)
Figure II-8: Evolution des courants en fonction
de la polarisation des collecteurs

Dans la suite, les simulations, sauf précision contraire, sont basées sur la polarisation suivante:

Puits 1 gg;t;z: Anneau Anneaux | Drain du Scoalrllfle d?lt Grille du
éloigné de garde n | de garde p | VDMOS VDMOS VDMOS
ov ov ov ov 0->-1V ov ov

La largeur z du domaine 2D n’est qu’un facteur multiplicatif pour la simulation et sera fixée
pour les simulations statiques a 1jm.

II-B-1.b Profondeur de substrat sirnulable pour le crosstalk.

Etant donné que la symétrie aux interfaces du domaine est assurée par des conditions de flux
nul pour le champ électrique et les densités de courants, la sous-estimation de la profondeur de
substrat dans laquelle se propagent les électrons émis par le VDMOS conduit 2 une sous-esti-
mation du courant parasite atteignant le puits n. Sur les figures II-9.a, II-9.b et 1I-9.c, la modu-
lation des lignes de courants en fonction des épaisseurs de substrat choisies pour la simulation
disparait pour des épaisseurs dépassant 300pum, valeur minimale requise pour la suite des sim-
ulations. Les tests ont été faits pour la structure A.
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Figure II-9.a: profil des lignes de courant d’électrons pour un substrat de 25 pm de profondeur
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Figure II-9.c: profil des lignes de courant d’électrons (substrat de 200 um de profondeur).
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La figure II-10 affiche la valeur des courants caractéristiques correspondants. Si le courant de
drain du VDMOS varie peu en fonction de la profondeur du domaine, il n’en est pas de méme
pour le courant parasite qui sera récupéré par le puits n.

103 : :

o6 :II-_]P;;i;ianOIIecteur Epaisseur=154 S

M]-Puits Collecteur - - o
Ve [Epaisseur=100p R Setas
1076 M I-Drain b_.... ﬁ/

OI-Puits Collecteur
1 0-7 OI-Drain

1074 3—
1

Epaisseur=3001 =

Courants de drain et de collecteur éloigné(A)

-0.2 -0:4 -0.6 -0.8
Tension de drain(V)
Figure II-10: évolution des courants d’électrons

pour différentes épaisseurs de substrat

II-B-1.c Efficacité d’un anneau de garde p (effet diode).

La structure A sert de référence. Elle est plus largement étudiée pour obtenir une idée précise
de la propagation des électrons dans le substrat. Les longueurs caractéristiques de cette struc-
ture sont rappelées ici:

Lremote: distance entre le coté droit du contact du puits n collecteur et le c6té gauche du con-
tact de I’anneau de garde n.

Lgn: dimension de I’extension de la couche enterrée utilisée comme anneau de garde n.

L1so1: distance entre le coté droit du contact du puits n collecteur et le c6t€ gauche du contact
de surface substrat adjacent au VDMOS.

Lisop: distance entre le cdté droit du contact du puits n collecteur et le coté droit du contact de

surface substrat adjacent au VDMOS.
Lgp: dimension de la diffusion SP du contact de substrat adjacent au VDMOS.

La structure de référence est simulée avec les polarisations données dans le paragraphe II-B-
1.a. Les dimensions correspondantes et les résultats de 1’évolution des courants sont donnés sur
les figures II-11.a (courants d’électrons) et II-11.b (courants de trous).
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Figure 1I-11.a: Dépendance des courants Figure II-11.b: Dépendance des courants

d’électrons en fonction de VDrain de trous en fonction de VDrain

(Structure de référence) (Structure de référence)

En examinant I’évolution des courants d’électrons, 10% du courant injecté par le drain du
VDMOS est récupéré par le puits n collecteur. En haute injection, c’est a dire pour une tension
de drain excédant 0.7V environ, le contact source-canal du transistor VDMOS collecte une
partie plus importante des électrons et remplace 1’effet de collection de 1’anneau de garde. Pour
cette structure, 1’effet de diode entre le drain du VDMOS et le contact substrat adjacent est
favorisé. Le faible pourcentage d’électrons récupéré par ce contact de substrat montre que la
structure A n’est pas optimale pour la protection du puits n collecteur.

La contribution du contact de substrat proche du puits n est négligeable pour les courants
d’électrons et de trous. Les courants de trous seront fournis par le drain, qui représente, du fait
de sa polarisation directe, la barriére de potentiel la plus faible, ainsi que par le canal p du
VDMOS et par le contact de substrat adjacent au VDMOS.

Les effets de forte injection apparaissent plus clairement sur la figure II-12, ou les courants
d’électrons sont normalisés par rapport au courant d’électrons du drain.
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Figure II-12: Effets de forte injection sur les courants d’électrons

L’importance du bipolaire latéral drain-canal-source peut donc dés lors étre soulignée. Le
VDMOS peut étre dimensionné en fonction de 1I’amplitude du courant de drain prévu lors de
phénomenes de flybacks inductifs pour privilégier la circulation bipolaire du courant, ou pour
conserver une collection des €lectrons injectés par un anneau de garde extérieur au transistor.
Ce choix dépendra de la qualité de commutation a 1’état coupé requise pour ’interrupteur
MOS.

I1-B-1.d Efficacité d’un anneau de garde n (effet collecteur).

La simulation de la structure B est réalisée d’une part avec les implantations de références pour
I’anneau de garde (voir figure II-5), d’autre part avec les implantations additionnelles des
couches enterrées n pour cet anneau. En utilisant les définitions des longueurs de la figure II-5,
le tableau II-2 résume les deux ensembles de simulations (avec et sans implantations addition-
nelles) réalisées a partir de cette structure.

Les courants d’électrons aux différents contacts sont d’abord tracés sur la figure II-13 pour la
structure B de référence. Le courant statique circulant dans les contacts substrats de surface est
a présent négligeable. I’anneau de garde proche du VDMOS écrante donc la circulation des
électrons en surface du dispositif.
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Variations Lremore Lpn Lisor Lisoz Lgp _
de protections (um) (um) (um) (um) (um) Commentaires
1 143 20 128 133 7 Structure de référence
2 143 34 114 119 7
Anneau de garde
3 143 59 89 94 7 élargi
4 143 84 64 69 7 de 20 um 2 109 pm
5 143 109 39 44 7
6 143 20 128 133 7
7 143 34 114 119 7 Diffusions
g 143 5 89 94 7 BN et BND ajoutées a
I’anneau de garde SN/DN
9 143 84 64 69 7
10 143 109 39 44 7

Tableau II-2: Définition des variations de distances
pour les simulations électriques.

10
— 5 e [ (Collecteur éloigné)
< 10 m I (Isolateur éloigné p+)
@ o I(Isolateur p™)
& ..-6 1 o I(Anneau de garde collecteur)
g 10 a 1(Drain)
o 7 v I(Source)
w10
=]
*g 107
2 107
107}
: O—ll
10714 ; . y
-0.2 -0.4 -0.6 -0.8

Tension de drain(V)
Figure II-13: Courants circulant dans la structure B de référence

Les différentes variations de structures ont été testées, d’abord pour la structure B de référence
(pas d’implantations n profondes pour 1’anneau de garde). Les courants parasites sont normal-
isés par rapport au courant correspondant pour la structure B de référence. La figure II-14
présente les résultats correspondants.
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Figure II-14: Courant d’électrons normalisé par rapport a la référence circulant dans

le collecteur éloigné (Structure B).

Seul un facteur 2 d’atténuation est atteint pour un anneau de garde dépassant 100um. La struc-
ture B peut donc étre utilisée avec un anneau de garde de taille restreinte. Avec les implanta-
tions additionnelles formant des couches enterrées pour I’anneau de garde, 1’atténuation du
courant parasite atteint un facteur supérieur a 3 par rapport a la configuration initiale (Figure

II-15).

1.4 /l
‘2 3 Qe /O _
= 1.2 Variation 1 ]
E ] ]
2 1.0 Référence (Variation 6) ]
\O LT T T e e G T T S S e e mm e — e s -
o ]
.80 ] ]
o -
o 08, Variation 8
q:) ] — ® C—d
3 0.6 ]
= ] Variation 10 .
@] » et - -
L ]
IS ] ]
£ 0.21 i
= ]
]
O

10 59 8 g a6 S
10 ) 10 Colurant de .drlzgn A) 10 ) 10
Figure II-15: Courant normalisé d’électrons normalisé

par rapport a la référence circulant dans
le collecteur éloigné (Structure B améliorée).



Avec ou sans les implantations additionnelles, I’efficacité de protection du puits n collecteur
augmente lin€airement avec la taille de 1’anneau de garde.

II-B-1.e Efficacité d’un anneau de garde n éloigné.

L’anneau de garde de la structure C est directement réalisé avec les implantations n profondes.
Un contact substrat de surface est laissé a proximité du VDMOS. Un autre anneau p est
implanté entre I’anneau de garde et le puits n a protéger pour limiter les transferts de porteurs
entre ces deux régions en forte injection. Les variations de dimensions pour I’anneau de garde
seront étudiées en simulation . De plus, I’étude d’une implantation additionnelle BP surdopant
la région située entre I’anneau de garde et le puits sera réalisée. Ces variations sont résumées
dans la tableau II-3.

Variations de | LremoTE Lgn Lcor Lcoz Lgp

protection (Lm) (um) (um) (Lm) (um) Commentaires

Distance entre le Drain
1 167.5 11 30 41 11.75 et le collecteur éloigné:
idem Structure B

2 167.5 35 30 65 11.75

3 167.5 60 30 90 11.75 La taille de I’anneau n
4 167.5 85 30 115 11.75 | variedellpmallOpm
5 167.5 110 30 140 11.75

Idem variation 1 avec
6 167.5 11 30 41 11.75 I'implantation BP pro-
fonde ajoutée a isolateur

Idem variation 5 avec
7 167.5 110 30 140 11.75 P’implantation BP pro-
fonde ajoutée a isolateur

Tableau II-3: Variations de protection
pour la structure C.

En raison de la modulation du courant de drain en fonction de 1I’éloignement de 1’anneau de
garde, les résultats de simulations sont normalisés par rapport au courant de drain et apparais-
sent sur la figure II-16.a. Pour un courant de drain fixé, I’amélioration apportée par I’élargisse-
ment de I’anneau de garde atteint un facteur 8, en suivant une progression linéaire.

La figure II-16.b donne aussi les courants parasites normalisés par rapport au courant parasite
pour la structure de référence.
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Figure II-16.a: Rapport des courants de Figure 1I-16.b: Comparaison des courants
collecteur éloigné et de drain parasites en fonction du courant de drain

en fonction du courant d’électrons de drain [ eg courants sont normalisés par rapport 4
celui de la structure C de référence

Enfin, I’implantation profonde d’accepteurs entre le puits n et I’anneau de garde conduit 4 une
faible amélioration de I’efficacité de protection: la figure I1I-17 donne cette amélioration en
affichant les courants parasites collectés par le puits n normalisés par rapport au courant para-
site pour la structure C de référence.
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Courant de drain (A)
Figure II-17: Comparaison des courants parasites en fonction du courant de drain

La structure C est modifiée par la nouvelle implantation BP
Si la structure A était une configuration intermédiaire, les deux structures B et C sont donc

fondées sur deux types de protections différents. Le tracé des lignes de courants d’électrons sur
les figures II-18.a et II-18.b montre les types de collections horizontale et verticale pour les
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structures B et C.
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La structure B, plus économique en termes de surface allouée sur le substrat, ne peut cependant
pas collecter les €lectrons injectés verticalement par la diode de substrat. Seule la structure C
peut réaliser cette opération, mais 1’efficacité de cette derniére structure dépend de la taille de
son anneau de garde par rapport a celle du puits n. Enfin, une structure complémentaire ol
I’anneau de garde a ét€ retiré permet de dimensionner ’efficacité de protection pour les dif-
térentes configurations (Figure II-19).
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Figure II-19: Courant parasite d’électrons normalisé par

rapport a une structure sans anneau de garde

II-B-1.f Comparaison entre mesures et simulations.

La comparaison est faite pour la structure A de référence. Les dimensions de cette structure sur
le circuit de test sont caractérisées par les longueur suivantes.

Liso1 Liso2 LRemote LN

580um 585um 570um 20um

Tous les contacts sont mis a la masse, et la tension de drain varie jusqu’a -1V. Quantitative-
ment, les grandeurs mesurées et simulées pour une tension de drain de -1V sont résumées dans
le tableau II-4. Les courbes des courants totaux apparaissent sur les figures I1-20.a et II-20.b.
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Figure I1-20.a: Courants totaux simulés Figure II-20.b: Courants totaux mesurés

. Anneau de contacts puits n
Drain Source .
(mA) (mA) garde substrat (parasite)
(mA) (mA) (LA)
Simulations 100.1 47.6 33.8 16.8 950
Mesures 100.1 58.1 34.8 6.9 17.3

Tableau II-4: Comparaisons quantitatives entre mesures et simulations
(Ies courants de drain sont égalisés).

A I’exception du courant parasite collecté par le puits n, la bonne concordance entre mesures et
simulations valide les modeles et les méthodes utilisés pour la simulation. La qualité d’adéqua-
tion vient aussi du fait que les diffusions de source et de drain du VDMOS, ainsi que les con-
tacts correspondants, sont rectilignes et paralleles pour la structure de test. Cette géométrie
permet de supprimer virtuellement une dimension et de se ramener & un probléme bidimen-
sionnel pour le composant de puissance. Par contre, I’éloignement du puits n entraine I’influ-
ence de la dispersion 3D et explique la grande différence pour le courant parasite. La suite des
travaux sera donc axée sur des comparaisons et non sur des quantifications, la validité de ces
comparaisons étant maintenant vérifiée.
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II-B-2 Méthodes de protections statiques sur composants ou sur puits n.

Les deux autres méthodes générales visant a protéger des puits n contre la propagation de por-
teurs minoritaires dans le substrat sont maintenant étudiées. La premiére démarche est la mod-
ification de I’interrupteur VDMOS, et la seconde stratégie consiste a protéger le puits n.

II-B-2.a Optimisation des VDMOS pour une récupération par la source.
II-B-2.a-1: Augmentation de I'efficacité de la diode de canal.

Une implantation additionnelle p dans le canal de surface du transistor a été€ testée avec une
structure identique a la configuration B de référence (I’anneau de garde n ne contient donc pas
les implantations de couches enterrées). La figure II-3.a du paragraphe II-B-1 donne 1’allure de
cette implantation. Les conditions de simulations demeurent inchangées, et les résultats sont
donnés dans le tableau II-5 pour une tension de drain de -0.8V. Les courants de drain sont égal-
1sés pour faciliter la comparaison.

Contact Contact Anneau

Substrat 1 | Substrat2 | de garde | Dran

Implantation Bore

Pas d’implantation 8.78*100 | 1.81*10% | 6.69*10° | 1.0*10™*

E=150keV, D=1*1013 6.00%10°10 | 1.23*10-8 | 492%105 | 1.0*10%

E=150keV, D=1%1015 6.11¥10°10 | 1.23%108 | 4.94*10-5 | 10*10*

Tableau II-5: Résultats numériques obtenus avec et sans
implantation additionnelle de Bore.

Comme le montre I’évolution des courants en fonction de la dose implantée, ce type d’implan-
tation p demeure critique. L’augmentation trop importante du dopage p diminue I’efficacité
d’injection de la diode Drain-Canal. De plus, le bore implanté ne diffuse pas assez pour créer
une surface de diode de canal significative. L’augmentation de courant collecté par la source
traduit une amélioration des qualités du bipolaire NPN (Drain-Canal-Source) parasite. Méme
si le VDMOS est commuté a 1’état bloqué, la circulation Drain-Source dégrade donc les pro-
pri€tés de coupure de I’interrupteur. La faible amélioration apportée pas cette implantation a
conduit a abandonner 1’ étude correspondante.

