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L’expérience nous apprend que [’homme n’apprend jamais rien de l’expérience.

George Bernard Shaw.



Introduction générale

Le terme « décharge électrostatique » (Electrostatic Discharge, ou ESD) désigne le transfert
bref et intense de charges électriques entre deux objets de potentiels différents. Ce phénomene
est la conséquence du processus de « charge » des deux objets en question, durant lequel un
déséquilibre de charges électriques se crée entre les deux corps. L’électricité statique accumulée
ne peut cependant donner lieu a une décharge électrique que si un chemin de conduction se crée
entre les deux corps, par exemple par une mise en contact, ou encore par ionisation de la couche
d’air isolant les deux corps. Le déplacement des charges d’un corps vers 'autre crée alors un

courant électrique dont l'intensité est d’autant plus importante que la décharge est bréve.

Ce phénomene intéresse les scientifiques depuis I'antiquité. Dans la vie courante, il se ma-
nifeste sous la forme des « chétaignes » que I'on peut ressentir par exemple en effleurant une
poignée de porte, ou en sortant d’une voiture. La foudre en est un autre exemple plus spectacu-

laire.

Dans le domaine de la microélectronique, les défaillances causées par les ESD constituent
depuis les années 1970 un sujet de préoccupation de plus en plus important, avec la complexifi-
cation des circuits intégrés (C) et la réduction de leurs dimensions. En effet, les hautes tensions
mises en jeu et la réduction des dimensions donnent lieu a des champs électriques de plus en
plus élevés et des densités de courant électrique de plus en plus fortes, qui peuvent conduire au

claquage des diélectriques ou a la destruction thermique des C1.

Historiquement, les efforts des industriels dans la protection des CI contre les ESD se sont
d’abord portés sur les risques encourus lors des étapes d’élaboration industrielle (fabrication,
test, assemblage). Le premier axe de travail a porté sur la création d’espaces protégés des ESD
(Electrostatic Protected Area, EPA). En salle blanche, par exemple, la génération de charges
statiques peut étre limitée par 'utilisation de matériaux a revétements antistatiques et d’ioni-
seurs d’air pour neutraliser les charges. Lors des étapes de test et d’assemblage, la probabilité
pour un opérateur d’infliger une £SD a un composant peut étre singulierement réduite si celui-ci
se relie électriquement au plan de masse par le biais d’un bracelet conducteur. Ces programmes

de prévention ont considérablement réduit les dangers d’accumulation d’électricité statiques dans

Xi



les composants.

Les recherches actuelles portent sur la conception de stratégies de protections internes au
C1I. Celles-ci reposent sur 'action de composants dits de protection dont la fonction est, a la
détection d'une ESD, d’absorber tout le courant de décharge tout en maintenant la tension
en-deca d’une valeur critique. Les composants de protection ESD doivent en outre étre congus
de telle sorte que le fonctionnement du CTI n’est perturbé ni par I’ESD ni par le composant de

protection.

De nombreuses stratégies de protection ont été élaborées depuis que cette problématique est
prise en considération. Cependant, 'intégration croissante de modules différents sur un méme
produit, la réduction des dimensions et la sévérité croissante des normes internationales sou-
levent aujourd’hui le probleme de la rapidité de déclenchement des composants de protection.
En effet, les quelques centaines de picosecondes nécessaires au déclenchement des composants
les plus rapides suffisent parfois a la décharge électrostatique pour générer une défaillance irré-
versible dans le circuit a protéger. Cela est dii au fait que la tension de décharge ne peut pas étre
controlée tant que le composant de protection ne s’est pas déclenché. Le pic de surtension qui
s’établit alors aux bornes du composant & protéger peut lui étre fatal. Le besoin des industriels

pour des composants de protection plus rapides est donc bien réel.

Ma these s’inscrit dans cette problématique, plus précisément sur la protection d’entrées/sorties
(ES) haute tension (40-90 V') pour des technologies Smart Power développées & Freescale
Semiconductor. Deux axes majeurs se distinguent dans cette étude. Le premier, d’ordre expé-
rimental, concerne la possibilité de mesurer des phénomenes électriques extrémement rapides
(plusieurs centaines de Volt sur quelques dizaines de picosecondes). J’ai commencé a travailler
sur cette problématique a la fin de 'année 2008 au LAAS, et une méthode de mesure a été éla-
borée, basée sur le post-traitement de données mesurées a ’aide d’un dispositif de mesures £ESD
classique. Le second axe de recherche concerne I’étude physique, notamment par la simulation
électrothermique, de la dynamique de déclenchement de structures de protection existantes, et

I’amélioration de leurs performances en termes de rapidité.

Le travail présenté est organisé en cinq chapitres. Le premier présente le cadre dans lequel
s’inscrit ma these. Le réle des composants de protection ESD intégrés dans les CTI est d’abord
défini, a travers la notion de « fenétre de conception ». Puis les différents modeles permettant
d’évaluer la robustesse d’un composant de protection soumis & une agression ESD sont étudiés.
Les outils d’analyse permettant de tester la capacité du composant a respecter sa fenétre de
conception, et notamment le « TLP » sont présentés. Un état de I'art des composants de pro-

tection les plus couramment utilisés est établi. Enfin, les composants utilisés par Freescale pour



la protection des F/S haute tension en technologie SmartMos 8 MV sont présentés.

Le second chapitre présente deux des méthodes de mesure les plus couramment utilisées
pour évaluer 'amplitude du pic de surtension accompagnant le déclenchement des composants
de protection haute tension. En premier lieu, une présentation et une analyse du « very-fast
TLP » est réalisée, puis une méthode d’analyse « indirecte » est décrite. Les faiblesses de ces

deux approches sont analysées.

Dans le troisiéme chapitre, nous présentons une nouvelle méthode de mesure sous pointes
du comportement transitoire des composants de protection ESD, que nous avons nommée
« transient-TLP ». Son principe est présenté dans une premiere section. Les bases mathéma-
tiques permettant son application sont ensuite brievement exposées. Le réglage des appareils de
mesure pour une utilisation optimale est déterminé et justifiés. Le traitement mathématique ap-
pliqué sur le signal est ensuite détaillé. Des résultats de mesure sont exposés. Enfin, une méthode

d’étalonnage alternative, ne nécessitant pas I’emploi d’un analyseur de réseau est présentée.

Le quatrieme chapitre étend la méthode présentée au troisieme chapitre, et ’applique a la
mesure de composants encapsulés en boitier. Le banc de mesure utilisé est présenté dans une
premier temps. Puis, la méthode d’étalonnage employée est détaillée. Enfin, des résultats de

mesure sont exposés.

Dans le cinquieme chapitre, une analyse du comportement transitoire d’'un composant de
protection £.SD haute tension utilisé a Freescale est réalisée. Dans un premier temps, les condi-
tions générales décrivant le repliement dynamique de la tension aux bornes d’un composant
soumis a une décharge T'L P sont étudiées. Ensuite, la corrélation que 1’on peut établir entre les
mesures « transient-TLP » et les simulations TC' AD est exposée. Nous étudions alors le compor-
tement du composant a protéger afin de déterminer sa vulnérabilité aux ESD. Le composant de
protection faisant ’objet de ce chapitre est ensuite présenté. Une analyse détaillée des étapes de
son déclenchement est livrée. Enfin, nous présentons des régles de dessin permettant de réduire

I’amplitude du pic de surtension au déclenchement du composant.






Chapitre

Décharges électrostatiques et composants de

protection

1.1 Introduction

La protection des circuits intégrés (CI) contre les décharges électrostatiques est un enjeu
tres préoccupant pour l'industrie de la microélectronique. L’impact qu'une ESD peut avoir sur
un C'I concerne a la fois la destruction d’'un composant comme la perte de fonctionnalité tem-
poraire du circuit. Pour cette raison, les stratégies de protection développées par les concepteurs
sont le fruit d’une approche globale, partant du circuit entier jusqu’au composant de protection
lui-méme. Nous allons dans ce chapitre introduire la problématique industrielle dans laquelle
s’inscrit cette these, en mettant en évidence les principaux défis et enjeux auxquels doivent faire
face les fabricants de semi-conducteurs. Nous verrons dans une premiere section de quelle ma-
niere s’appliquent les contraintes de conception des composants de protection, par la définition
d’une « fenétre de conception » pour ces composants. Puis une classification des différente types
de décharges pouvant s’appliquer sur un circuit sera présentée, ainsi que les modeles de test qui
y sont associés. Des outils de mesure permettant d’examiner le comportement des composants et
en particulier le respect de leur fenétre de conception seront présentés. Nous examinerons ensuite
les composants de protections ESD les plus couramment employés. Pour finir, les composants de
protection ESD haute tension de la technologie SmartMos 8 MV de Freescale Semiconductor

seront présentés.

1.2 Fenétre de conception

La vulnérabilité des C'I vis-a-vis des ESD ne cesse d’augmenter face a la réduction des

dimensions technologiques et a l'intégration croissante des composants sur une méme puce. On
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peut regrouper les processus de destruction d’un composant électronique par une ESD en deux
types. Le premier est la destruction thermique, imputable aux fortes densités de courant pou-
vant circuler dans le composant. Le second est le claquage des diélectriques, qui est causé par les
surtensions. L’oxyde de grille d’un transistor M OS, par exemple, est, de par sa faible épaisseur,

particulierement vulnérable aux surtensions.

Pour réaliser correctement son réle, une protection ESD doit donc absorber toute I’énergie
de décharge lors d’'une ESD. La fonction d’'un composant de protection est celle d'un interrup-
teur commandé parfait : placée en parallele avec le circuit a protéger, son impédance doit étre
infinie en ’absence de décharge de maniére & ne pas perturber le circuit, et nulle ou trés faible
dés qu’une décharge est détectée. La protection doit conduire le courant sur toute la durée de
la décharge et maintenir la tension a une valeur inoffensive pour le circuit. Le laps de temps
nécessaire a son déclenchement doit étre idéalement nul, de sorte que la tension de décharge ne

puisse pas atteindre la valeur critique de destruction du CI pendant cette durée.

La figure 1.1 montre un exemple d’intégration de structures ESD protégeant 'entrée d’un
C1. Les protections 1 et 2 sont congues de telle sorte qu’elles se déclenchent quand la ddp a leur
borne dépasse la tension d’alimentation. Ainsi lors d’un stress ESD sur le plot de signal, si le

potentiel de ce plot vient a dépasser la tension d’alimentation, la protection 1 se déclenchera,

tandis qu’une tension négative sur le plot de signal déclenchera la protection 2.

PLOTS PROTECTIONS CIRCUIT

Protection 2 i“‘
Protection 1 :||~

[
Alimentation J—

Buffer
d’entrée

Signal

. T

Masse

FI1GURE 1.1 — Stratégie d’intégration de protections ESD localisées protégeant 'entrée d’'un C'1.

Les contraintes liées a la protection du circuit imposent a la protection ESD le respect d’une
« fenétre de conception » : il s’agit de la zone « autorisée » du plan I —V, a 'intérieur de laquelle
doit s’inscrire la courbe cactéristique du composant de protection. Deux limites définissent cette

fenétre de conception. La borne inférieure de cette fenétre est fixée par la tension d’alimentation
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du circuit. En effet, la protection £SD ne doit pas se déclencher pour des tensions inférieures
a cette tension d’alimentation, sans quoi elle risquerait de perturber le circuit en utilisation
normale. Mais la tension ne doit non plus jamais dépasser la tension V4, de destruction du
circuit a protéger. C’est cette tension V4, qui constitue donc la borne supérieure. A ces deux

tensions limites s’ajoutent généralement des marges de siireté de quelques Volt.

Toutes les protections ESD possedent les mémes deux états de fonctionnement : un état de
haute impédance, ou état bloqué, dans lequel le composant doit se trouver en ’absence d’agres-
sion ESD, et un état de faible impédance, dit état passant, durant lequel il conduit le courant
de décharge. La figure 1.2 montre la caractéristique courant-tension typique d’une protection
ESD, mesurée avec un outil dédié, le « TLP », dont le fonctionnement sera exposé dans la
partie 1.4.1. Cet outil permet d’extraire les parameétres caractéristiques du fonctionnement de
la protection ESD, parmi lesquels figurent :

— la tension de déclenchement V1, aussi appelée tension de repliement. C’est la tension a

partir de laquelle le courant commence a croitre.

— La tension de maintien Vg. C’est la tension a laquelle le composant se stabilise a faible
courant, immédiatement apres son déclenchement. Cette tension est dans la plupart des
composants plus faible que la tension de déclenchement. Elle doit étre supérieure a la ten-
sion d’alimentation du circuit (borne inférieure de la fenétre de conception). Cela permet
de s’assurer que la protection ne reste pas verrouillée a 1’état passant lors d’'un déclenche-
ment intempestif. Nous verrons plus en détail dans les partie 1.5 les processus physiques
gouvernant la valeur de V.

— la résistance dynamique Ropy : c’est 'inverse de la pente de la caractéristique I-V, une fois
le composant déclenché.

— La tension et le courant de destruction par claquage thermique : Vio, I;s.

Nous verrons que certains composants de protection, comme les diodes polarisées en inverse,

ne présentent pas de mécanisme de repliement. Leur tension de maintien Vi est confondue avec

leur tension de déclenchement V;q.

1.3 Modeéles d’évaluation de la robustesse

1.3.1 Robustesse des protections ESD et des circuits intégrés

L’une des propriétés essentielles des circuits de protection contre les ESD est leur capacité a
conduire des courants tres importants sans se dégrader. Cette propriété, appelée robustesse, doit
étre évaluée précisément a l'aide de testeurs dédiés. Ces testeurs reproduisent la forme d’onde
d’une impulsion ESD réelle et permettent un controle de l'intégrité du composant entre deux

impulsions. La forme d’onde d’une impulsion ESD agressant un composant est complexe car
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(Vez, It2)
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FI1GURE 1.2 — Caractéristique I-V TLP typique d’une protection ESD et parametres électriques
associés. Les fleches noires représentent les marges de slireté.

elle dépend de nombreux parametres tels que I'impédance du générateur de décharge, les carac-
téristiques électriques du chemin de décharge, mais aussi I’évolution d’impédance du composant
lui-méme au cours de son déclenchement. Des normes ont été établies, visant a modéliser et
classifier les décharges électrostatiques les plus courantes. A chacun de ces modeles est associé
un dispositif de test permettant de reproduire ces conditions en laboratoire. On définit alors la
robustesse d’un composant pour un modele donné comme étant la tension maximale du généra-

teur de décharge qui a pu lui étre appliquée sans défaillance du composant.

Les modeles ESD les plus anciens se restreignent a des tests au niveau du composant, mais
les exigences actuelles sur le marché des composants électroniques poussent désormais les fabri-
cants de semiconducteurs a tester leurs produits au niveau systeme, voire méme a des niveaux

supérieurs. Dans 'automobile, les tests s’effectuent jusqu’au niveau véhicule.

1.3.2 Meéthodes de test au niveau composant : normes JEDEC ESD
1.3.2.1 Modéle du corps humain ou human body model (HBM)

Tous les modeles de décharge ESD sont constitués d'un condensateur chargé puis déchargé
a travers un circuit de décharge. La norme H BM est la plus ancienne des normes ESD et vise
a simuler la décharge que géneére un étre humain (typiquement un opérateur en laboratoire) ma-
nipulant un circuit [1] [2] [3]. L’étre humain peut étre modélisé par une capacité d’environ 100
pF', se déchargeant a travers une résistance de 1.5 k€) et une inductance de 3.5 uH constitués

par la peau et le corps. Le modeéle correspondant est représenté a la figure 1.3-a), et la forme
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d’onde obtenue sur un court-circuit pour une tension de précharge de 2 kV est montré a le figure
1.3-b).

a) Rl 15000 3.5puH b) %
. 1,2 4

0,8 |

il

I(A)

—— 100pF DUT 06

04 | —— HBM 2kV

]

0,2

il

0 50 100 150 200 250 300
Yo t (ns)

FIGURE 1.3 — Modele électrique équivalent du corps humain (a) et décharge simulée sur un
court-circuit pour une tension de charge de 2 kV' (b).

Un condensateur de 100 pF' est chargé puis déchargé a travers le composant sous test ou
DUT (Device Under Test) a la fermeture du relai R1. Le courant maximal imposé est atteint
vers 10ns, et suit ensuite une décroissance exponentielle sur plusieurs centaines de nanosecondes.
L’énergie du stress est de 'ordre de la dizaine de microjoules. La défaillance des C'I soumis a
des agressions de type HBM est généralement causée par la fusion locale d’un des éléments du

circuit (métallisation, silicium etc)

Pendant de nombreuses années, ’objectif habituel de robustesse a atteindre en HBM est
resté constant et égal a 2 kV' HBM , niveau de décharge maximal pouvant étre infligé a un com-
posant par un opérateur en laboratoire. Mais étant donné les progres réalisé dans la prévention
contre les ESD dans les laboratoires (bracelets antistatiques, matériaux adaptés etc), des voix

se sont récemment élevées pour proposer un abaissement de cette limite a 1 £V [1].

1.3.2.2 Modéle de machine, ou Machine model (M M)

Le modele M M est censé reproduire la décharge d’une machine (outils, fer & souder) de faible
résistance a travers un CI [5] [0], [7]. Le schéma est treés similaire a celui du modele H BM, mais
la capacité est ici de 200 pF’ (figure 1.4-a) et la résistance, correspondant a la résistance parasite
de lappareil, y est tres faible (ici 10 ). La forme d’onde oscillatoire d’une décharge M M de 200
V' sur un court-circuit est représentée a la figure 1.4-b. La particularité de ce type de décharge
est que le composant y est agressé pour une polarité successivement positive et négative, ce
qui permet d’évaluer les robustesses d’un circuit de protection a la fois en direct et en inverse,

contrairement au modele HBM [8].
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La valeur de 200 V a longtemps été la référence pour la qualification M M, mais comme pour
I’HBM, I’abaissement de cette valeur voire I’élimination pure et simple de I’étape de test M M

a été récemment discutée [1].

a) Rl 100 1pH b) s
___/_WVV__NVV\_ — MM 200V
2,
N /\ N _.
— 200 pF DUT [:| 0 ' ' /\ AN

I(A)

Yo VO t (ns)

FIGURE 1.4 — Modele électrique équivalent d’'une machine (a) et forme d’onde simulée sur un
court-circuit pour une tension de charge de 200 V' (b).

1.3.2.3 Modeéle du composant chargé, ou Charged device model (CDM)

Ce modele (Charged Device Model) est tres différent des deux premiers. Contrairement aux
modeles CDM et MM, il ne vise pas a étudier I’application d’une décharge de forme d’onde
prédéfinie & travers un composant, mais a reproduire les conditions de charge puis de décharge
du CT lui-méme a travers un plan de masse [9], [10], [11]. Les caractéristiques d’une décharge
CDM dépendent fortement du composant sous test, ce qui rend tres difficile ’évaluation de la
valeur des composant parasites [12] [13]. Différentes méthodes ont été proposées pour reproduire
ce phénomeéne, mais la plus courante consiste a charger le composant par induction en connec-
tant une de ses broches a 'extrémité d’un condensateur chargé, puis, a le décharger en reliant

la broche testée & la masse (socketed CDM).

La capacité de charge est plus faible que celle d’un opérateur ou d’une machine, de méme que
I'inductance et la résistance parasite du circuit de décharge (figure 1.5-a). La figure 1.5-b montre
la forme d’onde en courant d’une décharge C DM de 500 V. La caractéristique est oscillatoire,
mais fortement amortie. L’agression est beaucoup plus courte que celle du HBM et du MM,
mais le temps de montée est treés rapide (<1 ns). L'énergie dissipée par une telle décharge est
inférieure au microjoule, mais son temps de montée tres court peut, si le circuit de protection
ne se déclenche pas suffisamment rapidement, occasionner une surtension transitoire fatale aux
oxydes de grille des M OS. De ce fait, les phénomenes physiques occasionnant la défaillance des
C1 par des décharges C DM sont souvent tres différents de ceux régissant leur endommagement
par les décharges HBM et M M.
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FIGURE 1.5 — Modele électrique équivalent du composant chargé (a) et forme d’onde obtenue a
50 V' de tension de charge.

La figure 1.6 compare les formes d’onde en courant des trois décharges HBM, MM et CDM
aux tensions de précharge généralement requises pour la qualification des composants : respec-
tivement 2 £V, 200 V et 500 V. On voit bien que les niveaux de tension ne sont pas corrélés aux
courants atteints lors de la décharge : étant donné la forte résistance série du générateur H BM
le courant d’une décharge HBM de 2 kV ne dépasse pas 1.3 A alors qu’il atteint 10.5 A pour
une décharge CDM de 500 V. Par soucis de lisibilité, nous avons ajouté un délai artificiel de 60

ns a la courbe représentant la décharge CDM.

10 -
CDM 500V

1{A)
IS

4 MM?200V HBM 2 kV

J!

0 5Q 100 150 200 250 300

4 t(ns)

FI1GURE 1.6 — Comparatif des formes d’ondes des trois modeles de décharge abordés dans cette
section : HBM, MM, CDM.

1.3.3 Normes de test au niveau systeme et véhicule pour I’automobile

Les modeles présentée ci-dessus sont limités aux décharges que peuvent subir le composant
durant les étapes de son élaboration, depuis la fabrication en salle blanche jusqu’a ’assemblage
en laboratoire. Une fois assemblés, ils restent cependant tres exposés aux ESD provenant de

I’environnement extérieur. Des normes ont été établies pour encadrer le test £.SD des produits
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au niveau systeme et véhicule, utilisant un générateur d’impulsion appelé « pistolet ESD », ou
« Gun ».

La figure 1.7 montre le schéma équivalent souvent utilisé pour décrire le pistolet £SD dans
les normes IEC 61000 — 4 — 2 [14] et 1SO 10605 [15]. Les deux normes different par leurs
capacités C1 et leurs résistances série R2. La capacité C2 en pointillés, de 'ordre de la dizaine
de pF', n'apparait pas dans les normes, mais est nécessaire pour décrire le couplage entre la
pointe de décharge et le plan de masse. Dans la norme IEC 61000 — 4 — 2, la capacité C'1 vaut
150 pF' et la résistance R2 330 2. Dans la norme SO 10605, la résistance R2 est de 2 k€2, et la
capacité C'1 peut valoir 150 pF ou 330 pF suivant I’application simulée. La premiere des deux
normes reproduit le cas d’un humain rentrant a I’intérieur d’un véhicule, et la seconde celui d’'un
humain assis a U'intérieur du véhicule. Les capacités C'1 et C2 sont chargées a travers une forte
résistance R1. Des modeles plus complets ont été proposés [16] [17], mais sont tous liés & un

appareil de test particulier.

REL1 REL2
— VWV ANV
R1 R2 Pointe de
décharge
c1 ——— C2
HV1
Retour de
masse

/7%7

FIGURE 1.7 — Modele électrique simplifié d’'un générateur Gun. Seules C1 et R2 sont spécifiés
dans les normes. R1 est la résistance de charge, typiquement de 1 M. C2 est une capacité
parasite de l'ordre de 10 pF', reproduisant le couplage existant entre la pointe de décharge et le
plan de masse.

La figure 1.8 montre une forme d’onde simulée sur un court-circuit avec les éléments de la
norme IEC 61000 — 4 — 2 a 8 kV. La décharge présente deux pics successifs : le premier, tres
rapide et intense, est di a la décharge du condensateur C2, et le second a celle du condensateur
C1 a travers la résistance R2 (1.7). Le courant atteint lors du premier pic dépend peu de la
valeur de la résistance R2, au contraire de celui atteint pendant le deuxiéme pic. Ainsi, une
forte valeur de R2 limite le courant du deuxieme pic sans modifier la forme du premier pic.
De méme, la valeur de C'1 n’a d’effet que sur la forme du second pic, a travers la constante de
temps 7 = R2C'1. Les valeurs de ces deux résistances dans les normes IEC 61000 — 4 — 2 et
150 10605 permettent donc de modifier 'importance du second pic par rapport au premier. La
robustesse de 1’élément sous test peut dépendre des valeurs utilisées. Si la défaillance est due
au courant de pic, les trois modeles présenteront le méme résultat, mais si elle provient d’un

claquage thermique, l'effet de R2 et C'1 est déterminant.
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FI1GURE 1.8 — Forme d’onde d’une décharge pistolet a 8 kV selon la norme I EC 61000-4-2.

1.3.4 Human Metal Model (HMM)

Une nouvelle norme appelée « Human Metal Model » est en cours de publication. Cette
norme vise a établir une procédure de test normalisée au niveau composant, reproduisant la dé-
charge d’une personne tenant dans ses mains un outil en métal. La forme d’onde correspondante
s’approche de celle d’un pistolet ESD [18]. Plusieurs procédures sont a I’étude, 'une d’entre elles
prévoyant 'utilisation d’un pistolet ESD comme générateur de décharge, et 'autre se basant
sur un systeme d’impédance 50 €2 de type T'LP modifié (« Transmission Line Pulsing », voir

section 1.4.1).

L’avantage de la premiére solution est I'impédance élevée du générateur, qui la rapproche du
cas réel de décharge, celui d’un humain tenant un outil métallique. Mais de sérieux doutes ont
été émis quant a sa reproductibilité pour des mesures sur composant discret [19]. D’importantes
disparités ont été constatées sur le courant de pic, le courant a 30 ns et 60 ns, ainsi que le
spectre a haute fréquence de 'impulsion générée par différents modeles de pistolets respectant
la norme ITEC.

L’utilisation d’un outil de type T'LP est également envisagé. La trés bonne répétabilité du
systeme et I’absence de rayonnement parasites tels que peuvent en générer les pistolets £SD en

font un bon candidat [20].

1.4 Outils d’investigation

Les outils de caractérisation HBM, MM et CDM doivent étre vus comme de simples outils
de mesure de la robustesse des composants. Ils n’apportent pas a priori d’informations sur la
capacité du composant a respecter sa fenétre de conception. Des outils d’analyse plus fine ont
donc été développés, reproduisant des formes d’onde semblables a celles des impulsions H BM

et C DM, mais permettant en plus de mesurer la tension et le courant du composant durant son
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fonctionnement. En effet, dans les testeurs HBM et CDM en particulier, I'ajout des sondes de
courant et tension est possible mais peut apporter une importante rupture d’impédance dans le
systeme. Pour ces raisons, des méthodes de caractérisation alternatives ont été proposées. Elles
offrent 'avantage d’une meilleure reproductibilité de par la suppression des nombreuses sources
de bruit présentes dans les testeurs de robustesse (inductances parasites des fils, couplage entre
les lignes etc.). L'énergie dissipée y est comparable a celle d'une décharge électrostatique. Mais
Pavantage déterminant de ces outils est la possibilité d’extraire les formes d’onde de courant et

tension du composant durant son fonctionnement pour les principaux types d’agression.

1.4.1 Mesures impulsionnelles TLP/vf — TLP
1.4.1.1 Principe de la caractérisation quasi-statique

La méthode de Transmission Line Pulsing (TLP) est la plus employée d’entre elles. Elle
a été introduite en 1985 par T. Maloney [21], pour pouvoir mesurer la caractéristique I-V des
composants a fort courant. Le générateur T'L P envoie des impulsions carrées d’une durée limitée
(typiquement 100 ns). Cette faible durée permet de limiter I’énergie dissipée dans le composant
durant la mesure, et d’élever le courant maximal pouvant étre injecté sans détruire le composant
par échauffement. Pour la grande majorité des composants, cette durée de 100 ns est également
supérieure a la durée d’établissement du régime permanent, ce qui permet aux formes d’ondes

V(t) et I(t) d’étre stabilisées avant la fin de 'impulsion.

Un moyennage des formes d’onde de courant et de tension sur les derniéres nanosecondes de
I’impulsion, pour des niveaux de courant d’intensité croissante, permet d’obtenir une caracté-
ristique I-V dite « quasi-statique » du composant, car a mi-chemin entre la mesure dynamique
et la mesure statique (fig 1.9). Il importe évidemment de prendre garde au choix de la fenétre
de temps choisie pour le moyennage, de sorte que les phénomenes transitoires liés tant au fonc-
tionnement du composant qu’a celui du dispositif de mesure soient bien terminés. Une mesure
statique I-V a faible courant du composant entre chaque mesure impulsionnelle permet de véri-
fier I’état du composant et d’évaluer sa robustesse. On extrait de ces graphes I-V les grandeurs
caractéristiques de la protection, qui suffisent a décrire le fonctionnement quasi-statique de la
structure : la tension de déclenchement V;1, de repliement Vi de destruction thermique V;o, ainsi

que les niveaux de courant associés (fig 1.2).

Le systeme T'LP génere des impulsions rectangulaires de —1000 V' a 1000 V, d’une durée de
100 ns, et d’'un temps de montée modulable variant entre 1 ns et 10 ns. Par sa forme d’onde,
il se rapproche d’un générateur d’impulsions H BM. Le temps de montée t, de 'impulsion peut

étre modifié a 'aide de filtres passe-bas en série avec le générateur. Pour une bande passante

ANTOINE DELMAS — UNIVERSITE DE TOULOUSE



1.4. OUTILS D’INVESTIGATION 11
Fenétre de
Courant moyennage
4
< 2
- 9 W | | L\ Z (Imoy, Vmoy) ~
0 50 100 z 3 -
= 2
t (ns) 1 -
Tension 0 ' ' !
330 0 20 40 60
<150
> 50 - ' — viv)
0 50 100
t(ns)

FIGURE 1.9 — Construction point par point d’une caractéristique I — V T LP.

Af, le temps de montée t, en sortie peut se retrouver par la relation :

0.35

tr—Tf

(1.1)

Un autre type de systéme impulsionnel, le very fast-TLP (vf — TLP) a été introduit par
H. Gieser en 1996 [

de montée générés sont compris entre 100 ns et 1 ns, et les durées d’impulsions entre 1.25 ns

| pour reproduire les décharges plus rapides, de types CDM. Les temps

et 5 ns. Ce temps de montée trés faible permet d’étudier l'effet de fronts de montée abrupts
tels ceux rencontrés en CDM. Le vf — T LP permet aussi de caractériser les composants de
protections & des niveaux de courants plus élevés qu’en T'LP, la plus courte durée d’impulsion
garantissant une énergie dissipée plus faible dans le composant. Nombre de composants peuvent
ainsi &tre testés jusqu’a 20 A sans étre endommagés. En revanche, le vf — T LP n’est pas un outil
de mesure quasi-statique, la mesure ne s’effectuant qu’aux alentours de 3-4 ns (contre 70-80 ns
en TLP). Le comportement du composant est & ce stade souvent gouverné par les processus

dynamiques durant cette fenétre temporelle.

1.4.1.2 Fonctionnement d’un banc de mesure TLP/vf-TLP en configuration TDR

La mesure de la tension et du courant du composant sous test (DUT) se fait par la méthode
de réflectométrie temporelle (Time Domain Reflectometry). Une impulsion TLP créée par le
générateur ('impulsion dite « incidente »), est envoyée dans le systéme de mesure via le cable
coaxial T'L;y (fig 1.10). Le fonctionnement du générateur TLP est détaillé dans ’annexe B. Les

tensions et courants incidents sont mesurés grace a des sondes dédiées et échantillonnés par un
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oscilloscope a haute bande passante. Pour pouvoir capturer les temps de montée spécifiés dans
les normes, 'oscilloscope doit avoir une bande passante d’au moins 400 MHz pour le TLP et
d’au moins 2 GHz pour le vf —TLP.

Apres avoir été mesurée par ’oscilloscope, 'impulsion incidente se propage dans T Lo, jusqu’a
atteindre le composant sous test (DUT), sur lequel elle est partiellement réfléchie et partielle-
ment absorbée, suivant 'impédance du composant. L’onde réfléchie est une image de I'impédance

temporelle du composant, donc de son comportement a son déclenchement.

L’onde réfléchie se propage dans T'Lo et est mesurée a nouveau par ’oscilloscope. Celui-ci
fournit donc dans la méme acquisition une mesure des ondes incidentes et réfléchies a la suite,
séparées par le délai correspondant a un aller-retour dans le cdble T'Ly. Le courant Ipyr et

tension Vpyr du composant se retrouvent par la relation :
VDUT - ‘/inc + V;“ef (12)

IDUT = Iinc + Iref (13)

avec Vine, Iine, Tespectivement les tensions et courants incidents, et Vi..r, I,..f, les tensions et
courants réfléchis.

Le délai séparant ces deux ondes incidentes et réfléchies est typiquement de quelques nanose-
condes. Dans le cas d’'une impulsion TLP de largeur 100 ns, elles se superposent donc sur ’écran
de Toscilloscope, ce qui facilite Pextraction de Vpyr et Ipyr (technique du TDR-Overlap). En
vi-TLP, en revanche, un traitement est nécessaire pour reconstituer les formes d’ondes vues par

le composant (TDR-Separate).

1.4.2 CC-TLP

Nous avons vu qu’un des objectifs du vf — T'LP était de reproduire les caractéristiques des
décharges CDM, par leurs impulsions de faible durée et leurs fronts montants extrémement
rapides. Gieser et al. ont donc tenté d’établir une corrélation entre le test CDM et le test
vf —TLP en comparant les signatures de défaillance d’'un méme circuit soumis aux deux tests
[23]. La comparaison des seuils de défaillance sur les trois entrées du circuit employé pour les
deux types de test n’a pas permis d’établir de corrélation franche. De plus, une analyse détaillée
de topographie du circuit a montré que les chemins de courant suivi par les décharges CDM
et vf — TLP étaient radicalement différents. Les auteurs concluent qu’aucune corrélation ne
peut étre établie entre un stress sur une broche, de type CDM, et le stress sur deux broches
que constitue le vf — TLP. Le vf — TLP reste cependant une bonne méthode pour évaluer la

robustesse et les conditions de déclenchement d’une protection ESD isolée.
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FIGURE 1.10 — Schéma de principe de la caractérisation par réflectométrie. Exemple du vf-
TLP, dans lequel les impulsions incidentes et réfléchies apparaissent séparées sur ’écran de
I’ocilloscope.

Les mémes auteurs ont établi une nouvelle méthode de mesure dans laquelle les impulsions
sont directement injectées sur la broche a tester, le composant étant par ailleurs relié a la masse
via un émulateur de boitier (« package emulator ») congu spécifiquement pour chaque puce [24].
Cette méthode, appelée « capacity coupled TLP », ou CC — T'LP utilise un banc de mesure
vf — TLP pour générer la décharge et 'acheminer vers le composant et bénéficie donc de la
bonne reproductibilité du générateur T'LP. Une tres bonne corrélation a été obtenue avec le
C DM sur des circuits montés en boitier, tant sur le courant de pic qu’au niveau des signatures

de défaillance électriques et physiques du composant [25] [26].

1.5 Etat de ’art des composants de protection

Nous allons dans ce chapitre présenter les principaux composants utilisés pour la protection
contre les décharges électrostatiques. Une grande partie des composants les plus courant repose
sur le principe du transistor bipolaire autopolarisé (T'BA). Le fonctionnement du transistor bi-
polaire latéral, vertical, ainsi que le M OS utilisé en ESD en sont de bons exemples. L’étude
des TBA en conditions ESD a fait 'objet d’un traitement abondant dans la littérature [13] [27]
[28]. Une analyse poussée de la physique des composants bipolaires en régime de forte injection
a également été menée dans [29], [30] et [31]. Nous étudierons également dans le chapitre 5 le
fonctionnement des diodes et des transistors bipolaires autopolarisés, en apportant une contri-

bution originale sur leurs dynamiques de déclenchement.
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1.5.1 Les diodes

Le composant le plus simple permettant de conduire le courant a partir d’un certain seuil de
tension est la diode PN. Elle peut étre utilisée tant en direct qu’en inverse, et a pour principal
avantage la relative simplicité de conception et ’économie de place réalisé par rapport a des

composants plus complexes.

Polarisée en direct, sa tension de seuil est égale a 0.5 V' en technologie Silicium. Son déclen-
chement en direct est relativement lent (de l'ordre de la nanoseconde), car lié aux phénomeénes
de modulation de conductivité dans les zones quasi-neutres (voir chapitre 5). Cela peut devenir

problématique pour des applications CDM ou Gun, dont les fronts de montée sont abrupts.

Polarisée en inverse, son fonctionnement repose sur le phénomene d’avalanche. A une certaine
tension appelée tension de claquage, ou « Breakdown Voltage » (BV), les porteurs de charge
(électrons et trous) acquiérent suffisamment d’énergie, sous 'effet du fort champ électrique ré-
gnant dans la zone de charge d’espace, pour ioniser les atomes du réseau cristallin par impact.
Chaque porteur crée par ionisation peut générer a son tour par collision une paire électron-trou
et alimenter le phénomeéne d’« avalanche ». Ainsi, grace au grand nombre de porteurs présents
dans la zone d’avalanche, la diode en inverse peut conduire des courants tres élevés. Elle trouve
donc naturellement son application en électronique de puissance, méme si sa forte résistance a

I’état passant Ron restreint son champ d’application.

La tension de claquage d’une diode en inverse ne dépend que des concentrations en dopants
de part et d’autre de la jonction, ainsi que des profils de dopage, et peut donc étre modifiée

selon le besoin.

1.5.2 Transistors bipolaires autopolarisés

Le transistor bipolaire autopolarisé (T'BA) est un bipolaire dont les contacts d’émetteur et
de base sont reliés soit par une résistance externe, soit par un court-circuit (figure 1.11-a). La
polarisation en direct de la jonction émetteur base y est assurée par la chute de potentiel s’éta-
blissant a travers la région de base (résistance d’acces) et éventuellement la résistance externe
Rp. Nous présenterons dans cette partie le comportement d’un bipolaire N PN, plus couram-
ment utilisé que le PN P pour des applications £SD, mais le principe de fonctionnement de ces
deux transistors sont similaires. Il sont généralement constitués de trois régions : un émetteur
court et fortement dopé, une base courte et faiblement dopée, et une région de collecteur longue

et fortement dopée.
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FIGURE 1.11 — Schéma représentatif d’'une mesure T'LP sur transistor bipolaire autopolarisé
NPN (a). Courbe caractéristique I — V' correspondante (b). On distingue les trois zones de
fonctionnement : état bloqué (1), avalanche de la diode base-collecteur (2), et fonctionnement
replié (3).

La caractéristique T'LP schématique d’un T'BA typique est reportée en figure 1.11-b. Dans
la configuration de la figure 1.11-a, une impulsion positive est appliquée sur le contact de col-
lecteur, ’émetteur étant relié a la masse. La jonction collecteur-base est polarisée en inverse.
Pour des tensions inférieures & sa tension de claquage par avalanche BVgp (zone 1 de la figure
1.11-b), le courant circulant dans le composant est tres faible. Il est en effet égal au courant de
saturation de la diode collecteur-base en inverse, négligeable par rapport aux courants mis en
jeu lors d’'une ESD.

Le claquage par avalanche de la jonction base-collecteur en inverse a lieu quand la tension
appliquée au transistor atteint BV et un courant d’avalanche circule alors dans le composant.
Ce dernier se comporte dans un premier temps comme une diode en inverse, avec une résistance
a létat passant Ron élevée (zone 2). Dans cette zone, le courant circulant dans résistance de
base et donc la chute de potentiel a ses bornes sont encore trop faibles pour pouvoir polariser

en direct la jonction émetteur-base.