II-B-2.a-2: Création d’un caisson d’isolation.

Toujours dans le cadre de I’intervention sur le composant de puissance, I’étude d’une implanta-
tion additionnelle BP a été réalisée. Cette implantation, conjointement aux couches n enterrées
disponibles pour la technologie, doit permettre de réaliser une isolation par caisson n du com-
posant DMOS. Par contre, le transistor réalis€ sera un LDMOS, la collection verticale des élec-
trons par un drain enterré n’étant plus possible (le schéma réalisé est décrit sur la figure II-3.b).
L’étude de cette implantation a €té€ limitée aux propriétés électriques (résistance par carré,
compromis entre 1’efficacité de collection du caisson n et la tolérance au percage entre le puits
n du LDMOS, la zone BP et le caisson n) des couches créées. Elle demeure cependant promet-
teuse: méme si la tenue en tension du LDMOS est intrinsequement plus faible que celle du
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VDMOS, I'isolation totale du composant électrique et 1’effet de collection par le caisson rem-
plagant celui de la source améliorent respectivement 1’intégration du composant dans un circuit
micropuissance et la qualit¢ de commutation a I’état bloqué du LDMOS. La simulation, con-
firmée par les mesures effectuées chez Philips, donne une tension de percage de la couche BP
de plus de 30 Volts, et donc de toute facon supérieure 2 la tension de claquage au niveau Drain-
Canal-Source, d’environ 20V.

II-B-2.b Distribution de contacts locaux sur puits n et risques de latchup.

La seconde stratégie, consiste a protéger les composants micropuissances sensibles sur les
puits n eux mémes. La prise en compte pour les concepteurs de ce facteur layout supplémen-
taire oriente cette méthode vers la conception de cellules standards[39][40]. Le principe de
protection consiste a insérer dans la région du puits une distribution de contacts autour de la
zone sensible, qui est elle méme modélisée par un contact (Figure II-21). Le domaine de simu-
lation est analogue a celui des dispositifs étudiés pour les protections par anneaux de garde
(mémes implantations), mais la partie active du VDMOS et les anneaux de protection n sont
retirés. Les deux contacts substrats de surface sont conservés.

Ioo.. - Distribution des contacts :
Parasite J. de courts circuits Tension
| n négative (-0.8V)
rrz rzza 77777
Puitsn ) puits n
\\ e-
e_
e_
200
pm > 300 wm -
Substrat p

Figure II-21: Structure de protection par contacts

Les contacts de protection sont uniformément répartis sur le puits, et quatre tailles de contacts
ont été testées (respectivement 2um, 6um, 10pum, 14pum). Les résultats de simulations sont
indiqués sur la figure II-22, qui représente le courant parasite circulant dans le contact a pro-
téger pour une tension de drain de -0.8V.
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en fonction de la protection par contacts (Quatre courbes superposées).

Les courbes de la figure I1I-22 sont confondues. L’ effet de court circuit introduit par les contacts
ne dépend donc que de leur distribution dans le puits, et une taille minimale de 2um est désor-
mais adoptée. L’utilisation d’un seul contact crée en majeure partie I’atténuation du courant
parasite (facteur 10). De plus, lorsque cinq contacts sont utilisés, le contact situé sur le bord
droit du puits collecte au minimum 40% du courant total récupéré par le puits. Ce contact est
donc susceptible, par un effet de collection horizontale, d’écranter en partie 1’effet de court cir-
cuit apporté par le reste des protections. Comme conséquence, un contact sensible situé a la
périphérie du puits ne peut étre efficacement protégé par des contacts distribués dans le reste de
la région. La preuve est apportée par 1’étude de la protection correspondante, dont les résultats
sont résumés sur la figure II-23.

< 190

1 ] L | .

b5t IS'OJ‘ISuA | FOT .. jl;-*IParasue

2 kB o
g 16.0- \\
o -

o 14.04

= ;

g, 12.04

5 ;

< 10.04

S 804

C -

£ 6.0 ;

= 3 Pour une taille de contjct

2 404 de 14um: J

S ; 1=7.9uA ]

Z 201 ]

3 0 1 2 3 4 5

Q

Nombre de contacts de court circuit

Figure II-23: Atténuation du courant parasite pour une distribution
de contacts intérieurs
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Au prix d’une distribution de cinq contacts, seule une atténuation d’un facteur 2 est atteinte
pour ce type de réalisation. D’autre part, le cas de la protection d’un contact intérieur exhibe
une autre atténuation moins sensible lorsque le nombre de contacts passe de deux a trois (Fig-
ure I1-22). Cette chute du courant parasite correspond, dans le placement des contacts de court
circuit, au rapprochement entre le contact sensible et I’'un des contacts de protection. En effet,
les résultats dégagés par I’étude des anneaux de garde faisaient apparaitre des injections par le
VDMOS d’électrons latéralement, mais aussi verticalement dans le substrat. Le puits n va, en
I’absence d’anneau de garde n, collecter les €lectrons injectés par ces deux effets. Il est donc
normal qu’un contact placé a la périphérie du puits fournisse une atténuation importante,
puisqu’il va récupérer les électrons collectés latéralement. D’autre part, plus un contact de pro-
tection sera placé proche de la zone sensible, plus son effet d’attraction sera important pour les
électrons circulant en profondeur dans le substrat, qui seront collectés verticalement par le
puits.

A partir de ces deux constatations, il est donc possible de créer une structure de protection
économique en termes de surface, décrite par la figure II-24. Les anneaux de contacts de pro-
tection sont placés trés proches du contact (4um d’espacement) sensible et de la périphérie. La
taille de ces contacts est 2um.

(3 Le contact périphérique a un effet d’écrantage. Il protege la zone intérieure du puits
contre la propagation latérale des porteurs minoritaires.
3 Le contact intérieur a un effet d’attraction. Il récupere les €lectrons collectés verti-

calement par le puits.

Contacts de
protection Taille des contacts=2um

Contact

sensible

Figure II-24: Description d’une structure optimale de protection par contacts

Les résultats de simulation pour le courant parasite sont donnés dans le tableau II-6.
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Nombre de contacts de court circuit Courant parasite (LA)
0 (pas de protection) 18
2 (configuration optimale) 0.52
cinq contacts de tailles 14pm 1.1

Tableau II-6: Evolution du courant parasite pour les
différentes protections par contacts

Les deux effets de protection introduits par ces contacts apparaissent si 1’on trace les lignes de
courants en électrons pour le domaine de simulation (Figure II-25).

Contact a protéger VDrain=-0.8V

=

Injection et collection
latérales 50%

Injection et collection
verticales

Axe y (Microns)
1

L

m—
400 600

1 LI I R

U

200
Axe x (Microns)

Figure II-25: Distribution du courant d’électrons

pour la structure optimale

0.0 120

La protection par contacts fournit une meilleure atténuation des courants parasites au prix
d’une perte de surface trés réduite. Cependant, outre le probleme d’insertion de ces contacts
dans les portes logiques, le courant collecté a ces électrodes induit une chute de potentiel dans
leurs voisinages. Cette chute de potentiel peut conduire & la polarisation en direct de jonctions
P-N, et a des phénomenes de latchup, étudiés dans le paragraphe suivant. Typiquement, 1’ utili-
sation des contacts est recommandable pour des contacts isol€s sur des zones n, mais doit étre
proscrite a proximité de zones de diffusions p.

II-B-2.c Description du latchup.

L’une des conséquences de la propagation d’électrons minoritaires dans un substrat est 1’appa-
rition du phénomene de latchup [41]. Ce type de contre-réaction positive a fait 1’objet d’études
approfondies en technologies CMOS [42][36][43], et a contribué a établir plusieurs régles
essentielles pour les technologies a haute densité d’intégration: utilisation de substrats tres
dopés, d’épitaxies treés minces etc...[33][34]. Pour les technologies CMOS, le dopage de sub-
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strat important simplifie les modélisations théoriques pour prédire le déclenchement du
phénomene[44]. Des études par simulations bidimensionnelles ont également permis de cara-
ctériser dans des domaines CMOS de faibles tailles la sensibilité au latchup [45]. Enfin, la
proposition de technologies plus cofiteuses pour les hautes densités d’intégrations [37], ou de
composants insensibles au phénoméne pour I’intégration de puissance intelligente sur des sub-
strats fortement dopés [46] ont achevé de caractériser ce phénomene en CMOS. Le dispositif
bidimensionnel étudié pour la technologie BICMOS de PHILIPS peut étre modélisé par le
schéma de la figure II-26.

Collecteur PNP Substrat Drain

- Puits n

Figure II-26: Modele de structure latchup

La condition nécessaire au déclenchement du latchup porte sur les caractéristiques du NPN
horizontal et du PNP vertical: le courant pouvant €tre fourni par I’émetteur du PNP doit étre
supérieur 2 zéro pour 1’établissement du phénomene. En utilisant les gains Bn et Bp des bipo-
laires parasites NPN et PNP dans les lois des noeuds, la condition se ramene a Bn.fp > 1. Pour
la simulation, la tension de drain varie entre OV et -0.8V, et le schéma équivalent utilise les
notations de la figure II-27.

Les électrons injectés par I’émetteur (Drain du VDMOS) sont collectés par le puits n. Le cour-
ant correspondant circulant dans le contact de collecteur induit une chute de tension polarisant
en direct I’émetteur du PNP. Les trous émis seront collectés par le substrat, et leur circulation
vers le contact substrat de surface augmentera la chute de potentiel qui polarise la diode Drain-
Substrat en direct.

ICollecteur I(Emetteur PNP)
Recombinaiso
Substrat
IFlyback
Drain Contact substrat
VFlyback

Figure I1-27: Description électrique du latchup
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Ce rebouclage aboutit au déclenchement du thyristor correspondant et a pour effet de modifier
les propriétés des deux bipolaires [43][30]. Le temps d’établissement de la boucle impose une
largeur de pic transitoire minimale pour la tension de drain. Le pire des cas a considérer, c’est a
dire la probabilité maximale de déclenchement du latchup, correspond donc a un pic négatif de
tension sur le drain infiniment long. L’ étude en statique du latchup permettra donc d’étudier la
sensibilité maximale du circuit au phénomene[36] .

II-B-2.d Simulation statique du latchup.

Les simulations de latchup avec IMPACT3 sont réalisées par une méthode découplée et sans
générations-recombinaisons. Cette derniere condition est indispensable pour garantir la robust-
esse du simulateur et la fiabilité des résultats (voir paragraphe I-C-5.a).

La simulation est d’abord réalisée pour le dispositif de référence, et les résultats sont donnés
sur la figure II-28 pour les courants totaux.

' I(C;)Hectelllr)
w I(Emetteur PNP) o ona000R
o I(Substrat)

]10 g
IFlyback /'/

ICollecteur
-5
0
0.75 0.85 0.95

Courants (A)
S

Déclenchement latchup

Il
08 -1.0 -12 -14 -16 -1.8 -20
VFlyback (V)
Figure I1-28: Tracé des courants totaux pour
le déclenchement statique du latchup

-0.4 -0.6

La fenétre agrandie fait apparaitre lors du déclenchement du latchup un point d’inflexion pour
la courbe du courant de drain. Ce comportement a comme origine la modification de polarisa-
tion de la diode Drain-Substrat due au retour des trous vers le contact de substrat en surface.
Les modifications de pentes au dela de la limite de latchup prouvent que la boucle de contre-
réaction positive entraine un phénomene de forte injection pour les jonctions polarisées en
direct.

Les conditions de polarisation (tous les contacts sont mis a la masse sauf le drain) ne permet
pas, lorsque la tension de drain diminue, le maintien du fonctionnement du thyristor parasite.
Ce phénomene est discuté pour les simulations transitoires du latchup (paragraphe II-C-4.b).
Par abus de langage, le latchup sera supposé étre déclenché lorsque le PNP émet un courant
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suffisant pour que son effet soit observé par I’évolution du courant de drain.

La polarisation directe des jonctions critiques apparait plus nettement en tragant les comporte-

ments des courants d’électrons et de trous pour le dispositif (Figures II-29.a et 1I-29.b).

< ~
z <
8 >
= =
3 g
S ©
= =]
E 8 5
é 10 5
& e I(Collecteur) 100 e I(Collecteur)
= I(Emetteur PNP) 1 10 I[(Emetteur PNP)
o I(Substrat) I(Substrat)
I' o I(Flyback) 10712 I(Flyback)
04 08 12 16 20 . 8 2
-VDrain (v) -VDrain (v)
Figure II-29.a: Courants d’électrons Figure I1-29.b: Courants de trous
lors du déclenchement de latchup lors du déclenchement de latchup

II-B-2.e Protections spécifiques pour la technologie BICMOS étudiée.

En se référant au travail réalisé€ pour les structures de protection dans les paragraphes II-B-1 et
II-B-2, les deux structures les plus efficaces sont comparées pour leur protection contre le

latchup. Ces structures sont rappelées par les figures II-30.a et II-30.b

Emetteur Contact

Collecteur PNP de protection Substrat Drain(VDMOS)

el TS

Figure II-30.a: Protection par contact

Emetteur Anneau de garde
Collecteur PNP Collecteur Substrat Drain(VDMOS)

Puits n

Figure II-30.b: Protection par anneau de garde



La contribution des protections ramenée dans le schéma électrique équivalent apparait sur la
figure II-31.

IContact protecteur| Collecteut [Emetteur PNP|
Rc

[Anneau de garde collectelﬂ]

Figure II-31: Circuit électrique du latchup
incluant les structures de protection

La contre réaction positive est atténuée soit en diminuant la résistance du contact collecteur du
puits n (ajout d’un autre contact), soit en collectant par un anneau de garde n les électrons
injectés dans le substrat. Un seul contact de protection de largeur 2pum est placé a la périphérie
du puits. L’anneau de garde collecteur possede les implantations n profondes et a une largeur
de 20um. Le courant de drain est placé sur I’axe des abcisses. La partie active du VDMOS
n’étant pas incluse dans le domaine, ce courant Iy, correspond donc directement au nom-

bre d’électrons injectés dans le substrat.

Le seuil d’établissement du latchup est fixé de facon arbitraire a partir des caractéristiques du
dispositif de référence. Le courant du PNP est supposé suffisant pour 1’établissement du
latchup si le retour des trous dans le substrat modifie la polarisation de la jonction Drain-Sub-
strat. L’examen de la figure II-28 montre que le point d’inflexion de la courbe Ip,,;, correspond

4 un courant d’émetteur du PNP de 107A. Cette limite définit le seuil indiqué sur la figure II-
32.

Les protections étudiées conduisent donc 2 diminuer la sensibilité du dispositif au latchup dans
des facteurs compris entre 6 et 10. La structure fondée sur I’effet de collection par anneau de
garde est la plus efficace. L’absence d’un collecteur auxiliaire conduirait en effet la totalité des
électrons a atteindre le puits n. Pour un courant de drain fixé, un contact de protection en
périphérie ne suffit donc pas a récupérer tous les porteurs minoritaires collectés par le puits.
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Figure II-32: Courant de I’émetteur PNP en fonction du courant

de drain IFlyback

Les figures II-33.a et 1I-33.b détaillent I’évolution des courants pour chacune des structures.

1 1 (Injecté par VDMOS

10724 kBB 102
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Figure II-33.a: Protection par anneau Figure II-33.b: Protection par contact

de garde collecteur
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Une fois le latchup établi, les figures I1-33.a et II-33.b montrent que le courant circulant dans le
contact de protection devient supérieur a celui circulant dans le contact de I’anneau de garde
pour les deux structures correspondantes. Ce phénomene, traduit par les différences de pentes,
s’explique par I’appartenance du puits n a la boucle de contre réaction positive. L’efficacité de
son rdle de collecteur est accrue lors du déclenchement de latchup, alors que 1’anneau de garde
extérieur au dispositif a des propriétés de collection qui ne varient pas.

Enfin, une configuration sans protection est simulée. Le drain du transistor VDMOS est séparé
du puits n par une distance de 935 um au lieu de 75 pm. Cette opération diminue I’efficacité du
bipolaire parasite latéral et donc la sensibilité du dispositif au latchup. Le déclenchement du
latchup apparait sur le tracé des courbes de la figure 33.c.

& 10_2 —
E Structure de référence
- -4
3 10 .
% o/
g 10° ) / Dispositif de grande taille
o]
£ 10
e 10
C 10

-12

10 — . i
0.1 4.1 (*10™%
Ifiyback

Figure 33.c: Variation du courant d’émetteur PNP
en fonction de la taille de la structure

Peu de variations sont observées entre les deux structures. Le gain du NPN latéral est en effet
peu susceptible de varier, étant donné 1’absence de générations-recombinaisons dans les
modeles de simulation. L’atténuation du phénomene de “crosstalk” est dans ce cas di aux
effets de dispersion des porteurs dans le substrat.
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II-C Reconstitution des phénomeénes survenant sur une commande de disque dur

Le paragraphe II-B était fond€ sur des études détaillées de protection en régime statique. Dans
cette partie, I’efficacité des protections est étudi€ée en régime transitoire. L'optimisation est
portée sur la localisation des anneaux de garde et des contacts substrats. Par contre, ces
anneaux et contacts ont des dimensions figées.

I1-C-1 Descriptions.
II-C-1.a Description du moteur et effets parasites.

Les circuits pilotant les disques durs (“Hard Disk Drives”, HDD) intégrent désormais la
logique de commande et les interrupteurs de puissance sur le méme substrat [47]. Le schéma
de la figure II-34 représente le stator d’un moteur. Chaque bobine est branchée a deux interrup-
teurs VDMOS permettant soit de la connecter a la masse ou a I’alimentation, soit de laisser son
extrémité en haute impédance.

Ty

Figure II-34: Description du
moteur et du circuit de commande

La séquence de commandes sur les grilles des VDMOS, donnée dans le tableau II-7, permet
d’imposer un champ magnétique total tournant entrainant le mouvement du rotor.
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L1 Hl L2 H2 L3 H3
low low high low low high
low high high low low low
low high low low high low
low low low high high low
high low low high low low
high low low low low high

Tableau II-7: Séquence des commandes numériques
du moteur

Larrét du disque est opéré en mettant en conduction les trois transistors VDMOS connectant
les inductances a la masse. Au cours du fonctionnement du moteur, deux effets parasites sont
observés:

( Lors de la rotation du moteur, les commutations successives des bobines génerent
des phénomenes de décharges inductives dans les drains, aboutissant a I’injection d’électrons
dans le substrat p. Les courants parasites, étudiés dans le paragraphe précédent, sont récupérés
par les puits n contenant les circuits logiques, mais n’affectent pas le fonctionnement du
moteur.

(3 Lors de I’arrét du moteur, toutes les grilles de transistors MOS “Bas” L; sont polar-
isées a I’état haut pour connecter le stator a la masse. Par contre, du fait de sa rotation
inertielle, le rotor se comporte comme un générateur: un courant est induit dans les bobines du
stator (force contre-électromotrice, f.c.e.m) avec une caractéristique sinusoidale.
Typiquement, les flybacks inductifs induisent des pics de courant de 200mA, alors que la force
contre-électromotrice lors de 1’arrét génere des pics de 600mA.
La conséquence des courants induits se résume en deux cas:

3 Si le courant rentre dans la paire de transistors (H;,L;), il se propagera via le bipo-

laire source-canal du transistor H; vers I’alimentation: le courant généré par la f.ce.m

n’aboutira pas 2 I’injection d’électrons dans le substrat.

(3 Si le courant sort de la paire de transistors, il peut alors emprunter comme chemin
soit la diode Du appartenant au bipolaire source-canal-drain, soit la diode de substrat (Figure
I1-35). C’est le cas le plus critique, puisqu’il aboutit a I’'injection d’électrons dans le substrat.
Une quantité non négligeable de ces porteurs minoritaires échappe aux anneaux de garde (par-
agraphe III-B-1) pour étre récupérée par les dispositifs logiques adjacents. Le courant Al
résultant, pour les versions les plus densifiées des circuits pilotant les disques durs, est suffisant
pour compenser 1’alimentation des capacités des VDMOS et décharger ces capacités. Le stator
n’est alors plus court-circuité a la masse, et le moteur ne sera pas freiné efficacement.
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Figure I1-35: Description des injections dans le substrat

II-C-1.b Polarisation en courant et simulations transitoires.

La simulation bidimensionnelle de ce phénomene est caractérisée par une polarisation transi-
toire en courant. La force contre-électromotrice ne pouvant étre modélisée avec IMPACT3, la
stratégie de simulation sera de reconstituer un flyback, dont I’origine est différente, mais
aboutit au méme type d’injection. Deux options sont possibles pour la simulation: soit appli-
quer une polarisation en courant transitoire sur le drain, soit reconstituer la totalité du
phénomene de décharge.

(O La polarisation en courant, facilement implémentable dans IMPACT3, consiste numérique-
ment a remplacer 1’équation de Poisson sur le contact de drain par 1’équation suivante:

- - -
$ (J.(w,n,p) +J,(W,0,p) +Ip(, 0, p))dL = Iy (I-1)
rDrain

La fermeture du systéme d’équations au contact est assurée en appliquant les conditions de
Dirichlet pour les concentrations en €lectrons et en trous. Par contre, la discrétisation de cette
équation aux différents points du contact conduit a un systeme d’équations ou seuls n et p sont
fixés. Méme si le systéme est globalement fermé, il n’y a pas de fermeture locale dans la région
du drain car le potentiel n’est pas imposé. Le systéme est donc solvable par une méthode cou-
plée.

3 La reconstitution du phénomene de flyback demande un temps de simulation plus long: le
VDMOS est d’abord commuté a I’état passant, afin d’établir un courant dans une bobine qui
sera connectée au drain. Le VDMOS est ensuite coupé, et la continuité de courant dans
I’inductance entraine la mise en conduction de la diode de substrat (“body diode*) et du bipo-
laire drain-canal-source. Malgré le temps de simulation, cette méthode est plus robuste, car la
fermeture locale dans la région est assurée pour les trois variables (y,n,p). Cette stratégie sera
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donc retenue pour I’ensemble des simulations transitoires envisagées.
II-C-2 Simulations transitoires et optimisations.

Les simulations transitoires sont réalisées sans oxyde d’isolation. Cette approximation conduit
a une variation maximale de 10% sur le courant collecté par le puits n, et permet par contre, en
raison de la surface plane, une diminution du nombre de noeuds du maillage. En méthode cou-
plée, la diminution du nombre de noeuds entraine une convergence plus facile des solveurs,
mais I’erreur de discrétisation peut entrainer des problémes de convergence de la méthode de
Newton Raphson. Expérimentalement, les temps de simulations sont réduits au moins d’un
facteur 5, et la précision reste au moins de I’ordre de un pour mille.

II-C-2.a Prédiction 1D de la propagation de porteurs minoritaires.

Le calcul analytique a une dimension de la propagation d’électrons injectés dans un milieu p
recombinant est rappel€ dans ce paragraphe. Les résultats permettront de prédire qualitative-
ment la forme transitoire des courants collectés par les puits n. En utilisant les deux équations
de Maxwell suivantes:

>
0=JJ+¢

->

93
ot
S

Div(E) = 2

€
et en considérant pour le calcul le seul courant d’électrons, la simplification 1D de ces équa-
tions faisant intervenir uniquement la propagation par diffusion conduit aux équations (II-2) et

(I1-3).

- > d

Jn=e'Dn-Vn=e-Dn-a—xAn (I1-2)

8 _ 1 aJn An

580 = <57 A (II-3)
En remplacant la valeur de Jn dans I’équation (II-3), I’équation de propagation devient:

2
iAn =D, iAn _An (1I-4)
dt x> T,

La transformée de Laplace An(k,x) de An(x,t) est alors utilisée pour la résolution de 1I’équation
de propagation qui donne par transformation dans I’espace (k,x):

%A_n - &*.D, An- éi‘ (11-5)
La résolution de cette équation, ramenée a 1’espace des (x,t), donne finalement:
Ang —t —x*
An(x,t) = 2—@ . exp(’c—n) - CXP(Z—D;E] (11-6)

ou Ang est le nombre initial de porteurs minoritaires injectés dans le milieu p. Pour des dis-
tances de propagation importantes, le temps de propagation est donc a I’origine d’un étalement
du pic d’électrons injectés au départ dans le substrat. L’ étude des formes transitoires des cour-
ants pour des dispositifs de grandes tailles donnera donc des profils temporels de courants col-
lectés qui seront d’autant plus arrondis que les collecteurs sont situés loin du transistor
VDMOS.
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II-C-2.b Caractéristiques du VDMOS seul.

Les décharges inductives dans les MOS de puissance ont déja fait 1’objet d’études précises
[48]. Afin d’étudier précisément les caractéristiques de I’injection transitoire, le transistor
VDMOS utilisé est d’abord simulé séparément en régime de commutation. La structure corre-
spondante est représentée sur la figure I1-36.

6V
Canal Source -

oV 1V Grille
NN\NNN\WN

Puits n et couches enterrées

AN RN RO NN NNNNNNNNNNN

30 um
Figure II-36: Section bidimensionnelle du VDMOS

Les caractéristiques de I’inductance et la polarisation sont prises analogues au cas réel. Le fac-
teur multiplicatif correspondant a la dimension z est ajusté pour obtenir une constante de temps
L/R identique a celle observée expérimentalement. Le substrat p est contacté sur sa face
arriere. Le contact est situé artificiellement a 50um de la surface du dispositif. Pour le cas du
VDMOS isolé, le temps de simulation total excede 1ms, afin de mettre en évidence tous les
phénomeénes caractéristiques d’une décharge inductive. Les conditions de simulations sont
résumées dans le tableau II-8.

Inductance L/R VGrille Verille: tchute Durée simu
0V ->6V >0V
8mH 400 ps Trise=20pus | 6V ->0V: 20 us 1 ms
T(6V) = 400us

Tableau II-8: Conditions de simulations transitoires
(simulations de décharge inductive)

Pour des raisons de temps de simulation, le transistor VDMOS est commuté a I’état passant
durant 400, alors qu’il faudrait un temps triple pour que I’inductance stocke 95% de son
énergie. Les résultats de simulations sont apparents sur les figures II-37.a (tension de com-
mande), II-37.b (tension de drain) et II-37.c (courants totaux).
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Figure II-37.a: Forme d’onde transitoire de la tension de commande
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Figure II-37.b: Forme d’onde transitoire de drain du VDMOS
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Figure II-37.c: Forme d’onde transitoire en courants
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L’évolution temporelle du flyback n’est pas solvable analytiquement. Si R;e(t) désigne la
résistance différentielle de la diode de substrat a I’instant t, et si Ry 44 désigne les autres résist-

ances (substrat et contact) indépendantes du temps, le phénomene obéit en effet 4 I’équation
différentielle suivante:

L- %I(t) +Ryipe(t) - I(t) + Ry gq - I(t) = O {-7)

Une interprétation qualitative de cette équation est donnée dans le paragraphe 1I-C-2.d.

A la fin de la décharge inductive (fenétre agrandie sur la figure II-37.c), les courants exhibent
un caractere oscillatoire lentement amorti, dii au couplage entre 1’inductance et les capacités du
transistor. Ce phénomene se retrouve pour des modeles de MOS basse puissance en simula-
tions HSPICE.

Pour une polarisation transitoire en courant, le contact de source récupere la majeure partie du
courant injecté par le drain. Ce type de transistor VDMOS est donc caractérisé par un effet
bipolaire parasite important. L’avantage de la simulation du composant isolé permet donc une
comparaison efficace des courants résultants dans le substrat et dans le collecteur du NPN.
D’autre part, le contact substrat étant situé relativement prés du drain, le profil transitoire du
courant récupéré par ce contact reste abrupt, sans qu’il y ait eu étalement du paquet d’électrons
injectés.

II-C-2.c Description des protections contre les injections inductives.
II-C-2.c-1 Simulation d’un dispositif de référence.
Un dispositif de référence, décrit sur la figure II-38, est d’abord étudi€ en détail. L’anneau de

garde a été réalisé a I’aide des implantations de couches enterrées n disponibles avec la tech-
nologie BICMOS étudiée, afin d’obtenir une efficacité de collection maximale.

Collecteur Drain

Sloigné Anneau —=  Source

éloigné 3 ’ = Gl
Contact substrat ¢ garde & canal rille

Contact substrat face arriére

Figure II-38: Protection de référence

Le profil temporel de la tension de commande de grille est identique a celui utilisé pour 1’étude
du VDMOS seul (Figure II-37.a). Au contraire des études du paragraphe II-B-1, I’utilisation
d’un contact de substrat face arriére est systématique. L’influence de son absence sera évaluée
ultérieurement. Ce contact est situé a S00um de la surface du dispositif, c’est a dire a une dis-
tance comparable a celle des épaisseurs substrats pour la technologie. Les résultats de la simu-
lation apparaissent sur les figures 11-39.a (contacts proches du VDMOS ou dans le VDMOS) et
I1-39.b (contacts éloignés).
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Les reperes temporels @, @ et © de la figure II-39.a correspondent respectivement au dernier
pas de temps auquel la tension de grille Vg est a 6V, au premier pas de temps auquel Vg atteint

OV et a un pas de temps intermédiaire durant le régime de relaxation de I’inductance.

35 ' . - . . . . . v
0@ @ Courants aux contacts
30} proches du VDMOS
Drain
25}
< Source
£ 2|
E
3 15¢
@)
10}
Anneau de garde
5¢
0
-5 . . . . . . . . .
0 0.1 0.2 0.3 04 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Temps (ms)
Figure I1-39.a: Evolution transitoire des courants
(contacts proches du DMOS)
0.6
Courants aux autres
contacts
Collecteur éloigné
0.4t
<
g
a 02¢%
=
<
5
(o]
@)
Substrat (surface) 9~
-0.1

0.1 0.2 0.3 04 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Temps (ms)
Figure 1I-39.b: Evolution transitoire des courants
(contacts éloignés du DMOS)
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Pour la structure de référence, pour laquelle I’anneau de garde est proche du VDMOS, le
phénomene de collection horizontale par cet anneau apparait pour le cas de 1’attaque inductive
transitoire comme pour le cas d’une polarisation statique en tension (paragraphe II-B-1). La
figure II-40 représente les lignes de courants d’électrons. Les électrons récupérés par le puits n
contenant les circuits logiques sont ceux qui ont été injectés verticalement par la jonction
Drain-Substrat. Les autres électrons injectés subissent I’attraction de ’anneau de garde.

o
S
v
| 70
o ' )
=] Effet de collection
latérale
1 69
@ o _ 68.3 67.7
°K
2" 21
= Temps=4.44e-4 sec
g S — VGrille=0V
o
VSource=1V
IDrain=30.16mA
o _ ISource=19.45mA
S Ianneau=9.5mA

020 40 60 80 100 120 140 160 180 200
Axe x (Microns)
Figure I1-40: Lignes de courants d’électrons au moment du flybacks
Le crosstalk est localisé sur une épaisseur de 200pm.

La majeure partie des lignes d’électrons est située dans une zone allant de la surface jusqu’a
une profondeur de 250pm. Pour un anneau de garde situé proche du VDMOS, le contact de
substrat face arriére n’apportera pas des atténuations de la propagation électronique compara-
bles a celles obtenues avec ou sans anneau de garde. Au cours du régime de relaxation (temps
@), le phénomene demeure inchangé (Figure I1-41).