A mesure que le niveau de courant I dans le composant augmente, la chute de potentiel &
travers la résistance de base s’accroit, et & un certain niveau de tension V' = Vj; et de courant
I = I;1, la tension base-émetteur devient suffisamment importante pour annuler le potentiel de
diffusion de la diode émetteur-base en direct. La barriere de diffusion annulée, les nombreux
électrons issus de I’émetteur NV fortement dopé peuvent diffuser librement a travers la base P du
NPN. En atteignant la zone d’avalanche de la jonction base-collecteur, ils subissent une multi-
plication par impact. Il s’ensuit une brutale augmentation du courant I et une brutale chute de

I'impédance du composant. La tension décroit et se stabilise & une faible valeur Vi, dite tension
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de maintien. Ce phénomene est appelé « repliement ». La tension dite de repliement V;; est la
tension maximale atteinte par le composant avant d’entrer en mode de repliement. Le courant

correspondant est noté I;;

Dans la zone 3, le composant est dans un mode de fonctionnement & faible impédance,
caractérisé par une résistance dynamique Roy, et limité par le courant I;2 de destruction du
composant par les phénoménes d’emballement thermique. Plus la tension de maintien est basse,
moins ’énergie dissipée est importante. Le phénomeéne de repliement tend donc a augmenter la
limite supérieure l;o en permettant au composant de dissiper plus d’énergie. Ce repliement ne

doit pas étre trop important, pour éviter de sortir de la fenétre de conception.

1.5.2.1 Modes de déclenchement par « dV/dt »

Nous avons vu que 'effet bipolaire s’enclenchait dés que le courant circulant dans la résis-
tance de base permettait a la tension base-émetteur d’atteindre sa tension de seuil Vg. Dans
le cas étudié ci-dessus, ce courant est un pur courant d’avalanche, résultant du claquage de la
jonction base-collecteur. Mais dans certains cas, en particulier lors de fronts de montée rapides,
ce courant peut également étre fourni par la charge de la capacité de jonction base-collecteur
[32] [33]. Ce courant capacitif additionnel, s’ajoutant au courant d’avalanche, est d’autant plus
important que la pente « dV/dt » de I'impulsion est élevée. Ainsi, pour une tension de claquage
base-collecteur BV donnée, le courant permettant a la tension émetteur-base d’atteindre la ten-
sion Vg peut étre atteint plus tot si la pente « dV/dt » est plus élevée. Autrement dit, une
augmentation du « dV/dt » incident provoque un abaissement de la tension de déclenchement

Vi1. Ce phénomeéne est communément désigné sous le nom de déclenchement par « dV/dt » [27].

Le déclenchement par « dV/dt » peut étre mis a profit pour accroitre la rapidité de réponse
d’un composant soumis a des impulsions a front montant abrupt. Cependant il doit étre employé
avec précautions, et ce pour deux raisons. La premieére est que la tension de déclenchement d’un
composant sujet au déclenchement par « dV/dt » dépend de la forme de I'impulsion incidente et
est donc difficile & contréler. Ceci pose un évident probleme au niveau du respect de la fenétre
de conception. La seconde raison est qu'un composant dont la capacité parasite est élevée est

en général plus susceptible aux perturbations CEM.

1.5.2.2 Transistors bipolaires latéraux

Une structure bipolaire est dite latérale ou verticale selon la direction prise par le courant
traversant la base. Une structure latérale NPN sur substrat PT est représentée en figure 1.12.
La base est constituée d’un caisson P implanté dans une couche épitaxiée P~. La tension de

claquage d’une telle structure peut étre contrdlée par la largeur de la zone P~ de la base située
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entre les implantations d’émetteur et de collecteur (S, sur le schéma) [31] [34]. En effet, avant le
déclenchement du composant, la tension appliquée au composant s’étend principalement sur les
zones les plus résistives. Donc plus la zone peu dopée P~ est courte, plus la tension se concentre
sur la jonction base-collecteur, réduisant alors la tension qu’il est nécessaire d’appliquer au com-

posant entier pour obtenir le claquage de cette jonction.

La faiblesse des bipolaires latéraux tient a leur robustesse, moins importante que celle des
bipolaires verticaux. Cela est dii au faible volume sur lequel se concentre le courant une fois le

composant déclenché.

SubstratP

F1GURE 1.12 — Coupe technologique 2D simplifiée d’un transistor bipolaire latéral.

1.5.2.3 Transistors bipolaires verticaux

Un exemple de structure verticale est représenté a la figure 1.13. Le courant traverse la base
verticalement, le collecteur étant ici constitué par une couche enterrée N4. La robustesse du
composant peut étre augmentée en allongeant la diffusion N+ d’émetteur pour augmenter le
volume dans lequel le courant se répartit. En revanche, les tensions de déclenchement possibles,
déterminées par le dopage et la profondeur du caisson P de base et de la couche enterrée, sont

limitées par les possibilités offertes par la technologie.

Il peut exister beaucoup plus de variantes possibles selon la technologie utilisée pour fixer la
tension de déclenchement des transistors latéraux. Une des solutions courantes consiste & réaliser
une combinaison entre un bipolaire latéral et un vertical. Tant que la tension de déclenchement
latérale reste inférieure a la tension de déclenchement verticale, on peut profiter de la possibilité
de réglage du BV latéral pour ajuster la tension de déclenchement du composant. Nous verrons

dans le chapitre 5 qu’une fois le bipolaire latéral déclenché, les effets de forte injection dans la
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P -
Couche enterrée N+

SubstratP

F1GURE 1.13 — Coupe technologique 2D simplifiée d’un transistor bipolaire vertical.

base tendent a moduler sa conductivité, et a abaisser la tension de claquage verticale, favorisant
alors un déclenchement vertical. Le courant se répartit ensuite sur les deux chemins de courant

représentée par les deux bipolaires déclenchés.

1.5.3 Silicon Controlled Rectifier SCR

Le thyristor, ou Silicon Cotrolled Rectifier (SCR) est formé de l’association d’un transistor
PNP et dun NPN imbriqués, de maniére a ce que la base de I'un constitue le collecteur de
lautre et réciproquement (figure 1.14). Les deux transistors partagent la méme jonction base-
collecteur. Le claquage de cette jonction initie le déclenchement d’un des deux transistors, qui

provoque & son tour le déclenchement de 'autre transistor en injectant du courant dans sa base.

Le SCR est tres utilisé en technologie CMO.S comme protection ESD, en particulier pour
sa taille relativement réduite et sa faible capacité [35] [36]. En revanche, son temps de déclenche-
ment est relativement important, car il nécessite le déclenchement successif des deux bipolaires.
Cette lenteur a longtemps empéché les concepteurs ESD de les utiliser pour protéger les circuits
contre les décharges C'DM . Des solutions ont été trouvées pour pallier cette lenteur, basées a la
fois sur 'optimisation d’un circuit de déclenchement additionnel et sur des solutions au niveau

du composant [37] [38].

1.5.4 Composants a base de MOS

Les transistors M OS sont parfois utilisés comme dispositifs de protection contre les £ESD,
en particulier en technologie CMO.S. Souvent, ce n’est pas l'effet M OS qui est mis a profit, mais

le transistor bipolaire parasite qui lui est associé. La figure 1.15 présente le cas d’un transistor
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FIGURE 1.14 — Schéma électrique représentatif d'un SCR (a), composé d'un NPN et d'un PN P
imbriqués. La structure PN PN correspondante est représentée a la figure (b). Les résistances
R1 et Ro sont les résistances intrinseques des bases des deux transistors.

NMOS, dont le NPN parasite est utilisé pour conduire la décharge. Pour éviter la formation
d’un canal d’électrons sous 'oxyde de grille, la résistance de grille R¢ doit étre prise nulle. Ainsi,
lors d’un stress positif sur le drain, le dispositif se comporte comme un N PN latéral, le drain
jouant le réle de collecteur, la source d’émetteur, et le substrat de base. Comme dans un TBA,
c’est la jonction base-collecteur (substrat-drain) qui apres claquage par avalanche fournit le cou-

rant de polarisation de la jonction base-émetteur (substrat-source) et déclenche 'effet bipolaire.

Un tel composant est assez sensible aux phénomenes de déclenchement par dV/dt évoqués
en section 1.5.2.1. Ici I’abaissement de la tension de déclenchement est lié au courant de charge
non seulement de la capacité de jonction base-collecteur (substrat-drain), mais également de la

capacité de grille, qui fournit une part importante du courant.

Il peut étre intéressant de favoriser la formation transitoire d’un canal d’électrons sous I'oxyde
de grille pour dériver le courant de décharge pendant le laps de temps nécessaire au déclenche-
ment du VPN parasite. On fixe ici une valeur non nulle a la résistance de grille pour autoriser
la formation d’un canal. Lors d’un stress positif abrupt sur le drain, le potentiel du substrat sous
I'oxyde de grille augmente brutalement, et I’ensemble « résistance de grille -oxyde de grille » se
comporte alors comme un circuit RC' soumis a une rampe de tension. Un courant transitoire
circule alors a travers Rg, permettant au potentiel de grille d’atteindre la tension de seuil d’ou-

verture du canal. Un canal d’électrons se forme sous l'oxyde de grille et le composant conduit
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F1GURE 1.15 — Coupe technologique simplifiée d’un transistor N M O.S utilisé comme protection
ESD, montrant le NPN parasite.

le courant par effet MOS. Si la résistance de grille est correctement choisie, le canal tend a
disparaitre au cours de l'impulsion, & mesure que la pente « dV/dt » imposée au composant

devient moins abrupte.

1.6 Présentation des composants de protection étudiés

Les composants présentés dans cette section ont été développés pour la protection d’E/S
haute tension en technologie SmartMos 8 MV 0.25 um. Cette technologie présente une couche
épitaxiée peu dopée P de 6 pum d’épaisseur sur un substrat P fortement dopé. Une isolation
latérale est obtenue au moyen de tranchées profondes, et I'isolation verticale est assurée par une
couche enterrée N (NBL).

Les criteres auxquels doivent répondre les protections ESD pour satisfaire aux exigences de
I'industrie automobile sont multiples [39]. Premiérement, la tension de déclenchement des com-
posants de protection doit étre facilement contrélable pour pouvoir mieux s’adapter a I’étendue
des domaines de tension intégrées sur la méme puce. La variation statistique des grandeurs ca-
ractéristiques (Vi1, Vi, Via, I12 etc.) sous différentes températures et orientations cristallines [10]
doit étre la plus faible possible. Le courant de fuite doit rester bas pour que les composants de
protection n’interferent pas avec le circuit et ne consomment pas d’énergie a I’état bloqué. Une
autre considération concerne leur immunité aux perturbations CEM, particulierement séveres
dans lenvironnement automobile [11]. Enfin, le comportement transitoire des protections doit
étre examiné pour s’assurer que le pic de surtension présent a leur déclenchement ne soit pas un

danger pour le C1.
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Trois des composants que nous allons étudier dans cette section sont des SC'R déclenchés
par leur transistor NPN intrinséque, et le dernier composant décrit est un PN P congu par

Amaury Gendron durant sa these [31].

1.6.1 SCR haute tension

Les SCR sont des composants trés intéressants pour la protection des E/S haute tension,
de par leur faible résistance a ’état passant et leur robustesse élevée [12] [13] [14]. Les trois
composants que nous allons étudier présentent des similitudes (figures 1.16, 1.17, 1.18). Ils pré-
sentent deux caissons P implantés dans la couche épitaxiée P~, et trois implantations N de part
et d’autres de ces caissons P. Les caissons N, flottants, sont électriquement reliés les uns aux
autres par la couche enterrée. Des diffusions peu profondes P+ et N*+ sont effectuées dans les

caissons P pour réaliser les contacts.

1.6.1.1 NPNR

Le composant NPNR [15] est composé d'un NPN dont la jonction base-émetteur est dé-
clenchée par une résistance externe Rpp, et d'un PN P imbriqué avec le NPN (figure 1.16).
Chaque caisson P posseéde deux diffusions Pt et NT. Dans la configuration de la figure 1.16,
le NPN a pour collecteur le caisson N central, pour base le caisson P situé du coté négatif
(gauche), et pour émetteur la diffusion Nt de ce caisson. Le PN P, lui, a pour collecteur la base
du NPN, et pour base le collecteur du NPN. Son émetteur est constitué du caisson P relié au

signal.

Le premier des deux bipolaires a se déclencher est le NPN, qui entraine ensuite le déclenche-
ment du PN P. La tension de claquage base-collecteur du NPN est bien supérieure a son V1.
Par conséquent, la jonction émetteur-base ne peut pas étre polarisée par un courant d’avalanche,
c’est la chute de potentiel s’établissant aux bornes de la forte résistance Rgg qui permet a la
jonction d’atteindre sa tension de seuil. La valeur de cette résistance détermine directement la
tension V31 de déclenchement du dispositif. Rgg peut varier de 0.5 k€ a 60 k€2, permettant
d’obtenir des valeurs de V;; allant de 18 V' a 30 V. Des valeurs plus élevées de la tension de

déclenchement peuvent étre obtenues par la mise en série de deux ou trois de ces composants.

Le fait que sa tension de claquage soit si élevée lui procure une marge de siireté importante
en régime statique. En revanche, du fait de 'importante résistance émetteur-base, le NPN R est
tres sujet aux phénomenes de déclenchement par dV/dt (section 1.5.2.1) : sa tension de déclen-
chement peut dépendre de la pente de I'impulsion ESD. De plus, son déclenchement tres lent

cause ’apparition d’un large pic de surtension dans les premiéres nanosecondes des impulsions.
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FIGURE 1.16 — Coupe technologique représentative d'un composant de protection NPNR (a)
et schéma équivalent (b).

Enfin, il a été démontré que le NPN R était particulierement susceptibles aux perturbations

CEM. Pour toutes ces raisons, ce composant a été mis a ’écart de la librairie.

1.6.1.2 NPNZ

Le NPNZ [16] a été congu pour répondre aux insuffisances du NPNR. Comme on peut le
voir sur la figure 1.17, sa structure est tres similaire a celle du NPN R. Les caissons N latéraux
ont été rapprochés des caissons P, et la résistance émetteur-base du PN P a été remplacée par
un court-circuit (figure 1.17). Des diffusions PT ont été réalisées aux bordures extérieures des

caissons P

Le déclenchement est initié par le claquage par avalanche de la diode « Zener 1 » (figure
1.17). Les trous générés par avalanche traversent le caisson P et sont évacués par le contact
P de base du NPN, relié a la broche NEG. Ce courant de trous circulant dans la base per-

met d’augmenter localement son potentiel et de polariser en direct la jonction émetteur-base du
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FIGURE 1.17 — Coupe technologique représentative d’'un composant de protection NPNZ (a)
et schéma équivalent (b).

NPN. Le NPN se déclenche, puis un effet SCR se met en route avec le déclenchement consé-
cutif du PN P. Une deuxiéme diode « Zener 2 » est utilisée également lors du déclenchement du

NPN, pour dériver une partie du courant de décharge.

Contrairement au NPN R, le déclenchement par avalanche permet ici d’épargner au com-
posant les principaux inconvénients liés au déclenchement par la résistance émetteur-base. La
tension de repliement V;; est tres peu dépendante de la pente et de la largeur de I'impulsion.
Aussi, la jonction émetteur-base du NPNZ est moins sensible aux agressions CEM. En re-
vanche, la tension de déclenchement V41 varie tres vite avec les espacements Dz1 et Dz2, et est
donc assez sensible aux erreurs d’alignement de masques. De plus, les implantations choisies pour
les caissons N et P dépendent de 'orientation du composant, et la tension de déclenchement se

trouve donc légerement modifiée par Iorientation du composant.
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1.6.1.3 NPNB

Le NPNB [17] [39] [48] est devenu le composant de référence dans la librairie E/S haute
tension pour la protection contre les £SD. Il est composé, lui aussi, d'un N PN imbriqué avec
un PNP. L’élément déclencheur est le claquage de la jonction base-collecteur du NPN, qui
fournit le courant de polarisation de sa jonction émetteur-base et déclenche le N PN. Le courant
fourni par le collecteur du NPN déclenche alors le PN P.

Ici, le role du NPN est assumé par le caisson P relié & la borne NEG, la diffusion N*
implantée dans ce caisson, et le caisson N central, qui jouent respectivement le réle de base,
émetteur et collecteur (figure 1.18). Une fois ce NPN latéral déclenché, un déclenchement en
N PN vertical vient s’ajouter au N PN latéral. Ce NPN vertical partage sa base et son émetteur
avec le latéral, mais a pour collecteur la couche enterrée (NBL). Le PNP, lui, partage sa
jonction base-collecteur avec le NPN latéral, et a pour émetteur le caisson P relié au signal.
Le fonctionnement et en particulier le déclenchement du N PN B sera étudié en détails dans le

chapitre 5.

P-

N* (NBL)
P =
P +

F1GURE 1.18 — Coupe technologique représentative d'un composant de protection N PN B.

La tension de déclenchement du composant est controlée par 'espacement « Sp » entre le
caisson P coté NEG et le caisson N central. Une des avancées par rapport aux composants dé-
crits précédemment est le retour relativement faible du PN P sur le N PN, qui permet d’assurer
une tension de maintien particulierement élevée, et d’accroitre la marge de sfireté vis-a-vis du
latch-up. Par comparaison, la surtension au déclenchement du N PN B est également plus faible
que celle du NPNR et du NPNZ.
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1.6.2 PNP/Diode

Le PNP/Diode a été congu par Amaury Gendron durant sa these [19] [31]. 11 s’agit d’un
PN P latéral placé en parallele avec une diode verticale en inverse (figure 1.19). Le collecteur du
PNP est constitué d’un large caisson P implanté dans la couche épitaxiée P~. Un caisson N
implanté dans la méme couche épitaxiée joue le role de la base flottante, et un caisson P relié
au signal, étroit et fortement dopé, joue le role de I’émetteur. La tension de déclenchement du
PN P latéral est controlé par I'espacement Sp entre le caisson P de collecteur et N de base.
Mais son Roy est trop important pour qu’il soit utilisé seul, sans ’apport de la diode verticale.
Cette diode se déclenche a 35 V', 55 V ou 60 V selon les implantations de collecteur employées.
La meilleure configuration consiste a ajuster le V;; latéral de maniere a ce qu’il soit égal a la
tension de déclenchement de la diode verticale. Le V43 du PN P/Diode ne peut donc prendre

que les trois valeurs fixes des tensions de claquage de la diode verticale.

P-

N+ (NBL)
P -
P L

FIGURE 1.19 — Coupe technologique représentative d'un composant de protection PN P/Diode.

Une des caractéristiques essentielles de ce composant est son absence de repliement quasi-
statique : V31 et Vi sont confondus, et apres déclenchement, la tension croit continument avec
le niveau de courant. Cette tension de maintien élevée assure une tres bonne marge face aux
risques de latch-up. De plus, le PN P/Diode présente une faible surtension au déclenchement
sous forts « dV/dt ». En effet, avant le claquage, la diode verticale joue le role d’une capacité en
parallele qui dérive le courant de décharge et réduit ’amplitude du pic de surtension [50]. Cette
capacité de jonction importante du PN P/Diode a pour inconvénient un courant de fuite plus
important et une plus grande consommation de puissance a ’état bloqué lors d’événements de
type EMC.
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1.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté le phénomene des décharges électrostatiques et son
impact sur l'industrie de la microélectronique. Le développement de stratégies de protections
internes contre les décharges électrostatiques est une étape cruciale de la conception des circuits

intégrés.

Les composants de protection doivent pouvoir supporter des courants extrémement intenses,
pouvant aller jusqu’a plusieurs centaines de Watt sur quelques centaines de nanosecondes. Une
fois déclenchés, les composants de protection doivent maintenir & leurs bornes une tension in-
férieure a la tension de claquage des oxydes. Leur tension de repliement ne doit toutefois pas
chuter en-deca de la tension d’alimentation du circuit, afin d’éviter les risques de latch-up. Enfin,
la tension de décharge doit étre repliée au plus vite par les composants de protection, pour éviter
que la tension ne continue d’augmenter et ne représente un danger pour le circuit. Pour cette

raison, la vitesse de déclenchement des composants de protection doit étre optimisée.

Nous avons examiné les différentes normes industrielles associées aux types de décharges les

plus fréquents. Ces normes fixent le cadre de la conception des stratégies de protection ESD.

Les outils de mesure du comportement des composants de protections soumis a des ESD
ont été présentés. L’outil de mesure T LP, particulier, a été introduit comme élément d’étude
quasi-statique. Nous reviendrons plus longuement sur ses limites dans le chapitre suivant, avant

d’introduire une méthode de mesure alternative dans le chapitre 3.

Les composants de protection les plus couramment utilisés par les concepteurs ont été présen-
tés. Un intérét particulier a été apporté au transistor bipolaire autopolarisé, composant central

des protections ESD haute tension.
Enfin, les composants utilisés & Freescale en technologie SmartMos 8 MV pour la protection

des E/S haute tension ont été décrits. Le composant le plus performant et polyvalent d’entre

eux est le NPN B, dont le déclenchement sera étudié au chapitre 5.
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Chapitre

Etat de 'art sur la caractérisation transitoire

des protections ESD haute tension

2.1 Introduction

La conception de protections ESD intégrées « haute tension » dans I’environnement sévere
de l'industrie automobile rend nécessaire 1’élaboration d’outils de caractérisation du comporte-
ment transitoire des composants pour les décharges rapides de type C DM et Gun stress. Jusqu’a
présent, aucun dispositif de mesure n’existait pour accéder de facon précise au comportement
au déclenchement des protections « haute tension ». Des dispositifs de mesures transitoires ont
certes été rapportés ces dernieres années [51], [52]. Mais 'utilisation nécessaire de générateurs
d’impulsion « solid state » les rend inapplicables pour les hautes tensions, du fait de la limitation

a 50 V de ces générateurs pour les plus évolués d’entre eux.

Nous allons analyser dans ce chapitre les approches classiques utilisées pour accéder au
comportement transitoire des protections ESD, que sont la visualisation directe en vf — T LP

et I’approche appelée ici « indirecte ». Nous verrons les limites de ces deux approches.

2.2 Principe de fonctionnement du vf~-TLP Oryx

2.2.1 Matériel employé
2.2.1.1 Générateur d’impulsion

Le banc de mesure TLP/v{-TLP commercial Oryx/Celestron utilisé au LAAS fonctionne
selon le principe énoncé plus haut (1.4.1). Le générateur d’impulsion couvre une gamme de ten-
sions allant de -1000 V a + 1000 V, avec des durées d’impulsions de 1.25 ns, 2.5 ns, 5 ns pour le

vi=TLP, et 100 ns pour le TLP. Les impulsions ont un temps de montée tres faible (inférieur a
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la centaine de picosecondes), lié & la durée de la décharge ayant lieu dans le relai du générateur
(annexe B). La résolution temporelle finie des oscilloscopes ne permet pas de caractériser cette
durée de décharge, et donc le temps de montée de I'impulsion. Il est seulement permis d’affirmer
qu’elle est inférieure ou égale a 100 ns, temps de montée mesuré par l'oscilloscope Tektronix
TDS6604C utilisé dans ces travaux. Des filtres passe-bas a insérer a la sortie du générateur
permettent de ralentir le temps de montée de I'impulsion, a des valeurs connues : 175 ps, 300
ps, 1 ns et 10 ns. En générant un temps de montée connu, ces filtres permettent de s’assurer
que les fréquences contenues dans le spectre de 'impulsion ne sont pas plus élevées que la bande
passante des différents éléments du banc de mesure, limitant ainsi les risques de distorsion et

garantissant en principe 'intégrité du signal.

Comme on peut le voir a la figure 2.1, le générateur d’impulsion est formé par la mise en
série du générateur statique haute tension, de la résistance de charge (10 M), ainsi que la
ligne de charge (annexe B). Cette ligne est un cable coaxial de type RG — 401 de Belden, congu
pour résister a de hautes tension statiques (3 kV'). Les concepteurs du générateur ont inséré
un atténuateur de 6 dB (division par deux en tension) en série avec la ligne, pour atténuer les
réflexions parasites en provenance du composant sous test et retournant vers le testeur. Ces
impulsions sont donc atténuées d’un facteur deux en entrant dans le générateur, réfléchies a
nouveau sur la résistance de charge R du générateur, et a nouveau atténuées d’un facteur 2
en sortant du générateur. Cet atténuateur a donc pour effet de protéger le composant et le
systéme de mesure contre les agressions multiples dues a des allers-retours de I'impulsion entre

la résistance de charge et le composant testé.

2.2.1.2 Boite de mesure (measurement pod)

L’impulsion produite par le générateur se propage ensuite a travers un céble coaxial de 90
cm (T'Ly), et atteint la « boite de mesure vi~TLP ». Comme le montre la figure 2.2, cette boite
de mesure contient trois éléments : une sonde de tension et de courant pour les mesures TLP,
ainsi qu'un systéme permettant de mesurer la caractéristique statique I-V du composant entre
deux impulsions, afin de vérifier son état.

La sonde de tension est un « té de prélevement » (« pick-off tee »), constitué d’une résistance
soudée sur le cceur de la ligne de transmission pour former un pont diviseur de tension (fig 2.3).
La résistance Ry;cx, d'une valeur de 1.5 k€2, assure une division par W = 31 entre le point
de T'Ly ou la tension est prélevée (point A), et le point B de T'Lg, ou elle est envoyée vers 'entrée
d’impédance 50 2 de l'oscilloscope. Seule une petite partie du signal est donc déviée du chemin
de propagation principal formé par les lignes T'L1 et T L.

La sonde en courant est un transformateur de courant « CT6 », de la marque Tektronix,

dont la bande passante s’étend de 250 kHz a 2 GHz. Le principe des transformateurs de courant

repose sur l'induction magnétique créée par le passage du courant dans le coeur de la ligne
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N

FI1GURE 2.1 — Principe de fonctionnement du banc de mesure vi~TLP Oryx. Les lignes de trans-
mission (« Transmission Line ») T'Ly, T'Ly, T' Ly et T L4 sont représentées, ainsi que le filtre de
temps de montée. Le role de la « merge box » sera détaillé plus loin.

_Q;E;i:]_“_{¥;£;3 g;;; Ja) TL2
Rpick ;
¥
SONDE V SONDE |
\L Ch1 ch 2\1/ | TRACEUR -V
v

FIGURE 2.2 — La boite de mesure contient un relai pour commuter entre la mesure TLP et le
traceur I-V. Les sondes de courant et de tension sont placées en série.

de transmission. Ce champ magnétique induit lui-méme un courant qui est recueilli dans un
« circuit secondaire ». C’est ce courant qui transite a travers T'Ly, vers l'oscilloscope (figure 2.1.
Le coefficient de couplage entre les circuits primaires et secondaires, c¢’est-a-dire entre I’entrée

et la sortie de la sonde est de 0.1, ce qui revient & une sensibilité de 5 Volt par Ampere, dans
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FIGURE 2.3 — Schéma équivalent de la sonde en tension.
notre cas, ou le courant est collecté par une ligne d’impédance 50 Q.

2.2.1.3 Cables et pointes RF

La ligne T'Ls reliant la boite de mesure au composant sous test a une longueur de 90 cm.
Cette longueur détermine le délai entre 'impulsion incidente et I'impulsion réfléchie (voir section
2.1.2.3.1), ce délai étant égal a la durée nécessaire pour réaliser un aller-retour dans la ligne 7' Lo,

soit 9.1 ns.

Les mesures sous pointes s’effectuent a ’aide de pointes RF « picoprobes », produites par

GGB, d’une bande passante de 18 GHz.

2.2.1.4 Oscilloscope

L’oscilloscope employé est un oscilloscope numérique TDS6604C de Tektronix, qui a une
haute bande passante analogique (6 GHz), et un taux d’échantillonnage de 20 GS/s, permet-
tant d’effectuer des acquisitions impulsionnelles en temps réel. Il est particulierement adapté a

I’observation de phénomenes transitoires rapides.

2.2.1.5 Merge box

Comme on 'a vu dans la partie 1.4.1, le systeme donne une image des impulsions incidentes
et réfléchies sur le composant, séparées par un délai. La superposition entre ’onde incidente
et I'onde réfléchie, qui a lieu sur le composant, doit donc étre re-créée de facon a accéder aux
tensions et courants réellement vus par le composant. La tension aux bornes du composant et
le courant le traversant peuvent étre calculés par les relations suivantes, apres ré-alignement des

impulsions incidentes et réfléchies dans le temps :
VDUT = V:inc + eref (21)

IDUT = Iinc + Iref (22)

avec Vine, Iine, respectivement les tensions et courants incidents, et Vi, Iy, les tensions et

courants réfléchis sur le composant.
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La superposition entre I’onde incidente et ’onde réfléchie, qui a lieu sur le composant, doit
donc étre re-créée de fagon a accéder aux tensions et courants réellement vus par le composant.
Avec le logiciel permettant de visualiser les impulsions acquises a 'oscilloscope et de créer les
courbes I-V quasi-statiques correspondantes, il est possible de sélectionner des fenétres de temps
a partir des impulsions incidentes et réfléchies, sur lesquelles un moyennage est fait. La somme
ci-dessus est ensuite réalisée (équations 2.1 et 2.2), pour obtenir les tensions et courants quasi-

statiques correspondants.

Cette méthode est limitée a I'extraction de caractéristiques quasi-statiques. Pour pouvoir
extraire des formes d’ondes complétes, un dispositif a été inventé par Evan Grund [53] en 2006
pour effectuer ce ré-alignement. La merge box a pour effet d’introduire un délai dans la propa-
gation du signal incident, de sorte que signaux incidents et réfléchis se retrouvent superposés

sur 1’oscilloscope.

Ce dispositif est construit selon le schéma suivant (figure 2.4) : il posséde deux entrées sur
lesquelles sont branchées les sondes de courant et de tension et deux sorties correspondantes. A
I’entrée de chaque canal se trouve un diviseur de puissance, qui a pour effet de séparer le signal
en deux composantes de méme amplitude. Une des deux composantes transite alors a travers
un systéme constitué d’une ligne a retard ayant un retard fixe de 9 ns en série avec une seconde
ligne & retard, dont le retard est réglable. La premiere ligne est un cable coaxial de 180 c¢m de
longueur. La seconde ligne est un composant de type « line stretcher », permettant d’introduire
un délai variant de 0 & 630 ps avec une précision de 10 ps environ par quart de tour. La deuxieme
composante issue du diviseur de puissance n’est pas retardée. Les deux composantes sont alors
dirigées vers un autre diviseur de puissance, analogue a celui cité plus haut, mais utilisé en

combineur.

DIVISEUR DE DIVISEUR DE
PUISSANCE LIGNE COURTE PUISSANCE
Y AV Va VAN
LIGNE 3 m
LIGNE A RETARD
REGLABLE

FIGURE 2.4 — Architecture d’un canal de la merge box. Les deux canaux sont identiques.
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Ainsi, le signal entrant dans la merge box est divisé en deux signaux égaux séparés par un
retard, puis re-combinés, de sorte qu’a la sortie du dispositif, ces deux signaux apparaissent sur
le méme céble coaxial, 'un a la suite de autre. A cause de I'atténuation par 6 dB des diviseurs
de puissance, les impulsions mesurées en sortie de merge box présentent une amplitude divisée
d’un facteur 4 par rapport aux impulsions arrivant a l’entrée. Pour obtenir les formes d’ondes
V(t) et I(t), il est nécessaire de régler le délai de la merge box, de sorte que sur 'oscilloscope,
I'impulsion incidente retardée s’affiche en méme temps que I'impulsion réfléchie non retardée.

La correction par un facteur 4 donne alors acceés aux formes d’onde en courant et tension.

Ce délai est réglé manuellement pour chaque canal de la merge box, en mesurant la tension
sur un court-circuit supposé parfait et le courant sur un circuit ouvert également parfait. En
effet, dans les deux cas, la superposition des signaux incidents et réfléchis doit étre nulle. On

considere que le délai est bon quand le résultat de cette superposition est le plus faible.

2.3 Limites du systéme pour ’analyse transitoire.

Ce systeme est tres bon pour 'analyse quasi-statique en v{-TLP. Dans ce cas, les valeurs des
tensions et courants sont évaluées en effectuant une moyenne sur les dernieres nanosecondes de
I'impulsion. La fenétre de moyennage peut étre réglée par 'utilisateur pour éviter tout probleme
di au désalignement des impulsions incidente et réfléchie. De plus, il est possible de s’affranchir
partiellement de I'erreur due a ’atténuation du signal dans le systéeme de mesure en effectuant
un étalonnage complet du banc de mesure. Cet étalonnage peut étre effectué entre -1000 V et
41000 V a partir de mesures sur un court-circuit et un circuit ouvert. La mesure des résistances
série Ry, et parallele Ry, a chaque niveau de tension est utilisée comme facteur de correction.
Le parametre R, est déterminé par une mesure sur court-circuit, de sorte que la tension résul-
tante soit nulle. R, est calculé de maniere analogue, en annulant le courant de fuite mesuré

sur un circuit ouvert.

Bien que le vi-TLP ait été également proposé [53] pour I'analyse transitoire des protections
ESD, nous allons voir dans les sections suivantes les nombreux facteurs d’erreur qui limitent
la précision de la mesure transitoire. Parmi ces erreurs, la plus importante concerne le filtrage
du signal par le banc de mesure lui-méme lors de sa propagation depuis le générateur jusqu’a
I’oscilloscope. Une seconde source d’erreur provient de la difficulté a régler visuellement le délai

de la merge box.

2.3.1 Réponse fréquentielle des éléments du banc de mesure

La bande passante du banc de mesure est un parametre a prendre en compte lors de la

mesure de transitoires rapides. En effet, les différents éléments du banc de mesure tels que les
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sondes de tension et de courant, mais aussi les cables coaxiaux et la merge box présentent des
caractéristiques d’atténuation fréquentielle susceptibles de modifier I'allure des impulsions mesu-
rées de facon importante. De plus, le spectre typique des impulsions ESD peut s’étendre jusqu’a

des fréquences bien supérieures a la fréquence de coupure de ces éléments.

La figure 2.5 représente les densités spectrales d’énergie (DSE) de trois impulsions v f — T LP
incidentes de méme intensité mais ayant des temps de montée différents. La DSFE d’un signal
peut étre vue comme ’analogue dans le domaine fréquentiel de la puissance instantanée dans le
domaine temporel : I'intégration sur toute la bande de fréquence de la DSFE est égale a 1’énergie
totale de I'impulsion. Une définition plus complete de cette grandeur est donnée dans annexe
A 4. Ces caractéristiques sont assez similaires & la DSFE d’une impulsion carrée parfaite. La
courbe bleue en trait plein représente la DSFE d’une impulsion vf — TLP de 5 ns de largeur,
sans aucun filtre de temps de montée a la sortie du générateur. Les courbes rouges pointillées
et en tirets verts représentent les DSFE de la méme impulsion, mais apres filtrage par les filtres
passe-bas estampillés respectivement « 300 ps » et « 1 ns » (fréquences de coupure respectives
de 1.2 GHz et 350 M Hz).

1E-19

1E-20 e,

1E-21 -

1E-22 -

1E-23 -
1E-24 e SaNs filtre {

DSE (J/Hz)

1E-25 -

1E-26 -

1E-27 -

1E-28 -
1,00E+07 1,00E+08 1,00E+09
f (Hz)

F1GURE 2.5 — Densités spectrales d’énergie d’impulsions ESD de type vi-TLP de 5 ns de largeur
d’impulsion. Résultats obtenus a partir de FF'T du signal mesuré a ’oscilloscope.

Ces courbes ont été obtenues par le calcul, & partir de mesures a 1’oscilloscope. Elles sont le
résultat de 'opération A.17 & partir de la transformation de Fourier rapide (FF'T) de la tension
v(t) acquise a l'oscilloscope. On visualise ainsi la répartition de ’énergie sur toute ’étendue
du spectre. Plus le temps de montée est court, plus les composantes fréquentielles élevées sont

importantes. En effet, on peut vérifier par intégration des courbes sur la fréquence que 99.8 % de
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I’énergie du signal sont concentrés dans les 500 premiers MHz dans le cas du temps de montée
de 1 ns, alors que ce pourcentage tombe a 97.6 % dans le cas de I'impulsion non filtrée. Il est
important de noter que l'impulsion « non filtrée » subit en réalité le filtrage de 1’oscilloscope

dont la bande-passante analogique est de 6 GHz.

2.3.1.1 Filtrage des sondes en courant et tension

Les sondes utilisées ont un effet de distorsion important sur le signal, contribuant pour beau-
coup a son altération. La figure 2.6 montre les caractéristiques fréquentielles de transmission des
sondes en courant et tension utilisées. On retrouve, en basse fréquence, le rapport de division
par 31 (-30 dB) du pick-off tee constituant la sonde en tension, et la sensibilité de 5 mV/mA de
la sonde en courant, correspondant & une transmission de 0.1, soit -20 dB. La sonde en tension
peut étre utilisée jusqu'a 3 GHz, ce qui est acceptable pour des impulsions standard (figure
2.6). En revanche, la fréquence de coupure (environ 2 GHz) de la sonde en courant est trop
basse, et son atténuation trop importante en hautes fréquences pour qu’elle puisse étre utilisée

en vf — T LP comme un outil de caractérisation transitoire précis.

f(GHz)
T T
-16opr  _______ 0L _____ 1 SN -20
——————————— '\‘JI \ -
-18 4 N &
c \ =
L2 \ 3
5 \ 2 I
£ -20 - Sonde en V (S 30 c
= \ Q
5 ] ====5Sonde en | , @
(7] 22 -
_§ - -40 §
g -24 =
— -
2 26 A 150 =
H W
v .28
+ -60
_30 _
-32 - -70

FIGURE 2.6 — Mesure de la transmission fréquentielle des sondes en courant et en tension utilisées.
La sonde en courant a une fréquence de coupure de 2 GHz, et la sonde en tension de 3 GHz
environ.

On note une augmentation du coefficient de transmission de la sonde en tension dans les
hautes fréquences (> 3 GHz), qui est dii & un effet de couplage capacitif entre 'entrée et la
sortie du dispositif, celui-ci étant constitué d’une résistance de 1.5 k) soudée entre le coeur de

la ligne de transmission formant '« entrée » et de celle formant la « sortie ».
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2.3.1.2 Atténuation apportée par les cables coaxiaux

Le principal désavantage des cables coaxiaux est un effet d’atténuation fréquentielle, due
a la grande longueur de cable utilisée. L’atténuation, proportionnelle a la longueur de céble,
augmente avec la fréquence : elle est de 0.6 dB/m & 1 GHz et 1 dB/m a 3 GHz (figure 2.7).
Le filtrage résultant sur I’étendue du chemin de propagation est conséquent, particulierement
pour les composantes fréquentielles élevées. En effet, le signal arrivant au composant sous test
est atténué par T'Ly puis par T'Ls (figure 2.1), soit 2 x 91 em = 182 e¢m de cable si on ne tient
compte que de ces deux lignes de transmission. Il en résulte une atténuation de 1.1 dB a 1 GHz,
et de 2.04 dB a 3 GHz (tableau 2.1). Cela se manifeste par une augmentation du temps de

montée des impulsions.

Cette atténuation, du signal du générateur jusqu’au composant sous test, n’est pas un pro-
bleme en soi sauf si I'on souhaite agresser le composant avec des temps de montée tres courts.
Le principal désagrément provient de la différence de forme d’onde entre le signal arrivant réelle-
ment au composant sous test, et le signal que I’on mesure a ’oscilloscope. En comparaison avec le
signal incident au composant sous test, le signal « incident » mesuré a 1’oscilloscope est atténué
par T'Lq, les cables T'L3 ou T L4 des sondes en tension ou courant selon le canal sélectionné, puis
la ligne a retard de la merge box. Le signal est ensuite conduit vers une boite d’atténuateurs (non
représentée sur le schéma 2.1), et enfin vers l'oscilloscope. Cela représente 4.14 m de cébles, soit
une atténuation de 2.6 dB a1 GHz et 4.6 dB & 3 GHz. Le signal « réfléchi » mesuré ne suit pas
le méme chemin de propagation, mais parcourt une longueur de céble équivalente, de maniere
a ce que signaux incidents et réfléchis se superposent a la sortie de la merge box. L’atténuation
subie par le signal réfléchi est donc du méme ordre. La différence d’atténuation entre les signaux

mesurés et les signaux vus par le composant est donc de 1.4 dB a1 GHz et 2.6 dB a 3 GHz.