Le contact substrat face arriére sera conservé pour la suite des simulations. Son utilité, qui
reste a justifier lorsque I’anneau de garde est proche du transistor, peut aussi jouer un rdle
important pour d’autres configurations.
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Figure II-41: Lignes de courants d’électrons au moment de la relaxation

(Diminution du courant de la bobine)

II-C-2.c-2 Simulation de quatre dispositifs.

Trois structures supplémentaires sont présentées sur la figure 1I-42 et sont simulées sur I’inter-

valle de temps complet (1ms).

Figure II-42: Variations layout pour 1’étude de ’efficacité de protection.
L’anneau de garde n est déplacé et le contact substrat reste proche du nwell

Ces structures sont basées uniquement sur la variation de localisation de ’anneau de garde.
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Les deux collecteurs susceptibles d’empécher la propagation des électrons jusqu’au puits n
sont la source du VDMOS et I’anneau de garde. L’évolution de leurs courants en fonction des
variations de layouts sont représentées respectivement sur les figures 11-43 et I1-44.

35
30t
725t , Variation 3
< / Variation 2
% 5l / Variation 1
= /
2 / es
O 10l / Référence
/i
st/
ol
-5 N . . . . . . . .
0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
Temps (ms)
Figure 11-43: Courants de source du VDMOS pour les quatre variations
12
Référence
10¢
gl Variation 1
R Variation 2
§ Variation 3
S 4
o]
@)
2t
0
-2

0 0.1 0.2 03 04 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Temps (ms)
Figure II-44: Courants collectés par I’anneau de garde
pour les quatre variations

Au contraire des études statiques pour lesquelles le substrat était polarisé en tension, le courant
de drain du VDMOS est presque exactement le méme pour toutes les configurations (Varia-
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tions de moins de 2 pour 1000). Lorsque I’anneau de garde est éloigné du VDMOS, son effet
d’attraction diminue et ce collecteur devient moins efficace. Par contre, la source du VDMOS
prend en charge la collection d’une partie de cette différence de courant, et continue a se com-
porter comme le collecteur principal tout le long de I’injection inductive. Par rapport a la struc-
ture de référence, la variation des courants aux deux contacts substrats (surface et face arriére)
justifie I’utilisation simultanée de ces contacts (Figures II-45.a et 1I-45.b).

09— ———— 1.4 ———— —
A\ Variation 3
0.8 1.2 i
0.7 \
1.0 | Variation 2

0.6 \
<05 208 -
E = Variation 1
504 ~— 0.6
— Ve [a~1
3 Référence 504
002 3 fes

i Variation 1 ool Référence W
01t Variation 3 | Variation 3
0 | . 0
Oly——o7— O>?O'6L' 08 1 02 " -
: : : ‘ 0 02 04 06 08
Temps (ms) Temps (ms)
Figure [I-45.a : Evolution du courant collecté Figure II-45.b : Evolution du courant collecté
par le contact substrat de surface par le contact substrat face arriere

En effet, les courants collectés par ces contacts sont du méme ordre que les courants parasites
collectés par le puits n pour les différentes configurations. La figure II-46 donne 1’évolution des
formes d’onde du courant parasite pour les quatre structures.
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Figure 1I-46: Courants parasites collectés par le puits n
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La structure de référence présente les meilleures propriétés d’isolation. Lorsque 1’anneau de
garde est décalé vers les positions centrales entre le transistor VDMOS et le puits n collecteur
(configurations let 2), I’efficacité de collection a laquelle contribuent les contacts Source,
Anneau de garde et Substrat diminue. Par contre, lorsque I’anneau de garde est proche du puits
n a protéger (configuration 3), le courant parasite du puits n se remet a diminuer. Enfin,
I’anneau de protection, dans le meilleur des cas, atténue le courant parasite d’un facteur com-
pris entre 6 et 7. Ce rapport est comparable au cas de la polarisation du drain en tension étudié
dans le paragraphe II-B-1.

II-C-2.d Comparaison des formes d’ondes expérimentales et simulées avec IMPACT3.

Le phénomene de propagation des €lectrons dans le substrat a ét€¢ mesuré sur un circuit HDD.
Le courant parasite, visible a 1’oscilloscope (figure 1II-47), exhibe pour chaque période une
succession de trois pics parasites correspondant aux injections successives d’électrons dans le
substrat par les trois bobines du stator.

Seule une comparaison qualitative peut étre réalisée pour les attaques inductives en courant,
car la densité de courant circulant dans la jonction Drain-Substrat demeure difficilement quan-
tifiable. En effet, I’injection inductive dans le cas réel est simultanément due aux contributions
de la commutation du VDMOS (Flyback) et de la force contre électromotrice.

Tension de drain
du VDMOS

AN
-

1 ms
1V

>
<]
g

IR
P ®

Courant collecté
par le puits n

|
P

1 ms
10 mV

LILBLILA | = = S I I |

Figure 1I-47: Mesure de I’effet f.c.e.m sur le courant parasite

1 0.6 :
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0.4 T 04

0 502

5
-04 @] 0
08 0 02 0.
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Détail des simulations correspondantes
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La simulation d’un seul pic de courant parasite conduit a obtenir approximativement la méme
forme d’onde. Par contre, le pic obtenu par la mesure est caractérisé par une différence de
pente dans la zone descendante qui n’apparait pas en simulation. Cette différence de pic est
analogue a celle du courant de drain. En effet, pour une énergie stockée suffisante, la décharge
de la bobine peut se décomposer en deux phases.

O Lorsque I’intensité est forte, la diode est en forte injection. Sa résistance différentielle est
donc plus importante et 1a bobine se décharge lentement, ce qui explique la premiere partie de
la pente.

 Quand !’intensité¢ diminue, la diode se polarise en faible injection. La diminution de sa
résistance différentielle augmente la pente de décharge.

A Courant parasite

Zone de forte
injection de la
diode substrat

Zone de faible
injection
de la diode
substrat

t

-

Cet effet de forte injection apparait pour des modeles de MOS micropuissance commutant des
inductances faibles en simulations HSPICE.

L’ apparition d’un flyback étant caractérisée par des élévations de courant brusques (e.g. les
formes d’ondes du courant circulant dans le contact substrat de surface), la création d’une
décharge inductive en forte injection n’a pu &tre reconstituée par manque de robustesse du sim-
ulateur, et ce malgré un pas de temps restreint.

De plus, il est rappelé que ces simulations de dispositifs sont faites sans Générations-Recom-
binaisons pour les raisons explicitées dans le paragraphe I-C-5.b.

Enfin, la forte différence des formes d’onde de tensions de drain mesurées et simulées s’expli-
que par la contribution importante de la force contre électromotrice qui n’apparait pas en simu-
lation.

II-C-2.e Influence de la chute de tension de grille.

Le temps de chute de 6V a OV de la tension de grille est de 20us. Il peut donc €tre considéré
comme instantané avec la constante de temps L/R en présence. La simulation d’une chute de
tension de grille plus rapide a été réalisée. Sur les figures I1-48, tg,) est cette fois de 2us, et les
comparaisons sont effectuées avec le temps réel tg,); de 20us pour les deux configurations de
protections extrémes. Les caractéristiques dans les deux cas sont identiques; la seule différence
vient d’une charge supplémentaire de I’inductance pour tchute=20us, puisque le temps de cou-
pure du DMOS est plus tardif.
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Figures II-48: Evolution des courants en fonction
du temps de chute de la tension de commande VGrille

II--C-2.f Influence de la localisation du contact substrat de surface.

Les quatre structures étudiées utilisent le méme effet de protection: I’anneau de garde, méme
€loigné du transistor VDMOS, est le contact le plus proche du dispositif injecteur. Le contact
substrat de surface est destiné a jouer le réle d’un collecteur additionnel. Sur la figure I1-49, ce
contact est déplacé jusqu’a proximité de 1’anneau de garde n, et la décharge inductive est
simulée avec cette nouvelle configuration.
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Localisations du contact

#1: [27 um ,33 um)]
(proche du puits n,
référence)

#2: [117pum,123um]
(proche du VDMOS)

Figure II-49: Variations de la localisation du contact substrat de surface

Les figures II-50.a et II-50.b comparent les résultats obtenus pour les deux localisations
extrémes de ce contact substrat.
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Figure II-50.b: Effets de variation de la localisation du contact substrat de surface
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La similitude des formes d’onde montre que 1’anneau de garde n écrante totalement 1’effet du
contact substrat de surface en termes de collection du courant injecté par I’inductance. A la fin
de la décharge inductive, le courant circulant a travers les deux contacts substrat change de
signe. Ce phénomene de relaxation supplémentaire est dii au courant de trous induit par la var-
iations de la zone de charge d’espace de la diode Drain-Substrat quittant le régime de conduc-
tion. Lors du déclenchement du flyback, les formes d’ondes différentes pour les deux contacts
s’expliquent ainsi:

(0 Le contact face arriere sert d’une part a fournir les trous pour polariser la diode de substrat:
cet effet est traduit par le pic étroit de surconsommation de courant au début du phénomene.
Ensuite, ce contact récupere une partie du courant émis par la décharge inductive: le pic transi-
toire est plus large, et chute lentement au fur et a mesure de la décharge.

(O Le contact de surface, au vu de 1’étroitesse de son pic transitoire, ne sert qu’a fournir les
trous pour polariser la diode de substrat. L'importance du pic positif et de la relaxation néga-
tive prouve 1’utilité de ce contact de surface. Sa localisation entre 1’anneau de garde n et le
puits collecteur peut étre quelconque.

Enfin, deux structures pour lesquelles le contact substrat de surface est placé a proximité du
VDMOS sont simulées, et les résultats sont comparés aux deux structures correspondantes
avec la localisation du contact de surface a proximité du puits n (Figures II-51.a et II-51.b).
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0.9
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06 0.7 Contact SP
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& 0.1 0 0.2
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0 0102030405060.70809 1 0 0.1020304050.6070809 1
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Figure II-51.a: Effets de localisation Figure II-51.a: Effets de localisation
du contact SP du contact SP
(Anneau de garde proche du VDMOS) (Anneau de garde proche du puits n)

En termes de protection contre des attaques inductives, ces nouvelles configurations basées sur
un effet de diode entre le drain et le contact substrat de surface dégradent légérement 1’écran-
tage du courant parasite. L.’augmentation locale de la concentration pour la base du transistor
latéral Drain-Substrat-Anneau de garde est 1’origine la plus probable de cette dégradation de
protection.
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II-C-3 Simulations a grande échelle et synthese.
I1-C-3.a Etude de deux configurations extrémes.

En conservant les mémes dimensions pour le transistor VDMOS, I’anneau de garde n, les con-
tacts et le puits n collecteur, la taille du dispositif bidimensionnel est étendue a2 900pm. Le con-
tact substrat de surface est situé a proximité du puits n. Les simulations transitoires sont
d’abord entierement réalisées pour deux configurations extrémes, i.e. I’anneau de garde situé
proche du VDMOS (Structure 1), ou bien proche du puits n (Structure 2). Sur les figures II-
52.a et II-52.b sont tracés les résultats de simulations pour le courant de source du VDMOS et
pour le courant parasite collecté par le puits n.

0.08 35
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V=77 05 0801 0707 0% 0%
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Figure II-52.a: Courants collectés Figure II-52.b: Courants de source
par le puits n du VDMOS

Méme si I’effet de collection de 1’anneau de garde n €éloigné du VDMOS est en partie pris en
charge par la source du transistor, 1’anneau de garde situé proche du VDMOS constitue toujo-
urs la meilleure protection. Lallongement des distances conduit a des propriétés de collection
trés différentes pour les deux contacts principalement responsables des effets collecteurs de
protection, c’est a dire le contact substrat face arriere et le contact de 1’anneau de garde n. Les
figures II-53.a et II-53.b montrent les formes transitoires du flyback aux deux contacts pour les
deux configurations.
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Figure II-53.a: Courants collectés Figure II-53.b: Courants collectés
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A grande échelle, I'utilisation d’un anneau de garde n éloigné du VDMOS peut rendre
I’emploi du contact de substrat face arriere indispensable. Les distributions de courant d’élec-
trons associées a chaque structure (Figures 1I-54.a et 1I-54.b) montrent que 1’effet de collection
latérale prédominant pour la structure 1 disparait avec la structure 2. L’injection d’électrons
dans le substrat peut alors étre fortement influencée par la présence du contact substrat face
arriere.
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Figure II-54.b: Distribution du courant d’électrons (Anneau proche du puits n)

II-C-3.b Généralisation.

A grande échelle, pour des simulations transitoires, un bon moyen de dégager 1’évolution de
I’efficacité de protection en fonction de la localisation de I’anneau de garde n est de tracer
I’évolution du courant parasite a un temps donné. Un ensemble de dispositifs ot I’anneau de
garde est progressivement décalé depuis la proximité du VDMOS jusqu’a celle du puits n est
réalisé, et chaque dispositif est simulé jusqu’a un temps proche de celui du pic d’injection dans
le substrat. L’évolution du courant parasite récupéré par le puits n apparait sur la figure II-55.

Les effets observés pour les quatre configurations étudiées dans le paragraphe II-C-2.c-2 sont
ici généralisables. Les protections optimales impliquant un anneau de garde consistent a placer
cet anneau proche du puits n ou proche du VDMOS, cette derniere configuration étant la meil-
leure. Il faut cependant remarquer que si le contact de substrat face arriére collecte une part
d’électrons grandissante lorsque 1’anneau de garde est déplacé vers la gauche (effet observé
pour les deux structures 1 et 2 de test initiales), I’effet de collection augmente également de
maniere conséquente pour la source. A cet effet s’ajoute I’ attraction observée lors des simula-
tions statiques dans le paragraphe II-B-1 exercée par I’anneau n lorsqu’il est situé proche du
puits.
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Figure II-55: Courant collecté par le puits n

Ainsi, la localisation de I’anneau de garde a proximité du puits ne rend donc pas forcément
indispensable 1’utilisation d’un contact substrat face arriére. Les différentes structures ont été

simulées en enlevant ce contact substrat, et les résultats sont comparé€s aux précédents sur la
figure II-56.
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Figure II-56: Influence du contact substrat face arriére pour différentes
localisations d’anneau de garde
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II-C-3.c Les différences entre flybacks tension et flybacks courant.

Enfin, I’évolution de la protection est comparée pour les dispositifs selon la nature du flyback.
En récupérant I’évolution transitoire de la tension de drain du VDMOS lors du flyback, les dis-
positifs sont simulés sans I’inductance en appliquant directement les valeurs temporelles de
cette tension de drain. La zone transitoire ou la mise en conduction du VDMOS était simulée
n’est donc plus nécessaire. Seule une comparaison qualitative peut étre effectuée pour les rai-
sons suivantes:

3 Pour la simulation avec I’inductance, au début du phénomene de flyback, le VDMOS est en
conduction et un courant circule dans la couche enterrée du drain. Ce n’est pas le cas pour la
simulation par application d’un pic de tension.

(11 y a modulation, pour les flybacks de tension, du courant de drain en fonction de la proxim-
ité de I’anneau de garde n. Ce point a été discuté dans le paragraphe II-B-1.

O Les conditions de simulations de flybacks en tension sont inspirées du paragraphe II-B-1,
c’est a dire que la tension de source du VDMOS est de OV, alors qu’elle est fixée a 1V pour les
flybacks inductifs. L’efficacité de collection de la source, si elle est diminuée, conduit a I’injec-
tion d’un nombre plus importants de porteurs minoritaires dans le substrat.