Fréquence (GHz)

01 7 0,5 1 1,5 2 2,5 3

03 |
05 1
07 1
09 1

1,1

Transmission {dB/m)

1,3

1,5

FIGURE 2.7 — Caractéristique de transmission fréquentielle des cables coaxiaux utilisés dans le
vi-TLP Oryx.
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1 GHz | 2 GHz | 3 GHz
Vine,put, Vyer,pur(dB) | 1.1 1.7 2.0
Vinc,osc.y V;”ef,osc. (dB) 2.6 3.8 4.6

TABLEAU 2.1 — Atténuation du signal a travers les cébles coaxiaux, a différentes fréquences.
Comparaison entre 'atténuation du signal vu par le DUT et le signal mesuré.

2.3.1.3 Filtrage de la merge box

La merge box est également un élément de distorsion du signal. La documentation technique
indique des pertes d’insertion allant jusqu’a 0.5 dB pour les fréquences inférieures a 4 GH z pour

les diviseurs de puissance [54]. Les lignes a retard ont également un léger impact sur le signal.

2.3.1.4 Bilan du filtrage du banc Oryx

Domaine fréquentiel

La mesure de transmission fréquentielle du banc entier est représenté fig 2.8. La figure 2.8-a)
montre les résultats obtenus avec la sonde en tension et la figure 2.8-b avec la sonde en courant.
Le chemin de propagation correspondant a I'impulsion incidente, c’est-a dire issue du générateur
et suivant le chemin retardé de la merge box est représenté en bleu foncé, et la transmission le
long du chemin « réfléchi », issu du composant et non retardé est représenté en orange clair.
Les caractéristiques de tension et courant incidents apparaissent assez proches, si ce n’est une
fréquence de coupure légeérement inférieure pour le courant, due a l'influence de la sonde. Le
chemin réfléchi semble présenter une coupure plus précoce que le chemin incident. Les pertes
atteignent 4 et 5 dB a 2 GH z respectivement sur la mesure de tension incidente et réfléchie, et

apparaissent moins élevées sur la mesure de courant.

Pour des raisons pratiques, il n’a pas été envisageable de mesurer directement les parametres
S du systéeme de mesure entier (en incluant la merge box) a l'aide d’un analyseur de réseau
vectoriel (VN A). Une des raisons est bien stir ’encombrement du banc de mesure, mais la prin-
cipale raison provient de la multiplicité des signaux générés par le systéme, en particulier lors
du passage successif de I'impulsion dans les deux diviseurs de puissance. Ces données ont donc
été obtenues sans outils extérieurs au banc de mesure, par une méthode qui sera détaillée et
validée dans le partie 4. Cette technique est basée sur le traitement numérique par I’analyse de
Fourier des impulsions ESD mesurées a ’aide du générateur Oryx et de 1'oscilloscope Tektronix

du banc de mesure.

L’ajustement analytique (courbes « fit ») a été réalisé sous « matlab » par des fonctions
polynomiales, afin de s’affranchir des artéfacts de mesure (pics) et d’observer une tendance gé-
nérale. Enfin, la transmission correspondant au cas sans pertes a été tracée, pour comparaison

avec la correction uniforme qu’effectue le logiciel Oryx. Les 42 dB d’atténuation de la figure
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FIGURE 2.8 — Mesure de pertes fréquentielles du systéme de mesure vf-TLP, depuis le générateur
jusqu’a l'oscilloscope. La transmission le long du chemin « incident » est représentée en bleu
foncé, et le long du chemin « réfléchi » en orange clair.

2.8-a correspondent aux 30 dB de division du té de prélevement (pick-off tee) constituant la
sonde en tension et les 6 dB de séparation des deux diviseurs de puissance successifs. La sonde
en courant quand & elle, apporte une atténuation de 20 dB, et on retrouve les mémes 6 dB
de séparation des diviseurs de puissance. Ces atténuations idéales sont prises en compte par le
logiciel, qui multiplie les signaux mesurés par une valeur fixe. Les corrections quasi-statiques
évoquées précédemment affinent ce réglage, mais seules les composantes fréquentielles les plus

basses entrent en ligne de compte.

Domaine temporel

La figure 2.9 est une illustration dans le domaine temporel du filtrage évoqué dans les précédents
paragraphes. Les figures 2.9-a et 2.9-b présentent respectivement les tensions et courants Voo
et Ico, obtenus sur un circuit ouvert et sur un court-circuit pour une impulsion de 10 VT LP.
Sur chacun de ces schémas, on a tracé une comparaison entre des courbes obtenues séparément.
Les courbes orange clair montrent des mesures classiques avec tout le systéme, c’est-a-dire les

sondes, les cébles et la merge box et les courbes bleu foncé des mesures de la tension et du

ANTOINE DELMAS — UNIVERSITE DE TOULOUSE



CHAPITRE 2. ETAT DE L’ART SUR LA CARACTERISATION TRANSITOIRE DES
38 PROTECTIONS ESD HAUTE TENSION

courant réel vus par le composant testé.

a b
10 - ] 02 A ]

87 0.15
S6 -
s <01

47 VDUT,systéme total IDUT, systéme total

5 ——VDUT réel 0.05 J ——IDUT réel

0 - J 0+

a 2 4 6
0 2 tins) 4 6 t(ns)

FI1GURE 2.9 — Formes d’onde en tension et courant mesurées a l’oscilloscope. Le filtrage du chemin
de mesure prend la forme d’une augmentation du temps de montée ainsi qu'une atténuation du
pic de surtension.

Ces dernieres courbes « réelles » ont été obtenues de la maniere suivante : 'extrémité du
cable T'Lo de la figure 2.1 a été reliée a I'oscilloscope. Le signal ainsi mesuré correspond alors a la
tension incidente Vi, pyr qui arriverait au composant dans une configuration de test classique.
Sur un circuit ouvert parfait, cette tension se réfléchit & l’identique, et la superposition de
I'incident et du réfléchi donne une tension Vpyr égale a deux fois I'impulsion incidente. Sur un
court-circuit, ce n’est pas la tension mais le courant incident I;,. pur = % qui se réfléchit
a l'identique, et Ipyr est alors égal au double du courant incident. Notre mesure de Vi, pur

permet donc de calculer la tension réelle de circuit ouvert et le courant réel de court-circuit en

utilisant les relations :

chircuit ouvert — 2-‘/mc,DUT

V’nc,DUT
Icourt circuit — 2.~ 50 .

(2.3)

Comme dans le logiciel, la tension mesurée avec le systéme a été multipliée par un facteur

31 x 4 = 124 pour compenser 'atténuation de la sonde et de la merge box. Le courant lui, a

10x4
50

convertir la tension mesurée a ’extrémité de T'L4 en courant.

été multiplié par = 0.8 pour la méme raison, en divisant par I'impédance de la ligne pour

L’effet de filtrage est bien visible sur les courbes « systeme total » : 'impulsion réellement vue
par le composant sous test présente un pic de surtension (composantes fréquentielles élevées),
qui disparait totalement des mesures lors de la propagation de I'impulsion a travers le banc de
test. Les courbes obtenues se rapprochent alors de courbes du type « charge de circuit R-C ».
On note que la valeur quasi-statique perd également 3.4 % sur I'impulsion en tension et 5.6 %

sur I'impulsion en courant.

ANTOINE DELMAS — UNIVERSITE DE TOULOUSE



2.3. LIMITES DU SYSTEME POUR L’ANALYSE TRANSITOIRE. 39

2.3.2 Réglage du délai de la merge box

Comme on I’a vu, ’ajustement du délai du canal en tension de la merge box peut étre réalisé
en mesurant la tension de court-circuit. Une vis micrométrique permet un ajustement tres précis,
de l'ordre de 5 ps pour un quart de tour de la molette. On considere que le réglage est effectué
quand les pics positifs et négatifs résultant d’une superposition incompléte des impulsions inci-

dentes et réfléchies s’annulent.

Cependant, une partie du signal est noyée dans le bruit de mesure, ce qui peut rendre difficile
la tache de détection des pics. Plus génant encore, le générateur T'LP est construit de telle sorte
qu’une tension résiduelle lentement décroissante est souvent présente parfois longtemps apres la
fin de I'impulsion (typiquement 6 ns environ pour une impulsion de 5 ns). Cette « traine » peut
atteindre jusqu’a 10 % de I'amplitude de 'impulsion. Elle se superpose au bruit de mesure, et

les deux phénomeénes ensemble contribuent & perturber 1’évaluation du délai.

A titre d’exemple, considérons une impulsion de 100 V d’amplitude, altérée par un bruit Vg
atteignant + 1 V, avec une tension résiduelle introduisant une incertitude Vi de 10 %, soit 10
V', et un temps de montée de 1 ns. L’incertitude sur la lecture de la tension atteint donc 11 V.

En terme de précision temporelle, cela revient a un délai de réglage minimum At de :

_ Vi + |VB]

At = vt =110 ps (2.4)

Il est donc impossible, dans cet exemple, d’étre plus précis que 110 ps dans le réglage du

délai.

100V \

_ Impulsion
J dV/dt=100V/ns incidente

Vinc+Vref retardée

VR+VB=11V [T 77~ — \
1 o t
i \4 -
1!
1 1
1
o Impulsion
At=110 réfléchie

/

FIGURE 2.10 — Réglage du délai de la merge box. En bleu, I'impulsion incidente, et en vert
I'impulsion réfléchie. La superposition des deux impulsions se limite a deux pics que 'utilisateur
tente d’annuler.
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2.4 Méthode de mesure « indirecte » de la surtension au dé-

clenchement : couplage avec un composant a protéger.

Outre la compréhension des mécanismes dynamiques a l'ceuvre lors du déclenchement des
structures de protection E£SD, le principal objectif de ’analyse transitoire est de déterminer la
capacité des protections & ne pas dépasser les fenétres de tension imposées par les concepteurs
de circuits, et particulierement dans les premieres nanosecondes de I'impulsion. En effet, pour de
courts temps de montées de I'impulsion incidente, il arrive que le composant n’ait pas le temps
d’entrer en mode de basse impédance et de se replier avant que la tension de destruction des
composants a protéger ne soit atteinte. Ce retard au déclenchement du composant de protection
se traduit par un pic de surtension qu’il est important de surveiller, car dans certaines condi-

tions, il peut a lui seul induire le claquage d’un oxyde de grille.

L’observation directe en vf — T'LP n’est pas adaptée a la mesure de pics de surtension au
déclenchement d’une protection, car ce pic survient précisément pendant le front de montée de
I'impulsion. Cela correspond au moment ot les signaux varient le plus vite, et donc ou les com-
posantes fréquentielles élevées sont cruciales. Les pics mesurés risquent donc d’étre peu fideles a
la réalité. De plus, cet instant est également celui pour lequel se manifeste ’effet du désaligne-
ment des impulsions incidentes et réfléchies évoqué dans la section précédente. Dans I’exemple
cité plus haut,(équation 2.4), une erreur de 110 ps, (la précision du réglage) dans I’ajustement

provoque une incertitude de 11 V sur les 100 V de I'impulsion.

2.4.1 Principe de la mesure indirecte de pics de surtension

Une technique treés simple pour évaluer 'amplitude de cette surtension est de coupler la
protection a étudier avec un composant a protéger placé en parallele, si possible dans une
configuration qui le rend particulierement vulnérable a une agression par des pics tres courts,

c’est-a-dire qu’il se détruit instantanément s’il se déclenche.

Ainsi, selon les niveaux de tension et courant de destruction des deux composants, et la
tension de claquage BV du composant a protéger, on peut avoir trois configurations :

— Cas 1
La protection est endommagée en premier. Cela signifie que pour tous les niveaux de
courant inférieurs au courant de destruction de la protection, celle-ci a convenablement
rempli sa tache. Le pic de surtension n’est donc pas une menace.

— Cas 2
Le composant a protéger est endommagé en premier, a une tension quasi-statique supé-

rieure ou égale a sa tension de destruction Vis. Dans ce cas, sa destruction est prévisible
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si 'on connalit la caractéristique T'LP des deux composants. Elle n’est pas causée par un
pic de surtension, mais par une trop forte résistance dynamique Roy de la protection. Il
s’agit d’'un phénomene quasi-statique.
— Cas 3

Le composant a protéger est endommagé en premier, mais a une tension quasi-statique
inférieure a sa tension de destruction Vjs. Selon une logique quasi-statique, il est supposé
rester intact. On en déduit I'existence d’un pic de surtension dont ’amplitude est au moins
égale a la différence entre la tension quasi-statique V;o de déclenchement du composant et

celle pour laquelle il est effectivement détruit.

A Cas1l Cas 2

> Surtension
Cas 3

= H ) V

th,protection Vt2 composant

FIGURE 2.11 — Principe de la mesure « indirecte » du pic de surtension.

2.4.2 Application a I’étude de la surtension au déclenchement de protections
ESD a base de transistors PNP

Cette technique de caractérisation a été utilisée pour déterminer le comportement au dé-
clenchement de protections développés par A. Gendron lors de sa theése [31]. Ces composants,
appelés « PNP /Diode », sont formés par la mise en paralléle au sein du méme composant d’un
transistor bipolaire PN P latéral avec un PN P vertical. Le transistor vertical peut cependant
étre assimilé a sa diode base/collecteur en inverse, du fait du tres faible rapport d’injection de sa
jonction émetteur/base. Une structure PN P/Diode se déclenche lors du claquage par avalanche

de la jonction verticale base/collecteur, qui survient a 35 V' (chapitre 1.6.2).

La protection est testée dans cet exemple avec le composant a protéger pour lequel il a
été congu, un composant de puissance NLDMO.S dont le claquage par avalanche survient aux
alentours de BV = 60 V dans la configuration de la figure 2.12. Le NLDMOS est en effet stressé

entre le drain et la source, avec un stress £ SD positif sur le drain, cette configuration étant
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favorable au déclenchement du transistor N PN parasite si la tension appliquée est suffisante. Le
déclenchement du NLDMOS sera étudié plus en détails dans le chapitre 5.4. Il est important
cependant de noter que ce composant n’est pas conc¢u pour fonctionner en avalanche, et le
claquage de la jonction base/collecteur de son N PN parasite entraine sa destruction en moins
d’une nanoseconde. Une résistance Rg d’une valeur variant de 1 k€ jusqu’a 10 k€ est insérée
entre le contact de grille et la source. Une autre caractéristique de ce composant est sa sensibilité
a la valeur de la résistance Rg et au temps de montée de I'impulsion £SD. Une forte résistance
de grille et une forte pente % de I'impulsion entrainent une réduction significative de la tension

de déclenchement drain/source V;; du composant.

TLP/vf-TLP Ay  --
+ COMPOSANT
A PROTEGER
10 ns E B D
Ins G
tr= 300 ps PROTECTION Eg < |
175 ps
C S g R 1kQ
10kQ
PW = 100ns
5ns 7777

FIGURE 2.12 — Test en conditions de lefficacité de protection du PN P/Diode pour une entrée
50 V.

Le test a été effectué pour des tensions positives croissantes, jusqu’a ce que I'un des deux
composants soit détruit. Le composant détruit est identifié par une observation au microscope, et
par des mesures complémentaires I-V statiques. Différentes conditions ont été analysées, comme
la durée de I'impulsion (PW), le temps de montée, t,, et la résistance de grille Rg. La durée
d’impulsion varie entre 5 ns en vf — T'LP et 100 ns en TLP. Les temps de montée ont pour
valeurs 175 ps, 300 ps, 1 ns et 10 ns. Les mémes mesures ont été répétées sur plusieurs échan-
tillons différents afin d’écarter les artéfacts. Les résultats sont reportés dans le tableau 2.2. Les

différents cas évoqués plus haut correspondent & des conditions particulieres.

Le cas n° 1, dans lequel le composant de protection PN P/Diode est détruit en premier, est
obtenu pour des temps de montée longs (1 ns, 10 ns), qui ne provoquent pas de surtensions
importantes de la part du PN P/Diode, et ne déclenchent pas le NLDMOS. Ainsi, ce dernier
est protégé efficacement. Il est transparent pour le PN P/Diode, qui atteint donc son courant

de claquage thermique Is, & 7 A environ pour des impulsions de 100 ns.

Le cas n® 2 (déclenchement « quasi-statique » du NLDMOS) est obtenu pour des impul-

sions d’une durée plus courte, pour lesquelles le risque de détruire le PN P/Diode est beaucoup
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plus faible (I;2 = 16 A). On atteint donc la tension de déclenchement et de claquage thermique
du NLDMOS.

Le cas n° 3 est obtenu dans une configuration similaire a la précédente, mais avec des temps
de montée courts et des résistances de grilles élevées, qui rendent le NLDMOS beaucoup plus
susceptible aux pics de surtension provenant du PNP/Diode. Du point de vue du PNP /Diode,
cette configuration n’est pas différente de la précédente, et la surtension générée est donc la
méme. Cependant, si elle est invisible dans le cas 2, elle est ici capable de déclencher le NLDMOS

du fait de la forte résistance de grille, qui abaisse sa tension de déclenchement.

Cas 1 Cas 2 Cas 3
PW 100 ns 5 ns 5 ns, 100 ns
t, 1ns,10ns | 175 psa 10 ns | 175 ps, 300 ps
Re | 1kQ, 10 kQ 1 kQ 10 kQ

TABLEAU 2.2 — Bilan des configurations pour lesquelles les différents cas évoqués ont lieu sur la
protection PNP /Diode et le composant NLDMOS. Le cas 3 n’est observé que pour des temps
de montée faibles et des fortes résistances de grille.

La figure ci-dessous montre les courbes TLP obtenues dans une configuration correspondant

au cas n° 3.

9 _

8 7 PNP/Diode seul

77 Mise en paralléle:

6 - protection // protégé

5 :  VizNLDMOS seul
§~ 4 - Vi2de la structure en paralléle:

) dégradation du nld45.

2 _| H

1 4 SURTENSION

O 1 1 1 T T : T - 1

0 10 20 30 40 50 60 70

V(v)

FIGURE 2.13 — Calcul de la surtension générée par le PNP/Diode a 'aide d’'une mesure T'LP
indirecte. La largeur d’impulsion est de 100 ns, le temps de montée de 300 ps, et la résistance
de grille est de 10 k2. La caractéristique TLP de la structure couplée protection//NLDMOS
est représentée en vert, et la comparaison avec une protection seule en bleu. La superposition
des deux courbes montre que le NLDMOS ne se déclenche pas avant d’atteindre sa tension de
dégradation.
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2.4.3 Limites de la méthode de mesure indirecte des pics de surtension

Un avantage de cette approche est qu’elle peut servir a la fois de méthode d’investigation,
pour évaluer les éventuelles surtensions, mais aussi de test de validation, car la protection est
placée directement dans la configuration d’'un CI a protéger. Mais I'usage reste limité a cause
notamment de la difficulté de mise en ceuvre de la mesure. En effet, il s’agit de comparer des
tensions mesurées a tres bas courant (tensions de déclenchement de composants seuls) avec
d’autres mesurées a fort courant (plusieurs Ampere pour le déclenchement de composants a
protéger placé en paralléle avec la protection). Une telle comparaison nécessite un tres bon éta-

lonnage du banc de mesure, qui doit étre effectué avant chaque série de mesure.

De plus, dans le cas précédent comme dans de nombreux cas, la tension de déclenchement
du composant a protéger varie en fonction de la pente du front montant de 'impulsion ESD
(phénomene de « % triggering »). Or, & temps de montée égal, cette pente est proportionnelle
a la tension de I'impulsion envoyée. Il est donc délicat de reproduire les conditions de déclen-
chement du composant a protéger en tenant compte de cette pente une fois le composant placé

en paralléle avec la protection.

Enfin, la mise en ceuvre de cette méthode est coliteuse du fait de la nécessité d’ajouter,
dans les véhicules de test silicium, des structures couplées de chaque protection avec ’ensemble
des composants a protéger. De plus, la qualification d’une protection se trouve retardée par le
nombre de tests a effectuer, d’autant qu’il est nécessaire de répéter les mesures plusieurs fois

afin de déterminer la précision du résultat.

2.5 Conclusion

Nous avons vu dans cette section les méthodes les plus couramment utilisées pour évaluer le
pic de surtension atteint par les protections E.SD lors de leur déclenchement. La visualisation en
vf —TLP est assez simple a utiliser, mais a pour désavantage principal un manque de précision
dans I'alignement des impulsions incidentes et réfléchies, ainsi qu’une importante distorsion des
signaux mesurés par les sondes de tension et courant. Les mesures indirectes ne sont pas a
abandonner totalement. Il est intéressant de pouvoir tester les protections £SD en méme temps
que les composants a protéger. Cela permet notamment de déterminer I’éventuelle tolérance que
peut avoir le composant a protéger lorsque sa tension de seuil est dépassée pendant une durée

trés courte, ce qui arrive fréquemment lorsque la protection atteint son pic de surtension.
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Chapitre

Nouvelle méthodologie basée sur la correction
des données : le transient — T'LP (t-TLP)

3.1 Introduction

La solution que nous avons développée au LAAS reprend le principe du vf — TLP en y
intégrant un traitement mathématique des données mesurées a 1’oscilloscope. La précision de la
mesure s’en trouve grandement améliorée, si bien que la limitation de la mesure correspond alors
aux 6 GHz de bande passante analogique de ’oscilloscope, soit a une résolution de 58 ps dans le
domaine temporel. Cette méthode s’applique tant a ’extraction précise de formes d’onde V(t)

et I(t) qu’a l'obtention de graphes I —V TLP et vf —TLP complets, comme on pourra le voir.

Nous allons voir dans une premiere partie le principe de la méthodologie, puis nous aborde-
rons le traitement qu’il est nécessaire de faire subir aux signaux pour pouvoir I’appliquer. Des
résultats de mesure sur quelques composants seront présentés. Enfin, une méthode d’étalonnage

plus simple a utiliser sera présentée.

3.2 Principe de la méthode

Le dispositif de mesure a été réduit aux éléments mentionnés sur la figure 3.1. Le généra-
teur d’impulsions vf — T'LP est conservé, ainsi que 1’oscilloscope. On écarte la boite de mesure
« measurement pod » pour la remplacer par sa sonde en tension, s’affranchissant ainsi des pa-
rasites apportés par la sonde en courant et le relai (figure 2.2). La sonde en courant n’est plus
nécessaire, car comme on va le voir, les formes d’onde en courant se calculent a partir des formes
d’onde en tension. La merge box non plus n’est plus nécessaire et est retirée, ainsi que la boite
d’atténuateurs, contenant beaucoup d’éléments susceptibles de filtrer le signal. Les atténuateurs

sont insérés manuellement & ’entrée de 'oscilloscope. Trois cables coaxiaux T'Ly, T' Lo et T Lg,
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acheminent I"impulsion respectivement vers la sonde en tension, le dispositif sous test (DUT) et

I’oscilloscope.

’I‘ Ch1l
Vine,mes  Vrefmes
TL3
Th $ Rpick-off L DUT
P — g : 1 §
SONDE V

FIGURE 3.1 — Banc de mesure simplifié utilisé pour les mesures transient — T LP.

Cette méthode est inspirée de la technique proposée par David Trémouilles sur un banc de
mesure T'LP [55], a la différence essentielle que la séparation temporelle des impulsions incidentes
et réfléchies en v f — T L P modifie profondément le traitement a appliquer aux données. L’emploi
de pointes RF' a bande passante élevée simplifie également le probleme, car on s’affranchit ainsi
des parasites apportés par les pointes classiques, qui ont 'inconvénient d’étre particulierement

inductives.

On rappelle que le signal mesuré a ’oscilloscope est constitué d’une impulsion incidente et
d’une impulsion réfléchie, qui sont la conséquence du passage de I'impulsion issue du générateur
pour la premiere et de celle réfléchie sur le composant testé pour la seconde. La tension vue
par ce dernier se trouve étre la somme des deux impulsions dans le plan du composant. Dans
le plan de l'oscilloscope en revanche, les deux impulsions apparaissent séparées par un délai,
correspondant & la propagation aller-retour dans la ligne T'Ly (figure 3.1). La tension vue par le

composant est alors obtenue en combinant correctement ces ondes incidente et réfléchie.

Le principe est le suivant : le systeme de mesure peut étre considéré comme un systéeme RF a
trois ports (figure 3.2), le port 1 étant situé a la sortie du générateur, ou de la ligne T'L1, le port
2 a la sortie de T'Lo et le port 3 a I'entrée de 'oscilloscope. On peut mesurer les parametres S
du systéme ainsi constitué en utilisant un analyseur de réseau vectoriel(V N A). Les informations
d’atténuation fréquentielle et de déphasage sont entierement contenues dans les parametres de

transmission S31, S39 et So1 correspondant aux chemins pris par 'impulsion en vf — T'LP.
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PORT 3
S31 TL3 S3o
TL1 Rpick-off
| PORT 1 g picke L2 PORT 2
)
| 1\
SONDE V

FIGURE 3.2 — Principe de la méthode de mesure transient —T'LP : mesure des trois parametres
de transmission S31, S32 et S9;.

Ces coefficients peuvent ensuite étre utilisés pour recalculer les formes d’onde réellement
vues par le composant sous test. Ce calcul, simplement réalisé dans le domaine fréquentiel, est
ensuite transposé dans le domaine temporel grace a 'analyse de Fourier [56]. Dans le domaine
fréquentiel, 'impulsion issue du générateur Ve, (f), les tensions incidentes et réfléchies vues par
le composant, Vipe, pur(f) et Viey, puT(f) sont obtenues & partir des impulsions incidentes et ré-
fléchies acquises a l'oscilloscope, Vine oscitio.(f) €t Vet oscitio.(f), et des coeflicients de parametres
S, S31, S39 et Sop :

Vine,put (f) = S21.-Vyen(f)- (3.1)
Avec
1
vaen(f) = Si‘vinc,oscillo.(f)a (32)
31
on en déduit :
S
V;an,DUT(f) - Sij/;nc,oscillo.(f)- (33)
31
De méme,
1
V;"ef,DUT(f) = Sij/;"ef,oscillo.(f)- (3'4)
32
Avec (équation 1.2)
Vour(f) = Vine,our (f) + Vier,pur(f), (3.5)

on obtient la tension dans le plan du composant, dans le domaine fréquentiel :
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S 1
VDUT(f) = Siﬂ-‘/;nc,oscillo.(f) + ?-Wef,oscillo.(f)- (36)
31 32

Les courants incidents et réfléchis sont liés aux tensions correspondantes par les relations

suivantes, avec Z¢ I'impédance caractéristique des cables coaxiaux (Z¢ = 509) :

Line.pur(f) = Vine.our(f) (3.7)
) Ze
et
Loy pur(f) = —2rebovr ), (3.5)
) Zc
Avec (équation 1.3)
Ipur(f) = Line,pur(f) + Lrey,pur(f), (3.9)

On obtient 'expression suivante, du courant dans le plan du composant sous test, dans le

domaine fréquentiel :

Ipur(f) = ! (Sm !

> 7-‘/incosci 0. - 7"/7'6 oscillo. ) . 3.10
7o'\ 541 oscillo.(f) Gy /T fo0scill (f) (3.10)

Les algorithmes de transformation de Fourier rapide (F'FT) et transformation de Fourier
rapide inverse permettent de passer du domaine temporel au domaine fréquentiel et vice-versa.
Les formes d’onde mesurées a 1’oscilloscope sont transformées par F'F'T en signal fréquentiel, ce
qui permet d’appliquer les formules 3.6 et 3.10. Aprés traitement, les formes d’onde incidentes

et réfléchies vues par le composant sous test s’obtiennent par transformation inverse.

Remarque : Les mesures de parametres —S faites a ’analyseur de réseau donnent acces aux
coefficients de transmission entre les différents ports de la figure 3.2. Le port 1 pourrait étre situé
n’importe ou sur T'L; entre le générateur et la sonde en tension. En effet, le coefficient de trans-
mission de la ligne T'L; est présent a la fois au numérateur et au dénominateur de ’expression
3.3, et n’entre donc pas en ligne de compte dans le calcul final. Le port 2, lui, devrait idéalement
étre situé dans le plan de la plaquette de silicium. Or ce n’est pas réalisable car le plan de la
plaquette coincide avec l'extrémité des pointes RF', qu’il est impossible de relier a ’entrée de
I’analyseur de réseau. Les coefficients de parametres -S ne sont donc mesurés que jusqu’a ’ex-
trémité du cable T Lo. La caractéristique de transmission fréquentielle des pointes de mesure est
évaluée de facon séparée et intégrée dans le calcul. Il est tres difficile de les caractériser dans le
domaine fréquentiel, mais leur bande passante tres élevée (12 GH z) nous autorise & les assimiler

a un délai pur Tpeintes de 80 ps, mesuré dans le domaine temporel. Ce délai apparait simplement
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comme un terme de déphasage e~ 27 Trointes dans les coefficients de paramétres -S.

Toutes ces opérations sont réalisées par un script que j’ai développé sous « Matlab », qui
prend en charge le traitement des données acquises a 1’oscilloscope, depuis la charge des fichiers
de points bruts jusqu’a I’écriture et I’affichage des formes d’onde corrigées. Une partie importante
du traitement consiste en une manipulation des fichiers de points pour qu’ils puissent étre utilisés
de maniere optimale par les algorithmes effectuant la FF'T sous Matlab. Afin de mieux en saisir
les tenants et les aboutissants, nous allons nous intéresser a présent aux opérations réalisées par

le logiciel lors des calculs de transformation de Fourier.

3.3 Transformation de Fourier Discrete

3.3.1 Utilisation pratique de la Transformation de Fourier discréte sous Matlab

La transformation de Fourier continue d’un signal v(t) temporel en un signal fréquentiel V'(f)

et son opération inverse sont respectivement définies par les expressions suivantes (cf. annexe
A)

o0 .
V() = / o(t).e 2Tt gt (3.11)
et
+o0o .
u(t) = V(f).e*miltqf. (3.12)
On voit que pour calculer V, il faudrait faire une acquisition de t = —oco & t = 400 a

I’oscilloscope avec une résolution infinie, ce qui est impossible en pratique. En mesures impul-
sionnelles de type vf — TLP, l'oscilloscope ne peut qu’effectuer un nombre fini N d’acquisitions
sur une fenétre de temps Ty, avec une durée At entre chaque acquisition, définie par la fréquence

d’échantillonnage de 1'oscilloscope. On a :

Tw = N.At (3.13)

Une information dans le domaine fréquentiel a partir de cet ensemble fini de N mesures peut
tout de méme étre obtenue, grace a la transformation mathématique dite « transformation de
Fourier discrete » (DFT'). La DFT s’approche plus d’une décomposition en séries de Fourier
(DSF) que d’une transformation de Fourier (Annexe A). Malgré son nom, il s’agit en fait d’une
DSF dont chaque terme est défini de fagon discréte, et non par une intégrale de —oo a +o0.
Comme les signaux ne sont pas périodiques, la DFT considére le signal échantillonné comme

un signal périodique de période T}, = Tyy.
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Les valeurs discretes fi et ¢, de fréquence et de temps peuvent s’exprimer comme ci-dessous :

fo=nufo= 75 = ¥

(3.14
t = k.At )
La DFT d’un signal échantillonné v s’écrit alors, par définition :
k=N—1 o
V(fa) =Va= > wvpe?™n| (3.15)
k=0
La DFT inverse est définie par :
1 n=N-1 ok
t = = — V . 27‘”'% 3.16
v(te) = vk = 3 nz:% e : (3.16)

On note que ces équations peuvent se retrouver en partant de la DSF' du signal v(t) (Annexe

A), en remplagant A,, par V(]\];”) et en abrégeant v(tx) en v et V(f,) en V,, dans I’équation A.3.

L’équation 3.15 définit un tableau V de N points dans le domaine fréquentiel. Il est I'image
du tableau v dans le domaine temporel, chaque point du tableau correspondant a une fréquence
fn = nfo = n/Tw, avec fy la fréquence fondamentale. On remarque aisément que la valeur

correspondant a la fréquence nulle (n = 0),

V()= > wv=Nu, (3.17)

s’exprime simplement & partir de la valeur moyenne v du tableau v exprimé dans le domaine

temporel.

Le tableau des temps est constitué de N points tels que Ty = NAtL, tout comme les ta-
bleaux f et V du domaine fréquentiel. La limitation constituée par la résolution temporelle At
s’exprime donc en terme de spectre fréquentiel par l'existence d'une valeur maximale finie f,,,

dite « fréquence de Nyquist », ne dépendant que de At :

fny = m = ?fO (318)

Le rang n pour lequel cette fréquence atteint son maximum f,, correspond a la moiti¢ du
nombre de points n = N/2, si N est pair. Un tableau du domaine temporel v se transforme par
DFT en un tableau V dont la premiére moitié contient une composante DC' suivie des N/2
harmoniques de fy, de fo & fny. La seconde moitié est constituée des complexes conjuguées des
% premieres valeurs sans le DC|, ce qui se traduit par 'apparition d’harmoniques « négatives »,

depuis — fpy jusqu’a — fo.
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En effet, considérons une valeur de V de rang N/2 + m, donc appartenant a la deuxiéme

moitié, avec m un entier positif inférieur & N/2. On a, d’apres 3.15 :

N-1 ,
Vi = > vpe N (5 (3.19)
k=0
Nl ) 2mik
= Z V.6 "R T TN (3.20)
k=0
g 2mik (N
Vi = D wpe N (37 (3.21)
k=0

avec, ek = ek car k est entier. Le complexe conjugué de cette somme est égal A la

somme des complexes conjugués de ses termes. Les termes v; étant réels, on a alors :

2nik (N

N-1
Vi = 3 vpe” ~ (37, (3.22)
k=0

ou la barre horizontale désigne l'opération de conjugaison.

VN = V% * (3.23)

5 +m —-m

Ainsi pour résumer, les tableaux des temps t et des tension v se transforment en tableaux

fréquence f et tension V dans le domaine fréquentiel, tels que :

DFT

(tl tN) —_— (f1 fN) = (O, fg, 2f0, f% = fny, f())

e ) o (3.24)
(Vi ... Vi) = (V1 Vi, Vit Vi " VQ)

(v1 ... vN)

3.3.2 Algorithme de FFT

Il est souvent nécessaire d’augmenter le nombre de points N des tableaux v et t, notamment

pour pouvoir abaisser la fréquence fondamentale fy, celle-ci étant définie par :

1

fo=Nar

(3.25)

Ainsi, selon le besoin de I'utilisateur en termes de résolution en basses fréquences et les capacités
de l'oscilloscope, ce nombre N peut facilement atteindre les 8000 points ou plus. Le temps de
calcul pour évaluer directement les NV termes de l'expression 3.15 peut vite s’avérer tres long.
En effet, le nombre d’opérations correspondantes s’éleve & N2 multiplications et N2 additions,

soit 2.N? opérations.
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On appelle « transformation de Fourier rapide » (Fast Fourier Transformation) toute mé-
thode réduisant ce nombre d’opérations & Nlog(N) au lieu de 2N2. Parmi ces méthodes, la
plus courante est de loin l'algorithme de Cooley-Tukey, qui réduit le nombre d’opérations a
2.Nloga2(N) [57]. 11 se base sur une technique algorithmique surnommée « diviser pour régner »,
qui consiste & diviser un probleme en deux ou plusieurs sous-problémes plus simples a résoudre.
De fagon pratique l'algorithme de Cooley-Tukey divise ’équation 3.15 en deux sommes, ['une
contenant les termes de rang impairs et I’autre les termes de rang pairs. Chacune de ces sommes
peut ensuite étre divisée de la méme maniére en sous-sommes, jusqu'a ce que le nombre de

termes de la somme obtenue ne soit plus divisible par deux.

La conclusion immeédiate de ce qui précede est que le nombre de points doit étre une puissance

de 2 pour que l'algorithme de Cooley-Tukey soit le plus puissant :

N =2m. (3.26)

Si le nombre de points acquis ne respecte pas cette condition, il peut étre utile, avant d’effec-
tuer le calcul de FFT, de rajouter artificiellement des points au signal temporel échantillonné.
Le double intérét de cette opération est d’une part de réduire d’autant la fréquence fondamentale
fo = 1/N.At du spectre correspondant, et d’optimiser la vitesse de calcul de la simulation en

ajustant le nombre de points.

3.4 Détermination du spectre fréquentiel nécessaire

Le choix des parametres de calcul (nombre de points N, durée d’acquisition Ty, fréquence
d’échantillonnage fy, etc. ) est limité par les performances de I’équipement disponible au labo-
ratoire. L’application de la méthode décrite plus haut nécessite 'utilisation d’un oscilloscope et

d’un analyseur de réseau dont les bandes passantes sont les plus larges possible.

3.4.1 Limites des analyseurs de réseau

Aucun analyseur de réseau ne peut mesurer avec précision les coefficients de parametres -S
d’un systéeme a la fois dans les basses et les hautes fréquences. Cependant, en combinant les
mesures opérées avec deux analyseurs de réseau différents disponibles au LAAS, on a pu obtenir
une mesure sur une plage de fréquences allant de 9 kHz a 4 GHz avec un pas de 9 kH z, puis
jusqu’a 40 GHz avec un pas de 50 M Hz.

3.4.2 Limites de 'oscilloscope

L’oscilloscope choisi pour le banc de caractérisation vf — T'LP est le modele TDS6604C de

Tektronix. Sa fréquence d’échantillonnage est de 20 Gsamples/s, ce qui correspond a un pas en
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temps de 50 ps. Ces 50 ps ne constituent pas cependant la vraie limite physique de 'appareil.
Celle-ci est fixée par le filtrage des composants internes a 1’oscilloscope, qui déterminent sa
bande passante analogique, donnée & 6 GH z par le constructeur. Le temps de montée minimal

mesurable est défini dans la littérature par la correspondance fréquentielle suivante :

035
T BW’

avec BW la bande passante de I'appareil de mesure. Il est a noter que cette formule est une

(3.27)

approximation obtenue en assimilant le systéme filtrant a un circuit & un pole. Dans le cas de
I’oscilloscope choisi, cela correspond a un temps de montée de 58 ps. La valeur donnée par le

constructeur est la plage 60 ps — 100 ps.

3.4.3 Choix des limites fréquentielles
Limite supérieure

Dans les hautes fréquences, on voit que la limite est déterminée par l’oscilloscope, dont
la bande passante est inférieure a celle du VNA. L’utilisateur voulant calculer la DFT d’un
signal temporel a tout intérét a tirer pleinement partie de la fréquence d’échantillonnage de
I’oscilloscope en conservant son pas en temps At minimal. Le signal fréquentiel n’en sera que
mieux défini dans les hautes fréquences, car comme on I’a vu, les spectres du signal échantillonné
s’étend alors jusqu’a fraz = fry = ﬁ. On peut donc d’ores et déja s’arréter aux parametres

suivants :

329

ce qui amene a :

| fuy =10 GHz| (3.29)

Limite inférieure

L’étape qui suit consiste a déterminer la durée d’acquisition Ty du signal a l'oscilloscope,
et le pas en fréquence fo = Af de l'acquisition au VINA, ces deux grandeurs étant liées par la
relation fy = ﬁ, comme on ’a vu plus haut. On pourrait choisir, pour profiter de la bonne
résolution fréquentielle du VN A d’abaisser la fréquence fondamentale a la résolution de I’ana-
lyseur de réseau, c’est-a-dire 9 kHz. Mais la durée de la fenétre d’acquisition a 1’oscilloscope
correspondant & un tel pas en fréquence serait alors de 111 pus, et le nombre de points serait

supérieur a 2.2 millions en conservant At = 50 ps.

Si par chance, le nombre de points maximal que 1’oscilloscope peut stocker en une acquisition

est justement égal a 2 millions, il est cependant inutile dans notre cas de dépasser les 400 ns
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de durée d’acquisition. En effet, le générateur T'LP n’est pas conc¢u pour créer des impulsions
d’une durée supérieure a 100 ns. On verra plus loin 3.5.4) que la plage de temps nécessaire pour

mesurer tout le signal ne dépasse pas 200 ou 300 ns.

Pour abaisser la fréquence fondamentale fy du spectre, plutdét que de faire de tres longues
acquisitions, on peut étendre manuellement le nombre de points des signaux temporels en ajou-
tant des points de valeur nulle a la suite du signal. Cependant, on peut montrer qu’il est illusoire
de vouloir augmenter la précision en réalisant une telle opération, car en réalité les points ainsi

ajoutés aux tableaux du domaine fréquentiel n’apportent aucune nouvelle information.

En conclusion, pour ce qui est du choix de la durée d’acquisition, on peut se limiter a la
fenétre de mesure contenant le signal utile. Il n’est pas nécessaire de dépasser la valeur Ty =

400 ns. Avec une résolution At de 50 ps, le nombre de points correspondant est égal a 8000.

On rappelle cependant que le nombre de points sur lequel un signal doit étre échantillonné
pour pouvoir effectuer le calcul de la DFT d’un signal doit étre une puissance de deux pour que
le calcul soit le plus efficace. On peut donc allonger légerement la durée d’acquisition de maniere

213 = 8192. Cette opération a pour effet

a ramener N a la puissance de deux la plus proche, soit
d’allonger Ty a 409.6 ns et de réduire fo a 2.44 M H z. Si Doscilloscope ne permet pas de choisir
manuellement le nombre de points des acquisitions, on comble les fichiers de points avec autant
de zéros qu’il est nécessaire, de maniere a atteindre une puissance de 2. On peut maintenant

fixer le pas en fréquence idéal de I'acquisition au VN A :

\fo =2.44 MHz,\ (3.30)

pour :

| Ty = 409.6 ns| (3.31)

Bilan

Pour résumer, les parametres optimaux d’acquisition a I’analyseur de réseau sont les suivants :

fo=244 MHz
Jmaz = fny =10 GHz (332)
N = 4096 points

Les parameétres d’acquisition a 1’oscilloscope sont quant a eux :
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At =50 ps
Tw = 409.6 ns (3.33)
N = 8192 points

3.5 Traitement des données temporelles et fréquentielles

Comme on 'a vu, le calcul de DFT se base sur une approximation : un signal temporel
unique est considéré par la DF'T comme un signal périodique dont la période est égale a la du-
rée d’acquisition Ty . Cette durée d’acquisition doit étre optimisée pour améliorer la résolution
fréquentielle des signaux obtenus et la vitesse de calcul des algorithmes. Mais aussi, il est indis-
pensable que la valeur prise par le signal échantillonné soit égale aux instants t =0 et a t = Ty, de
maniere a ce que cette approximation d’un signal périodique soit justifiée. Dans le cas contraire,
les discontinuités crées dans les signaux « périodiques » seraient source de composantes parasites
a hautes fréquences. Typiquement, en mesures impulsionnelles vf — T'LP /transient — TLP, les
signaux sont nuls avant I'impulsion et nuls apres, ce qui rend le calcul plus facile que dans le cas

d’une fonction échelon par exemple.

3.5.1 Signal non nul a t <0 : correction de 'offset

Si cependant le signal n’est pas nul a ¢t < 0, cela est généralement révélateur d’un défaut
de synchronisation de 'oscilloscope. Ce dernier est en effet synchronisé sur le front montant de
I'impulsion, et le temps ¢ = 0 est choisi au moment ot la tension atteint un certain seuil. Il arrive
que les formes d’ondes fournies par 'oscilloscope soient affectées d’un léger décalage, positif ou
négatif, a cause de la résolution en tension non idéale de 'oscilloscope. On peut facilement s’en
débarrasser en retranchant a chacun des signaux mesurés une valeur moyenne calculée sur les

premiéres nanosecondes de ’acquisition, avant I'apparition de la premiere impulsion.

3.5.2 Séparation des impulsions incidentes et réfléchies

Les expressions 3.6 et 3.10 traitent les ondes incidentes et réfléchies comme s’il s’agissaient
de deux impulsions séparées. Or, dans la réalité, ces deux impulsions apparaissent a la suite
dans la méme mesure, ou méme superposées si le retard dans T Lo est plus court que la durée
des impulsions. En effet, une tension résiduelle est toujours présente a la suite de I'impulsion
incidente mesurée. Elle peut prendre la forme d’une lente décroissance ou d’une réplique mi-
niature de 'impulsion ESD (figure 3.3), ce dernier phénomene étant probablement dii & une
réflexion parasite a l'intérieur du générateur d’impulsions. Dans tous les cas, elle se superpose a

I'impulsion réfléchie sur I’écran de ’oscilloscope.
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FI1GURE 3.3 — Impulsions vf — T'LP mesurées a 1’oscilloscope avec le dispositif de la figure 3.2.
La tension résiduelle présente a la suite de I'impulsion incidente se superpose partiellement avec
I’impulsion réfléchie.

Ces tensions résiduelles font partie intégrante de 'impulsion incidente injectée dans le sys-
teme de mesure par le générateur T'LP, et il est donc exclu de s’en débarrasser : elles se réper-
cutent sur les signaux réfléchis, et les supprimer reviendrait & introduire une importante erreur

dans le re-calcul des formes d’onde.

Il est donc nécessaire d’utiliser des méthodes de séparation de ces deux impulsions. Deux
solutions expérimentales ont été retenues pour résoudre ce probléme, solutions que dans la pra-
tique on tente de combiner. La premiére consiste a allonger la ligne T'Lo (figure 3.1) de maniére
a augmenter le délai entre les deux impulsions mesurées, et la seconde a procéder en deux étapes

pour acquérir le signal a 'oscilloscope.

Solution 1

En allongeant la ligne T Lo, on retarde ’apparition de la seconde impulsion sur ’oscilloscope,
ce qui limite ’étendue de la superposition entre les deux impulsions. Mais le rallongement du
cable a également pour effet d’introduire une atténuation fréquentielle se traduisant par un ra-
lentissement du front montant. Cette solution doit donc étre utilisée en connaissance de cause,
notamment en ce qui concerne le temps de montée que 1’on désire appliquer au composant sous

test.
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Solution 2

L’autre solution permet de limiter I’atténuation fréquentielle de V.t oscito due a l’allongement
du cable. Elle consiste a mesurer au préalable la totalité de I'impulsion incidente Viy¢ oscitio, Visible
a 'oscilloscope, sans qu’elle ne soit perturbée par I'impulsion réfléchie Vi.cs oscitio. Pour ce faire,
on remplace simplement le DUT par une charge adaptée de 50 §2. Ainsi, le signal incident est
intégralement absorbé et il n’y a pas d’impulsion réfléchie. On ne mesure qu’un signal incident
Vioad,oscillo, €t le signal réfléchi s’obtient ensuite en retranchant au signal mesuré sur le DUT ce

signal incident « complet » :

Vincident,oscz‘llo. = Woad,oscillo. (334)
V;”éfléchi,oscillo. = VDUT,oscillo. — Vload,oscillo. (335)

De cette maniere, la séparation des signaux incidents et réfléchis mesurés est tres précise,

aucun des deux signaux ne venant interférer sur 'autre.

De plus, dans le cas ou les impulsions générées sont si longues qu’elles se superposent sur
Poscilloscope (par ex. impulsions de type « TLP »), cette approche devient le seul moyen de

séparer les deux signaux.

Dans le cas des impulsions vf — T'LP, il est judicieux, pour ce qui est de la définition de
« Vine,oscillo. » de combiner les impulsions incidentes mesurées sur 50 {2 et sur le composant. En
effet, le générateur T'L P n’est pas idéalement répétitif, et autant que possible, on évitera d’utili-
ser dans la formule 3.6 des impulsions mesurées a partir de deux agressions différentes a la méme
tension. On mesure successivement les impulsions obtenues sur une charge 50 Q (acquisition 1,
figure 3.4-a) et sur le DUT (acquisition 2, figure 3.4-b). « Vipc oscitio. » sera égal a 'acquisition

2 sur toute la durée de I'impulsion incidente, puis a 'acquisition 1 sur le reste de la mesure.

Connaissant I'impulsion incidente, il est alors facile de remonter a I'impulsion réfléchie par

soustraction du signal total par le signal incident. (figure 3.5).

3.5.3 Suppression des réflexions parasites

Un autre cas plus préoccupant est celui des réflexions parasites ayant lieu dans le banc de
mesure, typiquement sur la forte résistance de charge R; du générateur d’impulsions (figure
B.1). Ce signal, artéfact en modele réduit de 'impulsion E'SD d’origine, est issu de la réflexion
de I'impulsion V. sur le générateur, elle-méme réflexion de I'impulsion incidente sur le DUT

(figures 3.4 et 3.5). Un atténuateur de 6 dB prévu a cet effet (section 2.2.1.1) divise par deux
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FIGURE 3.4 — Exemple d’acquisitions successives sur une charge 50 €2 (acquisition 1) et sur une
protection E'SD haute tension a 40 V' T'LP (acquisition 2), apres correction des offsets . On
construit ainsi le fichier Vi, oscilio, qui sera utilisé par la suite. L’avantage de cette opération est
de faire en sorte que les signaux incidents et réfléchis utilisés dans les calculs soient issus de la
méme impulsion d’origine. Ils sont alors liés par une transformation mathématique. Les valeurs
non nulles dans I'acquisition 2 apres I'impulsion réfléchie sont le résultat de réflexions parasites
sur le générateur. On note qu’a ce stade, les amplitudes des impulsions n’ont pas encore été

corrigées.
a) 19 Acquisition 2 (DUT) b) 19 ‘ Vi asdilts
s :’: Réflexions s 1’4]
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01 :
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FIGURE 3.5 — Construction du fichier de points V¢ oscitlo., défini comme étant la différence entre
la mesure effectuée sur le DUT et le fichier de points précédemment construit Vi, oscitto.-

ce signal parasite pour éviter qu’il ne se réfléchisse indéfiniment aux deux extrémités du banc
de mesure. Malgré cette atténuation, I’apparition et la superposition de ce signal sur le signal

« utile » vient perturber le traitement qu’on applique aux impulsions mesurées.
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Solution 1 : retarder ’apparition des réflexions parasites

Un moyen efficace de s’en débarrasser est d’augmenter la longueur de la ligne T'L; (figure
3.1), afin de retarder le plus possible son apparition. Ainsi, on laisse un laps de temps suffisant
apres I'impulsion réfléchie mesurée V.. o5, pour que la tension retombe a zéro sans étre pertur-
bée par la réflexion parasite. Les signaux parasites sont ensuite supprimés des fichiers de points

bruts sans danger de suppression de signaux « utiles ».

Solution 2 : le fenétrage des signaux

En complément de I'allongement de la ligne T'L1, il est nécessaire de trouver un moyen de se
débarrasser des impulsions réfléchies parasites. La solution consistant a insérer un isolateur en
série avec le générateur d’impulsion pour s’affranchir des signaux revenant au générateur apres
réflexion n’est pas envisageable car aucun de ces dispositifs n’est congu pour fonctionner sur une
telle bande de fréquences, en particulier pour les plus basses. Il reste donc la possibilité de sup-
primer de maniere mathématique ces signaux en multipliant les formes d’ondes par des fonctions
dites de « fenétrage ». Ces fonctions ont pour but de sélectionner une fenétre déterminée d’un
signal (fenétre d’observation), tout en s’assurant que le signal retombe & zéro sans discontinui-
tés sur les bords de la fenétre. On réalise ainsi une « apodisation » des signaux (littéralement

« couper les pieds »).

Les fonctions de fenétrage sont donc égales a 1 sur la fenétre a sélectionner, et a des fonctions
décroissantes sur les bords de la fenétre. Elles prennent une valeur nulle en t = —oco et t = +00.
Une des préoccupations principales de ces fonctions est la gestion de leur impact fréquentiel sur
le signal échantillonné. En effet, si e(t) est le signal d’origine et h(t) la fonction de fenétrage, le

signal apodisé s(t) est défini par :

s(t) = h(t).e(t) (3.36)

Cette opération de multiplication dans le domaine temporel correspond & une convolution dans

le domaine fréquentiel :

S(f) = H(f)* E(f) (3.37)
avec E(f), H(f) et S(f) les transformées de Fourier respectives de e(t) h(t) et s(t).

—+00

S(f) = H(f = f).E(f)df', (3.38)

—0o0

On voit alors qu’idéalement, pour que la fonction de fenétrage ait un impact minimal sur
le signal échantillonné, elle doit autant que possible se rapprocher de la distribution de Dirac

dans le domaine fréquentiel. La fonction de Dirac est représentée dans le domaine temporel par
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une fonction constante infinie, c’est-a-dire ne réalisant aucun fenétrage. Donc dans la pratique,
le choix d’une bonne fonction de fenétrage est guidé par deux aspects principaux :
— L’efficacité du fenétrage : dans notre cas précis, on s’assure que les motifs parasites sont
bien supprimés.
— Le spectre fréquentiel de la fonction : les composantes fréquentielles doivent au maximum
étre regroupées dans les basses fréquences.
La transformée de Fourier de ces fonctions se présente sous la forme d’un lobe principal
centré sur la fréquence nulle, que 'on souhaite le plus étroit possible, et de lobes secondaires,

que ’'on souhaite les plus faibles possibles.

La fonction de fenétrage la plus élémentaire est la fonction de fenétrage rectangulaire, ou
fonction « porte », égale a 1 sur la fenétre sélectionnée et nulle en-dehors. Cette fonction est

représentée a la figure 3.6-a. Si T est la largeur de la fenétre, on a :

1 sitel0,T)

h(t) =
®) 0 sinon.

(3.39)

Elle a 'avantage d’étre la plus simple a régler, mais ses fortes discontinuités sur les bords
de la fenétre en font un mauvais candidat en termes d’impact fréquentiel. En effet, son spectre,
représenté figure 3.6-b, se présente sous la forme d’un sinus cardinal. Il montre une série d’oscil-
lations dont 'amplitude décroit progressivement pour atteindre 1 % de la valeur DC au bout de
quelques GHz. Elle peut cependant étre intéressante si I’on arrive a faire en sorte que le signal

a traiter soit nul aux aux instants correspondant aux discontinuités.

Une autre fonction élémentaire est la fonction triangulaire, définie comme suit :

2 sitel0,7]
h(t) = § 220 site [T, 1] (3.40)
0 sinon.

Une combinaison des fonctions rectangulaires et triangulaires est représentée figure 3.6-a. La
fonction est égale a 1 sur la fenétre de mesure et retombe a zéro en 5 ns de facon linéaire. Ici

encore, les discontinuités aux raccordements ont un impact sur les signaux convolués.

La fonction de Tukey est constituée d’une combinaison de la fonction porte et de fonctions
cosinus décroissantes. La durée pendant laquelle elle est égale a 1 est réglable par le paramétre
a, de méme que la durée de retour a zéro, par le parametre 7. On a ici fixé la durée de retour a
zéro a b ns comme dans le cas précédent. Mais la dérivée nulle du signal aux bords de la fenétre
ainsi qu’aux retours a zéro assurent un bien meilleur raccordement que dans les cas précédents.

On note que ses harmoniques sont également bien plus faibles (division par respectivement 10%
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et 103 & 3 GHz par rapport aux deux cas précédents).

cos| 2% (t—al
e[S =5 e o, o2
h(t) = 1 sitel[el -l (3.41)
(t
2

27 _ aT
5 site - o 7).

1+cos[ﬁ
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@
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FIGURE 3.6 — Exemple de fonctions de fenétrage (a) et leurs spectres fréquentiels respectifs (b).

Les fonctions de fenétrage utilisées dans le script Matlab que j’ai développé sont les « fonc-
tions de Tukey ». Le résultat du fenétrage est représenté dans la figure 3.7. On choisit de couper
I'impulsion peu avant I'apparition des réflexions parasites. Les impulsions Vip oscitio ne sont pas

concernées par les problémes de réflexions parasites, et cette étape ne leur est donc pas nécessaire.

3.5.4 Compromis entre le temps de montée et la précision des résultats

L’allongement des lignes T'Ly et T Ly, qu’il vise respectivement a écarter les réflexions pa-
rasites (section 3.5.3) ou & séparer les impulsions incidentes et réfléchies, (section 3.5.2) doit
résulter d’'un compromis entre le temps de montée désiré en bout de ligne, aux bornes du com-

posant testé, et la précision des résultats. En effet, comme on I’a vu, 'incidence sur le signal des
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FIGURE 3.7 — Opération de fenétrage sur le fichier de points Vi.ct oscitio Précédemment construit.
En noir, 'impulsion d’origine avant le fenétrage, en rouge pointillé, la fenétre de Tukey employée
et en orange le résultat de la multiplication des deux.

fonctions mathématiques d’apodisation est loin d’étre anodine et on tente d’en réduire 1'utilisa-
tion. De méme, 'utilisation de deux mesures séparées (sur 50 €2 et sur le DUT') pour obtenir la
séparation de l'incident et du réfléchi est source d’erreur s’il s’avere que le générateur n’est pas
suffisamment répétitif. Ainsi, plus les lignes T'L; et T'Lo sont longues et moins I'impact de ces
deux opérations sur le signal est important, car elles s’appliquent alors sur des signaux presque

nuls.

D’un autre coté, ces allongements sont également responsables de 'atténuation fréquentielle
des impulsions en bout de ligne, et en particulier du temps de montée. Supposons par exemple
que l'on veuille faire apparaitre un délai de m = 5 ns a la suite de 'impulsion réfléchie pour
retarder les réflexions parasites, et un second délai 75 de la méme valeur entre les deux impulsions
afin de limiter leur superposition. La longueur de cédble a rajouter correspond a un aller-retour

dans T'Lq et un aller retour dans T'Ls :

v.(11 + T2) B 0.66¢.(m1 + T2)
2 N 2

L=1m, (3.43)

L:

(3.42)

avec v la vitesse de phase de I'impulsion dans le cdble coaxial, égale a 0.66¢c dans le cas de

cables coaxiaux a isolant en polyéthylene.

Evaluons I'impact de cet allongement en termes d’atténuation fréquentielle. A 3 GHz, par

exemple, I'atténuation des cébles est de 1 dB/m. On obtient donc une atténuation totale de 1 dB.
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Le meilleur compromis a réaliser consiste a fixer la longueur des lignes de telle sorte que
le temps de montée obtenu corresponde naturellement & celui désiré sans qu’il soit nécessaire
d’insérer un filtre passe-bas en série. Les méthodes de fenétrage et de soustraction d’impulsions

incidentes ne sont alors utilisées qu’en complément.

3.5.5 Traitement sur les coefficients de parametres -S mesurés

Les fichiers de points comportant les coefficients de parametres -S sont également optimisés,
de manieére a ce que le nombre de points, le pas en fréquence et la fréquence maximale respectent
les conditions des équations (3.32) si ce n’est pas déja le cas apres I'acquisition au VN A. Une

interpolation est réalisée sur les courbes pour réajuster le pas en fréquence et le nombre de points.

On construit ensuite de nouveaux fichiers de points Ss1, S32, So1, et f a partir de ces co-
efficients de parametres -S et du tableau des fréquences. En effet, comme on I’a vu plus haut
(équations 3.24), le résultat d’'une DFT d’un tableau de N points dans le domaine temporel
est un tableau de N points dont les % + 1 premiers points contiennent la composante continue
et les composantes fréquentielles « positives », et les % — 1 points restant les composantes fré-
quentielles « négatives ». La premiere moitié correspond donc au fichier de points obtenu par la
mesure au VINA, tandis que la seconde moitié est constituée de ses complexes conjugués. Pour
ce qui est du tableau des fréquences, on construit sa seconde moitié a partir des valeurs opposées
aux fréquences de la premiere moitié. En procédant ainsi, on fait en sorte que les coefficients de
parametres —S et les transformées de Fourier des tableaux du domaine temporel soient de la

méme forme.

3.5.6 Calcul des formes d’ondes Vpyr(t) et Ipyr(t)

On est a présent en mesure d’appliquer les algorithmes de F'/F'T aux tableaux Vi,c oscitio(t) €t
Vref.oscillo(t). Les résultats Vine oscitio(f) €t Vief oscilio(f) de ces opérations sont reportés dans les
équations 3.6 et 3.10 pour le calcul de Vpyr(f) et Ipyr(f). Les formes d’onde correspondantes
dans le domaine temporel sont calculées par algorithmes de F'F'T inverse. Le résultat de trans-
formation inverse correspond a un événement physique et doit donc obligatoirement étre réel.
La partie imaginaire qui subsiste est due a ’erreur de mesure lors des acquisitions a 'analyseur

de réseau et a l'oscilloscope. Elle doit étre supprimée dans les formes d’ondes finales.

La figure 3.8 montre le résultat final du calcul des formes d’ondes dans le plan du composant,
pour un composant de protection haute tension NPNZ (section 1.6.1.2) destiné a la protec-
tion des E/S 20 V. Les mesures ont été effectuées pour une impulsion vf — TLP de 100 V,
une des premieres tensions de pré-charge pour laquelle la protection se replie. Les phénomenes

physiques sont encore relativement lents a ce niveau de tension, et on voit bien & travers les
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formes d’onde I’évolution de I'impédance instantanée du composant, passant de I’état bloqué a
I’état passant. A I'état bloqué, son impédance est supérieure & celle du générateur, qui se com-
porte alors comme un générateur de tension. Le courant, essentiellement capacitif, est constant
et proportionnel a la pente de la tension imposée. Apres déclenchement, I'impédance du com-

posant devient inférieure a celle du générateur, qui se transforme alors en générateur de courant.

La tension de repliement quasi-statique V31 est de 25.4 V, et la tension maximale atteinte
ici de 29.8 V environ. La surtension est donc de tout de méme de plus de 4 V' malgré la faible
tension T'LP injectée, si I'on définit la surtension comme étant la différence entre la tension

maximale du pic et la tension de repliement quasi-statique.

- 0,392
29,8
25.4 - 0,342
24,8
L 0,292
19,8 0,242
2 18 -o012 £
> 7 —
- 0,142
9,8 —\VDUT
- 0,092
IDUT
48 - 0,042
_0}2 T T T T T L -0'008
45 46 47 48 49 50
t(ns)

FIGURE 3.8 — Résultat du calcul de Vpyr(t) (en bleu foncé) et Ipyr(t) (en orange clair) sur
une protection ESD haute tension pour 100 V vf — TLP, avec 1 ns de temps de montée. Les
deux impulsions débutent au méme moment, ce qui indique que les délais de propagation dans
le systeme de mesure sont correctement corrigés.

3.6 Reésultats de mesure t — TLP

3.6.1 Validation sur des cas simples
Formes d’ondes

La facon la plus simple de tester la précision de la méthode de mesure est de la valider sur
des cas dont le résultat est connu, typiquement un court-circuit et un circuit ouvert. On vérifie
que les impulsions incidentes et réfléchies sont bien égales et superposées sur le circuit ouvert
(coefficient de réflexion égal a 1), et opposées sur le court-circuit (coefficient de réflexion égal
a —1). Les résultats sont montrés dans les figures 3.9, pour le circuit ouvert et 3.11, pour le

court-circuit. Sur le circuit ouvert, la bonne superposition de ces deux courbes donne un apercu
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de la précision de la mesure. En effet, il est a noter que les impulsions incidentes et réfléchies sont
calculées en utilisant des coefficients de parametres -S différents, correspondant a des chemins
de propagation indépendants (figure 3.10), et il n’y a donc aucune redondance dans I'obtention
des résultats. L’erreur maximale obtenue sur ce circuit ouvert est de 'ordre de 1 %, calculée

d’apres l'expression suivante, pour une tension de précharge Vrpp de 100 V :

Vineident — Vo flochi
Erreurco(%) = 100, neident — Tréjléchi (3.44)
Vrop
100 - 1
TN—— T T T e T T o
90 f’// ™\
A\
80 - f \
f \ 0,6
70 A /
y \
60 - i \ o1
— { \
50 | —_
E 1 lI\ §S'
40 A : \ L -0,4 %
o \ o
30 | | Vincident \ £
) . g . \
20 | | Vréflechi \ e
f Vréfléchi-Vincident ~
10 + | a
/
0 1+—= T T T T T T '1,4
0 1 2 3 4 5 6
t (ns)

FIGURE 3.9 — Mesure des impulsions incidentes (bleu) et réfléchies (orange pointillés) sur un
circuit ouvert (pointes RF laissées en 'air) a 200 V' TLP, 5 ns de durée d’impulsion et 300 ps
de temps de montée. La différence entre les deux est tracée en vert pale sur I’axe de droite.

Vincident, DUT
Vréfléchi, DUT

Vincident, oscillo 31 Vréfléchi, oscillo

‘k/

F1GURE 3.10 — Calcul des impulsions incidentes et réfléchies sur un circuit ouvert parfait. Dans
ce cas, les deux formes d’onde doivent étre identiques et parfaitement alignées dans le temps.

Concernant le court circuit, 'erreur est calculée d’apres :

Vi . Vs prec
Erreurcc(%) — 100. znczden‘i;;lpreflechz (345)
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100 - -
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70 \ - 1,5
60 | \ L,
=L ‘ A ;
> 1 L e
40 | /\ \ N 0,5 3
-\ | =
30 4 = V/incident \\/ V\/ \/ 0 &
\ L
20 -Vréfléchi \ 05
10 1 / = Vincident+Vréfléchi \ﬁ-...‘_ —- r1
0 T ———ry T T T T ! -1,5
40 42 44 46 48 50
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FIGURE 3.11 — Impulsions mesurées sur un court circuit a 200 VT LP, t, = 1 ns, 5 ns de durée
d’impulsion. L’impulsion réfléchie (orange pointillés) a été multipliées par —1 pour comparaison
avec l'incident (bleu). La somme de l'incident et du réfléchi est tracée en vert péle, et sa moyenne
est reportée en trait noir continu.

L’erreur maximale est de I’ordre de 2 %, soit deux fois plus que dans le cas du circuit ouvert.
Mais si le circuit ouvert peut étre considéré comme parfait (il est obtenu avec les pointes en ’air),
le court-circuit mesuré est une ligne de métal tracée sur wafer entre deux plots de contact. La
chute de potentiel visible aux bornes de cette ligne de métal peut lors s’expliquer par plusieurs
facteurs, comme la non-idéalité des contacts (résistances de contact), la résistance intrinseque

de la ligne de métal, et les capacités parasites ramenées par I'’ensemble « plots+lignes ».

Mode quasi-statique TLP/vf — TLP

On peut également tester la pertinence des résultats sur les mémes court-circuits et circuits
ouverts par des mesures quasi-statiques entre 1 V' et 1000 V. Une moyenne effectuée dans les
dernieres nanosecondes de I'impulsion permet, comme en mesures T LP classiques de tracer les
graphes I —V correspondant. La figure 3.12 montre la valeur absolue du courant et de la tension
obtenus sur court-circuit et circuit ouvert dans ces conditions. La résistance du circuit ouvert
apparait supérieure a 7 k€2 et celle du court-circuit inférieure a 300 m£2 entre 0 et 1000 V T LP.
Le moyennage sur plusieurs nanosecondes permet ici de réduire fortement les erreurs liées au

bruit de mesure.
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FIGURE 3.12 — Valeur absolue des caractéristiques quasi-statiques obtenues avec ’outil de mesure
transient — TLP sur un court-circuit (a) et un circuit ouvert (b).

3.6.2 Application a la mesure sur des composants ESD de librairie

Dans la figure 3.13, on a tracé les caractéristiques de tension et courant en fonction du temps
pour une structure de protection NPN Z (section 1.6.1.2), dédiée aux E/S 20 V. La tension de
précharge T'LP est de 250 V' dans les trois cas, seul change le temps de montée (< 100 ps, 300 ps,
1 ns) ajusté au moyen de filtres passe-bas insérés en sortie du générateur. Le temps de montée
inférieur a 100 ps correspond au cas sans filtre. Le filtrage est alors celui de I'oscilloscope, qui
ne permet pas de mesurer des temps de montée inférieurs a 100 ps. Pour des temps de montée
décroissants, on observe une augmentation de 'amplitude du pic de surtension au déclenche-
ment de la protection, variant de 60 V a 95 V environ par rapport a la tension de retournement
quasi-statique Vi1, qui est de 25.4 V. Ce résultat, intuitif, sera expliqué en détails a 'aide de
résultats de simulation (chapitre 5). On note que le temps de montée n’a pas d’impact sur la

tension et le courant de stabilisation, qui apparaissent superposés dans les trois cas.

4,5 - b)
120 a) —1tr<100ps 4 o PS
100 ——tr=300ps 3’;
80 \‘ tr=1ns 25
S &0 ‘\V'v\_" g_ 2 ——1r < 100ps
T A g . P 1,5 1 ——tr =300ps
~ .
20 \ 0,5 tr=1ns _
0 T T T T T T ‘\JHI 0 T T T T T T !
1 2 3 a 5 6 7 1 2 3 4 5 6 7

t (ns)

t(ns)

FIGURE 3.13 — Mesure transient—TLP sur un NPNZ dédié aux E/S 20 V pour des impulsions
de 5 ns et 250 V' de tension de charge avec trois temps de montée différents. La tension est
reportée figure a) et le courant figure b).
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Courbes « I — Vypoe »

On peut répéter ces mémes mesures a plusieurs niveaux de tension, et en extrayant pour
chaque impulsion la tension de pic V4., on construit des courbes « I — Viaz . Vinasz €st reporté
en abscisse et le courant de stabilisation quasi-statique, mesuré en T'LP de facon classique est
reporté sur I'axe des ordonnées. La courbe I — V' quasi-statique est généralement reportée sur
le méme graphe pour comparaison [53]. Ainsi, pour chaque niveau de courant, le comportement
du composant est décrit simplement et de fagon complete. Le dessin de ces structures est facilité

par la possibilité de superposer ces courbes avec la fenétre de conception.

La figure 3.14 montre les courbes I — V., obtenues sur des composants N PN B dédiés aux
E/S 20 V (section 1.6.1.3) jusqu'a 6 A de courant quasi-statique, pour deux temps de montées
de 1 ns et 10 ns. On remarque que pour toutes les tensions inférieures a Vi1, les tensions de
pic Viuae sont égales aux tensions quasi-statiques, ce qui signifie que la surtension est nulle.
Les surtensions ne commencent a croitre qu’aux niveaux de courant supérieurs, et augmentent

d’autant plus vite que le temps de montée est court.

| = Caractéristique TLP
6 - Vmax (tr=10ns) '-X

§ { ====Vmax (tr=1ns)

1{A)

1 - .__,x'
0 X . — X | |

10 20 V (V) 30 40 50

o

FI1GURE 3.14 — Courbes I — V,,,4, obtenues par caractérisation transient — T LP sur des NPN B
dédiés aux E/S 20 V avec des temps de montée de 1 ns et 10 ns.

On note que les valeurs de V4, pour le temps de montée de 10 ns ont été obtenues avec une
largeur d’impulsion de 100 ns, et non 5 ns comme pour les autres temps de montée. Le dispositif
de mesure n’est alors pas fondamentalement différent du dispositif décrit dans les paragraphes
précédents, si ce n’est que 'on a rallongé la ligne de charge du générateur d’impulsion pour
augmenter la durée d’impulsion, et les lignes T'Ly et T'Lo de la figure 3.1 pour respectivement

éloigner les réflexions parasites et séparer au mieux les impulsions incidentes et réfléchies. Le
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choix de rallonger ces deux derniéres lignes est justifié par le fait que le temps de montée désiré
est suffisamment lent pour n’étre que peu affecté par I'atténuation fréquentielle liée a la longueur

des cables coaxiaux.

Comparaison avec des mesures transitoires vf — TLP

La figure 3.15 montre une comparaison entre des mesures (Viesure 1 €6 Vinesure 2) effectuées
avec le dispositif vf — TLP d’Oryx incluant la merge box (section 2.2.1.5), et les données du
transient —TLP (Veorrigs). Les deux acquisitions brutes correspondent & deux réglages différents
du délai de la merge box, séparés de 150 ps, ce qui correspond a la précision approximative
de réglage (section 2.4). Viesure 1 €t Vinesuré 2 donnent un bon apercu des effets de filtrage
fréquentiel du signal : la pente dV/dt de 240 V/ns des données brutes est augmentée de 25 %
dans les données corrigées, et la tension de stabilisation est réduite de 15 %. L’erreur de tension
de stabilisation peut certes étre corrigée par ’étalonnage pour des mesures quasi-statiques, mais
pas le temps de montée. Par ailleurs, la différence d’ajustement du délai de la merge box conduit

a d’importantes erreurs sur la mesure de la surtension (erreur de 15 %).

116 )
—\/corrige
96 -
—\Vmesurél
76 -
- 56 - o Vmesure2
2— e _ S
> 36 -
16 -
-4 \7 T T T T T T
0 1 2 3 4 5 6

t (ns)
FIGURE 3.15 — Mesure de formes d’onde en tension obtenues avec la méthode décrite (Veorrigs),
et comparaison avec 'outil standard vf — TLP Oryx (Vinesuré1 €t Vinesure2). Un délai de 150 ps

a été introduit entre les deux mesures vf —T'LP dans le réglage de la merge box pour visualiser
son effet sur le pic de tension.

3.6.3 Limites de la méthode d’étalonnage a ’analyseur de réseau
Nous allons examiner ici deux des principales limites de la méthode présentée.
Problémes de linéarité en puissance

La pertinence des résultats pourrait étre limitée par d’éventuels problemes de linéarité du banc

de mesure pour des puissances croissantes. En effet, la mesure des coefficients de parametres
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-S est effectuée a ’analyseur de réseau, qui injecte des signaux sinusoidaux dont la puissance
n’excede pas 1 mW, alors que les signaux F.SD concernés peuvent, eux, atteindre des puissances

instantanées de 20 kW.

Pour valider la méthode transient — TLP, il est nécessaire de tester 'hypothéese selon la-
quelle les coefficients de parameétres -S mesurés a basse puissance sont valables a forte puissance.
Celle-ci ne peut bien siir pas étre validée par des mesures au VNA, mais une autre approche
peut étre employée pour tester la linéarité en puissance du systéme a des niveaux correspon-
dant a des impulsions T'LP. Le montage simple proposé en figure 3.16 permet de comparer les
tensions envoyées aux différentes extrémités du systeme. La comparaison des spectres de V1 et
Veno aux différents niveaux de tension permet de visualiser la répartition de puissance entre les

deux chemins de propagation.

Les éventuels problémes de puissance ne semblent pas provenir des cables coaxiaux, mais de
la sonde en tension (té de pick-off) utilisée. Pour les mesures présentées sur la figure 3.17, le té
utilisé est constitué de cables coaxiaux reliés par une résistance CM S de 1.3 k€). La répartition
de la puissance est testée de 1 V' a 180 V, soit de 20 mW a 648 W. Un atténuateur est placé
a lentrée de C'h 2 pour protéger l'oscilloscope. Les spectres des tensions mesurées sont calculés
par FFT, et le rapport de ces deux spectres est tracé pour les différents niveaux de tension.
Les résultats pour les différents niveaux de tension sont identiques, ce qui semble indiquer qu’il
est pertinent d’utiliser des mesures & basse puissance (VNA) pour traiter les formes d’onde
vf —TLP et TLP.

FI1GURE 3.16 — Dispositif de test de la répartition en puissance des deux sorties des tés de pick-
off. L’atténuateur de 30 dB en série avec I’entrée 2 de 'oscilloscope est nécessaire pour rester
dans la plage de tension spécifiée.

Dans d’autres cas non détaillés ici, des effets de non-linéarité en puissance ont cependant

été constatés, notamment en utilisant un té de pick-off imprimé sur PCB. Ces non-linéarités
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—1V
—_—10V

1,8 - —40V
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Vch 1/ Vch2
=
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FIGURE 3.17 — Mesure de la linéarité en puissance entre 1 V et 180 V', de 340 M Hz a 3 GHz
sur le systeme utilisé le plus fréquemment. Les mesures sont effectuées dans le domaine temporel
(impulsions vf — T'LP), puis transférées dans le domaine fréquentiel par F'FT.

peuvent sans doute étre attribuables a une désadaptation des pistes 50 2 a forte puissance.

Modulabilité du set-up

En plus d’éventuels problemes de linéarité en puissance, viennent s’ajouter des préoccupations
d’ordre pratique. Il est en effet difficile dans cette configuration, de modifier les éléments du banc,
car chaque changement modifie les coefficients de parametres -S. L’utilisateur peut pourtant y
étre amené pour diverses raisons. La principale est la nécessité d’adapter la longueur des cables
coaxiaux pour réaliser le meilleur compromis longueur de ligne/temps de montée (section 3.5.4).
Une autre raison provient du fait que le matériel utilisé au laboratoire n’est pas spécifiquement
dédié aux mesures transient — T LP, et doit donc étre réutilisable pour d’autres systéemes de me-
sure. Enfin, I'instabilité du matériel employé dans le temps (cables, sondes) oblige 'utilisateur a
de fréquentes caractérisations des coefficients de parametres -S, devant idéalement étre effectuées

avant chaque séance de mesures transient — T'LP, comme pour toute procédure d’étalonnage.

Pour toutes ces raisons, une nouvelle approche dans 'acquisition des coefficients de para-

metres -S est proposée dans la section suivante.

3.7 Outil de mesure avancé avec étalonnage a 1’oscilloscope

3.7.1 Introduction

Cette partie traite d’'une méthode d’étalonnage du banc de mesure ne faisant pas intervenir
de mesures a l'analyseur de réseau. En effet, les étapes d’étalonnage faites a I'analyseur de

réseau peuvent étre également réalisées avec un oscilloscope pourvu que sa bande passante soit
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suffisamment élevée. Tous types de générateurs peuvent étre utilisés, mais les signaux crées
doivent avoir une étendue spectrale au moins égale a celle des impulsions T'LP. Le plus simple
est de faire I'étalonnage avec le générateur TLP lui-méme : 1’étendue spectrale est alors la
méme pour ’étalonnage et la mesure, et on évite également d’avoir a changer de générateur

entre ’étalonnage et la mesure, ce qui simplifie grandement la procédure.

3.7.2 Mesure des parametres -S a ’oscilloscope
3.7.2.1 Principe

On a vu au chapitre 3 que la tension Vpyr aux bornes du composant et le courant Ipyr le
traversant s’exprimaient entierement dans le domaine fréquentiel & partir des tensions incidentes

Vine,puT et réfléchies V,..r pur, par les relations :

Vour(f) = Vine,our(f) + Vier,pur(f)
Ipur(f) = 2= Vine,pur(f) = Veer.our(f)),

C

(3.46)

avec Z¢ = 50  'impédance caractéristique de la ligne de transmission T'Ly (figure 3.2).
Ces tensions incidentes et réfléchies dans le plan du composant sont elles-méme le résultat

des opérations suivantes :

V;nc,DUT(f) = %-Vgnc,oscillo(f) = Sinc-vjinc,oscillo(f)

31

Wef,DUT(f) = SL-V;"ef,oscillo(f) = Sref-%ef,oscillo(f)v

32

(3.47)
avec Sipe = % et Spep = Siw les deux grandeurs a évaluer pour caractériser completement

le systeme en vue de I’application de la méthode t — T'L P. Inversons les expressions du systeme

3.47 -

G = 1 _ Vierralf) (3.48)
ref T Bs2 — Vier,pa(l)

Cette équation montre que l'on peut calculer S;,. a partir de n’importe quelles mesures
simultanées des tensions incidentes Vi, p3 et Vi, p2 respectivement dans les plans 3 de ’oscillo-
scope et 2 du composant (figure 3.2), et S, a partir de n’importe quelles mesures simultanées

des tensions réfléchies Vi..r p3 et Vi.cr pa.