Les deux types de simulations donnent des résultats affichés par la figure II-57.
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Figure II-57: Comparaison des protections pour des flybacks en tension et en courant

Pour les deux types de flybacks, I’évolution de I’efficacité de protection en fonction de la local-
isation de ’anneau de garde est la méme, au facteur multiplicatif pres justifié précédemment.
La figure II-58 compare les modulations du courant de drain en attaque inductive (modulation
nulle) ou en tension.
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Pour les flybacks en tension, la modulation du courant de drain devient faible quand 1’anneau
est tres éloigné du VDMOS. Les lois de protections deviennent alors les mémes pour les deux
types de flybacks et I’anneau situé proche du puits fournit, par son effet d’attraction, la meil-
leure protection. L’ augmentation du courant de drain pour un anneau situé proche du VDMOS
correspond & une augmentation simultanée du courant collecté par I’anneau de garde.

II-C-3.d Synthese.

A partir des simulations statiques et transitoires peuvent €tre dégagées les tendances suivantes.

O L’anneau de garde est proche du VDMOS. L attraction par effet de collecteur de
I’anneau est horizontale, et cette efficacité d’attraction est diminuée si un contact p de substrat
est inséré entre le VDMOS et ’anneau n. La taille de ’anneau de garde est peu influente.
L’avantage de cette configuration est donc un écrantage de la propagation au prix d’une faible
consommation de surface par I’anneau de garde collecteur. L’inconvénient est que si le
VDMOS occupe une surface étendue, des €lectrons seront injectés verticalement dans le sub-
strat et ne pourront étre récupérés par I’anneau de garde n. Cet effet peut étre en partie com-
pensé par I’utilisation d’un contact de substrat face arriere.

O L’anneau de garde est proche du puits n. L’effet de collection est attractif pour les
électrons injectés en profondeur dans le substrat. Cette fois, I’efficacité de collection dépend du
rapport de surfaces entre I’anneau de garde n et le puits n a protéger. Il y a donc consommation
de surface silicium, mais cette protection est la plus efficace pour des VDMOS de surface éten-
due injectant des électrons en profondeur. De plus, cette configuration peut se passer de contact
de substrat face arriere. Le courant parasite n’en sera pas modifié. La caractéristique de cette
configuration est que le contact de source du VDMOS récupere au cours du flyback inductif
une part de courant tres importante: la conduction parasite du NPN latéral correspondant déte-
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riore donc les qualités de commutation du transistor, et des efforts technologiques supplémen-
taires doivent étre portés sur le composant lui-méme[49] si cette qualité est primordiale.

Dans tous les cas, I’utilisation du contact substrat de surface est requise pour fournir le courant
de trous nécessaire aux variations de la zone de déplétion de la diode Drain-Substrat. Sans ce
contact, le déplacement de trous pourrait atteindre et perturber les nMOS micropuissance réal-
1sés directement sur le substrat. Les travaux réalisés sur ce type de perturbations [50][51] sus-

ceptibles d’affecter €également les pMOS via les capacités de jonctions entre puits n et substrat
rappellent I’importance des contacts substrat de surface.

II-C-4 Autres aspects de la propagation.

II-C-4.a Simulations transitoires du latchup.

Comme il a déja été€ discuté dans le paragraphe II-B-2 et dans la litt€rature [44], I’apparition de
la contre-réaction positive exige un temps minimal d’injection d’électrons dans le substrat. Les
considération théoriques et les simulations sur des dispositifs réduits CMOS ont conduit a
dégager les tendances données par la figure II-59. Dans le cas d’un flyback trop bref, le pic de
courant parasite est de durée trop courte pour que la contre-réaction ait le temps d’étre

déclenchée. Si le pic est plus large, le courant de trous injecté par le PNP a le temps de former
la boucle de contre-réaction, et le thyristor parasite se déclenche.

A Déclenchement du latchup
A I (Emetteur PNP) - y
I(puits ny™ o Treaat
V(Flyback v -=~==- (Emetteur PNP) 3
\ —— I (Collecteur puits n)
. —— V(Flyback)
et o2 —pt

Figure II-59: Caractéristique des courants
avec et sans déclenchement de latchup

Deux pics négatifs transitoires de durées différentes sont appliqués sur le caisson de drain du
VDMOS (Le dispositif de simulation est rappelé a cet effet sur la figure II-60).

ADrain du VDMOS
ov

Collecteur PNP Substrat

Figure I1I-60: Structure utilisée pour la simulation
transitoire du latchup
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I faut noter que si le latchup peut étre déclenché par la polarisation du PNP, il ne sera pas
maintenu en raison de I’absence de tension de maintien (‘holding voltage” [41]). Le déclenche-
ment en transitoire du phénomene sera donc caractérisé par une mise en conduction de 1’émet-
teur P placé dans le puits n, mais le courant du PNP diminuera lorsque IVdrainl diminuera.
Trois pics différents de durées 2us, 20us et 200us et d’amplitude maximale -1.2V sont appli-
qués sur le drain. Les résultats pour les courants totaux aux quatre contacts sont donnés sur les
figures II-61.a, ITI-61.b et II-61.c.
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0.4} PNP _\ f
L "
-0.81 i x/J Drain

0 5e-04 le-03  1.5¢-03 2e-03 2.5e-03 3e-03
Temps (ms)

Figures II-61.a: Pic de tension de drain de largeur temporelle 2us
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O ——

1l PNP>< g/
| ATANS
21 ‘/ rain

0 4e-3 8e-3 1.2e-2 1.6e-2 2e-2
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Figures II-61.b: Pic de tension de drain de largeur temporelle 20ps

Substrat
P

uits n

0 4e-02 8e-02 0.12 0.16
Temps (ms)
Figures II-61.c: Pic de tension de drain de largeur temporelle 200us

Pour la distance considérée, une largeur de pic transitoire de 0.2ms suffit au déclenchement
d’un PNP parasite dans le puits n. Ceci confirme le risque de latchup entrainé par des
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décharges inductives du VDMOS, puisqu’elles font intervenir des constantes de temps du
méme ordre que la largeur des pics de courants parasites collectés par le puits n (voir para-
graphe II-B-3).

II-C-4.b Effets de la température.

Les caractéristiques d’injections de porteurs minoritaires dans un substrat au cours de flybacks
sont fortement affectées par la température si le flyback est un pic de tension. La conséquence
dans les technologies BiCMOS est une augmentation de la sensibilité au latchup [52][53]. Une
étude a 300K et a une température de fonctionnement de 450K permet de faire la comparaison
de la propagation des porteurs minotitaires, cette fois dans le cas d’un flyback inductif. Le dis-
positif de référence décrit dans le paragraphe II-C-2.c-1 est simulé avec les conditions transi-
toires correspondantes. Les figures 11-62.a, II-62.b et II-62.c donnent respectivement la tension
de drain, le courant de drain et le courant parasite collecté par le puits n.

1

0.8}
06}
04}
02}

0

Tension de drain (V)

02}

041 450K
06}

-0.8

0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
Temps (ms)
Figure II-62.a: Tension de drain en fonction de la température.
La décharge a haute température de la bobine entraine un pic négatif plus faible de tension.
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10}
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0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
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Figure II-62.b: Courant de drain en fonction de la température.
A haute température, la résistance du DMOS augmente et la bobine stocke moins d’énergie.
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Figure II-62.c: Courant parasite en fonction de la température

La diminution de la mobilité en fonction de la température conduit la bobine a stocker une
énergie plus faible a haute température. Une part plus importante de I’énergie est dissipée dans
le dispositif semiconducteur. Le courant parasite collecté par le puits n est donc plus faible a
haute température. Le phénomene de flyback inductif présente donc une différence majeure
avec le flyback en tension: I’injection inductive et la propagation des minoritaires est atténuée a
haute température, alors qu’elle augmente pour le cas des pics de tension. En pratique, I’effet
le plus génant de I’augmentation de la température est I’augmentation de RdsON. La mise en
conduction simultanée des trois DMOS court-circuitant le stator a la masse est activée pour
arréter le moteur. A haute température, le courant circulant dans le canal d’'un DMOS est plus
faible, et une part plus importante du courant de bobine ira dans le substrat, aboutissant & per-
turber les fonctions de commandes. La longueur Ln de recombinaison est presque
indépendante de la température, car les coefficients de [, et T, se compensent. Cette invariance

est constatée dans toutes les technologies Smart Power.
II-C-4.c L utilité des générations-recombinaisons dans la simulation.

Une bonne fagon d’évaluer le temps de trajet des électrons depuis leur injection dans le sub-
strat par la bobine jusqu’au puits n est de tracer sur une méme courbe d’une part la quantité
d’électrons injectés dans le substrat (calculée par Ip ,in-Isource) €t d’autre part le courant para-
site collecté par le puits. En utilisant la structure de protection de référence, ces deux courbes
sont affichées sur la figure II-63. Pour des soucis de clarté, le courant parasite est multiplié par
50 pour permettre la comparaison des temps aux sommets des pics.
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Le temps de propagation pour la structure de référence est approximativement de 6us. Pour les
dispositifs les plus larges (900um), ce temps atteint environ 24us. En raison de la concentra-
tion du substrat pour la technologie €tudiée, la constante de temps de recombinaison des élec-
trons est de ’ordre de 25us. La prise en compte des générations-recombinaisons n’apportera
une modification significative que pour les grands dispositifs (I’estimation unidimensionnelle
de I’atténuation transitoire due aux recombinaisons était donnée par I’expression (II-6)), pour
lesquels le temps de propagation devient de 1’ordre de grandeur de T, dans le facteur

exp( - tpropagation/ Tn)-

Conclusion: autres méthodes employvées et perspectives.

Dans la technologie BiICMOS utilisée, les dispositifs de protections doivent donc étre adaptés a
I’utilisation prévue (polarisation inductive, polarisation en tension, insensibilité a la tempéra-
ture...). La répartition (“Floorplan™) sur le substrat des composants de puissance et des cais-
sons de dispositifs micropuissances joue un role primordial pour rendre le dispositif électrique
insensible aux interactions entre les composants[54]. Les solutions définitives réalisées par
Philips et plus généralement dans 1’industrie consistent a utiliser d’une part des anneaux de
garde n, et d’autre part a éloigner sur le substrat les transistors VDMOS de type L; (Figure II-

34) responsables des injections vers les caissons micropuissances. Le placement des VDMOS
H; entre les deux régions permet a ces derniers d’assurer un role de collecteurs auxiliaires. En

industrie, les autres améliorations BICMOS [55] [56] reposent sur le compromis pour le bipo-
laire parasite du DMOS: soit I’effet parasite est minimisé€ pour améliorer la qualité de commu-
tation du DMOS en fonctionnement normal (anneau de garde proche du DMOS pour
remplacer |’effet de collection de source), soit il est maximisé pour optimiser le court circuit-
age du stator a la masse. Si les commutations ne sont pas optimisées, cet aspect peut étre com-
pensé par I’asservissement du mouvement du rotor.
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Chapitre I11:
Caractérisation et optimisation d’une technologie bipolaire pour portes I2L.

III-A Caractéristigues et applications d’une technologie bipolaire I121..

I11-A-1 Applications et intérét de 'I2L.
I1I-A-1.a Place de I'I2L en microélectronique.

Certaines applications comme les boucles a verouillage de phase (PLL) intégrent sur un méme
substrat les éléments actifs (filtres, comparateurs de phases, oscillateurs commandés) de la
chaine de traitement ainsi que la logique de commande. Le risque est alors que les qualités de
faible bruit des éléments actifs soient rendues inutiles par les bruits de commutations des com-
posants CMOS de commandes. En 1998, environ 80% des fabriquants de PLL utilisent donc
des technologies bipolaires ou BICMOS pour remplacer la technologie de commandes CMOS
par des portes plus silencieuses[1].

Dans cette optique, la technologie 1210 permet d’intégrer des dispositifs logiques bipolaires
avec une haute densité [2][3]. L’idée de base est de créer pour toutes les portes logiques bipo-
laires un unique émetteur, réalisé par une couche enterrée commune. Cette couche enterrée
peut étre confondue avec un substrat fortement dopé, car les émetteurs sont connectés a la
masse.

ITI-A-1.b Description et fonctionnement d’une porte I2L.

Le fonctionnement d’une porte I2L ne peut étre valide que si cette porte est chargée par un
autre dispositif I2L. La figure III-1 donne le schéma électrique et la coupe bidimensionnelle
d’une porte 12L.

Sur cette figure, le collecteur de sortie O1 est donc connecté a la base d’une porte suivante.
L’injecteur est un transistor PNP latéral dont I’émetteur (nommé “injecteur” sur la figure) est
polarisé a une tension positive commune a toutes les portes. Ce PNP est réalisé par auto-
alignement autour d’une grille MOS, méthode couramment utilisée en industrie[4]. Les trous
injectés dans 1’épitaxie seront pour la plupart collectés par le caisson I2L, la couche enterrée et
les contacts profonds n+ réalisant une barriére de potentiel qui les confine autour du caisson p
collecteur.
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Injecteur

Emetteur Injecteur

Contact
n+

Epitaxie n

Substrat ou couche enterrée n+

Figure III-1: Description d’une porte I2L

Le fonctionnement d’une porte I2L chargée par une autre est résumé comme suit:

O Lorsque le potentiel appliqué en IN est 0V, les trous seront directement collectés
par ce contact de base. La jonction Epitaxie-Caisson I2L reste bloquée (polarisée a OV), et
aucun €lectron injecté par I’épitaxie n’atteindra I’un des collecteurs. Dans la porte commutée
par Q2, le courant du PNP ne pouvant étre collecté par la base de Q2 (i.e. par un collecteur de
Q1), ce courant sera injecté dans la jonction Epitaxie-Caisson I2L polarisée en direct. Le
potentiel du collecteur de Q1 est donc approximativement de 0.7V

(3 Si le potentiel IN est de 0.7V, cette polarisation aura deux effets: la jonction Epi-
taxie-Caisson I2L (“Jonction I2L.”) est polarisée en direct, et les trous injectés par le PNP ne
sont plus collectés par le contact IN. Ces trous contribueront donc a la conduction de la diode
I2L. Les électrons injectés par 1’épitaxie seront collectés par 1’un des trois collecteurs. Le cour-
ant résultant aboutit a collecter sur la base de Q2 les trous émis par I’injecteur de Q2. Ces trous
ne circulent donc plus dans la diode I2L de Q2 qui se bloque. En conséquence, le potentiel de
collecteur de Q1 va s’annuler, et le potentiel du collecteur de Q2 est flottant, puisqu’aucun des
€lectrons n’atteint plus ce collecteur. Q1 est saturé, puisque ses tensions d’émetteur et de col-
lecteur sont a peu pres nulles, alors que sa tension de base est de 0.7V.

La modulation de la tension appliquée sur I’émetteur des PNP permet de moduler le courant de
trous collecté par le caisson I2L, et par conséquent les courants circulant dans les diodes I2L.
Cette modulation permet d’ajuster le compromis Vitesse-Consommation pour la technologie
(I’augmentation du courant d’injecteur conduit a diminuer le temps de propagation par porte).
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ITI-A-2 Parametres principaux.

Les dispositifs bipolaires habituels ont un émetteur placé en surface et un collecteur enterré. La
circulation des électrons est donc descendante, et le gain du transistor est appelé Byoug. Les

dispositifs I2L ont une circulation de porteurs ascendante vers le collecteur de surface. Le gain
du transistor NPN vertical est alors appelé Bup , €t c’est uniquement ce gain qui exprimera la

qualité¢ du bipolaire I2L[5]. En pratique, Bup et Byown ONt les valeurs suivantes:
Bup=5

Baown = 100

L’entrée d’une porte I2L est la base du bipolaire vertical NPN. De plus, il faut que le courant
de sortie de la porte ait au minimum la méme valeur que le courant d’entrée pour que la porte
I2L puisse efficacement commander une charge 12L équivalente [6]. La condition nécessaire
pour chaque bipolaire (i.e pour chaque transistor formé avec ’'un des collecteurs de surface)
pour assurer le fonctionnement de la porte est donc:

Bup >1
La mesure de ce gain en pratique nécessite une structure de test différente de la porte qui sera

effectivement utilisée. En effet, la polarisation du transistor I2L, caractérisée par exemple par
(VBase = 0.7V ; Vigllectenr = 0-6V), aboutit a une injection de trous de la base (caisson I2L)

dans I’épitaxie vers I’émetteur du PNP ou vers d’autres zones dopées en accepteurs. Une partie
seulement du courant de base est utilisée pour le fonctionnement du NPN (Figure III-2).
Vb=0.7V Vc=0.6v

alr Ic

Ipnpe |}

oy

yre. FOT4 Ve d
Figure III-2: Distribution du courant injecté

Ce probleme est résolu pour les structures de tests soit en supprimant les diffusions p d’inject-
eurs [7], soit par la soustraction au courant de base des courants injectés par la base dans les
régions extérieures au caisson I2L. Dans la suite du travail, deux appellations seront choisies:
Byp est calculé directement par le rapport IcgpecteusIBase-
Bupint est calculé en soustrayant du courant de base les courants qui s’échappent
du caisson I2L. Ce gain sera appelé gain intrinseque du bipolaire I2L.
Les deux gains peuvent donc s’exprimer sous la forme:

B <
L 3 PR P
I
B Int = =
uplnt Ib

Une autre grandeur caractéristique permet de rendre compte de I’efficacité du PNP injecteur
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sur le courant de collecteur de chaque bipolaire du caisson I2L. Ce gain est donc mesuré en
laissant le contact de base flottant, et en appliquant par exemple comme tensions non nulles
(Vinjecteur=0-7V 3 Vcoltecteur=0-6 V). 1l sera défini par

I

BIZ = —
IInj

III-B Caractérisation statique d’une porte I121..

ITI-B-1 Description de la technologie et choix de simulations.
I11-B-1.a Technologie utilisée.

La technologie BICMOS utilisée pour I'intégration I2L est tres différente de celle étudiée dans
le paragraphe II: optimisée pour la vitesse et le gain des bipolaires verticaux NPN, elle est donc
caractérisée par une €pitaxie n plus mince, et par la possibilité d’utiliser des contacts d’émet-
teurs polycristallins. Le substrat est de type p, et I’émetteur I12L est réalisé par une couche
enterrée n+. Cette différence avec le dispositif décrit sur la figure III-1 entraine 1’existence
d’un effet collecteur parasite vertical par le substrat, qui sera étudi€ ultérieurement. Les collec-
teurs I2L de surface ne sont pas créés par des implantations n+ qui augmenteraient leur dop-
age, mais par autoalignement des implantations p avec les contacts de ces collecteurs. Le
collecteur n est alors formé par I’épitaxie sous le contact, ce qui assure un dopage n minimal et
donc une diminution de la capacité base collecteur.

III-B-1.b Faisabilité des simulations.

Plusieurs approximations ou concessions ont été faites pour permettre la simulation et le calcul
des parametres caractéristiques des portes I2L.

O Par économie de temps de développement, les contacts polycristallins des collect-
eurs de surface sont remplacés par des contacts métalliques faisant intervenir les conditions de
Dirichlet. Cette approximation est tres justifiable dans le cas I2L. Un contact polycristallin
améliore le gain d’un bipolaire s’il est utilis€ pour un émetteur de surface trés faiblement dif-
fusé, puisque I’injection de trous dans cet émetteur est limitée par I’effet tunnel a I’interface
silicium-polysilicium([8][9][10][11]. Dans le cas présent d’un €metteur enterré, le fort dopage
de la couche enterrée et des diffusions profondes destinées au contactage de surface aboutit a la
recombinaison de presque tous les trous injectés dans I’émetteur. Par simulation, le courant de
trous aux contacts émetteurs ne vaut que 1% du courant total en faible injection, et ne dépasse
pas 2% en forte injection).

O Pour la simulation des portes a collecteurs multiples, les zones de collecteurs
laissés flottants sont remplacées par des zones isolantes (oxyde). Le dopage n de ces zones
constitue en effet une barriere de potentiel pour les trous circulant dans la base. De plus,
I’absence de contact pour ces collecteurs interdit dans la réalité aux trous de se recombiner
dans les zones n. La modélisation par de I’oxyde (barri¢re de potentiel infinie) est donc valide.
Cette approximation permet également une économie de temps de simulation, la création de
jonctions supplémentaires exigeant un raffinement du maillage autour de chacune d’entre elle.

O La recombinaison due aux états de surface n’est pas prise en compte. La mécon-
naissance de la distribution des états de surface conduirait, dans le cas contraire, a calculer la
recombinaison de surface a partir d’hypothéses approximatives. Cette approximation influence
surtout les propriétés du PNP injecteur latéral, mais n’affectera pas les effets de conduction
verticale.
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O L’extraction des parametres I2L (paragraphe III-A-2) par simulations doit étre
abandonnée. Le calcul par IMPACT3 des courants doit en effet étre effectué en laissant flottant
le caisson I2L. La simulation n’est alors pas faisable et aboutit & une divergence du solveur.
Pour une région flottante, les conditions a la surface de la région assurent la fermeture du sys-
teme d’inconnues (y, n, p) en méthode couplée ou découplée. Cependant, les termes faisant
partie des diagonales centrales des jacobiens qui étaient arbitrairement fixés a 1 en cas de
présence d’un contact (voir paragraphe I-C-1.b) sont ici déterminés par les conditions a la sur-
face du dispositif. De plus, les termes des diagonales latérales sont maintenant tous non nuls.
Une explication du manque de robustesse de la méthode peut étre trouvée par 1’impossibilité
pour le solveur itératif de résoudre ce nouveau systeme.

(J Les simulations transitoires se limitent dans les paragraphes III-B et III-C au temps
d’établissement des courants de base et de collecteur pour une porte isolée. La faisabilité et la
simulation d’une porte I2L chargée par une autre porte I2L pour déterminer le temps de propa-
gation par porte fait 1’objet du paragraphe III-C-3.

I1I-B-2 Evolution des parametres en fonction du layout.
[I1-B-2.a Propriétés de I’ injecteur.

La coupe bidimensionnelle de la structure de test utilis€e est représentée sur la figure III-3.

) &) ® ®@ ® ® @
Contact d’émetteur Contact
Contact enterre Injecteur base I2L Contact &’ c’;metteu rsubstrat

substrat (Emetteur PNP) collecteur I2L enterré
: 7 877. - /.

Figure III-3: Section 2D d’une porte I2L pour la caractérisation d’injection

Sans recombinaison de surface, I’efficacité du PNP latéral est surestimée. L attention sera donc
portée sur I’évolution de cette efficacité en fonction des variations de layout. Les propriétés
d’injections peuvent étre testées pour les deux cas du transistor NPN I2L a I’état passant ou a
I’état coupé. Les polarisations associées a ces deux cas pour la simulation sont données dans le

tableau III.1.
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Contact Emetteur Base I2L Collecteur ..
Substrat de . injecteur
enterré (Va) I2L
Surface
NPN coupé 0 0 0.1 0.8 0= 09V
NPN passant 0 0 0.7 0.6 0=09V

Tableau III-1: Polarisations utilisées pour la caractérisation
de I'injecteur

Afin de déterminer ’efficacité du PNP latéral définie par oy pnp = I(PC,IZL)/IPNP emetteurs 1€
courant collecté par le caisson I2L est calculé pour les deux cas suivants:

npn COUQéZ I(PC,IZL) = IBase = I@

npn saturé: I(PC,I2L) = IRase + IEmetteur + Icollecteur = @+(1@0+1©)+1®
avec les orientations suivantes:

Courant sortant : >0

Courant rentrant : <0
Au contraire du cas général décrit dans le paragraphe III-A-1, le substrat de nature p pour cette
technologie constitue un collecteur parasite supplémentaire pour les trous émis par I’injecteur.
La localisation des contacts substrats de surface peut donc influencer I'efficacité de ce PNP
vertical. La figure ITI-4 présente trois localisations possibles des contacts substrat de surface, et
un changement de place pour le contact de base I2L.

Variation #3

Figure III-4: Variations de layout pour caractériser les propriétés d’injection
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En utilisant comme conditions I’état coupé pour le NPN vertical, I’évolution statique des cour-
ants en fonction de la tension d’injecteur permet de tracer I’évolution de I’efficacité du PNP sur
la figure III-5.

OLpNP

0.9

0.8}
0.7}
0.6}
05}
041}
03¢
02t

NPN I2L coupé

V®=0.1V
V®=0.8V
VO=V@=v®=v@D=0V

Référence
Variation #2
Variation #3

> o

Variation #

0.1
0.2

0.3 04 0.5

0.6

0.7 0.8 0.9

Tension d’émetteur du PNP latéral (®)(V)
Figure III-5: Caractérisation de Olf pNp pour trois variations layout

La chute d’efficacité en moyenne et forte injection est explicable par les phénomenes suivants:
en forte injection, le nombre de trous injectés par 1’émetteur du PNP, et la polarisation de la
jonction Injecteur-Epitaxie deviennent suffisants pour qu’une part non négligeable des trous
franchisse la barricre de potentiel de la couche enterrée n+. Une partie des trous atteint alors le
substrat, tandis que 1’autre partie est recombinée dans la couche enterrée n+ et contribue a aug-
menter le courant d’émetteur. Les évolutions des courants totaux de substrat et d’émetteur sont
donnés sur les figures III-6.a et I11-6.b.

0.24
0.22

0.2
0.18
0.16
0.14
0.12

0.1
0.08
0.06
0.04

02 03 04 05 06 07 08 09
Figure I1I-6.a: Efficacité de collection

0.9

(IO+ID)1®

Variation #1

0.8

(IC+1®)1®

0.7
0.6
0.5
04
0.3
0.2
0.1

b

Variation #1

Référence

Variation #3
Variation #4

0

du contact substrat

0.2 0.
Figure III-6.b: Efficacité de collection

3 04 05 06 07 08 09

de I’émetteur du NPN
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Le rapport de grandeur pour ces deux courants montre qu’un faible pourcentage de trous
atteint le substrat, ce qui explique I’indépendance de I’efficacité du PNP latéral par rapport aux
contacts substrats de surface. La localisation du contact de base modifie I’attraction du caisson
I2L en forte injection.

Lorque le NPN vertical est en conduction, le PNP latéral est saturé. L’étude est alors réalisée
pour Vijecteur > VBasel2L» fin de placer le PNP en polarisation directe. Les résultats de simula-

tions, apparents sur la figure III-7, montrent que I’efficacité O pnp de I'injecteur ne dépend

également que de la localisation du contact de base dans le cas d’un fonctionnement linéaire du
NPN.

0.9 y
, Variation #3 |
0.85 PNP latéral P —
en régime saturé Variation #2
0.8 Référence
0.75 Variation #1
0.7 ]
NPN I2L linéaire
0.65
0.6 V®=0.7V
v®=0.6V
0.55 VO=v@=v®=v@=0V
J4 076 078 0.8 082 084 086 088 09

Tension d’émetteur du PNP latéral (®)(V)
Figure III-7: Caractérisation de Olf pNp pour trois variations layout
(NPN I2L en régime linéaire)

I11-B-2.b Variations de la taille du collecteur.

La polarisation du NPN en linéaire permet de calculer son gain Bup et d’étudier I'influence de
variations layouts. La structure bidimensionnelle de référence apparait sur la figure III-8.

® @ ® @ ® ®

Figure III-8: Structure de référence pour la caractérisation de Bup

120



Les possibilités du simulateur IMPACT?3 permettent de faire varier la taille du collecteur I2L
de surface. Les autres zones de diffusion ont une taille fixe, et le dispositif est simulé avec des
polarisations correspondant a celles utilisées pour mesurer Bup. Ces polarisations sont données

dans le tableau I11-2.

Polarisation | V¢ (@) Vb (®) Ve(®,8)=Vsub(®)=Vinj(@)
#1 0.5 0.6 0
#2 0.6 0.7 0
#3 0.7 0.8 0
#4 0.8 0.9 0
#5 0.9 1.0 0

Tableau 2: Polarisation appliquées pour la caractérisation
de Bup

Le tableau III-3 donne les extensions de collecteurs utilisées pour caractériser 1’évolution du
gain du NPN. De plus, par simplification, la polarisation (Vy,e= XV, V giectens=X V-0.1V) sera

désignée simplement par la tension de base Vi = xV.

Variations Layout Taille (;Orill)e cteur
Référence 1.8
#2 2.5
#3 3.0
#4 35
#5 4.0
#6 4.5

Tableau 3: Variations layout pour la caractérisation
de Bup

Pour ces variations, I’évolution de Bup est donnée sur la figure I11-9.
Si la variation de Bup dépend linéairement de la taille du collecteur, cette variation n’est pas
proportionnelle: une multiplication par deux de I’aire de collecteur ne double pas Bup. L’évolu-

tion du gain, méme si le courant de base est surestimé, reste caractéristique de celle d’un bipo-
laire: B, est faible quand Igmeygey, €St trop faible (recombinaison plus importante dans la base),

et chute en zone de forte injection (effet Kirk).
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Référence

055 06 065 07 075 08 08 09 095 1
Tension de base(V)

Figurelll-9: Evolution de Bup en fonction de Vb pour
quatre variations layout

La taille du collecteur affecte peu I’efficacité d’injection, comme le témoignent les caractéris-
tiques des figures I11-10.a et III-10.b (Efficacité de 1’émetteur enterré).

1 10
IInjecteuI/IBase IEmetteux/IBase —
0.9 9
0.8 8
0.7 7
0.6 6
0.5 5
0.4 4
0.3 3
0.6 0.7 0.8 0.9 1 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Tension de base (V) Tension de base (V)
Figure I1I-10.a : Rapport Iiyiecreny Figure III-10.b : Rapport Ipnemerteur
pour les variations layouts pour les variations layouts

Enfin, la comparaison est effectuée lorsque le contact de base est placé a droite du collecteur.
Les caractéristiques de Bup sont données sur la figure ITI-11, et sont justifiables par I’évolution

des efficacités de collection pour la diffusion p d’injecteur et d’émission pour I’émetteur du
NPN (figures I1I-12.a et III-12.b).
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Contact de base
situé a droite

Bup

Référence

N Y, I = U N B o]

1t

055 06 065 07 075 08 08 09 095 1

Tension de base(V)
Figure I1I-11: Evolution de Bup en fonction de la localisation

du contact de base

1 8
0.9 5 Contact de bas
0.8 situé a droit
0.7 Référence 6
0.6 5 Référence
0.5 Contact de bas 4
0.4 situé 2 droit
0.3 3
0.2 5
0.1
0 1
0.6 0.7 0.8 09 1 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Tension de base (V) Tension de base (V)
Figure ITI-12.a: Ipjecteur/IBase Figure IH-12.b: Igpetteur npn/IBase

Seule la localisation du contact de base permet une amélioration du gain du NPN sans consom-
mation de surface. La caractéristique correspondante présente alors une plage de fonctionne-
ment plus réduite. Le choix d’utiliser un contact de base situé a droite du collecteur I12L
demande donc au concepteur de connaitre d’avance le régime de fonctionnement du NPN: en
cas de fortes polarisations, le dispositif de référence reste préférable. Les montages 12L étant
chargés par des portes analogues, I’utilisation pour des portes a un seul collecteur d’un contact
de base situé a droite sera la plus efficace, car les tensions de collecteurs ne dépassent pas
0.75V.

IIT-B-2.c Collecteurs multiples.

L’intérét des portes I2L étant leur densité d’intégration, 1’étude du gain Bup est réalisée pour un

cas réel sur une porte a quatre collecteurs. Les dimensions sont choisies identiques a celles uti-
lisées pour les portes fonctionnelles réalisées avec la technologie BICMOS étudiée. Deux con-
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figurations sont utilisées pour les collecteurs multiples. Elles sont représentées sur les coupes
bidimensionnelles des figures III-13.a et I1I-13.b.