Ceci fait, pour une impulsion incidente quelconque mesurée dans le plan 3, on peut ensuite
calculer la tension incidente dans le plan du composant & partir de S;,. en utilisant la premiere
ligne du systeme 3.47. De méme, on calcule I'impulsion réfléchie dans le plan du composant a

partir de S,y et I'impulsion V.3 mesurée en P3.
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3.7.2.2 Mise en ceuvre

Dans la pratique, des mesures simultanées dans les plans 2 et 3 sont impossibles. On ne peut
pas effectuer de mesures d’impulsions incidentes ou réfléchies dans le plan 2, car celui-ci coincide
avec 'extrémité des pointes, que I'on ne peut pas connecter telles quelles a 'oscilloscope. On
effectue alors les mesures a l'entrée des pointes, dans le plan appelé 4 dans la figure 3.18. On
montrera dans la section suivante que les mesures obtenues de cette maniere sont équivalentes

a des mesures en P2.

PLAN3 (M Ch1

TL3

PLAN 2:
PLAN 4 Wafer

TL1

| PLAN 1 Rpick-off TL2
9
| \

SONDE V

FiGURE 3.18 — Plans de propagation 1, 2 et 3 mis en jeu pour l'application de la méthode
d’étalonnage « transient-TLP ». Le plan 4 coincide avec l'extrémité du cable coaxial T'Ls. Le
plan 2 ne peut pas étre connecté a ’entrée de ’oscilloscope, mais une méthode alternative est
proposée en en utilisant le plan 4 & la place du plan 2.

! / . /7 -\ / / A
On note S, et S, les coefficients mesurés de cette maniere. .5;,. et S, ., peuvent étre

C C

utilisés a la place de Sj,c et Syey dans les équations 3.47 pour calculer les tensions incidentes et
réfléchies dans le plan du composant. On verra que le seul effet de cette substitution est d’avancer

Vine,put €t Veep pur d'un méme délai 7 correspondant a la propagation dans les pointes RF'.

/
Mesure 1 : mesure de 5,

Le paramétre S, . est défini par :

/ ‘/inc S
S, Sk g (3.49)

inc — -
‘/inc,PS 831

Il se mesure tel que montré dans la figure 3.19 : le céble coaxial T L3 est relié a la voie 1

de l'oscilloscope, et le cable T'Lo a la voie 2. L’impulsion envoyée par le générateur est mesurée
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simultanément dans le plan 3, donnant acces a Vi, p3 et dans le plan 4, donnant acces a Viy¢ p4.
Le parameétre S;-nc correspond simplement au rapport de leurs transformées de Fourier (équation
3.49). Les formes d’onde acquises doivent au préalable subir les traitements de la section 3.5

(correction d’offset, extrapolation, fenétrage, DFT etc ...).

Vinc,p3 Vinc,pa

Chl Ch2

TL3 ‘g TL2

TL1

FIGURE 3.19 — Procédure de mesure du parametre S;nc.

Mesure 2 : mesure de S;e 7

La définition de S;e 7 est la suivante : il s’agit du rapport entre 'impulsion incidente en P4 par
I'impulsion réfléchie sur P2, mesurée dans le plan 3, avec un circuit ouvert en P2 (configuration
de la figure 3.20).

! ‘/inc P4
S = ’ 3.50
"l (Vyes.p3) P2=OPEN (8:50)

Vine,pa a déja été mesuré lors de I’étape précédente, il suffit donc de récupérer la forme d’onde
correspondante et de l'intégrer dans 1’équation 3.50. Quant a la mesure de (Vief,p3)pP2—0PEN,

elle s’effectue sur un circuit ouvert, selon le schéma de la figure 3.20.

Remarques :

!

-5, 7 se calcule a partir des impulsions acquises lors de deux mesures séparées, et non si-
multanées comme c’est le cas pour S;nc. On fait ’hypothese que le générateur d’impulsion
est suffisamment répétitif pour que le parametre calculé ne soit pas trop faussé. Cette

hypothese est vérifiée avec une erreur de 'ordre de 2 %.

— On note que l'on pourrait mesurer simultanément les impulsions incidentes et réfléchies
dans le plan 3 en insérant un buffer haute impédance en série avec T Lo. Mais la bande

passante de ces appareils se limite en général a 500 M Hz dans le meilleur des cas, ce qui
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Vinc,p3 Vrefp3

[\

Ach1
TL3
TL1 Rpick-off TLz
N % [
G 9) ) 9 e
N T SONDE V T

WAFER

FIGURE 3.20 — Procédure de mesure du parameéetre S;ef. Le set-up s’apparente a celui d’'une
mesure transient — T'LP sur un circuit ouvert parfait. Le cdble coaxial T L3 est relié comme
précédemment a la voie 1 de l'oscilloscope, et le cable T'Lo aux pointes RF', ces dernieres étant
laissées en l'air.

n’est pas suffisant dans notre application.

3.7.2.3 Validité de la substitution de S;,. et S,.; par S;-nc et S;,ef

. . . . N / / .
Nous allons montrer ici pourquoi la connaissance des parametres S, et .5, suffit a carac-

/. N 3 o1 N ! 4 \
tériser le systeme. Nous verrons que l'on peut utiliser les parametres S;,. et S, X! la place de

Sine €t Srep dans les équations 3.47 sans introduire d’erreur.

S;. s’écrit, par définition (équation 3.49) :

g Sa1

inc — Qo 3.51
3., (3.51)

Avec Sy4 la fonction de transfert des pointes RF pour un signal se propageant du plan 4 au

plan 2,
/ 521 1
Sine = == 3.52
Soit
Sine = ?:4 (3.53)
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A N ! . . 7 .
De méme, le parametre S, 7 s’exprime comme ci-dessous (équation 3.50) :

’ V P4
S .= e 3.54
"l (Vyes.p3) Pa—OPEN (3.54)

Or l'impulsion incidente traverse les pointes du plan 4 vers le plan 2, avec le coeflficient de

transmission S94 correspondant :

Vine,p2 = 524.Vine, pa (3.55)

Donc
! 1 V;nc,P2

S

'

= 3.56
I 891" (Vies.p3) Pa—0PEN (3.56)

Soit, avec Vine,p2 = (Vine,p2) P2—0PEN = (Vyef,p2) P2—0PEN, pour une réflexion sur le plan
P2,

/ 1 (Vief,p2) P2=OPEN
S = \lrel, 3.57
5 Sou" (Vres.p3) Pa—0PEN (3:57)
! Sref
S = 3.58
ref 524 ( )

7’ Y ! / ) . N .
Pour résumer, les parametres S,, . et Sref s’expriment a partir de Sjn. et Sy selon les

C

relations :
Sl — Sinc
mnc Soy4 (3 59)
S' _ Sref '
ref = Sos

Réintégrées dans les équations 3.47, ces expressions donnent :

‘/;nc,DUT = 524-S;nc~‘/inc,oscillo (3 60)

!
Vief,pUT = 524.5,.¢ 1-Vref,oscillo

On a vu au chapitre précédent que ces dernieéres pouvaient étre approximées par un délai
pur, c’est-a-dire que leur atténuation pouvait étre négligée dans la bande de fréquence concernée
(DC-3 GHz). On pourrait caractériser ce délai Tppintes & 'oscilloscope, avec une précision de
I’ordre de 50-60 ps. La fonction de transfert des pointes serait alors représentée dans les calculs
par un terme de déphasage e 27 Trointes . On voit qu’en fait il n’est pas utile de connaitre ce
délai, car les impulsions Vi,. pur et Vier pur de I’équation ci-dessus sont déphasées du méme
délai, et se retrouvent donc toujours superposées. Or la phase de chacune des impulsions n’est
pas intéressante en soi, seul compte le fait qu’elles soient correctement superposées. On peut
donc effectuer les mesures 1 et 2 décrites plus haut, et remplacer sans problemes Sin. et Sycr

par S, . et S;ef dans les calculs de 3.6 et 3.10.
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3.7.3 Problématiques de dé-convolution

Le probleme du calcul des parameétres S;nc et S;e f a partir des équations 3.49 et 3.50 semble
extrémement simple et direct. Pourtant, la solution est loin d’étre simple. Le probleme est lié a

I'opération de division dans le domaine fréquentiel. Quand le dénominateur devient tres faible

Vvinc,Pél ‘/;lnc,Pél

tendent vers 'infini.
Vine,P3 (Vret,P3) P2—=OPEN

et se rapproche du bruit de mesure, les divisions

Pour nous, ce probléme survient dans deux types de configuration : le numérateur et le dé-
nominateur de ces divisions sont tous deux des transformées de Fourier d’impulsions TLP/vf —
TLP. Dans le domaine fréquentiel, le module de telles impulsions se rapproche de fonction si-
nus cardinal, dont l’enveloppe décroit en 1/z (figure 2.5). Donc le bruit du dénominateur tend
a devenir prépondérant quand la fréquence augmente, et les parameétres Si,. et Syoy prennent
des valeurs artificiellement élevées. De plus, ces transformées de Fourier ont la particularité de
s’annuler de facon périodique, avec une pseudo-période égale a l'inverse de la largeur de I'im-
pulsion T'LP dans le domaine temporel, comme on peut le voir dans la figure 2.5. Le probleme
du dénominateur nul ou tres faible se présente donc aussi de fagon périodique pour des valeurs

discretes de la fréquence.

Ces valeurs divergentes de S,

. et S;,ef ont un impact important sur le signal calculé. Le

résultat du calcul 3.60 donne, apreés F'F'T inverse, des formes d’onde extrémement bruitées. Le
processus permettant d’obtenir S;nc a partir de Vi, pa et Vine p3 (formule 3.49), et S;ef a partir
de Vipe,pa €t (Vies,p3) P2—opeN (formule 3.50) se rameéne au probleme de « déconvolution » [59].
La déconvolution est en effet la problématique consistant a déterminer la fonction de transfert
d’un systeme a partir des signaux mesurés en entrée et en sortie. L’opération mathématique réali-

sée ici est bien une déconvolution, méme si le signal au dénominateur n’est pas un signal d’entrée.

La méthode de déconvolution que nous avons retenue consiste a appliquer aux rapports

Vz’nc,P4 VinC,P4
Vine,P3 (Vref,P3) P2=OPEN
[60] [61]. Ces filtres sont optimisés pour les signaux impulsionnels, car ils maintiennent la cau-

a calculer des filtres mathématiques de type «Nahman-Guillaume»

salité des signaux lors de l'opération de déconvolution. Les signaux impulsionnels ont en effet
la particularité d’étre « causaux », c’est-a-dire nuls a ¢t < 0, et ils requierent 'utilisation de mé-
thodes de déconvolution causales, sans quoi d’importantes erreurs sont introduites. En pratique,
Ieffet des filtres de Nahman-Guillaume est d’atténuer les valeurs aberrantes que sont les pics

7/ / / \ 7/ ’ .
observés dans les spectres de §;,,. et S, fa chaque zéro du dénominateur.
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3.8 Conclusion

La nouvelle méthode de mesure présentée permet de caractériser des impulsions TLP et
vf — TLP allant jusqu’a 1000 V' T'LP (20 A sur un court-circuit), avec des durées d’impulsion
de 1.25 a 100 ns, et des temps de montée de 175 ps a 10 ns. Un des avantages de cette méthode

est son applicabilité aux systemes standard vf — TLP, sans ajout de matériel.

La possibilité de réaliser ’étalonnage et la mesure aux mémes niveaux de tension permet
d’assurer la méme fiabilité sur toute la plage de tension. En outre, ’étalonnage peut étre répété
avant chaque séance de mesure si besoin. Le travail de filtrage sur les spectres des signaux
manipulés permet entre autres de diminuer fortement le bruit de mesure, rendant inutile le
moyennage des signaux acquis a l'oscilloscope. Les mesures « mono-coup » ont pour avantage,
outre un gain de temps de pouvoir visualiser des phénomenes instables, comme la dégradation
d’un composant soumis & un stress T LP.

La principale limite provient de la bande passante analogique a 6 GH z de 'oscilloscope, qui
détermine la résolution temporelle de 60 ps. Par ailleurs, les signaux mesurés sont codés sur 8
bit, soit 256 valeurs pour I’ensemble de la plage de mesure. En transient — T LP, cette plage
doit s’étendre sur une largeur égale a la tension de précharge TLP du générateur pour pouvoir
visualiser 'incident et le réfléchi sur une méme fenétre, ce qui amene la résolution en tension a

Vrrp/256.

Les étapes d’étalonnage et de mesure ont été automatisées par Nicolas Mauran, ingénieur
instrumentation au LAAS. Une interface Labview a été développée, réalisant les fonctions d’ac-
quisition et de stockage des données, guidant 'utilisateur pas a pas a travers les étapes de

mesure, et lancant le script Matlab.
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Chapitre

Méthode d’étalonnage pour des mesures

transient — T'L P sur boitier

4.1 Introduction

A la fin de ’année 2010, le laboratoire de validation de Freescale Semiconducteurs Toulouse
a souhaité se doter d’un banc de mesure transient — T LP afin de compléter les étapes de test
des produits par des mesures de surtension de protections ESD. J’ai rejoins cette équipe pour
assumer cette tdche en y concevant un banc de mesure similaire a celui créé au LAAS. Une
des demandes qui m’ont été faites fut de n’apporter au banc T'LP existant qu’un minimum de
modifications dans la conception du banc transient — T LP. La méthode développée a donc dii
se concentrer sur un important travail de post-traitement pour pouvoir compenser les faiblesses

du banc de mesure.

Contrairement au dispositif décrit dans les précédents chapitre, le banc de mesures TLP de
Freescale est dédié a des caractérisations sur boitier uniquement, pour la validation des compo-
sants finis. Les composants a valider sont des puces montées en boitiers plats de type R-PQFP
(Rectangular Plastic Quad FlatPack). Comme on peut le voir sur la photo de la figure 4.1, les
boitiers sont montés sur des cartes PC' B via un « socket », permettant ainsi le test de toutes les
broches des produits. Chaque broche est reliée par une ligne micro-ruban a une prise de contact
pouvant étre utilisée pour des mesures TLP. La connexion entre le cable coaxial par lequel ar-
rive 'impulsion TLP et les prises de contact de la carte PCB se fait a I'aide d’un systeme de

« grip-fils » montés directement sur un connecteur coaxial.

Le nombre de broches des puces a tester en ESD est extrémement variable, allant de 2 a
128 selon les produits. Ainsi, une carte de test spécifique est crée pour chaque produit, cette

carte des test servant aussi bien pour les mesures £.SD que pour les autres types de test. Etant
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ERIP-FILS

FIGURE 4.1 — Systeme utilisé en caractérisations T'L P pour relier le cable coaxial d’acheminement
de 'impulsion T'L P au composant sous test. Les pinces sont constituées de fils reliés 'un a I’ame
et l'autre a la gaine du connecteur coaxial, et terminés par des pinces « grip-fil ».

donné la spécificité des mesures transient — T'LP, la solution la plus simple aurait été de créer
de nouvelles cartes PCB dédiées a ces mesures. Cette solution a été écartée pour des raisons
pratiques (rapidité et facilité d’utilisation) et de cotts, la caractérisation transitoire ne devant
venir qu’en complément des mesures £.SD standard. Dans la mesure du possible, il a donc été

demandé d’utiliser les cartes existantes.

Cette demande est trés contraignante, les cartes en question n’étant pas congues pour des
mesures transitoires ni fréquentielles. En effet, I'impédance caractéristique des pistes micro-
ruban d’acceés au composant varie de 68 2 a 120 €2, et sont donc fortement désadaptées par
rapport aux cables coaxiaux 50 §2 par lesquels sont acheminées les impulsions T'LP. De plus,
contrairement aux cartes dédiées aux mesures CEM ou a certaines cartes de mesure T'LP au
niveau boitier, ces cartes ne comportent pas de port RF (SM A ou coaxial) pour y connecter
les cébles coaxiaux. La connexion avec les cables coaxiaux se fait par de simples fils électriques
(grip-fils) treés inductifs, qui sont source d’importantes erreurs en fréquence. L’inductance de
chacun de ces fils est de 'ordre de 90 nH, et le module de leur impédance atteint 56 2 a 100
M H z. Chacune de ces ruptures d’impédance (fils, piste micro-ruban) est une source de réflexion
partielle des impulsions T'LP. De plus, des réflexions multiples peuvent avoir lieu entre deux
plans de réflexion, comme par exemple entre le plan du composant sous test et celui de I'entrée

de la piste micro-ruban.

On voit donc que les conditions de mesure sont tres différentes de celles prévalant au LAAS,

et que le traitement appliqué au banc vf — TLP du LAAS ne peut étre simplement reproduit
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ici. Une méthode de caractérisation originale doit donc étre inventée.

Nous allons nous intéresser dans une premiere partie aux caractéristiques du banc de mesure
TLP de Freescale, puis la méthode d’étalonnage sera présentée en détails, et enfin quelque

résultats seront présentés.

4.2 Caractéristiques physiques du banc de mesures T'LP

4.2.1 Banc de mesures TLP

Le banc de mesure TLP du laboratoire de validation de Freescale Toulouse a été concu
par Nicolas Mauran sur la base de celui qu’il a développé au LAAS pendant son projet de fin

d’étude [62]. Il n’est pas fondamentalement différent du banc décrit dans les précédents chapitres.

Comme on peut le voir dans la figure 4.2, le générateur d’impulsions est constitué d’une ligne
de transmission chargée a travers une résistance de 100 M) par une alimentation haute tension.
Cette ligne de charge est terminée par une série de diodes en inverse et une résistance de 50 €2,
permettant en principe d’absorber les réflexions négatives lors du retour de I'impulsion vers le
générateur apres réflexion sur le composant. Les impulsions générées ont un temps de montée
de l'ordre de 4 ns, et une durée fixée a 100 ns. L’utilisateur peut insérer s’il le souhaite une
résistance en série avec le générateur d’impulsion pour réduire 'intensité du courant injecté, et
donc augmenter la sensibilité a bas courant (mesure de V). La sonde en tension est une sonde
active d’une impédance d’entrée de 10 M) et la sonde en courant un transformateur de courant
CT1 de Tektroniz. Un systéme de relais permet d’activer/désactiver les différentes fonctions
du systeme : mesure de tension, ajout ou non d’une résistance série, et de mesurer la réponse

I — V statique entre deux impulsions.

4.2.2 Modifications du banc pour des mesures transitoires

Des modifications mineures ont été apportées au systéme pour pouvoir appliquer une mé-
thode de traitement. En particulier, la longueur des impulsions a été réduite a 20 ns et une
ligne de délai de 100 ns a été introduite entre la boite de mesure et le composant sous test. Ces
deux modifications visent a séparer les impulsions incidentes et réfléchies, et ainsi simplifier le
traitement (voir section 3.5.2). Une deuxiéme ligne de délai de 100 ns a également été insérée
entre le générateur d’impulsions et la boite de mesure, de maniere a retarder ’apparition des ré-
flexions parasites sur I’écran de 'oscilloscope (voir section 3.5.3). La pente dV/dt des impulsions
est assez peu affectée par la propagation a travers les cables, étant relativement faible a ’origine.
En revanche, I’ensemble de 'impulsion est atténué d’environ 25 % lors de sa propagation dans la

ligne de délai. Mais cette atténuation n’est pas problématique dans la mesure ou elle est connue

ANTOINE DELMAS — UNIVERSITE DE TOULOUSE



CHAPITRE 4. METHODE D’ETALONNAGE POUR DES MESURES

82 TRANSIENT — TLP SUR BOITIER
f__..... :..__.__??i.ﬁ'.’_?!’..'_‘h.ﬁ.____h. i st 5 ) rﬁf‘_“;"_ﬁ‘.‘-'_“_"ﬁ.“:"............
| W ]
e I MRSINY iy ke
% : -‘7 0o :"1:’_‘ i
Perd
....... e e
cm:‘;ivd:;;ru:ﬂ.m C il LM\ JOO
i ? Soa
i ’—Emi O i T 200 Oigsilleszops Teldionix

SOMHZ

: 7 b= B e [
; 104 = e Fa a5

m
I + F e D £
: 105 - ™ O CEPERY T ande d tenmon LeCroy FPOOSA a
i H = v
! SEalais enaesal E"'E
} (Radad 5PAT et "

Fourcelater

[ 1os
: 7 Eorehley 7400
: Cumil:::th (Mwwure IV loakage)
i o SourceMriar
P ] ﬁ_ Forithlay 2400
I (Polartalion de Cats)
E'Jl'ﬂﬁﬁ

= 4

FIGURE 4.2 — Schéma global du systéme de mesure T'LP utilisé a Freescale [62].

et prise en compte.

RINCES

CONNECTEUR CA
COAXIAL COAXIAL

FI1GURE 4.3 — Pinces fabriquées pour remplacer les pinces d’origine, trop inductives et instables.

La sonde active de 10 M2 en tension est remplacée par un simple cible coaxial connecté
sur l'entrée 50 €2 oscilloscope (ligne T'Lo de la figure 4.4). Les cdbles T'Ly et T Ly acheminant
I’impulsion respectivement vers le DUT et vers I'oscilloscope sont reliés au méme point en sortie

du générateur.

Le cable coaxial issu du générateur, la ligne T'L; et la ligne T'Lo (figure 4.4) forment un
«té de pick-off » dont les entrées/sorties sont désadaptées : 'impédance vue depuis chacune de
ces entrées/sorties est en effet réduite a 25 €. Par conséquent, I'impulsion incidente issue du

générateur se sépare en trois composantes d’égale amplitude en arrivant au té de pick-off. L’une
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Plan 1 Plan 2 Plan 4 Plan 5 Plan 6:

: DUT
TE DE PCK-OFF

TLy

TLs

DUT
77500

|
|

TL, Parametres Délai t Zinces 1 Zcy

Sinc=S21/531 ) : yL
et Sy.= 1/S5; Pinces I
Sonde V I

I e | Carte PCB

|
Générateur Plan 3: !

Oscilloscope

FIGURE 4.4 — Schéma équivalent représentant les plans de propagation retenus pour décomposer
le systéeme différents segments, chacun des segment pouvant étre caractérisé indépendamment
des autres.

d’entre elles est réfléchie vers le générateur avec un coefficient de réflexion égal a —1/3, et les deux
autres sont conduites de maniere égale sur les lignes T'Lq et T Lo. Les réflexions parasites supplé-
mentaires induites par cette désadaptation ne posent pas probleme. Elles sont en effet traitées
de la méme maniere que celles ayant lieu sur le générateur : les lignes de 100 ns évoquées plus

haut permettent de les retarder de manieére a ne pas perturber le signal « utile » sur I’oscilloscope.

Les pinces reliant le cable coaxial a la carte PCB, visibles sur la figure 4.1, ont été remplacées
par des pinces moins inductives (figure 4.3), de par leur plus grande section et leur longueur
moins importante. Leur plus grande rigidité leur confére par ailleurs une meilleure stabilité dans
le temps de leur caractéristiques électriques. Les « grip-fils » ont été remplacés par des pinces

crocodile, également moins inductives.

4.3 Etalonnage du banc de mesure

4.3.1 Introduction

Le schéma de la figure 4.2 est représenté de maniere simplifiée a la figure 4.4). Les éléments
situés « en amont » du té de pick-off n’ont pas a étre pris en compte dans I’étalonnage et
peuvent étre considérés comme faisant partie du générateur (voir la remarque de la section 3.2).
En particulier, on va voir dans ce qui suit que la sonde en courant est devenue inutile. Elle n’est

donc pas représentée ici.

L’étalonnage du banc de mesure s’effectue en trois étapes (voir schéma 4.4) :
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1. Mesure des parametres Sj,. et Syer tels que définis dans les équations 3.48. Les impulsions
incidentes et réfléchies mesurées dans le plan 3 (oscilloscope) peuvent alors étre calculées
dans le plan 2 a partir de ces deux parametres. Cette étape est similaire a celle décrite

dans la section 3.7.2.

2. Mesure des parametres caractéristiques des pinces. Cette tache comporte deux étapes :
— Mesure du coefficient de transmission de la partie en cable coaxial des pinces. Du plan
2, on se rameéne alors au plan 4. Etant donnée la faible atténuation de cette portion de
cable coaxial, elle peut étre modélisée par une ligne de délai sans pertes, de délai 7.
— Mesure de I'impédance Zpinces des fils et des pinces crocodile. Cette donnée permet
d’accéder aux ondes de tension et courant dans le plan 5. La connaissance de I'impédance
caractéristique Zco de la ligne micro-ruban de la carte PC'B permet d’en déduire les

impulsions incidentes et réfléchies dans le méme plan.

3. Mesure du parametre « vl » de la ligne de transmission micro-ruban de la carte PCB,
étant le parametre de propagation dans la piste, et [ la longueur de ces pistes. L'impédance
caractéristique Z¢o de ces lignes peut, lui se calculer a partir des parametres géométriques
et physiques donnés par le layout de la carte. La connaissance de ~l donne alors acces
aux impulsions incidentes et réfléchies dans le plan 6, c’est-a-dire dans le plan du DUT.

Connaissant Zco, on en déduit les tensions et courants Vpyr et Ipyr du composant.

4.3.2 Parties coaxiales 50 2

L’acquisition des parametres Sip. et Sy.r a déja été traité en détails dans la partie 3.7.2.
Elle s’effectue en deux étapes : S;,. s’obtient en mesurant simultanément les tensions incidentes

dans les plans 2 et 3. On en déduit le parametre S;,. basculant dans le domaine fréquentiel :

521 Vine,p2(f)
S31 ‘/inc,P3(f)

Pour calculer S.r, on termine la ligne T'L; par un circuit ouvert. Les impulsions incidentes

Sine = (4.1)

et réfléchies étant égales sur un tel circuit, on en déduit le parameétre qui nous intéresse :

o i . V;‘ef,PQ(f) o V;nc,PQ(f)
Sre = Ss2 Vierps(f)  Vierps(f) (42)

4.3.3 Etalonnage des pinces

Les pinces sont constituées d’une portion de cable coaxial et de deux fils reliés I'un a ’ame
du cable, et Pautre a la gaine (figure 4.5), et terminés par des pinces « crocodile ». D’un point de
vue électrique, il est pertinent de décomposer le dispositif en deux sections : I'une, représentée
par le connecteur et la portion de cable, et 'autre par I’ensemble des deux fils et des pinces. En

effet, si la premiere section peut étre entierement caractérisée par son coefficient de transmission
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S42 et son impédance caractéristique (Zo1 = 50 ), la seconde ne peut pas étre traitée de cette
maniere, car il n’y a pas dans les fils de phénomeéne de propagation comme il peut y en avoir
dans une ligne de transmission. Cette derniere section doit donc étre traitée comme un élément

localisé, représentée par une impédance Zpices-

Plan 2 Plan 4 Plan 5

Connecteur, 50 Q / GND
Plan 2 Plan 5
Vine2 €t Ve, cONNUS Vines €t Vigs
SIG

Coax, 50 Q,4cm

FIGURE 4.5 — Représentation schématique des pinces. Les deux étapes d’étalonnage permettent
de calculer les tensions et courants en P5 a partir des tensions incidentes en P2. Dans le cas
ol les pinces sont connectées a une ligne de transmission, comme dans la figure 4.4, on peut
calculer les tensions incidentes et réfléchies dans la ligne en P5.

4.3.3.1 FEtape 1 : de P2 & P4. Mesure du coefficient de transmission de la partie

coaxiale

La mesure s’effectue selon le schéma de la figure 4.6-a : les pinces sont laissées a lair libre
(circuit ouvert). De cette maniére le courant circulant a travers les fils est nul, ainsi que la dif-
férence de potentiel le long des fils. La réflexion a donc lieu sur le plan 4, avec une coefficient de

réflexion égal a 1.

On peut mesurer le coefficient de réflexion a l'entrée du dispositif (plan 2), soit avec un
analyseur de réseau, soit a l’oscilloscope. Dans le cas de mesures temporelles a 1’oscilloscope,
le coefficient de réflexion I'(P2) = % s’obtient par des transformations de Fourier. Le
résultat permet d’extraire la fonction de transfert de cette partie et donc le délai de propagation
a travers la partie coaxiale. On suppose ce coefficient de transmission égal dans les deux directions

de propagation :

Sio = So4. (4.3)

On peut exprimer le coefficient de réflexion au plan 2 dans la configuration de la figure 4.6-a

par :

I'(P2) ps—opEN = S12.I'(P4)ps—oPEN-So4 (4.4)
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Plan 2 Plan 4 a) b)
r(P4)=1 Plan 4 Plan 5

r(P4)#-1

Délait

2

Coax, 50 Q, 4 cm

OPEN

=

Zpim.es:\/ P-l/ I P.'|

SHORT

X L| |0 Vo4, Ipg CONNUS

V. (P0,V,, (P2)) W, (P4)LV, (P4))

ETAPE 1 ETAPE 2

FIGURE 4.6 — Etapes d’étalonnage des pinces. Mesure du coefficient de transmission du cable
coaxial (a) et de I'inductance Zpjnces des fils (b)

I'(P2)ps—opEN = Sty (4.5)

avec I'(P4) ps—opren = 1. On obtient ainsi le coefficient de transmission de la partie coaxiale :

Siz = [T(P2) pacopun]? (4.6)

Connaissant S42, Vine,p2 et Vier p2, on en déduit simplement les tensions incidentes et réflé-

chies dans le plan 4 :

Vine,pa = S42.Vine, P2 ‘ (4.7)
1 1
Vief,pa = 5724' (V;"Bfap2)P4:OPEN = STQ' (Vinc,P2)P4:OPEN (4.8)

Remarque :
Comme évoqué plus haut, la faible longueur de la partie coaxiale autorise a 'approximer sans

trop d’erreur par un délai pur 7, qui se calcule par :

_arg(I'(P2) pi=opPEN)

2 (4.9)

T(w) =

et réécrire le coefficient de transmission :

Sao = Soy = eIt (4.10)

On note qu’il est également possible d’éliminer 1’étape de mesure du parametre Sy ou du

parametre 7 en remplagant la mesure de Sy (section 4.3.2) par celle du parametre S;,e 7 tel que
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décrit a la section 3.7.2.2. Le parametre S;,. peut étre conservé car conforme a la procédure
décrite dans cette section. Ainsi, les impulsions incidentes et réfléchies mesurées dans le plan 3
sont calculées dans le plan 4 a l'aide de ces deux parametres. Elles sont cependant déphasées
d'un facteur e™7“T par rapport aux impulsions réelles (voir section 3.7.2.3). Ce déphasage n’est
pas génant, car la phase en elle-méme de chacun des signaux incidents et réfléchis n’est d’aucune

importance : seule compte la différence de phase entre ces deux signaux.

4.3.3.2 Etape 2 : de P4 & P5. Mesure de I'impédance des fils et des pinces

On I’a vu, on considere les fils et les pinces comme des éléments localisés, dont la somme des
impédances est notée Zpinces. Selon cette approche, les fils, les pinces, et le composant connecté
a l'extrémité des pinces (plan 5), sont tous situés dans le plan 4, dans lequel a lieu la réflexion.
En termes de plans de propagation, le plan 5 n’est pas distinct du plan 4. La différentiation

entre les plans 4 et 5 doit étre considérée comme une notation d’intérét pratique.

Quel que soit le dispositif que ’on connecte a l'extrémité des pinces (plan 5), il se retrouve

en série avec les fils, et on peut écrire :

Trs=Tra) (a1

La tension dans le plan P5 s’écrit :

‘VP5 = VP4 - Zpinces-IP4 ‘ (412)

Or, les tensions et courants totaux dans le plan 4 sont calculées a partir des tensions incidentes

et réfléchies Vipe ps et Ve pa dans ce méme plan :

Vps = Vine,pa + Vies pa 413
Ip, — Vine.pa—Vres.pa (4.13)
P4 — Zcn

avec Zc1 = b0 ) 'impédance caractéristique du cable coaxial.

L’'impédance Zpinces, quant a elle, peut se mesurer en réalisant le schéma de la figure 4.6-b :
on relie 'extrémité des pinces a un court-circuit, et on mesure dans le plan 3 les impulsions
injectées dans le systeme. L’impédance recherchée s’obtient de fagon immédiate a partir des

tensions et courants recalculés dans le plan 4 :

(Vpa) ps=SHORT
(Ip4) P5=SHORT

(4.14)

Zpinces =

On a alors tous les éléments nécessaires pour calculer les tensions et courants dans le plan 5

avec les formules 4.11 et 4.12.
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4.3.4 Etalonnage des pistes de la carte PCB

4.3.4.1 Expression de Vpyr et Ipyr en fonction des tensions et courants dans P5

Les lignes de transmission que constituent les pistes de la carte PC' B peuvent étre entiére-
ment décrites par deux parametres : leur impédance caractéristique Z¢co et le produit ~I de leur

longueur [ par le parametre de propagation complexe 7.

~ est le coefficient qui décrit la propagation des ondes progressives et régressives a travers
une ligne de transmission. Le coefficient de transmission Sg5 des pistes microruban s’exprime a

partir de ce dernier de la maniere suivante :

Sﬁ5 = 6_71 (4.15)

SGE) = e_o‘l.e_j’m (4.16)

ol yéel, est une fonction exponentielle décrois-

Avec a et 3 des coefficients réels. Le facteur e~
sante de [. Il décrit les pertes d’atténuation & travers la ligne de transmission. e 77! est le facteur

de phase. Il contient I'information du délai de propagation des ondes a travers la piste (8l = wT).

En considérant les coefficients de transmission égaux dans les deux directions de propagation
(Se5 = Ss6), on peut calculer les tensions incidentes et réfléchies dans le plan 6 a partir de celles

du plan 5 et du parameétre vl de la maniére suivante :

Vinc,PG = e_fyl-vinc,PS (4 17)

Y,
Vier.pe = €77 Vier ps

Calculons alors les tensions et courants totaux dans le plan du composant en fonction des
tensions et courant du plan 5. Le composant étant situé sur une ligne d’impédance caractéristique

Zco, Vpur et Ipyr, sont données par :

Vour = Vpe = Vine,p6 + Vies,Po

I — Jpp = Vine.re—Vies.po ’ (4.18)
put = Ipe =
soit
Vpur = e LV, +ety,
put ine, P re,P5 (4.19)

e ! -Vinc,PS*ejL’Yl ~Vref,P5
Zc2

Ipur =

On a a présent une expression de Vpyr et Ipyr en fonction des tensions incidentes et

réfléchies dans le plan 5. Pour évaluer Vi ps et V,cf ps, on part de Vps et Ips :
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Vs = Vine,ps + Vrer,pPs

Ipr — Vine.ps—Vepps (4.20)
P5 — Zoo
En inversant le systéme, on obtient :
Vine.ps = % (421)
v — Vps—Zcalps ‘
ref,P5 2
On injecte alors 4.21 dans 4.19 :
Ipyr = %m {e—vl'%_entvl'%] (4.22)
Soit, apres développement :
Vour = Vps.cosh(yl) — Zcolps.sinh(yl) (4 23)
Ipyr = Ips.cosh(~l) — Z—Zz.smh(’yl)

4.3.4.2 Evaluation de I’impédance caractéristique des pistes

L’impédance caractéristique Zco des pistes micro-ruban peut étre calculée & partir des pa-
rametres géométriques de la ligne et du substrat, et de la constante diélectrique du substrat. Un
article a été publié en 1967, qui constitue une tres bonne introduction aux lignes de transmission
microruban [63]. L’auteur débute avec les équations de propagation & travers un fil au-dessus
d’un plan de masse. En y incorporant un travail théorique et expérimental, il calcule les équa-
tions décrivant un circuit rectangulaire séparé d’une ligne de cuivre par un diélectrique.
L’équation suivante donne I'impédance caractéristique d’une telle ligne en fonction de I’épaisseur
H du substrat, ’épaisseur T' de la ligne métallique, sa largeur W, et la permittivité relative e,
du substrat (figure 4.7)

c =

87 ( 5.98H )

e +141 " \ogW + T (4.24)

On peut facilement extraire ces parametres du layout de la carte, et calculer I'impédance

caractéristique correspondante.

On note qu’il nous serait également possible de retrouver cette valeur par le calcul, mais
seulement au prix d’une étape d’étalonnage supplémentaire. En effet I'ajout d’une inconnue
rend nécessaire celui d’une équation supplémentaire. Une mesure sur un court-circuit dans le
plan 6 pourrait apporter cette équation. Mais dans notre cas, 'impédance caractéristique est en
général la méme pour toutes les pistes d’une méme carte PC'B. 1l suffit d’effectuer ce calcul une

fois pour toutes les pistes de la carte.
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W

FIGURE 4.7 — Parameétres géométriques et physiques des lignes de transmission microruban
permettant le calcul de leur impédance caractéristique.

4.3.4.3 Mesure du parameétre [

Pour évaluer le parameétre ~yl, on choisit d’effectuer une mesure sur circuit ouvert, c¢’est-a-dire
avec tout les éléments de la figure 4.4, sans composant. En utilisant les résultats des sections
4.3.2 et 4.3.3, on calcule les tensions et courants dans P5, P6 étant ouvert. vl sera exprimé en

fonction de ces grandeurs.

On connait également les tensions incidentes et réfléchies dans le plan 5 grace a I’équation
4.21. L’équation 4.17 nous donne alors I’expression des impulsions incidentes et réfléchies dans
le plan 6 du DUT.

Sur un circuit ouvert (P6), les impulsions incidentes et réfléchies sont égales, ce qui conduit,

d’apres 4.17 a :

e . (Vine,ps) Pe=opiN = €".(Vres,P5) Pe=OPEN (4.25)

Soit, avec v = a+ jf, et «, B réels,

v _
j.arg ( évmc,%;m:op}zz\r )
e ref,P5) P6—OPEN

(4.26)

(Vyef,P5) P6=OPEN

al =
=N
Bl =
1 mnc =
V=t (Vine,P5) P6=OPEN
2 (Vief,P5) P6=OPEN

o2l 2Bl _ '(Vmc,Ps)PGOPEN

In (‘ (Vine,Ps) P6e=OPEN D
’ (Vies,P5) P6=OPEN

(4.27)

N[—= D=

(Vine,P5) Pe=OPEN )

-arg ((Vref,P5)P6:OPEN

Soit :

1 Vi —
+ *.j.(l?“g ( mc,PS)PG—OPEN (428)
2 (Vief,P5) P6=OPEN

En utilisant 4.21 dans 4.28, on obtient :
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N = 1, (‘ (Vps)pe=oPEN+Zc2(Ips) P6=OPEN D
2" (Vps)Pe=oPEN—Zc2(IPs) P6=OPEN

(4.29)

1. (VPS)P6:OPEN+ZC2(IPS)PS:OPEN)
T g.arg ((VPS)PG:OPEN_ZCQ(IPS)PG:OPEN

4.3.5 Expression compacte pour la tension et le courant dans le plan du

composant

On a a présent décomposé les étapes permettant de caractériser les différentes parties du banc
de mesure. On se propose de synthétiser ces résultats en une expression plus globale. L’équation
4.23 exprime les tensions et courants de composant a partir des formes d’onde ramenées dans
le plan 5, évaluées grace aux étapes précédentes. Ces mémes formes d’onde s’expriment égale-
ment en fonctions de celles des plans précédents. Nous allons trouver une formulation donnant
directement Vpyr et Ipyr a partir des impulsions mesurées a l'oscilloscope et des parameéetres
du systeme. On peut réécrire I’équation 4.23 avec Vps = Vps — Zpinces-Ipa (équation 4.12) et

Ips = Ipy (équationd.11) :

(4.30)

Ipyr = Ipy.cosh(yl) — W.sinh('m

{ Vour = (Vpa — Zpinces-Ipa).cosh(yl) — Zcolpy.sinh(~1)

Evaluons Vpy — Zpinces-Ip4a a1'aide des décompositions du systéme d’équations 4.13 en ondes

incidentes et réfléchies en P4. Apres développement, on a :

A L
VP4 - Zpinces-IP4 = <1 - pZznces) -%nc,P4 + (1 + ;nces) -V;ef7P4, (431)
C1 C1

Reporté dans 4.30, cela donne, apres calculs :

V4 inces Z, .
Vour = [(1 - pZ) cosh(yl) — stmh(fyl)} Vine,p4 (4.32)
C1 C1
Zpinces ZCQ .
+ 14+ ———— ) cosh(~l) + =—sinh(Yl)| Vies,pa (4.33)
Zc Zc
et :
cosh(~1) ( Zpinces 1 > . ]
I = — h(~l ine 4.34
put [ Zc1 * Zo1-Zeo2  Zoz2 sinh(yl)| Vine,p4 (434)
cosh(~1) ( Zpinces 1 ) . ]
- + + sinh(Y1) | Vine 4.35
[ Zct Zor-Zo2  Zoz2 o) o (4.35)

On rappelle que par définition des parametres S et Sy :

{ Vinc,PZ = Sinc-vinc,PB (4 36)

V;ﬂef,PQ = Sref~V;“ef,P3
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Avec les équations ci-dessus et les formules 4.7 et 4.8 exprimant les tensions incidentes et

réfléchies dans le plan 4 en fonction de celles du plan 2, on a :

‘/inc,P4 = S4ZSinc-‘/'inc,P3 (4 37)

S.
Vier.pa = Gt Vier.P3
On en déduit alors ’expression des tensions et courants de composant en fonction des im-

pulsions mesurées a 'oscilloscope et des parametres du systeme de mesure : Zc1, Sine, Sref, Si2,

Zpincesa ZCZ et ’)/l :

Vour = SineSao. {(1 - M) cosh(yl) — Z02 smh(*yl)} Vine,p3
St [(1 4 B cosh(ol) + 222 sinh()] Ve

(4.38)
Ipur = SineSi2 [COSZ]Z(;YI) + (ZZCZZTEZ; ZCQ) smh('yl)} Wnc,Pi&
Sre h l) TNnces .
54;. [cos (v + (Z;1 Zca + TCZ) smh(fyl)} ‘/ref,PS

4.3.6 Traitement des réflexions multiples entre les plans 5 et 6

Les possibles réflexions de V,..y pyr sur le plan 5 puis a nouveau le plan 6 n’ont pas été abor-
dées dans les sections précédentes. Elles existent pourtant et ne doivent pas étre négligées. Elles
sont dues a la rupture d’impédance représentée par les pinces et le cable coaxial d’impédance
caractéristique Z¢o1 = 50 € par rapport a 'impédance caractéristique des lignes microruban. Vu

depuis la ligne microruban, le coefficient de réflexion sur le plan des pinces est égal a :

ZCl + Zpinces - ZCZ
ZCl + Zpinces + ZCZ

S55 = (4.39)

Plus 'inductance des pinces est élevée, mais surtout plus la désadaptation |Zc1 — Zeg| est
grande, et plus la réflexion sur le plan 5 est importante. Par exemple, méme en négligeant 'impé-
dance Zpinces des pinces et des fils, une impédance caractéristique de 61 €2 de la ligne microruban
suffirait & introduire un coefficient de réflexion de 10 % & 'interface pinces-piste, vue depuis la

piste.

On montre cependant qu’en fait, les réflexions multiples sont prises en compte implicitement
dans toutes les étapes de calcul précédentes, et en particulier I’étape 4.3.4. Ainsi, dans I’équation
4.21, I'onde « incidente » Vi, p5 est en réalité la somme exprimée dans P5 de toutes les ondes
progressives issues des réflexions multiples entre les plans 5 et 6, et 'onde « réfléchie » la somme

des ondes régressives dans le méme plan.

Il convient alors d’effectuer une précision : contrairement aux ondes incidentes calculées dans

les plans 2, 3 et 4, Vi, ps n'est pas une image directe de I'onde générée dans le plan 1. En effet,
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elle est aussi fonction des réflexions successives sur le composant, qui elles-mémes dépendent de
son impédance instantanée Zpyr. Il en résulte que I'impulsion « incidente » totale arrivant sur
le composant a un instant donné dépend de sa réponse antérieure. Il reste cependant pertinent
de parler ici aussi d’onde incidente pour qualifier Vj, ps, car en définitive, c’est bien cette su-
perposition d’ondes progressives qui vient réellement agresser le composant. De méme, on parle

dans la suite d’onde réfléchie V,..r p5 pour la superposition d’ondes régressives dans P5.

Dans le paragraphe suivant, on établit une formulation mathématiquement équivalente de
Vine,p6 €t Vier pe mettant en évidence la contribution des réflexions multiples dans les calculs
de la partie 4.3.4.

La matrice de parametres S décrivant le passage du plan 4 au plan 5 est définie par :

<V;"ef,P4> _ [54%5] <V;nc,P4>’ (440)

V:mc,PE) Vt/‘ef,PB
avec
Saa Sas
[Susss] = . (4.41)
Ss4 Sss

On peut montrer en utilisant les relations 4.11, 4.12, 4.13 et 4.20 que cette matrice s’écrit :

ZC2+Zpin0557ZCI 2.ch
ZC2+Zpinces+ZC1 ZCQ+Zpinces+201
[Sa5] = (4.42)
2-ZCQ ZCl+Zpinces_ZCQ

ZCQ+Zpinces+ZCI ZCQ+Zpinces+ZCI

La tension incidente dans le plan 5 se décompose de la maniere suivante :

Vine,p5s = S54.Vine,pa + S55.Vyef.ps (4.43)

On peut également écrire V; comme étant la somme d’une onde incidente « primaire »
inc,P5

Vine, p5(0) et d’une infinité de réflexions secondaires Vi, p5(k) sur le plan 5 :

Wnc,P5 = V;nc,P5(0) + Z V;nc,P5(k) (444)
k=1

L’onde « primaire » non encore perturbée par les réflexions sur le DUT et sur les pinces est
une image de 'onde incidente mesurée a I'oscilloscope. Par identification, on obtient :
2. 709

Vine.ps® = Vi 4.45
inc, P5 Z01 +Z02+Zpinces inc, P4 ( )

ZCl + ZC’2 + Zpinces

Vine,ps' 542.Sine-Vine,p3 (4.46)
et le second terme de 4.44 est égal a I’onde réfléchie en P5, V¢ ps, réduite d’un facteur Sss :
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Z Vine.psH) = S55-Vref,P5 (4.47)
k=1

avec Sss le coefficient de réflexion sur P5 vu depuis la ligne microruban.

4.3.7 Bilan des étapes d’étalonnage du systeme de mesure

Les cinq parametres & mesurer pour pouvoir effectuer des mesures dans le plan 6 et les étapes

d’étalonnage associées a ces parametres sont résumées dans la figure 4.8.

Toutes les opérations sur les formes d’ondes menant au calcul des tension et courant aux
bornes du composant a partir des tensions acquises a 1’oscilloscope sont traitées par des fonctions
Matlab que j’ai implémentées. Un important travail a été fourni par Alain Salles, ingénieur
instrumentation ESD & Freescale, pour automatiser ces étapes d’étalonnage et de mesure. Un
programme Labview a été développé par ses soins pour guider l'utilisateur pas a pas a travers

les étapes de mesures, et appeler les fonctions M atlab.

4.4 Résultats

Comme dans la partie 3.6, on peut évaluer 'erreur associée a la méthode d’étalonnage en
effectuant des mesures sur des structures connues : typiquement des circuits ouverts et court-

circuits.

Les mesures transient — T'LP doivent pouvoir s’adapter a deux types de botitiers : le cas de
boitier le plus simple est celui des boitiers « DIL », dont les broches sont suffisamment grandes
pour que ’on puisse venir y connecter directement les pinces. Dans ce cas, I’étalonnage s’arréte
au plan 5, qui coincide avec le plan du composant sous test. On peut tester I'efficacité des étapes
d’étalonnage correspondantes en mesurant, comme dans la figure 4.9 le courant sur un circuit
ouvert et la tension sur un court-circuit. Contrairement au cas de la partie 3.6, le plan de mesure
n’est ici pas situé dans une ligne de transmission, mais sur un élément localisé (pinces). Il n’y a
pas dans ce cas de propagation d’ondes incidentes et réfléchies, et on ne peut donc pas définir
Ierreur a partir de la superposition ou non de ces deux impulsions. La définition retenue pour

I’erreur instantanée sur un circuit ouvert est la suivante :

Zci-dco ‘
E %) = 100. | —————— 4.48
rreurco (%) mar(Voo) (4.48)
Dans le cas du court-circuit, le pourcentage d’erreur est donné par :
Erreurcc(%) = 100. ‘VCC (4.49)
Zer.mazx(Ioo)

ANTOINE DELMAS — UNIVERSITE DE TOULOUSE



4.4. RESULTATS

95

Etalonnage des
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coaxiaux

Etalonnage des
pinces

Etalonnage de
la carte
PCB

Paramétres -S du
systemedeP3 a
P2

Délai de
propagation dans
les pinces

Impédance des
fils des pinces

Paramétre de
propagation des
lignes
microruban

ETAPES DE MESURE

Mesure TLP sur OPEN. S, 1
=) s

Mesure TLP avec P2 relié  la voie 2 de l'oscilloscope Sy Sy

Mesure au VNA ou oscilloscope avec un OPEN en P5. =) T

Mesure TLP avec un SHORT en P5 EEEN Zpim:}sm + Zpim: GND
— L

Mesure TLP avec un OPEN en P6 ¥

Parameétres de Layout de la carte PCB. =) Z c2

CALCUL DE V7 ET Iy

S

Vmc,PZ(f) = Sinc 'anc,PS.(f)
S

Vref ,PZ(f) = Sref 'Vref ,Ps.(f)

ref

inc >

_ - jor + jor
VP4 =e 'Vmc ,P2 te 'Vref ,P2
7 _ — jwr anc P2+ jor V?”Ef ;P2
pg — € P € P

VPi =VP4_(mech )'1P4

pinces Ips — Ip4
(Viour = Ves-cosh( )= Z 1 4. sinh( 71.)
y.L L or = Lry-cosh( L) = - 2 sinh( 71.)

FIGURE 4.8 — Bilan des étapes de mesure permettant 1’étalonnage du banc T'LP. Les cinq
étapes de mesure présentées permettent d’apporter les équations nécessaires a la détermination
des cing inconnues que sont les parametres Sine, Sref, Ty Zpinces €6 yl. Le cas de I'impédance
caractéristique Zco des pistes microruban est traité a part, celle-ci étant extraite des parametres
de layout de la carte. On recalcule ensuite les tensions et courants dans les plans successifs en
utilisant chacun de ces parameétres.

L’erreur obtenue est inférieure & 3 % dans un cas comme dans ’autre.

La deuxiéme configuration a tester concerne la mesure sur PC'B pour des boitiers de type
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a) 10 CIRCUITOUVERT | 3 b) 200 - COURT CIRCUIT 3
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FIGURE 4.9 — Mesure de la tension et du courant sur un circuit ouvert (a) et sur un court-circuit
(b) en bout des pinces (plan 5) pour une impulsion de 10 V' T'LP. Le courant de circuit ouvert et
la tension de court-circuit servent a calculer le pourcentage d’erreur dans chacun des cas. Celui-ci
est de l'ordre de 2.5 % et atteint sa valeur maximale pendant le front montant de I'impulsion.

R — PQFP, qui met en jeu toutes les étapes d’étalonnage. Dans ce cas-1a, le plan de mesure est
situé sur un ligne de transmission, & travers laquelle se propagent une impulsion incidente et une
impulsion réfléchie. Ces derniéres sont comme on le sait égales en P6 si le composant sous test
est un circuit ouvert, et opposées s’il s’agit d’un court-circuit. On se sert de ceci pour définir le

pourcentage d’erreur. Sur un circuit ouvert, on le calcule par :

‘/inc P6 — V;’ef P6
Erreurco(%) = 100. . ’ , 4.50
%) max(Vipe,p6 + Vees,P6) (4.50)
et sur un court-circuit par :
Vine,p6 + Vies,p6
Erreurcc(%) = 100. : : 4.51
( ) ‘max(‘/inc,PG - V;’ef,PG) ( )

La figure 4.10 décrit le résultat d’une mesure sur un circuit ouvert et sur un court-circuit
dans le plan 6. Le court-circuit est obtenu au moyen d’une bande adhésive conductrice (cuivre)
collée sur la face arriere de la carte, la ol ressortent les contacts métalliques de chaque broche. Le
contact entre la broche testée et la masse est réalisé par l'intermédiaire de cette bande adhésive,

et n’est donc pas parfait.

Sur le circuit ouvert en P6, on obtient une erreur de 1 % environ. Ce résultat, inférieur a celui
obtenu avec un circuit ouvert en P5 peut paraitre surprenant. Il est en réalité compréhensible,
puisque le parameétre extrait lors de 1’étalonnage de la carte PCB est lui aussi calculé a partir
d’une mesure sur circuit ouvert en P6. Ainsi, lors d’'une mesure sur un autre circuit ouvert, il
est normal, par réciprocité de la formule 4.29 que les tensions mesurées apparaissent correctes.

L’erreur obtenue ne peut étre imputable qu’a une répétitivité non parfaite du générateur et du
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systeme.

L’erreur obtenue sur le court-circuit, en revanche est plus élevée : elle est de I'ordre de 5 %.
Trois facteurs peuvent expliquer ce résultat :
— Premiérement, I’étalonnage des pistes de la carte PC'B n’est pas réalisé sur un court-circuit
mais sur un circuit ouvert, et donc on ne bénéficie pas ici de 'effet décrit au-dessus.
— Aussi, le résultat sur un circuit fermé est beaucoup plus affecté par les éventuelles erreurs
dans la mesure de I'impédance Zpinces des pinces que ne lest le circuit ouvert, la différence
de potentiel aux bornes des pinces étant dans ce cas bien plus importante.

— Enfin, comme on I’a vu, le court-circuit réalisé n’est pas parfait.

COURT-CIRCUIT
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|
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FIGURE 4.10 — Tension incidentes et réfléchies calculées dans le plan du composant lors de
mesures sur un circuit ouvert (a) et fermé (b) dans le plan 6. La tension de précharge est ici
de 10 V TLP. Dans le cas du court-circuit, la tension réfléchie a été inversée afin de mieux
visualiser sa superposition avec la tension incidente. Les erreurs correspondantes sont calculées
au moyen des formules 4.50 et 4.51

La figure 4.11 montre les formes d’ondes en tension et en courant obtenues sur des compo-
sants NPNB Pad40 V (section 1.6.1.3) de deux longueurs différentes : 75 pum et 250 pm. Ces
composants sont des structures de tests isolées, sans que soit mis en parallele un circuit a proté-
ger. Cela permet de s’assurer que I’on mesure bien la protection et non la réponse du circuit. Le
boitier sur lequel sont montées les protections est de type DIL, et la mesure s’effectue donc dans
le plan 5. L’agrandissement du composant réduit la surtension de 5 % environ. Cette différence
peut étre attribuée a une injection de jonction émetteur/base supérieure dans le composant le
plus grand.

En réitérant cette mesure a plusieurs niveaux de tension, on trace les courbes « I-Vmax »
évoquées dans les précédentes chapitres. Ces courbes sont comparées dans la figure 4.12 aux
courbes quasi-statiques T'LP mesurées sur les mémes composants avec des durées d’impulsion

de 100 ns. Cette différence de 5 % entre les surtensions du composant de 250 pm et celui de 75
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FIGURE 4.11 — Mesure de la tension (trait plein) et du courant (pointillés) sur des composants
de protection NPNB Pad20 V, de deux longueurs d’émetteur différentes, a 300 V- TLP (6 A).

pm est visible sur ’ensemble de la courbe.
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FIGURE 4.12 — Comparaison entre les courbes I — V' obtenues par des mesures T LP standard
(courbes Itrp — Vrrp) et les courbes I — Vmaxz des NPNB Pad40 des deux dimensions diffé-
rentes.

4.5 Conclusion.

Dans cette partie, nous avons présenté une méthode d’étalonnage du banc de mesure T'LP

du laboratoire de validation de Freescale. Le banc de mesure en lui-méme n’a été que peu modi-
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fié, seule une ligne de transmission (7L de la figure 4.4) a été allongée pour obtenir un bonne
séparation des impulsions incidentes et réfléchies a 1’oscilloscope, et la sonde (haute impédance)

en tension a été remplacée par un cable coaxial.

Le systeme génere des impulsions d’une largeur de 20 ns, avec un temps de montée de 3.3
ns environ de 'impulsion incidente sur le composant. Les tensions T'LP pouvant étre traitées
vont de 1 V' & 1500 V' (6 A). L’étalonnage et la mesure peuvent s’effectuer a des niveaux de
tension différents, les parametres du systéme étant linéaires en puissance, mais une attention
particuliere a due étre portée a l'effet des diodes en inverse présentes a I'extrémité de la ligne
de charge pour absorber les réflexions négatives. En effet, ces diodes constituent le seul élément
non-linéaire du systeme, et il convient de s’assurer que les éventuelles ondes réfléchies sur le relai

atteignant ces diodes ne viennent pas perturber le signal utile.

L’erreur mesurée ne dépasse pas 5 %. On peut attribuer cette erreur a de multiples facteurs :

— La résolution temporelle de l'oscilloscope est de 100 ps, déterminée par sa fréquence
d’échantillonnage de 10 GHz. Cependant sa bande passante analogique de 3 GHz ne
permet pas de mesurer des temps de montée inférieurs a 120 ps.

— La résolution en tension de 'oscilloscope est déterminée par le codage sur 8 bit de sa voie
verticale, ce qui donne une précision égale & Vprp/256, soit 0.4 % pour une fenétre en
tension s’étalant sur une largeur égale a Vppp. Mais I'incertitude sur le temps se répercute
sur la tension de par le manque de précision dans I'alignement des impulsions incidentes
et réfléchies. Dans notre cas, avec un temps de montée de 3.3 ns environ, un décalage
de 120 ps entre les deux impulsions conduit & une erreur de 1.7 % de la mesure de la
tension de circuit ouvert. On voit donc que pour chaque acquisition, les seules résolutions
horizontales et verticales de 1’oscilloscope apportent une erreur sur la tension de 2.1 % de
Vrip. En revanche, on note que le jitter de I'oscilloscope est tres faible, de 'ordre de la
picoseconde seulement, et ne vient donc pas perturber les mesures.

— Cette erreur est répétée sur toutes les acquisitions nécessaires a 1’étalonnage du banc de
mesure et aux étapes de mesure en elles-mémes. L’accumulation des erreurs se répercute
sur le résultat final.

— Les parametres d’étalonnage sont le fruit d’opérations sur des formes d’ondes qui ont
la plupart du temps été mesurées séparément et dont les impulsions incidentes ne sont
pas exactement identiques. Cette non-répétitivité du générateur et du systéme (cébles,
connecteurs ..) est également source d’erreur dans 1’étalonnage.

Tous ces parameétres contribuent a limiter la précision des mesures.

ANTOINE DELMAS — UNIVERSITE DE TOULOUSE



CHAPITRE 4. METHODE D’ETALONNAGE POUR DES MESURES
100 TRANSIENT — TLP SUR BOITIER

ANTOINE DELMAS — UNIVERSITE DE TOULOUSE



Chapitre

Analyse du déclenchement d’un composant

de protection E'S D haute tension a base de
thyristor : le NPNB

5.1 Introduction

L’étude menée dans les chapitres précédents nous a conduit a proposer et valider une nou-
velle méthode de mesure de la réponse transitoire de protections £.SD soumises & une décharge
TLP. Son application sur des composants de protection a permis entre autres de confirmer la
réalité physique du pic de tension observé en simulation TC AD pendant le déclenchement de la

protection.

C’est a ce pic de tension que nous allons nous intéresser dans ce chapitre. Nous verrons que
sa forme dépend autant des caractéristiques du générateur que des parametres physiques propres
au composant. Apres avoir exposé la relation entre les parametres du générateur et le courant
dans le composant quand la tension entame son repliement, nous étudierons la corrélation entre
les mesures transient — TLP et les simulations TCAD. Nous nous intéresserons ensuite au
comportement transitoire du composant a protéger, dans le but d’affiner la fenétre de conception
ESD. Le déclenchement du NPN B sera ensuite étudié en détails, et un ensemble de régles de

dessin sera proposé pour réduire ’amplitude du pic en tension.

Note : pour des raisons de confidentialité, dans ce chapitre, les unités de distances seront

données en « unités de mesure » (udm).
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5.2 Conditions nécessaires au retournement

Dans cette section, nous allons établir une relation qui caractérise 'interaction de deux des
parametres du générateur d’impulsion, a savoir sa résistance interne et la pente de I'impulsion
générée, avec la pente du courant Ipyr circulant dans le composant, qui caractérise sa réponse
a I'impulsion. Nous verrons quelle relation doit étre vérifiée par ces grandeurs pour que le com-

posant puisse se replier.

Le banc de mesure TLP fonctionne comme rappelé en figure 5.1-a) : un générateur d’im-
pulsions T'LP délivre une onde incidente Vi, 4en¢. Le fonctionnement interne du générateur
d’impulsions est évoqué plus en détail dans 'annexe B. Cette onde incidente se propage a tra-
vers la ligne de transmission d’impédance caractéristique Zo = 50 €2, et arrive dans le plan
du composant apres avoir subi ’atténuation et la distorsion propre au systeme de mesure. On

rappelle que la tension et le courant du composant s’expriment par :

Vour = Vine,put + Viefr,pUT

Vine,pur—Vref,DUT

: (5.1)
Ipur = Zc

avec Vine putr €t Viep puT les ondes en tension incidentes et réfléchies dans le plan du com-

posant. De ces équations, on tire :

Vour = 2Vine,pur — (Vine,pur — Vrer,0UT): (5.2)

Vour = 2Vipe,pur — Ze - Ipur ‘ (5.3)

On peut alors représenter le systéme de mesure par un circuit électrique équivalent (figure
5.1-b), constitué de I'impédance caractéristique réelle Z¢ de la ligne de transmission et d’un
générateur de tension générant une impulsion T'LP d’amplitude 2.Vipc pur(t). Ce circuit équi-
valent est celui utilisé pour les simulations électrothermiques TC'AD. On voit qu’il n’est pas
utile de simuler la ligne de transmission pour pouvoir reproduire avec exactitude les conditions
de mesures T'LP. Il est cependant nécessaire de connaitre la forme d’onde de I'impulsion inci-
dente Vi, pyr dans le plan du composant. Cette impulsion peut étre mesurée en T'L P en reliant

I’extrémité de la ligne de transmission a 1’oscilloscope.

Examinons a présent, en se basant sur le modeéle de la figure 5.1-b) les conditions nécessaires
pour que la tension aux bornes du composant puisse commencer a décroitre. Le repliement a
lieu quand la tension atteint son maximum. Cette condition se traduit mathématiquement par

I’équation :
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=2Vinc,DUT - ZcIDUT
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FIGURE 5.1 — Equivalence entre le modéle du banc de caractérisation TLP (a) et le modéle
utilisé en simulation (b).

dVpur
dt

= 0. (5.4)

D’apres I’équation 5.3, cela équivaut a :

d(2.Vine,pur)  d(Zc. Ipur)

_ =0 5.5
dt dt ’ (5:5)
soit :
d(ZC.IDUT) d(2-%nc DUT)
= ’ . 5.6
dt dt (56)

Cette condition signifie que le repliement a lieu lorsque I'augmentation de tension imposée
par le générateur est compensée par 'augmentation de la chute de potentiel a travers la résis-

tance Z¢ (figure 5.1-b). Deux constatations peuvent étre tirées de ce résultat :

— La premiere est que la forme d’onde de I'impulsion incidente et en particulier sa pente

dV; . . . .
—nebUL a un impact direct sur la surtension de la protection au moment de

instantanée
son déclenchement.

— La deuxiéme constatation concerne l'effet de la résistance série Zo. On voit qu’a pente
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incidente égale, plus cette résistance est importante et plus le retournement sera atteint

tot, et donc moins la surtension sera élevée.

Une conséquence directe de ces deux constatations est qu’il est particulierement difficile de
comparer des pics de tension obtenus en transient — TLP et en HBM. En effet, méme si leurs
temps de montée sont similaires, la différence importante entre les impédances des générateurs
TLP et HBM (50 Q en TLP contre 1.5 kQ en HBM) modifie les conditions pour lesquelles

I’équation 5.6 est atteinte dans les deux cas. Il en résulte différentes valeurs de surtensions.

L’utilité du transient — T'LP se justifie cependant en tant que moyen d’analyse du com-
portement transitoire des protections ESD. En effet, d'une part, les phénomenes qui controlent
le retournement d’un composant de protection ESD sont les mémes pour une décharge H BM
et en TLP. D’autre part, plus 'impédance de générateur est élevée, et plus celui-ci a tendance
a « forcer » le courant dans le composant. A contrario, la faible impédance de générateur du
transient — T LP permet de laisser les variations de courant au déclenchement s’opérer plus

« librement », ce qui facilite ’analyse physique.

5.3 Corrélation entre les mesures transient — T'LP et les simula-

tions TCAD

Pour pouvoir analyser le comportement physique des composants lors de la surtension, on
a recours aux outils de simulation TCAD de Synopsis (sprocess et sdevice). Le profil 2D du
composant est d’abord générée par simulation du procédé technologique. Puis, une attention
particuliére a été portée lors de la sélection de certains modeles physiques. En particulier pour
les simulations électrothermiques, les durées de vie des électrons et des trous ont été calibrées

pour simuler avec précision la tension de maintien & bas courant, comme recommandé dans [64].

Examinons la corrélation que I'on peut établir entre les mesures transient — T LP et les
simulations TCAD 2D. Les mesures et simulations sont faites sur le composant NPNB Pad
20V (Vi = 28.9 V), dont le déclenchement sera étudié en détails dans les sections suivantes.
On effectue d’abord les mesures transient — T'L P pour une charge de 100 V, avec des temps de
montée de 300 ps, 1 ns, et 10 ns, et des largeurs d’impulsions de 5 ns et 100 ns. De ces mesures,
on extrait les formes d’onde incidentes Vi, pyr dans le plan du composant. Ces formes d’onde
sont ensuite utilisées pour reproduire en simulation les conditions de mesure transient — T LP,

conformément au schéma de la figure 5.1-b.

Les corrélations sont trés bonnes durant les phases de déclenchement, et ce jusqu’au pic de
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FIGURE 5.2 — Comparaison entre les mesures transient — T LP (trait plein) et les simulations
TCAD (tirets). Figure a) : mesure et simulations sur le composant pour une impulsion de 5 ns
de longueur, avec 300 ps de temps de montée (bleu foncé) et 1 ns (trait vert clair). Figure b) :
mesures et simulations sur une impulsion de 100 ns de long avec 10 ns de temps de montée.
Figures c) et d) : agrandissements des figures a) et b) autour du pic de tension.

tension. La différence entre les tensions maximales V;,q; simulées et mesurées est égale & 7 %,

2,3 % et 1 % respectivement pour les temps de montée de 300 ps, 1 ns, et 10 ns.

La pente dVpyr/dt est elle aussi assez bien simulée. Mais a la différence de V4., les écarts
entre les valeurs mesurées et simulées s’accroit quand le temps de montée s’allonge. Elles sont

respectivement de 5 %, 9 % et 20 % pour les temps de montée de 300 ps, 1 ns et 10 ns.

La corrélation se dégrade quand le composant entame son repliement, la tension ne chutant
pas aussi vite en simulation qu’en mesure (jusqu’a 30 % d’erreur). Cette divergence peut étre
attribuable a des effets tridimensionnels non simulés, qui prennent de plus en plus d’impor-
tance a mesure que le composant entre en régime de forte injection. Cependant, tant que 1’on se

concentre sur les phénomenes physiques controlant le pic de tension, on peut raisonnablement
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faire confiance aux simulations.

5.4 Analyse du déclenchement du composant a protéger

5.4.1 Introduction

La structure de protection dont nous étudierons le déclenchement dans la partie 5.7 est
congue pour protéger les E/S 20 V dans la technologie SmartMos 8 MV (section 1.6). Le
composant qu’il est amené a protéger de fagon privilégiée est un LDMOS de puissance (figure

5.3-a)), avec source et body P court-circuités (N BL isolant le substrat).

C’est sur ce LDMOS que nous allons porter notre attention dans cette section, et plus par-
ticulierement sur son comportement dynamique lors d’un stress positif sur le drain. Le but est
de connaitre sa tolérance a des agressions de type « pic de tension » afin de pouvoir éventuelle-
ment re-définir la fenétre de conception ESD, en y incluant les données dynamiques. Une étude
similaire a été menée en 2009 par Liou et. al., introduisant la notion de « zone de fonctionne-
ment str transitoire » (Transient Safe Operating Area), qui étend la notion classique de zone

de fonctionnement stir (Safe Operating Area) aux phénomenes dynamiques [65].

5.4.2 Présentation du composant a protéger

Le LDMOS a protéger n’est pas conc¢u pour fonctionner en avalanche, et la protection a
pour fonction d’empécher la tension de drain de dépasser la tension de claquage drain-body. La
configuration dans laquelle sont placées la protection « NPNB » et le composant a protéger est
schématisé dans la figure 5.3-b). L’impédance du circuit de pilotage de la grille est modélisée

par une résistance pouvant varier de 0 €2 a 10 k€.

La caractéristique TLP du LDMOS avec 10 ns de temps de montée est reportée sur la
figure 5.4. Dans ce cas précis, le contact de grille a été court-circuité a la source. On note que le
LDMOS est endommagé dés qu’il se replie, ce qui confirme la nécessité pour la protection de
limiter la tension en-dessous du V43 du NLDMOS.

Tension de maintien et robustesse

La cause de cette faible robustesse du LD M OS lorsqu’il fonctionne en avalanche drain-body
est & chercher du c6té des caractéristiques de la zone N formant le drain. En effet, le repliement

est initié par le déclenchement du N PN parasite constitué par la source, le body P et le drain,
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FIGURE 5.3 — Profil 2D du LDMOS a protéger (a), et configuration dans laquelle sont placées
la protection NPNB et le LDMOS (b).
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FIGURE 5.4 — Caractéristique I — V TLP du LDMOS a protéger, avec une résistance grille-
source nulle et un temps de montée de 10 ns. En bleu foncé sont représentés les points I — V,
et en vert clair le courant de fuite entre chaque mesure.

la source jouant alors le role de I’émetteur, le body de la base, et le drain de collecteur. Le faible
dopage N du caisson de drain le rend particulierement sensible aux effets de forte injection :
lorsque le NPN parasite se déclenche, les fortes densités de courant circulant dans le drain
tendent a repousser la jonction collecteur-base depuis la jonction métallurgique vers la zone
N*t/N~ sous le contact de drain [29] (figure 5.5-b). Cette jonction N* /N~ posséde une ten-
sion de claquage tres basse, ce qui explique la faible tension de maintien du composant, comme
constaté par Mergens (« extraordinary strong snapback » [60]). La densité de courant sous la
diffusion Nt de drain atteint alors sa valeur critique Jepiz = ¢Npvsar ~ 1.10° A.cm™2 (figure
5.5-a)) au-dela de laquelle le niveau de dopage n’est plus suffisant pour supporter le courant, ce
qui meéne a un second claquage par avalanche. Ce claquage par avalanche entraine un repliement

a fort courant conduisant & la destruction du LDMOS.
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Densité de courant (A.cm?) Champ électrique (V.cm™)

P 2.0E+05 B 4.0E+05
8.0E+04 3.2E+05
3.2E+04 2.4E+05

1.6E+05

. 8.0E+04
0.0E+00

1.3E+04

. 5.0E+03
2.0E+03

FIGURE 5.5 — Densité de courant (a) et champ électrique (b) simulés dans la région de drain
apres repliement de la tension. On note ’apparition d’une zone de fort champ électrique a la
jonction N /N~ sous le contact de drain.

Tension de repliement : déclenchement par « dV/dt »

Ce composant est par ailleurs assez sensible aux phénomeénes de « déclenchement par dV/dt »
abordés dans la section 1.5.2.1, qui se manifestent par un abaissement de la tension de repliement
Vi1 sous leffet des courants transitoires. Ces courants transitoires sont d’autant plus importants
que la pente dV/dt est forte et que la résistance de grille Rg est élevée. On peut constater, dans
le tableau 5.1, I'effet de la pente imposée et de la résistance de grille sur la tension de repliement

quasi-statique du composant.

Pente dV/dt

6 V/ns | 200 V/ns
0Q 62.5 53,7
R | 1EkQ 62.5 52.7
10 £Q 62.3 51.1

TABLEAU 5.1 — Tensions de repliement quai-statique du LDMOS pour deux pentes
AViéenerateur /dt © 6 V/ns et 200 V/ns, correspondant respectivement & des temps de montée
de 10 ns et 300 ps environ, et pour trois valeur de la résistance de grille : 0 ©2, 1 kQ et 10 k2.

5.4.3 Redéfinition de la fenétre de conception

Nous avons vu au-dessus que le LDMOS était détruit des son repliement, a la tension
Vi, Lpmos- Par conséquent il faut veiller, lors de la conception de la protection, a ce qu’elle se
replie avant d’atteindre la tension Vi1 ,paros. Or, on voit d’apres le tableau 5.1 que cette tension
de repliement du LDMOS dépend de la pente dV/dt appliquée et de la résistance grille-source
Rg. La fenétre de conception des protections doit donc étre adaptée de maniere a intégrer ces
particularités. A premiere vue, on peut définir la borne supérieure de la fenétre de conception

de la maniere suivante : il faut s’assurer que quelque soit la pente de 'agression ESD, la forme
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d’onde générée par la protection n’atteigne jamais la plus basse des tensions de repliement du
LDMOS (tableau 5.1).

Cette définition est tres contraignante, puisqu’elle concerne l'intégralité de la forme d’onde
Vnpnp(t) aux bornes de la protection, y compris le pic de tension. Or on ne sait pas a priori
sile LDMOS est sensible a des surtensions breves telles que celles constatées aux bornes du
N PN B. Examinons cette question, et tentons de voir s’il est possible d’assouplir la regle édictée

au précédent paragraphe.

Quelle est la durée associée a la destruction du LDMOS ?

Le composant va-t-il se dégrader si sa tension de repliement est dépassée pendant quelques
nanosecondes 7 Autrement dit, la surtension est-elle suffisamment longue pour que le LDMOS

ait le temps de se déclencher et de se dégrader ?

Pour le savoir, nous avons fait subir une série d’agressions vf — T LP a des composants dont
la résistance de grille a été choisie & Rg = 10 k€2, afin qu’ils soient particuliérement vulnérables
aux effets dynamiques. Le temps de montée est de 300 ps, et la tension est celle correspondant
au premier point I — V TLP apres repliement pour ce temps de montée particulier et cette
résistance de grille. Cela correspond a une tension d’impulsion de 55 V' T'LP, pour laquelle la

pente est d’environ 200 V/ns.

Nous avons utilisé les possibilités du banc de mesure Oryx permettant de générer des impul-
sions de 1.25 ns, 2.5 ns et 5 ns, a 'aide des différentes lignes de charge. La largeur d’impulsion

la plus courte, a 1.25 ns, est de 'ordre de grandeur de la largeur du pic de surtension du NPN B.

Les formes d’ondes incidentes sont relevées en figure 5.6. On peut voir que les impulsions de
1.25 et 2.5 ns ne s’annulent pas immédiatement apres la fin de 'impulsion, mais retombent a
zéro par paliers successifs. En effet, contrairement a la ligne de 5 ns, elles ne sont pas congues
comme la ligne 7' de la figure B.1 (annexe B). Dans le cas des impulsions de 1.25 ns et 2.5 ns,
la ligne T'Ly est scindée en deux parties reliées entre elles par une résistance de 50 2. Ainsi, les
ondes se réfléchissent sur deux résistances successives, avec des coefficients de réflexion de 1 et
%. Cette réflexion multiple explique la présence de cette décroissance par paliers, dont on peut

apercevoir les deux premiers dans la figure 5.6.

Les trois mesures ont bien évidemment été faites sur des composants distincts, et la carac-
téristique I — V' statique mesurée apres ’agression dans chacun des trois cas a été comparée
(figure 5.7). On constate que quelle que soit la durée de I'impulsion, la caractéristique statique

du composant n’est plus la méme apres l'agression ESD, ce qui dénote une dégradation. De
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FIGURE 5.6 — Formes d’ondes utilisées pour tester la robustesse du LDMOS sous différentes
largeurs d’impulsion. Pour les impulsions a 1.25 et 2.5 ns, on peut voir les paliers correspondant
aux réflexions multiples entre la résistance Ry (figure B.1) et la résistance de 50 2. En bleu foncé
est tracée 'impulsion incidente a 1.25 ns, en vert clair celle a 2.5 ns et en rouge pointillés celle
a b mns.

plus, le défaut créé semble d’autant plus important que 'impulsion est longue. Ce défaut, sans
doute situé dans la région de drain, apparait en moins de 1.25 ns, puis croit a mesure que le

composant s’échauffe.

On voit donc que la durée nécessaire au LDMO.S pour se replier et étre endommagé est de
I’ordre de grandeur de la largeur du pic de tension présent lors du déclenchement d'un NPN B.

On ne peut donc pas compter sur la brieveté du pic pour ignorer son effet sur le LDMOS.

1LE-06 - |V statique avant stress l o
8 E-07 - IV statique aprés stress 5 ns {
------- IV statique apreés stress 2.5 ns
6,607 - IV statique aprés stress 1.25 ns
< 4,E07 -
2,E-07
0,E+00 - — an T - T 1
0 10 20 40 50 60

30
vV(Vv)

FIGURE 5.7 — Courbes I — V statiques mesurées avant I’agression ESD (en noir), aprés 'impul-
sion de 5 ns (en trait plein vert clair), apres celle de 2.5 ns (rouge pointillés) et apres I'impulsion
de 1.25 ns (tirets oranges). Une limitation de 1 puA a été appliquée lors de la mesure.

De plus, on verra dans la section 5.7 que le courant circulant dans le NPNB avant son
déclenchement est tres faible et que par conséquent, la tension du générateur se reporte quasi-

intégralement sur le composant. Ainsi, on peut considérer comme égales les pentes dVypyp/dt
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et dViénerateur/dt avant repliement du N PN B. On ne peut donc pas compter non plus sur une
réduction de la pente appliquée sur le LDMOS par 'action du N PN B, ni sur une augmentation
de sa tension de repliement du fait de I’abaissement de cette pente dV//dt (voir tableau 5.1).
En conclusion, la regle énoncée plus haut ne peut pas étre assouplie. Il faut que le pic de
tension du N PN B soit toujours inférieur a la plus faible des tensions de repliement du LDMOS

sous différentes pentes et résistances de grille.

5.5 Présentation du composant NPNB

5.5.1 Principe de fonctionnement

Le composant NPN B (voir section 1.6.1.3) est développé a partir de transistors bipolaires
(figure 5.8). Il est destiné a la protection contre les décharges tant positive que négatives .

Néanmoins, dans cette étude, nous nous limiterons au cas des décharges positives.

,ESD
SONN

P-

N* (NBL)
P =
P +

FIGURE 5.8 — Profil du composant N PN B et schéma équivalent.

Il est composé de deux caissons P isolés I'un de l'autre par un caisson N profond relié a
une couche enterrée Nt (NBL). Des diffusions peu profondes et trés dopées de Nt et PT sont

réalisées dans chacun des caissons P. Tout le composant est entouré par un caisson N d’isolation.