[}

1.6 . . Loum 1 .6um.
@ JI&) 0-8gn 1.;2;11%1 1.2pm 51.2;!% 1.6um ® ©
| } Vo V7] <> J

34um

Figure III-13.a: Porte I2L a collecteurs multiples pour le calcul de Bup

® © © ® ® ®

Figure ITI-13.b: Porte I2L a collecteurs multiples murés pour le calcul de fup

Le calcul du gain dans le pire des cas correspond donc a laisser trois collecteurs flottants et
g up p P

a polariser le collecteur le plus éloigné de la base. Le gain est calculé pour les polarisations
données dans le tableau II1.4.

Contact Fonction Polarisation
D&® Emetteur I2L oV
©) Injecteur I2L ov
® Base I2L OV |V
@ Collecteur I2L OVe 1V
® Contact substrat ov
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Tableau III.4: Polarisations appliquées pour les portes a collecteurs multiples
Le collecteur de droite représente le cas correspondant au gain Bup le plus faible (la longueur

du contact de base est la plus longue). L’évolution du gain en fonction de la localisation du col-
lecteur connecté est simulée en utilisant donc les quatre dispositifs dont les collecteurs sont
représentés sur la figure I1I-14. Le contact de base est maintenu a la méme position.

® @ © @

Référence Variation 1

® ) @ @

Variation 2 Variation 3
Figure I1I-14: Présentation détaillée des variations layouts
impliquant les connections des collecteurs I2L

Les quatre évolutions de gain correspondant aux structures sont rassemblées sur la figure III-
15.

Bup Variation 3

41 / Variation 2 ]

Variation 1

Référence

0 . . . . . .
0.55 0.6 0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9 0.95 1

Tension de base (V)

Figure III-15: Evolution de By
pour les quatre variations layout étudiées
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Dans le pire des cas (référence), le gain Bup est au maximum de 2.6. Les mesures expérimen-

tales avec ce type de structure ont donné des valeurs proches de 2. Afin de quantifier le pour-
centage du courant de base collecté par I’injecteur (émetteur de PNP) ou par le substrat, le gain
Bupint du transistor NPN intrinséque est également calculé; les résuitats pour les quatre struc-

tures sont donnés sur la figure III-16.

70, . . : : : :

Gain intrinseque e
\\ Variation 3 -

60 | Bupint o
Variation 2 .

50}
Variation 1

40t

Référence
301
20}

10}
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Figure I1I-16: Evolution du gain intrinseque du NPN
pour les quatre variations layouts étudiées

En se plagant maintenant dans le pire des cas, 1’évolution du gain est étudiée lorsque le contact
de base est déplacé entre les différents collecteurs. Quatre structures, représentées sur la figure
II1-17, ont été simulées.

Référence Variation 1

@@

Variation 2 Variation 3
Figure III-17: Présentation détaillée des variations de layouts

impliquant le déplacement du contact de base
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Les variations de gain par rapport a la structure de référence apparaissent sur la figure III-18.
Pour les structures bipolaires traditionnelles, les contacts de base des transistors NPN verticaux
sont éloignés de I’émetteur de surface. Les structures I2L faisant intervenir des émetteurs
enterrés, 1l devient plus avantageux de rapprocher ce contact de base du collecteur de surface.

Bup

16

14}
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10¢

Variation 3

Variation 1

Référence
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0.75 08 085 09 0095

Tension de base(V)

Figure III-18:Evolution de Bup
pour les quatre localisations de contact de base

Le placement du contact de base au milieu des contacts collecteurs (variation 2) permet donc
pour une cellule I2L standard d’obtenir pour les quatre bipolaires un gain minimal plus impor-
nat. De plus, la connaissance de la sortance pour chaque collecteur peut permettre de placer le

contact de base a c6té du collecteur pilotant la charge la plus consommatrice en courant.

III-B-2.d Composants murés.

L’élément bidimensionnel obtenu avec le simulateur de procédés IMPACT 4 pour les collect-
eurs murés est représenté sur la figure I11.19.
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Figure I1I-19: Profil bidimensionnel des jonctions pour les collecteurs murés

L’implantation de Bore utilisée pour la base I2L étant la méme que celle utilisée pour 1’isola-
tion entre portes (“channel stopper”; I’implantation pour cette technologie est alors réalisée a
travers 1’oxyde), elle donne une distribution bidimensionnelle dont la profondeur varie selon la
présence ou non d’oxyde d’isolation en surface.

Les deux structures de référence (trois collecteurs flottants; le collecteur de droite est connecté)
en versions murées et non murées sont d’abord comparées sur la figure III-20, qui donne 1’évo-
lution des gains Byp,.
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Structure a
collecteurs murés
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Figure ITI-20: Evolution de Bup pour une méme structure
pour des collecteurs murés et non murés
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La variation de gain est essentiellement due aux variations des courants de base en fonction de
la structure. Le tracé des lignes de courants d’électrons donne peu de différences, les lignes
étant localisées pour les deux structures dans les zones n de faibles résistances. Par contre, le
tracé des lignes de courants de trous pour chaque structure permet d’expliquer la différence
obtenue pour le gain Bup. La simulation de la structure a collecteurs murés est fondée sur une

approximation supplémentaire: pour des raisons d’alignement de surface avec IMPACT, les
collecteurs flottants ne sont pas remplacés par de 1’oxyde, mais par des zones p en surface.
L’ approximation est justifiée par le fait que I’oxyde d’isolation constitue une barriere plus pro-
fonde dans la couche I2L que les collecteurs flottants. Cependant, la résistance de base est
sous-estimée par 1’élargissement vertical de la couche I2L aux emplacements ol le matériau p
remplace un collecteur flottant. Les tracés des lignes de courants de trous sont donnés sur les
figures I1I-21.a et IT1I-21.b.
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Figure I1I-21.a: Distribution du courant de trous
pour la structure de référence

0.0 X (um) 20.0

Figure III-21.b: Distribution du courant de trous
(structure de référence a collecteurs murés)

Pour la structure non murée, la dispersion vers le substrat du courant de trous sur toute la
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longueur de la couche I2L montre que le courant de base circulant entre les contacts @ et @
est suffisamment important pour qu’une partie de ces trous franchisse la barriére de potentiel
de la couche enterrée n. Pour la polarisation (Vga=0.8V; Vegnectenr=0-7V), les courants cal-

culés aux contacts de base, collecteur et substrat sont donnés dans la tableau III-5.

Dispositif Base (LA) Collecteur (LA) | Substrat (LA)
Non-muré 9.6 22 0.92
Muré 4.6 13 0.45

Tableau III-5: Comparaison des courants pour les versions
a collecteurs murés et non murés.

L’ augmentation de I’efficacité du NPN vertical s’accompagne cependant d’une diminution des
courants de base et de collecteurs, et nécessite un ajustement du courant d’injecteur pour obte-
nir les sortances désir€es. D’autre part, si I’amélioration du gain Bup est due aux variations
d’effet collecteur du substrat, le tracé du gain intrinseque (figure III-22) montre que le bipo-
laire vertical a en réalité une efficacité moindre lorsque son collecteur est muré.
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Figure III-22: Gain intrinséque Bup pour les structures de références

i collecteurs murés et non murés
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I1I-B-3 Evolutions en fonction de la température.
III-B-3.a Influence des performances bipolaires en fonction de la température.

Pour une porte I2L standard, le courant de base est composé pour environ 80% par le courant
de trous injectés dans I’€metteur (noté Ipg) et pour 20% par le courant de recombinaison dans

la base (noté I z)[7]. D’autre part, la variation du gain en fonction de la température pour un

transistor bipolaire est surtout due au phénomeéne de rétrécissement de la bande interd-
ite(“Bandgap Narrowing”)[12]. En effet, la dépendance en fonction de la température des
courants dans une jonction peut s’exprimer par les relations suivantes:

/(kT))
/(kT))

c~exp(-E

a, base

Iz ~ exp(-E

a, emetteur

B~ exp(-AE,/(kT))

Par hypothese, seule la contribution de I’injection de trous dans 1’émetteur est conservée pour
le courant de base. Les valeurs E, pu. €t E, emerteyr SONt les énergies d’activations dans les
régions de base et d’émetteur. Ces énergies sont affectées différemment par le phénomeéne de
rétrécissement de bandes, en raison du dopage moyen dans la base et trées important dans
I’émetteur. La différence AEa = E, p5¢e ~ E; emettenr €St POsitive lorsque I’émetteur est la région
la plus dopée.

Au contraire de la coupe bidimensionnelle représentée sur la figure III-1, la technologie
étudiée utilise pour réaliser I’émetteur une couche enterrée fortement dopée, c’est a dire dans
ce cas: E, > 0. Les simulations électriques en fonction de la température n’ont de raison d’étre
qu’en incluant le “Bandgap Narrowing” et 1’absence de tout modele correspondant conduirait a
écrire E, = 0. Le gain intrins¢que du transistor NPN I2L augmente donc en fonction de la tem-
pérature [13]. L’influence de la recombinaison dans la base pour le gain étant plus faible que
celle de I'injection de trous dans 1’émetteur, le gain Bup suivra une loi analogue [14].

II-B-3.b Application 2 I'I2L.

La figure III-23 correspond a la simulation de la porte de référence a quatre collecteurs non
murés pour deux températures T=300K et T=450K.

Sur cette figure, méme si le phénomene de rétrécissement de bandes augmente le gain quand la
température augmente, 1’effet de forte injection va apparaitre d’autant plus vite que la tempéra-
ture est haute. Ce phénomene va entrainer un décalage des valeurs maximales du gain Bup a
450K, et les propriétés de la porte pour des régimes de forte injection seront meilleures a tem-
pérature ambiante.
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Figure III-23: Evolution de Bup pour la structure de référence
(collecteurs non murés) quand la température varie

Le gain intrinseéque du transistor NPN ainsi que 1’efficacité de collection de !’injecteur sont
donnés sur les figures III-24.a et I1I-24.b.

La méme tendance de décalage di a la forte injection est observée pour le gain intrinséque. Le
courant d’émetteur du PNP est également soumis au phénomene de forte injection. Sa décr-
oissance plus rapide a 450K indique que, réciproquement (lorsque les trous sont €mis par le
contact d’injecteur), 1’efficacité de I’injecteur sera diminuée si la température augmente.
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Figure III-24.a: Gain intrinseque du NPN Figure I1I-24.b: Rapport Iyjecteur/IBase
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III-C Caractérisation transitoire d’une porte 121..

Si les transistors bipolaires a émetteurs surfaciques ont été largement étudi€s quant & leurs pro-
priétés transitoires [15][16][17][18], I'étude dynamique de dispositifs I2L est restée limitée.

III-C-1 Caractérisation transitoire .

ITI-C-1.a Caractérisation de portes simples en fonction des tailles du collecteur.

L’étude transitoire est d’abord réalis€e sur une porte a un seul collecteur. La simulation porte
sur le temps d’établissement d’une porte I2L isolée, et polarisée par une rampe dynamique
définie par (Vpace, VY Collecteur= ¥ Base-0-1V)- Les autres contacts sont connectés a la masse. La
simulation est d’abord effectuée pour trois dispositifs: le dispositif de référence (Figure III-3),
le dispositif avec une taille de collecteur maximale (Figure III-8, variation n°6) et le dispositif
de référence avec le contact de base placé sur la droite. Les courbes transitoire associées a la
polarisation et a I’évolution des courants sont données sur la figure III-25.

T
08¢
| Tension de base

04} Tension de collecteur

04} Variation #6

Référence

< 0.2 Contact de base
g situé a droite
o 015

0.1

S5e-02
0 )
->e-025 5 10 15 20
Temps (ns)

Figure I11-25: Caractéristique transitoire des courants de collecteurs

La non prise en compte en simulations transitoires des phénomenes de génération-recombinai-
son conduit le rapport IcgjjecteurIBase @ €tre fortement modifié pour cette étude. L'attention est

cependant portée sur les temps de montée pour les trois configurations €tudiées, donnés dans le
tableau III-6 (les temps sont mesurés entre 5% et 95% de la valeur finale de Ic).
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Variations Temps de montée de Ic (ns)

Référence 7.4
Variation #6 7.6
Contact base a droite 10.7

Tableau III-6: Comparaison des temps d’€tablissement de Icgjiecteur
pour trois variations layouts.

Cette fois, le meilleur comportement est obtenu pour un collecteur de large taille: le gain final
est plus élevé (voir paragraphe III-B-2.b) et le temps d’établissement des courants reste du
méme ordre que celui mesuré pour le dispositif de référence. Les caractéristiques transitoires
des courants de base et d’émetteur sont données sur les figures II1-26.a et 111-26.b.

0.45 i _ . 07
o /\\BKSC située a droite 0.6 Base située 3 droité
0.35
0.5
0.3 Variation #6
0.4
0.25 Référence
< 20
£ 0.2 z 0.3
o 0.15 5
B Variation #6 0.2
0.1
5e-02 Référence 0.1
0 0
-5e-02§ 5 5 - 5y 015 : - - |
Temps (ns) Temps (ns)

Figure III-26.a: Courant transitoire de base Figure III-26.b: Courant transitoire d’émetteur

III-C-1.b Mesure du temps d’établissement sur une porte complexe.

Les simulations sont réalisées a partir de la structure de référence a collecteurs multiples (Fig-
ure III-11.a) dans le pire des cas, c’est a dire en connectant le collecteur de droite et en laissant
les trois autres flottants. Les simulations sont faites pour deux températures et le temps de
montée des tensions de base et de collecteur est identique a celui utilisé pour un collecteur
unique (1ns). L’évolution des courants de collecteur est donnée par la figure III-27
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Figure I11-27: Courant transitoire de collecteur
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La mobilité des porteurs diminuant avec la température, le temps d’établissement des courants
est plus long a4 450K. D’autre part, pour un émetteur de grande taille, le rétrécissement de
bande dans cet émetteur augmente significativement le temps de transit dans cette zone quand
la température augmente [19]. Les rapports de courants de collecteurs ne peuvent étre pris en
compte pour cette simulation, puisque les phénomenes de génération-recombinaison n’ont pas
été considérés. La figure I1I-28 donne les courants de base correspondants, et les figures III-
29.a et I11-29.b indiquent 1’évolution des courants de substrat et d’émetteur.
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Figure III-28: Courant transitoire de base
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Figure II1-29.a: Courant transitoire Figure III-29.b: Courant transitoire
de substrat.

d’émetteur
ITI-C-2 Limites et perspectives de la simulation numérique des portes I12L.

ITI-C-2.a Les aspects numériques.

La simulation du temps de propagation a travers une porte I2L doit étre effectuée dans le cas
réel, c’est a dire par un dispositif ot une porte I2L est chargée par une autre porte I2L. Le
schéma électrique correspondant et la coupe pour la simulation bidimensionnelle sont

représentés respectivement sur les figures III-30 et III-31.
lIInjecteur
®

@

Injecteurs
@ PNP

IInje:cteur

Vbase
®

'ILII

Figure III-30: Description électrique du schéma utilisé
pour calculer le temps de propagation par porte
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Couche enterrée n Couche enterrée n

Figure III-31: Equivalent bidimensionnel du schéma électrique

Les deux portes I2L sont intégrées sur le méme substrat, et la charge de la premiere porte par la
seconde doit étre assurée par une connection entre les deux contacts métalliques.
Pour la simulation de ce dispositif, les deux contacts @ et ® doivent suivre les deux lois:
@=-1®
Ve® = Vc®
Jusqu’ici, le simulateur IMPACT?3 résolvait un systéme ou 1’équation de Poisson était rem-
placée aux contacts par les équations égalisant le calcul du courant au contact et le courant cir-
culant dans le composant connecté au contact. L’avantage de cette méthode était que
I’adjonction de n’importe quel type de composant (R, L, C) conduisait a toujours ajouter dans
le jacobien les nouveaux termes sur des diagonales connues d’avance. Le préconditionnement
et la résolution itérative du systéme pouvaient donc étre figés.