Trois transistors bipolaires doivent étre considérés dans le cas d’une décharge positive. Le
premier est un NPN dont le caisson P relié & la masse constitue la base, la diffusion N* de ce
méme caisson 1’émetteur, et le caisson N du milieu le collecteur. Ce N PN partage sa base et
son émetteur avec un NPN vertical, dont le collecteur est constitué de la couche enterrée N+
(NBL). Le troisieme transistor est un PN P ayant le caisson P relié au signal comme émetteur,

le caisson N du milieu comme base et le caisson P relié a la masse comme collecteur. Le NPN
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latéral et le PN P sont connectés en configuration SCR, dans laquelle le courant de collecteur
de I'un des deux transistors constitue le courant de base de 'autre. A ces trois transistors vient

s’ajouter une diode verticale constituée par I’émetteur du PN P et la couche enterrée.

La protection est déclenchée par 'effet d’autopolarisation du N PN latéral. Quand la tension
atteint la tension de claquage de la jonction base/collecteur en inverse, un courant de trous est
injecté dans la base, qui tend a polariser en direct la jonction émetteur-base. L’émetteur injecte
alors des électrons dans la base, et 'effet bipolaire se déclenche quand ceux-ci atteignent la jonc-
tion base-collecteur, ou ils sont multipliés par effet d’avalanche. La jonction émetteur-base du
NPN vertical est commune avec celle du NPN latéral, et le NPN vertical se déclenche a son
tour quand les électrons injectés par I’émetteur atteignent sa jonction collecteur-base en inverse.
Le courant injecté par ces deux transistors NPN augmente alors rapidement, et la tension aux
bornes de la protection peut se retourner quand la condition de repliement de 1’équation 5.6 est

atteinte.

La tension de déclenchement quasi-statique V41, fortement liée & la tension de claquage, peut

étre ajustée a travers le parametre Sp, distance entre les masques du caisson P et N.

Le déclenchement des N PN latéraux et verticaux tend a polariser le PN P latéral et induire
un effet SC'R. Cependant, le gain du PN P est trop faible a bas courant, sa base étant plus dopée
que son émetteur, pour que l'effet SCR puisse étre complet. Ce gain maintenu volontairement
faible a bas courant permet d’éviter les risques de latch-up propres aux SCR, en conservant
une tension de maintien (Vi) élevée. Il se déclenche cependant sous fortes densités de courant,

permettant d’abaisser la résistance a 1’état passant Rpy et d’améliorer la robustesse du NPN B.

5.5.2 Caractéristiques quasi-statiques et dynamiques

Des caractérisations TLP et transient —T'LP ont été menées sur un composant N PN B de
75 um de long en technologie SmartMos 8MV (figure 5.9). La courbe TLP correspond a la
caractéristique quasi-statique sous des impulsions de 100 ns de durée, avec un temps de montée
de 10 ns. Les mesures de tensions maximales ont été effectuées avec 1 ns et 10 ns de temps de

montée.

Les résultats montrent un V31 de 28.9 V et un Vi de 12.5 V. Le composant est détruit pour

un courant ([;2) de 6.9 A, comme on peut le constater par 'augmentation du courant de fuite.

La tension de pic croit continument depuis V31 jusqu’a 37 V a 6 A pour le temps de montée
de 10 ns et 50 V pour 1 ns de temps de montée. Comparées au Vi1, ces tensions maximales

correspondent a des surtensions de 8 V et 21 V', qui doivent étre prises en compte dans la fenétre
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FIGURE 5.9 — Caractérisation TLP du composant (courbe bleu foncé) et transient — TLP
avec 10 ns et 1 ns de temps de montée (courbes vert pale et violette). Le courant de fuite est
représenté en rouge, permettant d’identifier le courant Iyo a 6.9 A.

de conception.

5.6 Dynamique du claquage par avalanche des diodes base-collecteur

en inverse : comparaison PIN vs. Pt/N*

5.6.1 Introduction

Quand une jonction P — N est polarisée en inverse, un phénomene d’ionisation par impact
peut avoir lieu. Il survient lorsque les porteurs libres dans la zone de charge d’espace acquierent
une énergie cinétique suffisante, sous I’action du champ électrique, pour extraire des électrons
depuis la bande de valence jusqu’a la bande de conduction. L’impact entre un porteur libre et
un électron de valence donne lieu a la création d’une paire électron-trou. Chaque porteur ainsi
créé est accéléré par le champ électrique, et peut générer a son tour d’autres paires électron-trou
si la longueur de la ZCFE est suffisante. Ce phénomene est appelé "avalanche".

Nous nous proposons dans cette partie 5.6 d’évaluer le temps associé a 1’établissement du cou-
rant d’avalanche lorsqu’une tension constante égale a la tension de claquage BV est appliquée

sur le composant.

Singularité des deux diodes étudiées

Nous avons décidé d’isoler les deux diodes qui constituent la jonction base-collecteur, afin

d’étudier séparément leur dynamique de déclenchement.
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En effet, les deux jonctions sont tres différentes : la jonction latérale est une jonction abrupte
Pt /NT, constituée de deux zones de dopage équivalent, tandis que la jonction verticale peut
étre assimilée a une diode PIN. Elle est composée de deux zones PT et NT de mémes dopages
que dans la jonction latérale, mais espacées par une large zone de faible dopage P, se compor-
tant comme un zone intrinséque par rapport aux deux autres (figure 5.10). Ces deux diodes se
distinguent également par le profil de champ électrique en inverse. La jonction latérale étant
symétrique, le champ électrique se répartit de facon égale dans les zones N et P et se présente
comme un pic localisé sur la jonction métallurgique. Pour la jonction verticale, du fait de la forte
dissymétrie du dopage, la zone de champ électrique s’étend principalement du c6té P~, moins

dopé, ou il peut étre considéré comme constant sur I’étendue de la zone.

+18 - - +
a) L 5,E+05
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& LE+16 -
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8 NA+ND diode latérale - 1,E+05

1,E+12 . .

o TP E diode latérale
1,E+11 T T s T T T T * T T 0’E+00
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FIGURE 5.10 — Concentrations en atomes donneurs (bleu foncé), accepteurs (vert pale), dopage
total (noir) et profil de champ électrique & bas courant (rouge pointillés) pour la diode latérale
(a) et la diode verticale (b) formant les deux jonctions base-collecteur du NPN B.

Phénomeéne d’avalanche : notion d’intégrale d’ionisation

Le phénomeéne d’ionisation par impact s’enclenche quand le champ électrique dans le sili-
cium atteint localement sa valeur critique (Eqiy = 3.10% V.em™!), pour laquelle 'énergie des
porteurs leur permet d’ioniser les atomes du réseau cristallin. Cependant, il ne suffit pas que le
champ critique soit atteint pour déclencher le phénomene d’avalanche, il est également néces-

saire que les porteurs accélérés par le champ électrique le soient sur une distance suffisante pour
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avoir une chance de rentrer en collision avec un autre porteur, et ainsi générer une autre paire
électron-trou. Cette notion est représentée par les parametres o, et «y, les coefficients d’ioni-
sation associés respectivement aux électrons et aux trous. Ils représentent le nombre moyen de
paires électron-trou crées par unité de distance par un électron (respectivement un trou) traver-
sant la zone de charge d’espace. Ils peuvent également étre vus comme l'inverse de la distance
moyenne parcourue par le porteur avant de générer une paire électron-trou. La condition d’ava-

lanche peut étre exprimée par la relation suivante, avec L la largeur de la zone de charge d’espace :

Se=1o0u Sy =1, (5.7)
ol
L T
%e:/ Qe exp(/ (e — ap).d ’) dx (5.8)
0 L
et

S = /OL Qap.exp (/Lx(ae - ozh).d:):') dx (5.9)

sont les intégrales d’ionisation des électrons et des trous.

En régime permanent, on définit un facteur de multiplication par avalanche de la fagon suivante :

1
M, = 1
11— (5.10)
1
My, = 5.11
s (5.11)

M. est le facteur par lequel est multiplié le courant d’électrons lors de sa traversée de la zone

d’avalanche, et M}, le facteur par lequel est multiplié le courant de trous.

5.6.2 Simulation de la dynamique du claquage par avalanche des deux diodes

Nous nous sommes limités dans un premier temps a une situation simplifiée dans laquelle la
tension appliquée est constante dans le temps, et le courant suffisamment faible pour que ’'on
puisse s’affranchir des effets de forte injection, qui sinon moduleraient I’extension de la ZCFE.
Ainsi, on peut considérer le profil de champ électrique et la largeur de la ZC'E comme étant
constants dans le temps. Pour simplifier les conditions aux limites, nous avons également réduit
a une quantité négligeable les courants de déplacement issus de ’application d’'une rampe de
tension dV/dt aux bornes de la capacité équivalente de jonction base-collecteur avant claquage.
Pour obtenir une telle situation en simulation, nous avons appliqué aux deux diodes des rampes

de tension tres lentes de 0 V' jusqu’a la tension de claquage BV, (avec 100 ns de temps de
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montée), suivies d’un plateau a V' = BV (figure 5.11), comme réalisé dans [67].

Vi

BV

t t
- t,=100 ns

500 +
—l:l—@

I(t)

A\
x

FI1GURE 5.11 — Conditions de simulation employées pour étudier la dynamique du processus de
claquage par avalanche. Une rampe de tension est appliquée a travers une charge de 50 €2 avec
un temps de montée de 100 ns jusqu’a la tension de claquage, puis la tension est maintenue
constante.

Les diodes latérales et verticales ont des tensions de claquage respectives BV, et BViyert
de 24.4 V et 62.8 V. Cette différence de tension est due a la différence des largeurs de la zone
intrinseque. Avec E = —%, plus la zone intrinseque est large, plus la différence de potentiel

doit étre élevée pour atteindre le champ critique E,.; = 3.10° V/em.

Les profils de champ électrique a la tension de claquage sont reportés en figure 5.10. On
peut constater que si la diode verticale se déclenche a E = E..;+, ce n’est pas le cas de la diode
latérale, pour laquelle le champ électrique atteint 4.5 10° V/em. Cela est dii a la faible largeur
de la zone de charge d’espace de la jonction latérale : la probabilité pour un porteur libre d’io-
niser un atome du réseau pendant son passage a travers la ZCFE est trop faible & £ = E_.;,
rendant nécessaire une augmentation du champ électrique pour que la condition d’ionisation 5.7
soit respectée. La figure 5.12 montre les coefficients d’ionisation des porteurs le long de la ZCE
pour les deux jonctions étudiées. Les coeflicients d’ionisation ont un profil similaire a celui du
champ électrique : on verra dans la suite que leur évolution en fonction du champ électrique est
en E7. Les intégrales d’ionisations correspondantes sont respectivement égales & 0.7 et 1.0 pour
les trous et les électrons dans la jonction latérale, contre 0.3 et 0.9 pour les trous et les électrons

dans la jonction verticale.

La figure 5.13 montre une comparaison de I’évolution du courant d’avalanche dans les deux

diodes, chacune a sa tension de claquage. Aux temps inférieurs au temps de montée (100 ns),
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FIGURE 5.12 — Coefficients d’ionisation des électrons (bleu foncé) et des trous (vert clair) a
travers la diode latérale (a) et verticale (b).

on note la présence de courants constants non nuls. Ces courants sont la somme des courants
de déplacement C % dis a la charge de la capacité de transition des jonctions et des courants
de saturation en inverse de la diode. Les courants de déplacement s’annulent quand la tension
atteint le plateau, a V' = BV. Une fois la tension de claquage atteinte, le courant généré suit
clairement une loi exponentielle en ezp(%), dont le parametre 7 varie de 80 ps a 140 ps entre
la jonction latérale et la jonction verticale. Le temps d’établissement du régime permanent est,

lui, de 700 ps et 2 ns respectivement les jonctions latérales et verticales.

a) 70 - b) 1r02 -
— . P T,:+=80 ps
BVyen= 62.8V ¢y 1,6-03 - J P
S 50 - —VTLP Diode latérale & 1,E-04 -
o . . T J Tier=140 ps
= 40 - VTLP Diode verticale 3 1E05
5 g
30 2 LE06 - — I Diode latérale
BV,,=24.4V S
20 - = 1E07 - | Diode verticale
10 - 1,608
0 - . Y 1,E*09 T T T T
0 200 400 99 100 101 102 103
t (ns) t (ns)

FIGURE 5.13 — Résultats de I’expérience décrite en figure 5.11 pour la diode latérale (bleu foncé)
et verticale (vert clair). En a), les tensions appliquées, en b) les courants circulant dans chacune
des diodes en échelle logarithmique. On constate une pente plus importante pour la jonction
latérale que verticale, suivie d’'un plateau correspondant a un régime permanent.

ANTOINE DELMAS — UNIVERSITE DE TOULOUSE



CHAPITRE 5. ANALYSE DU DECLENCHEMENT D’UN COMPOSANT DE
118 PROTECTION ESD HAUTE TENSION A BASE DE THYRISTOR : LE NPNB

5.6.3 Expression analytique pour I’évolution du courant d’avalanche lors du

claquage

Evaluons ’évolution de la densité de courant dans la zone de charge d’espace au moment
du claquage par avalanche. L’évolution de la population de trous et d’électrons est régie par les

équations de continuité, en une dimension :

Op(xt) _ _ 10Jp(xt) | G(z,1) (5.12)

on(z,t) _ 1 0Jdn(z,t)
ot — q Oz

avec G(x,t) le taux de génération par avalanche.

Les électrons et les trous voyageant & leur vitesse de saturation respective v¢,, et v",. G s’écrit :

G(x,t) = aevlyn(x,t) + ol ,p(x, t). (5.13)

On note que 'on a négligé le taux de recombinaisons par rapport au taux de génération par
avalanche. On néglige également les courants de diffusion dans la ZCFE, et alors les densités de
courant d’électrons et de trous s’écrivent :

Jn(IL‘, t) = qvgatn(‘rv t) (514)

et
T, t) = quiyn(w,1). (5.15)

On peut alors réécrire les équations 5.12 :

qv:at
OJp(x,t OJp(x,t e
1 ;na(f ) _ _% %(; ) 4 %Jn(m’t) + %Jp(:p,t)

(5.16)

1 OJn(x,t 1 0Jn(x,t . 3
{ o) = 10mled) 4 e g (2, 1) + 2y (x, 1)
qv?at

La somme des deux lignes de ce systéme donne, multipliées par q :

1 0Jn(x,t) 1 0Jp(x,t)  O(n(,t) — Jp(x,t))

sat sat

Dans la suite, on fait 'approximation suivante : on considere les vitesses de saturation des
électrons et des trous égales de méme que leurs coefficients d’ionisation : v¢,, = v/, = veu et
Qe = ap = Q.

On réécrit alors I’équation précédente, en multipliant par v :

0J(x,t)
ot

I(Jn(x,t) = Jp(x,1))

= 2usgrad (2, 1) + Vsat g

(5.18)
La densité totale de courant totale est supposée constante le long de la zone de charge
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d’espace. Par intégration sur x entre 0 et L, on obtient :

L L

/0 d{iit)d:n = 2054t (1) /0 a(z)dr + vsar [Jn(z,t) — Jp(x, t)]OL (5.19)

IO 1 o (1) /L (@)dz + vsat [Jn (Lo t) — Jp(Lot) — Ju(0,8) + Jp(0, )] (5.20)
dt A

Evaluons ce dernier terme J,,(L,t) — Jp(L,t) — J,(0,t) + J,(0,t). La densité de courant &

V = BV avant claquage par avalanche est égale a :

—qgBV

J(0) = —Jg(e*T — 1)+ Jgr, (5.21)

soit
J(0) = Jg, (5.22)

car on peut négliger le terme exponentiel aux tensions considérées et le courant de génération-
recombinaisons Jgg.
Ce courant Jg se décompose en un courant de trous et un courant d’électrons :

Js = Jps + Jps. (5.23)

Les électrons arrivant en bordure de la ZCFE depuis la zone P n’ont pas encore subi la

multiplication par impact, et on peut donc considérer le courant d’électrons en x = L comme
égal au courant de saturation des électrons :

Jn(L,t) = Jns. (5.24)

De méme,

Jp(0,1) = Jps. (5.25)

Le courant total, s’exprime donc, en x = 0 et z = L de la maniére suivante :

J(t) = Jn(0,1) + J,
J(t) = Jp(L,t) + Jns
La somme des deux lignes nous donne :
2J(t) = Jn(0,t) + Jp(L,t) + Jps + Jns = Jn(0,t) + Jp(L,t) + Js. (5.27)
On déduit alors de 5.24, 5.25 et 5.27 :
Jn(L,t) — Jp(L,t) — Jn(0,t) + Jp(0,t) = 2[Jg — J(1)]. (5.28)

L’équation 5.20 se réécrit donc, en divisant par L :
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dJ(t) 2Vsat L 2Vt 2054t o
- ( . /O aw)d | J() + 2201 (1) - =2 g = 0 (5.29)

L’équation différentielle régissant 1’évolution de la densité de courant d’avalanche est donc :

2 L 2
d‘(]iff) - et ( / o(z)dz — 1) T(t) - =2 s =0, (5.30)
0
La solution est :
L —2Ysat (1_ La z)dx
J(t) = 1fLJS<)d [1—/ a(z)dr.e " <1 J" ot )t] (5.31)
— Jo a(z)dx 0

D’apres I’équation 5.31, la densité de courant suit une courbe exponentielle croissante, avec

une constante de temps 74,4 égale & :

L
Qsai (1 - fOL a(m)dw) '

Tava = (532)
On reconnait l'intégrale d’ionisation & = fOL a(r)dx dans le cas particulier o o = ap = «

dans les équations 5.8 ou 5.9.

On voit bien que I’établissement du courant d’avalanche est d’autant plus rapide que la ZC'E
est courte (L faible) et que l'intégrale d’ionisation est élevée, c’est-a-dire que les coefficients

d’ionisation des porteurs sont suffisamment élevés pour compenser une faible longueur de ZC'E.

Régime permanent

Cette évolution exponentielle caractérise le régime transitoire. En régime permanent, la den-
sité de courant circulant a travers la diode peut se trouver en écrivant que la dérivée temporelle
de la densité de courant s’annule, dans I’équation différentielle 5.30. On obtient alors la valeur

suivante :

Js

) = T e

(5.33)

Le facteur
1

= - 5.34
1-— fOL a(z)dz (5.34)

est le facteur de multiplication par avalanche (équations 5.10 et 5.10) dans le cas o . = ay, = «
et S =8 =S,
Le parametre « varie tres fortement avec le champ électrique. Sa dépendance avec le champ

électrique a fait l'objet d’études empiriques et théoriques. Pour les simulations, on utilise le
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modele de Van Overstraeten et de Man [68]. Dans le cas du silicium, il donne, & température

ambiante :

1,8.10°
)

ae(E) = 3,8.100.e~ ("5
6
an(E) = 2,2.107.e~ (3% )

(5.35)

Une décomposition en séries entiéres donne une approximation des coefficients d’ionisation

des porteurs [(9] :

Qepf = an B, (5.36)

Avec aerp =1, 8.107%% emSV =7 pour le silicium.

On peut alors réécrire la densité de courant en régime permanent (équation 5.33) :

Js

J(doo) = — 75
(FFoo) 1-— fOL ao E7dx

(5.37)

Pour simplifier, on se place dans le cas ou le champ électrique est constant le long de la

ZCE, comme dans la diode PIN. Avec E = VD£0de

jonction L la longueur de la ZC'E, ’équation 5.37 se réécrit :

, VDiode étant la tension aux bornes de la

Js

J(+o0) =
( ) 1— aaL(VdiLode)7

(5.38)

et

1
M= 5.39
1 — ao L(Ydiode )7 (5.39)

5.7 Déclenchement transitoire du NPNB

5.7.1 Introduction

Dans cette section, nous allons porter notre attention sur les phases de déclenchement du
NPNB. Nous nous placerons dans le cas particulier d’'un temps de montée de 10 ns a 100
V TLP. La durée associée a chacune de ces étapes de déclenchement est analysée, depuis le
claquage par avalanche jusqu’au repliement de la tension. En revanche les phénomeénes associés
au comportement du composant apres le repliement ne sont étudiés que de maniere qualitative,
car comme on I’a vu les simulations deviennent moins précises une fois passé le pic de tension

(section 5.3).

La tension et le courant aux bornes du composant sont représentés a la figure 5.14. Les
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instants tgy, tgp, tNpN €t timee correspondent respectivement aux instants du claquage par
avalanche de la jonction base-collecteur, du déclenchement de la jonction émetteur-base en di-
rect, du déclenchement du NPN latéral, et du repliement de la tension. L’instant ¢, correspond
au temps de montée de 'impulsion. A ¢t < tgy = 2.6 ns, aucun courant ne circule dans le
composant, et la tension Vpyr suit exactement la rampe de tension imposée Vrrp. Le claquage
par avalanche de la jonction latérale a lieu a tpy . L'effet bipolaire s’enclenche a typny=3.1 ns,
mais ce n’est qu’a 4.3 ns que le courant crée augmente assez rapidement pour que la condition
de repliement (équation 5.6) soit respectée et que la tension puisse commencer a décroitre. I1
s’écoule donc 1.7 ns entre le claquage par avalanche et le repliement, durant lesquelles la tension

s’éleve de plus de 8 V.

40 . - 1,8
35 - F 16
35 . - 1,4
BV : - 1,2
e \
S 20 - . <
= - 08 ~
15 -
- 06
l VDUT
10 04
....... VTLP
5 -
IDUT 9.2
0 - . i ; ; | : ; ; ; 0
0 1 § "BV f 3\ 4 5 6 7 8 9 10 11 12
tes tuen Tmax t(ns) t,

FIGURE 5.14 — Formes d’onde simulées en tension (bleu foncé) et courant (vert clair) du com-
posant sous une rampe T LP de 10 ns de temps de montée.

5.7.2 De tgy=2.6 ns a tgp=2.95 ns : courant de génération
Deux régimes de fonctionnement

Quand la tension atteint la valeur BV, les phénomenes décrits dans la section 5.6 entrent en
jeu. La figure 5.15 décrit ’évolution de la valeur maximale du taux de génération par impact G
dans ’ensemble de la ZC'E. On observe un régime transitoire dont la durée est de I’ordre de 100
ps (voir section 5.6), puis le taux de génération de paires électrons-trous atteint un plateau. Le
courant généré suit les deux mémes régimes (figure 5.16). En régime transitoire, le courant est
décrit par la formule 5.31, tandis que sur le plateau du taux de génération G, on peut considérer

qu’il est en chaque point solution de I’équation 5.38. Dans cette équation, la tension Vpj;oge
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dépend elle-méme du courant, par la relation :

Vbiode = VrLp — (Roff + Rser) - IDUT, (5.40)

avec R, ¢ la somme des résistances de collecteur, de base et d’émetteur, et R, la résistance
interne de 50 €2 du générateur TLP (figure 5.1-b).

1E+28

1E+27

1E+26

1E+25

1E+24

max(G) {(cm-3.s-1)

1E+23 —.—I’T'IEX{G] ZCE
1E+22
1E+21
1E+20 T T T \ 1
2,4 2,6 2,8 3 3,2 3.4
t ns)

FIGURE 5.15 — Valeur maximale du taux de génération par avalanche dans la zone d’avalanche
de la jonction base-collecteur latérale en fonction du temps. On distingue deux régimes, I'un
correspondant a un régime transitoire, d’une durée de 100 ps environ, suivi d’une stabilisation
a une valeur constante (régime permanent).

Pour le courant, on peut qualifier ce régime de « quasi-permanent » car sa valeur instantanée

ne dépend que de la tension appliquée aux bornes du composant.

On note que dans la figure 5.16, le courant de trous au point Bl a été obtenu par intégra-
tion de la densité de courant de trous sur toute I’épaisseur du faisceau de courant latéral. Les

courants relevés dans les figures suivantes ont tous été obtenus de la méme maniere.

Continuité du courant

Le courant généré par avalanche est un courant de trous du c6té P de la jonction base-
collecteur, et d’électrons du c6té N. On considere que deés le claquage, le courant augmente
brutalement dans tout le composant de la méme maniére que dans la ZCE. En effet, il ne peut
y avoir que continuité du courant le long du composant. L’augmentation du courant aux élec-
trodes n’est pas lié a un déplacement de porteurs, mais & un déplacement de « I'information ».

Le phénomene est analogue a la propagation d’une onde, et la durée associée a cette propagation
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1,4 - —e— Intégrale d'ionisation e - 4E-02

Intégrale d'ionisation h ‘ ‘ - 4,E02

---&++ Courant de trous au point B1

- 3,602

- 3,602

1(A)

- 2,E-02

2,E-02

- 1,602

Intégrales d'ionisations (sans unités)

- 5,E03

0.2 A ; & A A : 0,E+00

t (ns) tBV

FIGURE 5.16 — Intégrales d’ionisation des électrons (bleu foncé) et des trous (vert clair) calculés
le long de la jonction base-collecteur latérale en fonction du temps. Le courant d’avalanche est
tracé en rouge pointillés.

est de 'ordre de grandeur du temps de relaxation diélectrique 7g;e; = g Pour le Silicium, cette
constante vaut environ 1 ps et est donc négligeable par rapport aux autres phénomenes. La
figure 5.17 montre les courants de trous en deux points de la base : un point B1, en bordure de
ZCEFE et un point B2 au bord de I"émetteur (figure 5.18). On voit qu’effectivement les courants

d’avalanche augmentent de fagon simultanée en ces deux points.

Polarisation de la jonction émetteur-base

Le courant d’avalanche n’est pas suffisant a lui seul pour initier un repliement de la tension,
et cette derniere continue de croitre. A ce stade, la jonction base-émetteur n’est pas encore
polarisée en direct. Cependant, & mesure que le courant d’avalanche augmente, une chute de
potentiel apparait a travers la zone P formant la base. Lorsque cette différence de potentiel est
suffisante pour polariser en direct la jonction émetteur-base, cette derniere commence a émettre
un courant significatif. Etant donnée la disposition de la diode base-émetteur (5.18), la diode se
déclenche d’abord en un point B2, a 'extrémité droite de la diffusion d’émetteur, puis la zone

d’émission s’étend a toute la jonction a mesure que le courant augmente.

Pour mieux saisir I'effet de la résistance de base sur le temps de déclenchement du NPN
latéral, considérons le circuit équivalent représenté sur la figure 5.18. Ce dernier, basé sur un

modele d’Ebers-Moll [70] [71] [37], décrit le comportement du composant entre linstant ¢py
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2,E-02 -

0) E+00 ':/ T T T T T T 1
2,6 2,65 2,7 2,75 2,8 2,85 2,9 2,95
t (ns)

FIGURE 5.17 — Courants d’avalanche (courant de trous) relevés dans la base en deux points :
I'un, B1 est situé pres de la ZCFE, et lautre, B2, jouxte la zone de transition de la jonction
base-émetteur. Les deux courants sont égaux depuis le claquage a 2.6 ns jusqu’au déclenchement
en direct de la jonction émetteur-base a 2.95 ns.

pour lequel le claquage a lieu et 'instant tgp pour lequel la jonction émetteur-base commence a
émettre du courant. Les contacts de base et d’émetteurs sont court-circuités, et sont symbolisés
par le seul contact d’émetteur E. La jonction émetteur-base est symbolisée par sa capacité de
jonction Cj. La résistance de base est scindée en deux parties : Rpo représente la résistance de
la portion de base reliant le point B2 au contact de base, Rp; représente la résistance du la

portion de la base située entre B2 et B1.

Le courant d’avalanche I,,,, le courant Igo dans la résistance B2 et la tension aux bornes

de la capacité de jonction C; vérifient la relation :

dVB,E

IBZ = Iava - CJ at

(5.41)

Compte-tenu de la faible valeur de la capacité de jonction lorsqu’elle est polarisée en direct,
on peut négliger le terme capacitif devant le courant d’avalanche. Le circuit de la figure 5.18 se

réduit a celui présenté en (figure 5.19) :

Conséquemment, la tension aux bornes de la résistance Rps devient directement proportion-
nelle au courant d’avalanche I;,,. On déduit que le courant d’avalanche pour lequel la jonction

émetteur-base est polarisée en direct est atteint a 'instant ¢ = tgpg, tel que :

Vi
Rpo

Iava(tEB) - (542)
La validité du modele simplifié proposé en figure 5.19 est vérifié par I’évolution du courant
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E C
I

- Dopage (em3)
_. 3.6E+420
=l 1.2E+17
41E+13

_ = H -1.8E+13

-1.6E+20
FIGURE 5.18 — Schéma équivalent du N PN latéral entre tgy et tgpg. L’établissement de la chute
de potentiel aux borne de Ry controle le déclenchement en direct de la jonction émetteur-base.
Le composant est polarisé suivant les conditions de la figure 5.8 : émetteur et base court-circuités,
et collecteur flottant. L’impulsion est appliquée coté collecteur.

B2 Bl
E e - o—mm—o()c—o—mm—e
RBZ RBI Iava(t) RC

FIGURE 5.19 — Modele simplifié du NPN avant le déclenchement bipolaire. La capacité de
jonction C'y de la figure 5.18 a été supprimée.

d’avalanche a travers la résistance Rp; et du potentiel électrostatique au point B2 (figure 5.20).
On constate un rapport de proportionnalité entre le courant et la tension, correspondant a la

résistance Rpo, que 'on évalue & environ 25 ). Ceci n’est valable qu’a t < tgp.

Le déclenchement de la jonction émetteur-base est donc un phénomene qui ne dépend que
du courant instantané, qui, comme on l’a vu, ne dépend lui-méme, a t = tgp, que de la tension
appliquée sur la jonction en inverse (équation 5.38), qui elle-méme, si on néglige les courants de
déplacement, ne dépend que de la tension appliquée sur le composant (équation 5.40). Toutes
ces étapes, depuis le claquage par avalanche jusqu’a la polarisation en direct de la jonction
émetteur-base, peuvent étre considérées comme quasi-statiques. L’instant tgp est le temps pour
lequel la tension de composant atteint la tension de repliement quasi-statique V;; = 28.9 V et

le courant I,,, atteint I;;.

Cette approximation quasi-statique n’est valable que si le temps de montée de 'impulsion est

suffisamment lent pour que les effets transitoires liés au claquage par avalanche soient stabilisés
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FIGURE 5.20 — Courant dans la résistance de base Rp; (noir pointillés) et potentiel dans la base
au point B2 (trait continu vert clair). Le rapport de proportionnalité entre les deux grandeurs
valide I’hypothese selon laquelle la capacité de jonction émetteur-base est négligeable.

quand le courant atteint sa valeur I;1. Cette condition sur la pente de 'impulsion T'LP s’écrit :

Vi — BV

————— > Tava- 0.43
d(Vrrp)/dt (5:43)

Dans le cas présent d’une impulsion de 10 ns de temps de montée a 100 V T LP, le rapport
% est de 'ordre de 400 ps, ce qui est supérieur aux 100 ps nécessaires pour installer le
régime permanent de la génération par avalanche. De fait, on peut constater sur la figure 5.14,
qu’a linstant tgp=2.95 ns, la tension aux bornes du composant est bien égale a sa tension de

déclenchement quasi-statique V3 = 28.9 V.

La pente incidente a partir de laquelle il est nécessaire de prendre en compte la durée d’ins-
tauration du régime permanent pour le courant d’avalanche est de 40 V/ns, correspondant a la

pente pour laquelle la tension de générateur passe de BV a V;; en 100 ps.

5.7.3 De tgg =295 ns a typy = 3.1 ns : déclenchement du NPN

A Tinstant tgp, méme si la tension a atteint le seuil V;1, le transistor bipolaire N PN n’est
pas encore déclenché. On a vu que ce transistor bipolaire était scindé en deux transistors, I'un
latéral et I'autre vertical, partageant la méme jonction base-émetteur. Le transistor NPN ne se
déclenche que quand le courant d’électrons issus de I’émetteur aura atteint I’'une ou 'autre des

jonctions base-collecteur.

ANTOINE DELMAS — UNIVERSITE DE TOULOUSE



CHAPITRE 5. ANALYSE DU DECLENCHEMENT D’UN COMPOSANT DE
128 PROTECTION ESD HAUTE TENSION A BASE DE THYRISTOR : LE NPNB

Déclenchement du NPN latéral

Dans un transistor bipolaire NPN, une fois la jonction émetteur-base a 1’état passant, le

parametre limitant la rapidité de déclenchement est le temps de diffusion 75, des électrons a

travers la base. Il est donné par la relation suivante [72], [73], tenant compte des effets de forte
injection :
W3 Ny )
= 14+ ——"—— 5.44
TBe 4Dn( T Nat Ap) (5:44)

ou N4 est la concentration en atomes accepteurs, Wp la largeur de la base, D,, le coefficient de

diffusion des électrons dans la base, et Apg la concentration de trous en exces dans la base.

Ainsi, en faible injection, quand ’exces de trous n’atteint pas la concentration en accepteurs,

on retrouve ’expression connue :

W3
= 5.45
Be= 5D, (5:45)
alors qu’en forte injection, celle-ci se rapproche de :
Wi
= ) 5.46
e 4D, (5.46)

A Tlinstant du déclenchement du NPN, la base est en faible injection sur tout son volume.

On considere que l'instant ¢y py correspondant est :

INPN =lgB + TBe = 3.1 ns. (5.47)

TB,e €tant défini par la relation 5.45. Petit a petit cependant, la concentration en électrons
augmente dans la base, et lors du repliement de la tension, la base est en mode de forte injection

sur la moitié de son volume environ.

Déclenchement du NPN vertical : effets de forte injection dans la zone intrinséque

A partir de tgp, les électrons diffusent dans la base, préférentiellement suivant les forts
gradients de concentration. Un certain nombre d’entre eux sont donc amenés a diffuser vers la
zone intrinseque de la diode PIN formant la jonction base-collecteur verticale. On a vu que le
champ électrique y était constant en faible injection (figure 5.10-b). Or dés l'instant tgp, la zone
intrinseque entre en régime de forte injection. La charge induite par le courant d’électrons vient
alors moduler le profil de champ électrique. Suivant 1’équation de Gauss :

dE  p

— =t 5.48
P (5.48)
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avec p la densité de charges, induite dans notre cas par le courant d’électrons. Cette densité
de charges négatives a pour effet de diminuer la pente ?Tf du coté P et a 'augmenter du coté
N. Ce phénomeéne, communément désigné sous le nom d’« effet Kirk » a tendance a concentrer
le champ électrique sur une plus courte distance, du c6té du collecteur. On peut constater ce
phénomene sur la figure 5.21, qui montre ’évolution du profil de champ électrique de la jonction

verticale entre t = 3 ns et t = 10 ns.

4,5E+05

Zone N r"é\ Zone P

4,0E+05 -
3,5E+05
3,0E+05
2,5E+05

2,0E+05

E (V/cm)

1,5E+05
1,0E+05

5,0E+04

0,0E+00

Y (udm)

FI1GURE 5.21 — Modulation du profil de champ électrique dans la base du N PN vertical. Le zone
de fort champ électrique adopte peu a peu le profil d’'une jonction abrupte.

La zone de fort champ électrique, vient progressivement se concentrer sur une largeur infé-
rieure a 0.5 udm, pour adopter le profil « triangulaire », centré sur la jonction métallurgique,
propre aux jonctions abruptes. Cette réduction dans I’espace va de pair avec une augmentation
du champ électrique maximal, et donc des coefficients d’ionisation des porteurs. Les intégrales
d’ionisation peuvent ainsi atteindre des valeurs allant jusqu’a 0.39 et 0.18 respectivement pour
les électrons et les trous, correspondant a des facteurs de multiplication de 1.64 et 1.21 (figure
5.22). Les électrons injectés par 1’émetteur sont multipliés, et le NPN vertical peut étre consi-

déré comme déclenché.

Contrairement au NPN latéral, ce n’est pas prioritairement le claquage par d’avalanche
qui entraine le déclenchement du transistor bipolaire, mais I'injection d’émetteur qui abaisse la
tension de claquage de la jonction base-colleteur verticale, permettant un déclenchement bipo-
laire. Le temps de déclenchement est fixé ici aussi par le temps de transit des électrons injecté
dans la base verticale, qui est de 'ordre de 150 ps. Cependant, il faut attendre que les effets de

forte injection aient modifié le profil de champ électrique pour que le déclenchement soit complet.
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—e—Intégrale d'ionisation des électrons, NPN vertical
0,45 - J
Intégrale d'ionisation des trous, NPN vertical
S o .

0,35 - '\‘

0,25
0,2 -
0,15
01 -

]

0,05 -

o

i
1

o

w
1

Intégrales d'ionisation (sans unité)

t(ns)

FIGURE 5.22 — Evolution des intégrales d’ionisation des électrons (bleu foncé) et des trous (vert
clair) sous l'action de la forte injection. Le maximum est atteint entre 5 et 6 ns environ.

Il est a noter que la jonction base-collecteur latérale étant abrupte, elle est moins influencée

par les modulations du profil de champ électrique en forte injection.

NPN latéral vs. NPN vertical

Les courants des N PN latéraux et verticaux sont représentés a la figure 5.23. Les transistors
bipolaires se déclenchent a peu prés au méme moment, étant donné les temps de transit 7gg
voisins dans leurs bases respectives. Cependant, le coeflicient de multiplication a la jonction

base-collecteur verticale étant faible a 3.2 ns, le courant latéral augmente plus rapidement.

Le courant d’avalanche continue d’augmenter, et la jonction émetteur-base, qui s’était dé-
clenchée au point B2 (figure 5.18), émet alors des électrons sur une largeur de plus en plus
importante. Ces électrons émis loin du point B2 ont une probabilité plus faible de rejoindre la
jonction base-collecteur latérale que verticale et ont tendance a diffuser verticalement. A mesure
que la zone d’injection de la jonction base-émetteur s’étend et que le facteur de multiplication a
la jonction verticale augmente sous l'effet des phénomenes de forte injection, le courant vertical

augmente plus rapidement (figure 5.23).

La figure 5.24 montre I’évolution des temps de transit 7p ¢ jqt €t 7B ¢ vert dans les bases la-
térales et verticales entre 3 et 4 ns. La base latérale étant plus longue que la base verticale,
TB,e,lat €St SUP€rieur a 7p ¢ yert. On constate également une légere augmentation de 75 ¢ yert dans

le temps, due a I’élargissement de la base effective.
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FIGURE 5.23 — Courant du N PN latéral (vert), vertical (rouge pointillé) et courant total (trait
plein bleu).
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FIGURE 5.24 — Evolution des temps de transit des électrons dans la base latérale (bleu foncé)
et verticale (vert clair). Pour la base latérale, le calcul a été fait le long de lignes de courant
rejoignant la zone d’avalanche depuis extrémité droite de I’émetteur (trajet [B2 — B1]). Les
valeurs relevées ne prennent donc pas en compte I'augmentation moyenne du temps de transit
due a I’élargissement de la zone d’injection d’émetteur le long de la jonction émetteur-base.
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5.7.4 De typn=3.1 ns A 4z, NPN iat. = 3.6 ns : étude du repliement du NPN

latéral

Les phénomenes responsables du repliement du N PN latéral sont intimement liés a la dy-
namique de diffusion des électrons de I’émetteur vers la jonction base-collecteur. En effet, nous
allons voir que I'augmentation du courant d’électrons au point B1 conditionne a la fois la modula-
tion de conductivité de la base et celle du profil de champ électrique a la jonction base-collecteur.
En d’autre termes, la rapidité d’augmentation du courant en B1 détermine directement la sur-

tension observée a la fois aux bornes de la base et a la jonction base-collecteur.

La dynamique de ce phénomeéne est régie par 1’équation de contréle de charge, que nous
allons examiner dans un premier temps. Puis nous allons analyser séparément la surtension ap-
paraissant dans les deux régions sur lesquelles elle se concentre principalement : la base et la

jonction base-collecteur.

Equation de contréle de charge

L’équation de contrdle de charge décrit la dynamique de la diffusion des porteurs minoritaires
dans la zone quasi-neutre.
dQs | Qs

Jn(B2) = Ju(B1) = “£5 4+ =5, (5.49)

avec Jp,(B2) et J,(B2) les densités d’électrons aux points B2 et Bl respectivement, 7, la durée
de vie des électrons dans la base, et Qg la charge stockée par la population d’électrons par unité

de surface :

Qs = q/B2 n.dz, (5.50)

Bl
L’équation 5.49 écrit que la différence du courant d’électrons entre la jonction émetteur-base
et la jonction base-collecteur ne peut s’expliquer que par un stockage de charges ou par la re-

combinaison des électrons.