ITI-C-2.b Description des méthodes testées.

Suivant une approche similaire, le dispositif avec les deux contacts connectés est approximé
par le schéma de la figure III-32.

Figure III-32: Modélisation d’une connection
par approximation utilisant des résistances

Dans ce schéma, Rc® et Rc® sont fixées a 1 MCQ et Rb a 1. Vbias peut étre fixée a 0 Volts,
puisque les grandes valeurs de Rc® et Rc® rendent les tensions Ve® et Vc® indépendantes
des conditions extérieures. Les lois de Kirchoff étant appliquées pour chaque contact, deux
équations différentes permettent la résolution du systeéme.
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= +
Rc, g Rb

Les conditions de Dirichlet restent assurées aux contacts, les tensions aux contacts étant défin-
ies par Vci = y; - Y, ou W; est le potentiel €lectronique a I'interface et y, est le potentiel de

Dirichlet. De plus, méme si les tensions Vc® et Ve® sont approximativement indépendantes
des conditions extérieures, la présence de Vbias dans les équations permet d’assurer
numériquement la fermeture du systeme (, n, p) dans chaque région du domaine 2D. Par con-
tre, ce systeme d’équations ne traduit pas 1’égalité des courants en valeurs absolues: les lois de
Kirchoff sont ici utilisées pour chaque contact en exprimant la tension de I’autre contact con-
necté, c’est a dire en le modélisant comme un générateur de Thévenin dont I’intensité n’est pas
précisée. Méme si la méthode est robuste et a été efficacement testée, elle conduit & une égali-
sation des tensions, pour deux courants calculés indépendamment.
L’ application des lois €galisant les tensions conduira par dualité le simulateur a égaliser les
valeurs absolues des courants, mais a calculer indépendamment les tensions.
L’égalisation des courants et des tensions en valeurs absolues doit €tre donc réalisée soit en
découplant les deux contacts et en appliquant une méthode de dichotomie, soit en appliquant
pour chaque contact une loi propre faisant intervenir les grandeurs de I’autre contact et permet-
tant d’égaliser entre les deux contacts les tensions ou les valeurs absolues des courants.
Méthodes de dichotomie.
Deux méthodes différentes basées sur la dichotomie sont envisageables.

(O La premiere applique deux tensions identiques sur les deux contacts indépendants.
Le calcul conduit a deux courants différents sur chaque contact, et 1’évolution par dichotomie
de la tension commune appliquée permet d’obtenir progressivement I® = - I®. Cette méthode
requiert un temps de calcul prohibitif. En effet, le nombre d’itérations pour la dichotomie vient
multiplier celui d’une simulation classique. De plus, les lois I(V) des semiconducteurs pouvant
évoluer rapidement, la tension aux contacts connectés calculée pour une polarisation donnée
peut devenir une condition initiale plus approximative pour la polarisation suivante, ce qui aug-
mentera le nombre d’itérations pour la dichotomie. Cette méthode n’a donc pas été testée.

(3 La seconde reprend le schéma résistif de la figure III-32, débarassé de la résistance
Rb. Vbias, appliqué sur les résistances Rc® et Re® permet d’assurer la fermeture du systéme.
Cette fois, les lois identiques appliquées sur les contacts permettent d’égaliser les valeurs
absolues des courants:

- > =
Lyg= [ (J,+T,+Jp)-adl (II1-1)
Tusg P

e e N
I8 = jn/x(Jn+Jp+JD) Adl = g4+ (II1-2)

Rey /g

Chaque itération de Newton-Raphson fait converger le résultat pour qu’il vérifie I® = -I® avec
par contre Vc@ # Vc®. La méthode de Newton-Raphson est donc modifiée pour qu’entre
chaque itération, Vbias soit ajustée a la valeur moyenne des tensions sur les deux contacts:
Vbias= (Vc@ + Vc®)/2. L’inconvénient majeur est le compromis résultant pour les valeurs de
Rc@® et Rc®: ces résistances doivent €tre maintenues a de fortes valeurs pour égaliser avec pré-
cision les valeurs absolues des faibles courants. Comme conséquence, les tensions Vc® et
Vc® ont un degré de variation plus important par rapport 2 Vbias, dont la mise a jour doit
pourtant modifier les valeurs des tensions aux contacts. Seule la modulation des valeurs des
résistances au cours des itérations peut accélérer la convergence, mais cette modulation doit
étre adaptée aux grandeurs €lectriques finales attendues pour chaque polarisation. Cette méth-
ode a été implémentée dans le simulateur IMPACT3 avec un succés limité: dans le meilleur des
cas, c’est a dire pour des tensions et courants faibles sur les contacts connectés, la résolution
d’un point de polarisation nécessite 15 it€rations pour cette méthode de Newton Raphson mod-
ifiée contre 5 ou 6 pour une résolution classique.
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Les méthodes de dichotomie ne sont donc pas appliquables pour les simulations rapides de
grands dispositifs contenant des contacts connectés.

III-C-2.c Description de la méthode finale et résultats.

En reprenant le schéma de la figure III-32, I’application de deux lois différentes pour les con-
tacts permet de respecter les contraintes en tension et courant attendues aux contacts con-
nectés. Ces lois sont énoncées ci dessous.

Vbias - V¢4 + Vc8 —Vc4
Rc4 Rb
Vbias - Vc8
Rc8

Cette méthode est robuste numériquement puisque la fermeture numérique est encore assurée
pour chaque région par Vbias et les conditions de Dirichlet.

Ces deux équations seront discrétisées pour chaque point des contacts. Les termes obtenus sont
dérivés pour figurer dans le jacobien du systéme. En appelant I, et Ipg les expressions des

courants I® et I® discrétisés au i-eme point de ces contacts, les deux équations Fj4 et Fig dis-

crétisées aux contacts @ et ® se résument par:

Vbias -y, -y, + Y8 WaT Ve~ Ves
Req R,

Vbias - yg — Y g
Fig = -Ips—Ipg+ R g :
C

> > =
= JFA(JH+JP+JD)-ndF =
IR (I1-3)
= jFR(Jn+Jp+JD)-ndr = -1+

=0

Fiy = —Ipg+
(IT1-4)
=0

ol y,; désigne le potentiel de décalage de Dirichlet (équation I-37).

La dérivation de ces équations par rapport au potentiel électronique y;, du point i au contact n
va donc ajouter des termes dans les diagonales du jacobien complétées lors de 1’ajout de com-
posants R, L, C, mais la dépendance des deux contacts 1’un par rapport a I’autre aboutit a la
création de nouveaux €éléments dans le jacobien. En choisissant comme exemple la dérivation
des équations discrétisées en un point d’un contact par rapport au potentiel au méme point, les
équations sont résumées ci dessous, ot les termes ajoutant de nouveaux éléments sont en
caracteres gras:

aFi 0 [ ] 1 [_W18 W14

o, ; - v, : D4 a\ul Ll R }

Vig Vig R4 4 b (ILS)
dF;g ) d 1

IV aW:s[ foal ¥ a‘l’is[ ‘o] Reg
La dérivation des équations de Poisson (remplacée aux contacts par les conditions R, L, C) et
de courants discrétisées un point donnait auparavant des termes non nuls par rapport aux varia-
bles (y, n, p) pour ce point et pour ses voisins. Dans le cas des connections, il faut maintenant
rajouter pour le point d’un contact des termes non nuls résultant de la dérivation des équations
par rapport aux variables (W, n, p) des points du contact connecté. La figure III-33 indique les
termes rajoutés au jacobien d’un systeéme de 16 points ol les noeuds surfaciques 1 et 4 sont

connectés.
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Figure II1-33: Conséquences numériques de la connection de deux contacts

Pour un dispositif quelconque avec des emplacements de contacts quelconques, la distribution
des nouveaux termes devient aléatoire, et le préconditionnement doit alors €tre adapté pour
chaque nouveau dispositif. La méthode a été testée sans inclure les contributions dues aux con-
nections. La prise en compte des sommes (- Ip4 - Ipg) et (Wg - W4)/R;, repose sur le compromis
suivant: soit ces sommes, constantes et nulles, sont supprimées du jacobien. La matrice jacobi-
enne devient plus fidele & la dérivée réelle des équations et la méthode de Newton Raphson
converge donc plus vite. Par contre, I’élimination des termes diagonaux diminue la robustesse
et la rapidité de convergence du solveur.

En pratique, étant donné la taille du jacobien en méthode couplée, cette méthode a conduit a la
divergence du solveur. Dans le second cas, seule une partie de la dérivée des sommes est con-
servée dans le Jacobien. Le but est dans ce cas d’accroitre la robustesse du solveur itératif et de
la méthode (sur-relaxation). Le jacobien ne correspond plus a la dérivation exacte des équa-
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tions, mais la convergence de la méthode de Newton-Raphson peut étre améliorée.

Testée avec succés pour un point de polarisation avec un choix empirique de surrelaxation pour
la matrice jacobienne, cette méthode a montré la validité du modele, mais son absence de
robustesse et la modulation nécessaire du jacobien pour chaque polarisation limite son utilisa-
tion.

Le test réussi concerne la porte I2L décrite sur la figure III-30, avec le maillage évoqué ci des-
sus. Les courants obtenus correspondent aux déplacements d’électrons et de trous pour
respecter les contraintes en courant et tension sur les contacts connectés. Les deux tensions
d’injecteurs sont fixées a 0.1V, et les autres contacts sont reli€s a la masse.

Les figures III-34.a, III-34.b et III-34.c montrent respectivement les distributions du courant
d’électrons, du courant de trous et du courant total formé par ces deux contributions.
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Figure III-34.a: Distribution du courant d’électrons (porte I2L chargée par une porte 12L)
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Figure III-34.b: Distribution du courant de trous (porte I2L chargée par une porte 12L)
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Figure ITI-34.c: Distribution du courant total (porte I2L chargée par une porte 12L)
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Les valeurs des courants et tensions calculés sur les contacts sont indiquées dans le tableau III-

8.

L’orientation choisie est le signe positif pour les courants rentrants.

Tl | 1| s |6 | 7
Electrons 73%107 | -2¢10716 5%1022 | 1.2¢107 | -3*10718
Trous 12107 | -g*1078 6*10710 | gx10% | -gx10°®
Déplacement | 9*10'% | -2.1*107? 1*101% | 6x102 | -4*10°710
Total 73%107 | -8*108 6*10710 | 12*107 | -8*1078
% Courants _4.86*%10713
Tensions (V) 0 0.1 0.1 0.0185 0 0 0.1 0.0165

Tableau III-8: Résultats de simulations pour les contacts connectés.
Vlnjecteurs = 0.1V ; Temps = 1ns

Conclusion: Grandeurs Hardware-Software mises en jeux: les perspectives.

En raison de la répartition aléatoire des nouveaux termes dans le jacobien, seul un solveur
direct permet donc de résoudre le systeme complet et d’appliquer une méthode de Newton
Raphson susceptible de converger. Avec un maillage adapté au dispositif 2D et un nombre de
noeuds minimal, le syst¢me compte encore 52000 points, ce qui correspond en méthode cou-
plée a inverser une matrice de rang supérieur a 150000. Le test de solveurs directs sur stations
Sparc équipées de 500 MegaOctets de DRAM et de 1.5GigaOctets de mémoire Swap échoue
pour des systemes de dimension supérieure a 50000, ce qui proscrit pour I’année 1998 la simu-
lation efficace de portes 121 chargées.
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Conclusion.

L’adaptation d’une technologie BICMOS a I’intégration de puissance pour le pilotage
de moteurs est donc réalisable. Elle peut étre effectuée par des modifications de layouts, c’est-
a-dire sans apporter de changements aux €tapes technologiques, ou par une modification du
procédé pour I’ajout par exemple de nouvelles implantations. Le choix de I’une ou I’autre de
ces stratégies dépend des conditions d’utilisation du circuit. La technologie BiCMOS étudiée
ayant un substrat faiblement dopé, la faisabilité de ’intégration de composants de puissance a
été étudiée pour un cas défavorable, et montre que cette adaptation reste encore possible au
prix d’une organisation plus minutieuse des composants sur le substrat. La puissance informa-
tique des futures années devraient permettre, par des raffinements de maillage et par I’ utilisa-
tion de pas de temps plus restreints, de faire la généralisation des lois de protection contre la
propagation de porteurs minoritaires en incluant les modeéles de génération-recombinaison. En
reprenant les informations données dans les chapitres I et II, il faudrait multiplier les vitesses
de simulations bidimensionnelles par un facteur 10 pour réaliser un travail équivalent a celui
exposé dans ce mémoire, en admettant que les méthodes itératives (résolution de Newton
Raphson et solveurs BiCG) conservent leurs robustesses.

Les modifications technologiques effectuées sur la seconde technologie ont permis de
réaliser des portes I2L fonctionnelles. Méme si les simulations ont été limitées a déterminer
I’évolution statique du gain Bup et I’évolution transitoire du temps d’établissement du transis-

tor, elles ont permis de prouver la fonctionnalité des portes, et d’établir des régles de dimen-
sions permettant d’adapter la porte en fonction de la charge électrique a piloter ou de la
température de fonctionnement. La simulation d’une porte I2L chargée par une autre se
rameéne 2 la création d’un domaine bidimensionnel de grande taille (52000 noeuds, voir chapi-
tre [IT) et dont le fonctionnement électrique est tres complexe. La présence de neuf jonctions p-
n dans le dispositif du paragraphe III-C-2 implique un calcul du systeme requérant un nombre
important d’itérations, pour rechercher autour du point final de fonctionnement une linéarisa-
tion simultanée des lois en tous les points des jonctions. De plus, les méthodes de résolution
adoptées ont entrainé la remise en cause des solveurs itératifs. L’utilisation d’un solveur direct
et le besoin d’une vitesse d’exécution autorisant 1’augmentation du nombre d’itérations sont
plus difficilement quantifiables en termes de ressources informatiques. En outre, au facteur
multiplicatif de vitesse de traitement vient s’ajouter dans ce cas une augmentation de la capac-
ité mémoire requise.

La simulation électrique de dispositifs de grandes tailles est donc encore largement
limitée en 1998 par le manque de ressources informatiques. Les approches entreprises pour
passer au domaine tridimensionnel ne peuvent étre considérées a court et moyen terme que
pour les dispositifs de petites tailles, ou bien pour I’étude de la propagation de porteurs major-
itaires. Dans ce dernier cas, le maillage tridimensionnel par boites finies ne sert en effet qu’a
établir un réseau résistif modélisant le substrat et ramenant le probléme a la résolution plus
simple d’un circuit €lectrique discret. Les modeles analytiques, dans la mesure du possible,
sont encore les seuls moyens de prédiction possibles des propriétés électriques tridimension-
nelles sur des grandes dimensions [1][2]. En attendant I’évolution des moyens de calculs, la
simulation bidimensionnelle de dispositifs peut encore trouver des extensions améliorant sa
fiabilité par rapport aux phénomenes réels qu’il faut décrire.




Dans le domaine bidimensionnel, le mixage d’un dispositif 2D caractérisé par la loi
de Poisson et par les équations de transports avec un circuit électrique extérieur peut constituer
une premiére amélioration de la simulation: la prise en compte simultanée, par exemple, des
effets de flyback et de force contre électromotrice induits par le moteur piloté par un circuit
intégré permettrait alors de reconstituer fidelement le profil temporel d’injection de porteurs
minoritaires dans le substrat. Cette extension est déja appliquée a des simulateurs bidimension-
nels existants [3][4] et demande pour la version d’ IMPACT3 adaptée aux dispositifs de grande
taille un développement supplémentaire.
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