Dans notre cas, la durée de vie des électrons dans la base étant de 'ordre de 100 ns, on

néglige le courant de recombinaisons :

aQs |

Ja(B2) — Ju(B1) = <2

(5.51)

Avant que le NPN vertical ne se déclenche et ne commence a générer un courant significatif,

on peut considérer que la majorité du courant passe par le collecteur latéral. Et avant que le
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PN P ne se déclenche, ce courant est principalement un courant d’électrons. Autrement dit, avec
Jior la densité de courant totale dans le composant et M, le coefficient de multiplication des

électrons dans la jonction émetteur-base, on peut écrire :

Jn(Collect Jio
Jo(B1) = <M> = Jt (5.52)

De plus, au point B2, on peut relier le courant d’électrons au rapport d’injection « de la jonction
émetteur-base. Le rapport d’injection étant par définition le rapport de la densité d’électrons

traversant la jonction par la densité de courant totale, on peut en effet écrire :

Jn(BQ) = OéJtOt (553)
L’expression 5.51 s’écrit alors :
1 dQs
— Jtot = ——. 5.54
(O‘ Me> ot = Ty (5.54)

L’équation 5.54 est une équation différentielle linéaire du premier ordre. Malgré son appa-
rente simplicité, elle n’a pas de solution analytique simple, ses coefficients étant tous dépendant
du temps, et la charge stockée étant définie par une intégrale sur la largeur de la base (équation
5.50). On note cependant que la charge stockée dans la base, et donc sa conductivité, augmente
avec le courant. De plus, la conductivité d’équilibre est atteinte d’autant plus rapidement que le
rapport d’injection de la jonction émetteur-base et le coefficient de multiplication des électrons

dans la zone d’avalanche sont élevés.

A I’équilibre, I’équation 5.54 exprime 1’égalité entre le rapport d’injection et I'inverse du coef-
ficient de multiplication des électrons. On retrouve 1’équation définissant la tension de maintien
Vg d'un NPN dans [31] :

(5.55)

o =

M,

La figure 5.25 compare les courants d’électrons aux points Bl et B2 dans le temps. On
note un délai d’environ 200 ps entre I’élévation de courant aux deux extrémités de la base,
correspondant au temps de transit 75 .. La différence entre les deux courbes, ensuite provient

du stockage de charges dans la base (équation 5.51).

Repliement de la tension aux bornes de la base

A tnypny=3.1 ns, le NPN latéral est déclenché, mais sa base est encore en régime de faible

injection. La conductivité o = q(npu, + pp,) de la base augmente progressivement sous l'afflux
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FI1GURE 5.25 — Courants d’électrons relevés aux points Bl et B2 de la base. La charge stockée
totale correspond a l'aire entre les courbes I. g2 et I p1.

des électrons et des trous. La chute de résistance de la base provoque un repliement de la tension

a ses bornes.

Nous nous proposons d’estimer la durée nécessaire au repliement de la tension Vg aux bornes
de la base. Pour un courant total I(¢) et une résistance de base instantanée Rp(t), cette tension

s’écrit :

Vs(t) = Rp(t).I(2). (5.56)

Ici, I est une fonction croissante du temps, et Rp est une fonction décroissante du courant, et
donc du temps. Fixons l'origine des temps en ¢ = typy. Pour simplifier, considérons le courant

comme nul avant cet instant. Le courant imposé est une rampe, et ’on écrit :

dr
= —. )
o (5.57)
et
I
Vi(t) = Rp(t) af t, (5.58)

T

avec % constant. La dérivée de la tension par rapport au temps est :

dVp  dRpdl dI

a " a a TR (5:59)
dVs  dI [dRp

La tension Vp ne pourra commencer & décroitre que quand le terme négatif %t sera de-

ANTOINE DELMAS — UNIVERSITE DE TOULOUSE



5.7. DECLENCHEMENT TRANSITOIRE DU NPNB 135

venu suffisamment important et R(t) suffisamment faible pour que les deux termes s’annulent
mutuellement. Le repliement de la tension Vp aux bornes de la base a lieu a un instant 7 tel

que :

Rp(t
TR = —7(1}53( ®) (5.61)

T(TR>

Emettons alors I’hypothese selon laquelle le rapport dlf{fg(t)

t)
@i (
Cela revient alors a résoudre 1’équation différentielle suivante au voisinage de 7 :

varie peu pendant la durée 7g.

dRp Rp(t)
t) = — .62
2=—-2 (5.62)
La solution est de la forme :
_t
RB(t) = RB,off.e R, (563)

avec Rp ,rr la valeur de la résistance de base non modulée. Si la concentration en accepteurs

est constante dans la base, on a :

1 /Bl dx
= [ 64
Bo011 = 10T Jow o) (5.64)
soit :
Wg
Rpoff = @Il Napy (5.65)

avec lp la profondeur du caisson P de base, L la longueur du doigt, et Wg la largeur de

base. L’équation 5.63 s’écrit alors :

Wpg t

Rp(t) = ————.¢ "R. 5.66
5(?) q.lBL.Napp ( )

Si I’hypothese 5.62 est valide, la résistance de base est une fonction exponentielle décroissante

du temps. La tension aux bornes de la base est définie par I’expression 5.58, et se replie en t = 7p.

La figure 5.26 montre ’évolution de la tension et de la résistance de la base a partir de tpy .
Tant que le transistor n’est pas déclenché (¢t < typn), la résistance de la base reste égale a
Ry~ 27 €, puis la base stocke petit a petit des charges, et Rp chute de facon exponentielle.
La constante de temps associée a cette décroissance correspond environ & la durée s’écoulant
entre le déclenchement du NPN latéral & typn et le repliement de la base & 4 base, ce qui

valide le résultat 5.66. La surtension accumulée sur la base pendant ce laps de temps est de 0.4

V.
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FIGURE 5.26 — Evolution de la tension aux bornes de la base (tension Vp1p2, en bleu foncé) et
de la résistance de cette portion (en vert clair) en fonction du temps. Le temps s’écoulant entre
le déclenchement de 'effet bipolaire a typn et le repliementde la tension & t,,,, correspond
approximativement a la constante de temps caractéristique 7z de la décroissance exponentielle
de la résistance.

Repliement de la chute de potentiel aux bornes de la ZCFE

Examinons a présent la surtension qui se crée aux bornes de la ZC'E. On va voir qu’elle
résulte directement du temps nécessaire pour charger la base. En effet, le processus provoquant
le repliement de la jonction base-collecteur découle de leffet Kirk, autrement dit de la modulation
du champ électrique par le courant d’électrons. On a vu précédemment comment dans le NPN
vertical, la charge d’espace négative induite par le courant d’électrons dans la base influait sur
la pente dF/dx du champ électrique (équation 5.48). Le phénomene est le méme ici, bien que
de moins grande ampleur. La charge d’espace induite par le courant d’électrons a tendance a
concentrer le champ électrique sur une plus faible largeur, et la tension aux bornes de la jonction

base-collecteur, définie par :

VBC:/ " E.dz, (5.67)
Tp

s’en trouve diminuée, avec x, et x, les bornes de la zone de charge d’espace.

A mesure que ’émetteur injecte des électrons, 'augmentation de la densité d’électrons dans
la base réduit la charge d’espace au voisinage du point B1, ce qui tend a réduire ’extension de
la zone de fort champ électrique et la tension Vpe. Parallélement, 'exces d’électrons injectés
dans la base peut participer a I'avalanche, ce qui permet également de réduire le facteur de
multiplication, donc la tension Vpe. Quand ces effets deviennent suffisamment importants, un

repliement de la tension Vpc aux bornes de la ZC'E peut avoir lieu.
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La figure 5.27 montre une comparaison entre la tension aux bornes de la base Vg et celle aux
bornes de la jonction base-collecteur Ve en fonction du temps. En 'absence d’effets transitoires,
ces deux tensions n’auraient pas dii dépasser leur valeur quasi-statique, atteinte a t = tgp. On
définit la surtension dans la base et sur la jonction base-collecteur par rapport a ces valeurs
quasi-statiques. La surtension totale de 1.3 V aux bornes du N PN latéral par rapport a son Vj;

se répartit en 0.9 V sur la tension base-collecteur et 0.4 V sur la base.

28,5 - 0,8
E - 0,7 E
o 0
o 28 -
= \‘\\’_4 0,6
Vi (teg)=27.2V - 05
*«--————- - 04
27 !
/ Vi (tes)=0.36 V
——VBC - 02
26,5 -
= VB
- 01
&
26 ! T T T T T T T T T 0
2,65 2,85 3,05 3,25 3,45 3,65 3,85 4,05 4,25 4,45
t (ns)

FIGURE 5.27 — Tension aux bornes de la base (vert clair) et aux bornes de la jonction base-
collecteur (bleu foncé) en fonction du temps. La valeur atteinte pour chacune des parties &
Iinstant tgp sert de point de référence pour le calcul de la surtension. On note que la plus
grande partie de la surtension est prise en charge par la jonction base-collecteur, et que celle-ci
se replie en premier.

5.7.5 Conduction du transistor PNP et de la diode verticale

La partie du composant connectée a la borne positive est constituée de deux transistors
bipolaires PN P (figure 5.8). L’un, latéral, a sa jonction base-collecteur commune avec celle du
NPN latéral, le caisson P relié au signal constituant I’émetteur. L’autre, vertical est consti-
tué du méme caisson P (émetteur), de la couche enterrée N (base) et partage la jonction
base-collecteur du INPN vertical. Du fait du fort dopage de la couche enterrée, les trous s’y
recombinent rapidement, ce qui empéche le déclenchement du transistor. Le gain bipolaire du
PN P vertical est trés faible, et il se comporte comme une diode en direct PNT. Le PN P latéral,

en revanche, peut se déclencher et forme un thyristor avec le NPN latéral.

Du fait de la forte dissymétrie de dopage de la diode verticale, le rapport d’injection de la

NBL dans le caisson P est élevé, et c’est elle qui se déclenche en premier, prenant en charge le
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courant, ensuite relayée par le PN P latéral.

Diode verticale

Au claquage de la jonction base-collecteur du N PN latéral, un important courant d’électrons
circule a travers le collecteur latéral et la couche enterrée NBL. Ce courant transite ensuite a
travers la diode PN en direct, puis rejoint le contact sur lequel est appliquée la décharge élec-
trostatique. Un délai de 400 ps est nécessaire a partir de t = tgy pour déclencher la diode en
direct, apreés quoi elle conduit le courant, et la tension a ses brones est maintenue constante et
égale & 0.7 V. La figure 5.28 montre le courant circulant dans la zone P de la diode, et le rapport
d’injection en fonction du temps. On peut identifier le courant injecté par le N PN, augmentant

brusquement a partir de 'instant ¢gy .

0,4 - 0,84
035 - —4—Courant de diode 0.82 ‘§
03 tgy Rapport d'injection le/Itot g
’ - 08 2
0,25 2
_ 078 g
£ 02 B
- - 076 &
0,15 E
- 074 2
0,1 E_
0,05 - 0,72 =
o

0 T T ! 0,7

2 2,5 3 35 4 4,5 5
t (ns)

FIGURE 5.28 — Courant circulant dans la diode P™ N et rapport d’injection o = ]—f en fonction du
temps. L’augmentation du rapport d’injection & partir de I'instant ¢y montre le déclenchement
de la diode en direct.

PNP latéral

La polarisation en direct de sa jonction émetteur-base induit le déclenchement du transistor
PNP a 3.4 ns par effet thyristor (figure 5.29). Le courant de trous circulant alors a travers
le collecteur flottant du N PN contribue également & ’effet d’avalanche dans la jonction base-
collecteur. L’effet thyristor est fortement limité par la longueur et le dopage élevé de la base du
PNP.

La figure 5.29 présente le courant de trous dans la base du PN P, au bord de la jonction
émetteur-base : on voit ce courant augmenter a partir de 3.4 ns, témoignant du déclenchement

de la jonction émetteur-base.
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FIGURE 5.29 — Courant de trous dans la base du PN P latéral. La jonction émetteur-base
commence a injecter des trous a partir de 3.4 ns.

5.8 Solutions de dessin envisagées

Dans cette partie, nous allons exposer quelques régles de dessin applicables au layout du
NPN B pour favoriser son déclenchement et réduire la surtension. Nous avons vu que durant
son déclenchement, la tension maximale avant repliement ne pouvait pas étre inférieure a sa
tension de repliement quasi-statique V;;. Il est donc naturel de choisir V;; comme valeur de

référence par rapport a laquelle on définit la surtension. La surtension ST s’écrit donc :
ST = Vinaz — ‘/;517 (568)
avec Vinaer la tension maximale atteinte lors du pic de surtension.

En conséquence, les regles de dessin permettant d’abaisser la tension de claquage BV ou de

repliement quasi-statique V31 ne seront pas abordées, celles-ci n’abaissant pas la surtension.

5.8.1 Regles de dessin
Optimiser la jonction collecteur-base latérale

Cette regle concerne soit 'augmentation du courant d’avalanche I,,,, soit la diminution de

la durée du régime transitoire du claquage par avalanche latéral.

Augmenter le facteur de multiplication par avalanche de la jonction latérale permettrait
d’augmenter le courant conduit par le NPN latéral et le PN P, deés leur déclenchement. On
peut obtenir une augmentation du facteur de multiplication en modifiant la géométrie de la
jonction base-collecteur latérale de maniere a étendre la zone de fort champ électrique. Pour la
jonction verticale, en revanche, le facteur de multiplication est plus difficile a contrdler étant

donné qu’il dépend des caractéristiques de la technologie utilisée, telles que ’épaisseur de 1’épi-
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taxie et le dopage de la couche enterrée.

On a vu dans la partie « Polarisation de la jonction émetteur-base » de la section 5.7.2 que la
durée du régime transitoire n’influait sur la surtension que pour des pentes incidentes dépassant
40 V/ns. Réduire cette durée pourrait se faire cependant en rapprochant les zones PT et NT de
base et collecteur pour concentrer la zone de fort champ électrique sur une plus petite distance
(formule 5.32).

Optimiser la jonction émetteur/base du NPN

Augmenter le rapport d’injection de la jonction émetteur-base du N PN augmente le courant
d’électrons injectés dans la base, et donc diminue le temps nécessaire pour moduler sa conduc-
tivité et initier le repliement (équation 5.54). Le dopage pour cela doit étre trés dissymétrique

entre ’émetteur et la base (base peu dopée, émetteur tres dopé).

Dopage et géométrie de la base du NPN

La base du NPN latéral est essentielle pour son déclenchement. Elle doit étre faiblement
dopée, courte et peu profonde. Un dopage faible permet d’augmenter le coefficient de diffusion
des électrons dans la base, et donc de diminuer leur temps de transit (équation 5.44). Or, un
faible temps de transit autorise un déclenchement rapide de 'effet bipolaire (équation 5.47),

ainsi qu’un faible temps de stockage des charges dans la base (section 5.7.4).

Réduire le temps de transit des électrons dans la base peut se faire en réduisant sa largeur.
De maniére générale, le volume de la base doit étre faible. Ainsi, les charges y sont stockées
rapidement, ce qui permet d’abaisser sa résistance et la chute de potentiel a ses bornes. De plus,

cela permet d’abaisser le temps de transit dans la base (équations 5.45 et 5.46).

Diminuer la résistance des parties ohmiques du composant

Les zones purement résistives du NPN B sont responsables pour une part significative de
la surtension. Principalement, la couche enterrée N BL, bien que fortement dopée présente une
résistance d’environ 70 © du fait de sa longueur (20 udm). Or, avant que le PN P latéral ne
se déclenche, un partie du courant traverse la couche enterrée pour rejoindre la diode verticale.
La solution la plus simple pour diminuer cette résistance consiste a réduire ’espace entre les
connecteurs. Une autre solution consiste a augmenter la taille totale du composant en allongeant
les doigts, ou par un dessin « multidoigts ». Ces solutions ont pour effet de diminuer le Rpy du

composant, ce qui est globalement bénéfique en termes de réduction de la surtension.
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Augmenter la rapidité de déclenchement du PN P et de la diode verticale

Une solution pour accélérer le repliement du NPNB consiste a renforcer l'effet SCR en
augmentant la rapidité de déclenchement du PN P. Les régles de dessin associées portent prin-
cipalement sur la longueur de base et d’émetteur. La concentration du dopage de la base varie
de 1017 & 10'® em™3, et la durée de vie des trous y est de 10 ns, soit dix fois plus faible que celle
des électrons dans la base du NPN. Réduire la longueur de la base du PN P permet donc de
diminuer le taux de recombinaisons. L’émetteur est long (environ 10 udm) et faiblement dopé,
ce qui le rend tres résistif (75 Q) avant que les effets de forte injection ne viennent moduler
sa conductivité. De plus, le processus de modulation de conductivité est d’autant plus lent que
I’émetteur est long. Donc réduire la longueur de I'émetteur du PN P peut également favoriser

le repliement du composant.

5.8.2 Application des regles de dessin

Cette section présente des résultats de mesures transient — T L P sur des composants optimi-
sés suivant les regles de dessin proposées. Celles-ci sont souvent les mémes que celles permettant
de diminuer la résistance a 1’état passant et la tension de maintien. Si la réduction du Roy
est souhaitable, il n’en est pas de méme pour la tension de maintien. Une faible tension Vg

augmente le risque de latch-up pour le composant.

Une premiére série de mesures a été effectuée sur boitier, avec 'outil de mesure transient —
TLP développé a Freescale (chapitre 4), générant des fronts de montée de 3.3 ns. Les séries de
mesures suivantes ont été réalisées avec l'outil développé au LAAS (chapitre 3), pour un temps

de montée de 10 ns.

Taille du composant

La figure 5.30 montre les résultats pour différentes longueurs de doigt, 75 pm et 250 um d’un
NPNB Pad40 en technologie SmartMos 8 MV . On remarque que la tension de repliement est
identique pour les deux composants, ce qui simplifie la comparaison de leurs surtensions (formule
5.68). L’augmentation d’un facteur 3.3 de l'aire du composant se traduit par une réduction d’un
facteur 2 du Ropn, et d'un facteur entre 1.2 et 1.5 pour la surtension. La réduction du Rox n’est

pas proportionnelle a I’augmentation de I'aire du fait d’'un phénomene de focalisation du courant.

Le Ron plus faible du composant long autorise la tension a se replier plus bas que celle
du composant court. Pour ce qui est de la surtension, elle est abaissée par la diminution de la
résistance a ’état passant. Mais cette réduction est limitée, du fait de la diminution de la densité
de courant et donc des effets de forte injection. A cela vient s’ajouter le fait qu'une partie de la

surtension provient de délais indépendants de la longueur des doigts, tels que le temps de transit
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des électrons dans la base du NPN.

6 - -
ITLP VTLP
_ | = TTLPTLP 75um p~Vinax
== |TLP-Vmax 75um
a ITLP-VTLP 250um
=== |TLP-Vmax 250um
CHR
2 -
1 -
0 , Vs /\/‘:‘_._A A
0 10 20 30 40

V (V)

F1GURE 5.30 — Caractéristiques I — V' quasi-statiques de composants N PN B Pad40 pour deux
longueurs de doigt : 75 pm et 250 pwm (courbes bleue foncé et vert clair respectivement). Les
tensions maximales sont reportées en abscisses, avec le courant quasi-statique en ordonnée (carrés
rouges et croix violettes). Les deux composants ayant la méme tension V;1, leurs surtensions se
comparent directement a partir des valeurs de Vi,qz-

Suppression de la tranchée d’isolation peu profonde (S77)

La réduction du temps associé au stockage de charges dans la base est limitée par les ca-
ractéristiques de la technologie. Le dopage de la base, par exemple ne peut pas étre modifié. Il
n’est pas possible non plus d’augmenter la profondeur de I’émetteur afin de réduire le volume

de la base et diminuer le temps de stockage des charges.

En revanche, il est possible de réduire la longueur de la base et sa concentration en dopants
en supprimant la tranchée d’isolation située au-dessus de la jonction base-collecteur latérale (fi-
gure 5.8). Cette tranchée rallonge le trajet des électrons dans la base de 0.2 udm environ. De

plus, elle se substitue & une zone de la base plus faiblement dopée.

La réduction du temps de transit lié & la suppression de cette tranchée a pour effet de
favoriser la diffusion des électrons vers la jonction base-collecteur latérale, dont le facteur de
multiplication est plus important que celui de la jonction verticale. Par ailleurs, cette réduction

de la largeur de base a pour effet de réduire le V;; d’environ 4 V.
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La figure 5.31 montre les caractéristiques T'LP d’un composant de référence avec tranchée
d’isolation et d’un composant sans tranchée d’isolation, en technologie SmartMos 8 MV S. La
technologie SmartMos 8 MV S est une version low cost de SmartMos 8 MV, offrant un panel
réduit de solutions technologiques. On remarque que le V41 du NPNB de référence est plus
faible en 8 MV.S qu’'en 8 MV.

La différence entre les tensions de repliement quasi-statiques des composants avec et sans la
tranchée d’oxyde est de 4 V et celle entre leur tension de maintien de 1.3 V. La faible tension
de maintien du composant « sans tranchée » est préjudiciable vis-a-vis du latch-up. La figure
5.32 montre une comparaison des surtensions ST pour des tensions de générateur croissantes.
La réduction de la surtension ne devient apparente qu’a partir de 80 V' T'LP environ, et atteint
40 % environ & 160 V.

Notons que la robustesse n’est que peu affectée par la suppression de la tranchée. Le courant

de défaillance est de 7.2 A pour le composant de référence contre 7 A pour le composant sans

tranchée.
6 - -~
s
5 - L 4
4] ——Pad20 de référence |-V TLP )
3 | Pad20 sans tranchée |-V TLP - —
=z /
= 5 :'
F
0 . . . x ——t
0 5 10 15 20
Ve (V)

FIGURE 5.31 — Caractéristiques TLP des N PN B standard (courbe bleu foncé) et sans tranchée
(vert clair) en technologie SmartMos 8 MV S. Un différence de 4 V est visible entre leurs
tensions de repliement.

Longueur de la base du PNP

La figure 5.33 montre une comparaison entre les caractéristiques T'LP de deux composants
en technologie SmartMos 8 MV S, ne différant que par la longueur de la base de leur PN P.
La base du PNP, dans le NPNB Pad20 de référence a une longueur de 4.7 udm, contre 3.3
udm dans l'autre layout testé. L'effet sur le V;3 comme sur le Vi est treés faible (moins de 0.5
V de différence). Cela est probablement dii a la faiblesse de 'effet SCR a bas courant, le PN P
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FIGURE 5.32 — Mesure des surtensions des deux composants précédents de 20 V' LP a 200 V
TLP. La différence entre les deux surtensions au-dela de 200 V T'LP est de 'ordre de grandeur
de la précision de I'outil de mesure, et elles ne sont donc pas représentées ici.

ne se déclenchant que sous de fortes densités de courant. La figure 5.34 montre 1’évolution de
la surtension ST pour les deux mémes composants, pour des tensions de générateur croissantes.

La diminution de la surtension atteint presque 50 %.

———Pad20 de référence IV-TLP

LB(PNP)=3.3 udm IV-TLP ’
N —/)0

1(A)

Ve (V)

FIGURE 5.33 — Caractéristiques TLP de deux N PN B en technologie SmartMos 8 MV'S pour
deux longueurs de base du PN P différentes.

Longueur de I’émetteur du PN P

On a vu a la section 5.8.1 que la longueur de ’émetteur du PN P, de par sa résistivité élevée
pouvait avoir un effet important sur la surtension. Deux « Pads » 15 V. NPNB de longueurs
d’émetteur différentes sont comparés pour la technologie SmartMos 8 MV . Ceux-ci sont tres
proches des Pad 20, mais ont une tension de repliement quasi-statique plus faible, de par la dis-
tance réduite entre les implantations de base et de collecteur du NPN. Les autres parametres,

et en particulier ceux influant sur le comportement du SCR sont inchangés.
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FIGURE 5.34 — Surtensions comparées des deux N PN B précédents entre 20 V et 200 V.
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FicUrE 5.35 — Courbes quasi-statiques de deux Padl5 NPNB en technologie SmartMos 8
MYV, pour des longueurs d’émetteur du PN P de 8 udm (bleu foncé) et de 5 udm (vert clair).
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FIGURE 5.36 — Surtensions mesurées sur les deux composants de la figure 5.35.
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La seule différence entre les deux Padl5 étudiés est la longueur de I’émetteur du PN P. Le
Padl5 de référence possede un émetteur de 8 udm et 'autre Padl5 un émetteur de 5 udm. Le
changement a été obtenu en permutant les diffusions N et P reliés au signal. La figure 5.35
montre les caractéristiques T'LP de ces deux NPNB Padl5. Une réduction d’un peu moins de
1 V est observée sur la tension Vi, et de 0.5 V sur la tension de maintien V. La résistance
a ’état passant, en revanche, est nettement plus faible pour le composant avec une longueur

d’émetteur de 5 udm.

La figure 5.36 montre l'effet de la longueur d’émetteur du PN P sur la surtension : la réduc-

tion de surtension atteint 33 % & 300 V.

5.9 Conclusion

Dans un premier temps, nous avons déterminé l'influence de parametres tels que la résis-
tance interne du générateur et la pente de 'impulsion incidente sur la durée de la surtension.
Ensuite, nous avons montré une bonne corrélation entre les simulations TCAD et les mesures
transitent —T'LP pendant le déclenchement d’une protection £SD. Une breve étude sur le com-
posant a protéger a montré que le temps nécessaire pour ’endommager était du méme ordre
que la durée du pic de surtension généré par le NPN B. D’ou 'importance de la réduction de
I’amplitude de ce pic. Une analyse détaillée des étapes de déclenchement du NPN B a été me-
née, débutant par le déclenchement transitoire des deux jonctions en inverse, suivi des NPN
latéraux et verticaux et enfin du PN P latéral et de la diode verticale. Autant que possible, une

évaluation quantitative des durées associées a chaque processus a été proposée.

Le repliement des N PN est directement controlé par les phénomenes de stockage de charges
dans la base. Le repliement du N PN latéral initie ensuite le déclenchement des autres parties
du composant : NPN vertical, PN P et diode verticale. Nous avons pu constater que la contri-
bution principale a la surtension provenait de la forte résistance a 1’état passant des parties du
composant connectées au signal, et principalement la couche enterrée et le PN P latéral. Basé
sur ces constatations, un certain nombre de regles de dessin ont pu étre proposées. Celles-ci
portent sur la rapidité de repliement des NPN que la résistance des parties passives, la rapi-
dité de déclenchement et la résistance a 1’état passant du PN P. La validation de ces régles sur
des composants optimisés a montré que la réduction la plus importante de la surtension était

obtenue par I'optimisation de la base et de I’émetteur du PN P.
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Conclusion générale

Nous avons présenté dans le chapitre 1 la problématique associée a la protection des circuits
intégrés contre les ESD. Les modeéles décrivant les principaux types de décharges ont été in-
troduits, et les instruments de mesure permettant d’étudier le comportement d’un composant
soumis a une ESD ont été exposés. Une attention particuliere a été apportée aux outils T LP
et vf — TLP, permettant de générer des impulsions carrées de temps de montée et durée d’im-
pulsion réglables. Les types de composants de protection £SD les plus couramment employés
dans 'industrie ont été présentés, ainsi qu'une partie de ceux utilisés a Freescale en technologie
SmartMos 8 MV. Le fonctionnement du NPN B est ici abordé, avant d’étre étudié plus pro-

fondément dans le chapitre 5.

Dans le chapitre 2, nous nous sommes intéressé aux méthodes de mesure les plus couram-
ment utilisées pour analyser le comportement transitoire des protections E.SD haute tension,
ou du moins pour évaluer I'amplitude du pic de surtension & leur déclenchement. Les limites du
systeme de mesure vf — T LP pour des mesures transitoires ont été mises a jour. En particulier,
la forte atténuation fréquentielle des composants du banc de mesure est responsable d’une dis-
torsion importante du signal mesuré. Les difficultés liées a 1’alignement des impulsions incidentes
et réfléchies a I'oscilloscope sont une source d’incertitude supplémentaire.

Une seconde méthode est étudiée. Il s’agit de la méthode « indirecte », consistant a placer le
composant de protection a tester en parallele avec un composant dont la tension de destruc-
tion est connue, et & étudier la robustesse de I’ensemble. Cette opération permet de mettre en
évidence ’existence d’'un pic de surtension et d’en évaluer 'amplitude. Cette méthode souffre
de nombreuses limitations d’ordre pratique (colt des structures a ajouter sur les véhicules de
test, nécessité de répéter les mesures plusieurs fois pour confirmer les résultats). Elle nécessite
en outre un excellent étalonnage du banc de mesure, puisque des mesures T LP réalisées a bas
courant sont comparées a des mesures a haut courant. Elle est en outre relativement mal adaptée

a la caractérisation de composants sensibles aux effets de déclenchement par « dV/dt ».

Dans le chapitre 3, nous avons présenté la méthode de mesure originale, nommée transient —
TLP, permettant de capturer les formes d’onde en courant et tension d’un composant soumis a

une agression de type TLP/vf—TLP. Le principe de cette méthode est relativement simple, mais
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sa mise en oceuvre nécessite un travail complexe de post-traitement. Une méthodologie est tout
d’abord proposée pour la détermination des parametres optimaux d’acquisition de ’oscilloscope
(résolution temporelle, durée d’acquisition) et de l’analyseur de réseau (résolution fréquentielle,
fenétre de fréquences), afin de tirer le meilleur parti des possibilités de ces appareils tout en li-
mitant la taille des fichiers a traiter. On voit par exemple qu’il est inutile d’abaisser la résolution
fréquentielle du VN A en-dega de 2.4 M Hz, les points correspondant se trouvant en dehors du
spectre fréquentiel des impulsions TLP et vf —TLP. A I'inverse, la bonne résolution temporelle
de Toscilloscope doit étre exploitée : le pas en temps est fixé a 50 ps.

Le traitement appliqué au signaux mesurés est ensuite exposé en détails. Le signal acquis a
I’oscilloscope doit étre nul avant et apres I’impulsion de maniéere a respecter I’approximation du
signal périodique, fondamental pour 'application des algorithmes de DF'T.

Une étape cruciale du traitement concerne la séparation des impulsions incidentes et réfléchies
mesurées a [’oscilloscope. Deux méthodes sont proposées pour isoler ces deux signaux superposés.
L’une consiste a allonger la ligne de transmission responsable du délai entre les deux impulsions.
L’autre consiste a mesurer séparément I'impulsion incidente, et a la retrancher au signal total
pour obtenir 'impulsion réfléchie. Dans la pratique, nous avons tiré parti de ces deux approches.
La premieére méthode a pour inconvénient d’accentuer le filtrage imposé a I'impulsion incidente
de par la plus grande longueur de cable coaxial, et en particulier a atténuer son front montant.
L’allongement de la ligne de transmission doit donc prendre en compte le temps de montée maxi-
mal que 'on souhaite appliquer au composant sous test. La seconde méthode requiert, pour étre
appliquée, un générateur d’impulsion aussi répétitif que possible. Une alternative est proposée
cependant pour pallier 'effet d’un générateur non parfait.

Les signaux parasites, issus de la réflexion de I'impulsion réfléchie sur le générateur sont égale-
ment supprimés. Pour ce faire deux approches sont ici aussi combinées. L’une consiste a allonger
la ligne de transmission située en amont de la sonde en tension, de maniere a retarder 'apparition
de ces parasites. Cette méthode souffre de I'inconvénient évoqué plus haut, lié a 'atténuation
du front montant de I'impulsion a travers une plus grande longueur de céble coaxial, et est donc
employée avec précautions. Le signal parasite est ainsi isolé, puis supprimé a l’aide de fonctions
de fenétrage, choisies de maniéres a ce que leur incidence sur le spectre soit minimale.

Les résultats de mesure présentés sur des structures de calibration (court-circuit, circuit ouvert)
montrent une erreur inférieure a 2 %. Le transient — T LP est également utilisable pour des me-
sures quasi-statiques, pour lesquelles il présente une précision bien supérieure aux mesures 1T LP
et vf — TLP. Des exemples de mesure sont ensuite présentés sur des composants de protection
ESD de Freescale.

Enfin, une méthode d’étalonnage avancée est présentée, dans laquelle les étapes de mesure a
I’analyseur de réseau sont remplacées par une série de mesures a 'oscilloscope. Outre les as-
pects pratiques liés & la réduction de I’équipement nécessaire, cette méthode permet de pallier

les éventuels problemes de linéarité des coefficients de parametres -S pour des niveaux courant
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croissants. De plus, ’étalonnage plus facile du banc de mesure peut étre réalisé avant chaque

étape de mesure, et les éléments du banc peuvent étre plus aisément remplacés.

Le chapitre 4 montre une application de la méthode transient — T'LP pour des composants
montés en boitier. La problématique est plus complexe que pour les mesures sur plaque de
silicium, car le systeme de mesure n’est pas dans ce cas adapté 50 €2 jusque dans le plan du com-
posant. Chaque rupture d’impédance est source de réflexions multiples qui doivent étre prises
en compte dans le calcul. Le probleme peut étre présenté comme un systéme a cing inconnues,
nécessitant au moins cinq équations pour pouvoir étre résolu. Ces cinq équations sont fournies
par une série de cinq mesures effectuées & ’aide de 'oscilloscope, le banc de mesure étant placé
dans différentes configurations. Ces étapes d’étalonnage réalisées, la mesure sur un composant
en conditions T'LP « classique » permet, par le calcul, de retrouver les tensions et courants vus
par le composant.

Les mesures sur des structures d’étalonnage montrent une erreur comprise entre 1 % et 5 %.

Le chapitre 5 est une étude du déclenchement du NPN B et des phénoménes donnant lieu a
I’établissement d’un pic de surtension a son déclenchement. Tout d’abord nous démontrons que
les conditions pour lesquelles la tension aux bornes d’'un composant entame son repliement ne
concernent pas seulement le comportement du composant, mais également la pente de 'impul-
sion incidente et 'impédance du générateur. Il en résulte qu'une valeur de surtension mesurée
ou simulée sur un composant doit toujours étre associée non seulement a un niveau de tension
appliqué, mais aussi au type de décharge choisi (T'LP, HBM) et au temps de montée de I'im-
pulsion.

Une corrélation entre les mesures transient —T LP et les simulations T'C'AD est ensuite effectuée
sur un composant de protection ESD en conditions T'LP pour différents temps de montée. La
corrélation s’avere bonne jusqu’au sommet du pic, puis se dégrade singulierement. Entre autres,
ces résultats permettent de confirmer la réalité physique du pic de surtension déja observé en
simulations : ce pic n’est pas un artéfact de simulation, et il est donc pertinent d’étudier les
étapes conduisant a son apparition.

Une analyse de la robustesse vis-a-vis de pics de tension du composant que le N PN B doit pro-
téger est livrée. Nous voyons que le laps de temps nécessaire pour détruire ce composant est de
I’ordre de grandeur de la durée du pic de surtension aux bornes du NPN B. On ne peut donc
pas considérer le pic de surtension comme inoffensif pour le composant a protéger du fait de sa
brieveté.

La section suivante prépare I’étude du déclenchement du NPN B, en proposant une analyse de
la dynamique du processus d’avalanche dans ses deux jonctions P — N en inverse. Une étude
analytique est proposée, et 'expression en fonction du temps de la densité de courant dans

les jonctions en avalanche est livrée, permettant d’identifier les facteurs gouvernant cette dyna-
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mique. Nous voyons qu’a la fois la longueur de la zone d’avalanche comme la valeur de I'intégrale
d’ionisation sont des parametres déterminants. En régime permanent, une relation entre la den-
sité de courant et la tension appliquée est donnée.

Nous effectuons ensuite une analyse des étapes du déclenchement du N PN B soumis a un stress
TLP depuis le claquage par avalanche de sa jonction base-collecteur latérale jusqu’au sommet
du pic de surtension. Nous démontrons entre autres que pour peu que la pente incidente reste
inférieure & 40 V/ns, les phénomenes ayant lieu avant U'instant de polarisation de la jonction
émetteur-base du NPN latéral n’ont aucun impact sur la rapidité de déclenchement du com-
posant. Nous montrons que les facteurs régissant le déclenchement transitoire du N PN B sont
d’une part la rapidité de charge de la base du NPN latéral, et d’autre part lefficacité de 'effet
SCR du NPN avec le PNP. Le premier des deux facteurs peut étre contrélé par le dopage et
la géométrie de la zone de base du PNP (base peu dopée et courte). Le second est amélioré

significativement par la réduction de la longueur de la base et de I’émetteur du PN P.

Ces travaux ouvrent différentes perspectives. La méthode de mesure développée pour des
impulsions TLP/vf — T'LP doit pouvoir étre appliquée pour des décharges de type HBM,
permettant ainsi de tester le comportement du composant dans des conditions réelles. Des me-
sures HM M transitoires sont également envisageables pour peu que le générateur utilisé soit
un générateur 50 2 de type T'L P modifié. L’application au test pistolet reste pour l'instant plus
hypothétique, a cause, notamment de la mauvaise répétabilité du dispositif.

Il serait également intéressant d’intégrer les simulations TC AD transitoires du composant de
protection dans un modele plus global du circuit intégré, prenant en compte la propagation de

I’impulsion depuis la broche testée jusqu’au composant lui-méme.



Annexe A

Eléments d’analyse de Fourier

Les mathématiciens Fourier et Laplace ont été les premiers, au XVIII® siecle, a théoriser les
différentes relations de transformations réciproques existant entre le domaine fréquentiel et le

domaine temporel.

A.1 Décomposition en séries de Fourier (DSF)

La décomposition en séries de Fourier peut s’appliquer aux signaux infiniment périodiques,
c’est-a-dire a des signaux temporels définis de t = —oo a t = 400, et qui répetent le méme
signal un nombre infini de fois avec une période 7T),. Fourier a montré qu'un tel signal pouvait
étre décomposé en une somme de séries de fonctions sinus et cosinus, qu’on nomme « séries
de Fourier ». Chaque terme de rang n de cette somme représente une fréquence f, unique. Le
spectre fréquentiel s’étend de la fréquence fy, la plus basse apres la composant continue, égale

a l'inverse de la période :
1

p
jusqu’a f = +oo. Les fréquences intermédiaires sont composées des harmoniques de la fréquence
fondamentale, c’est-a-dire de tous les multiples de cette fréquence :
n

Tp

Les termes des séries de Fourier forment un ensemble de composantes définies par leur amplitude
et leur phase, pour des valeurs discréetes de la fréquence (équation A.2). Sur un analyseur de
spectre, les amplitudes de ces termes forment un ensemble de pics. Une fonction v de t vérifiant

les conditions ci-dessus est décomposée de la maniére suivante, selon la formulation complexe :

n=-4o0o ) n=-+oo ;2mm 4
v(t) = Z A2t = Z Ap.e” Tr’ (A.3)
n=-—o0o n=-—o0o
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en exprimant la fréquence comme définie dans 'expression A.2. Le coefficient A,, est définit

comme suit :

- 27n ®t

1 [+
A :7/ ? (t).E T e (A.4)
=7 [ 00 . .

A.2 Transformation de Laplace

La décomposition en séries de Fourier est un outil puissant pour les signaux périodiques, mais
ne peut pas s’appliquer aux signaux temporels uniques sans périodicité. La transformation de
Laplace s’applique a des tels signaux, a la condition cependant qu’ils soient causals, c’est-a-dire
nuls pour ¢ < 0, comme on le voit dans I’équation A.5. Cependant, comme précédemment, ces

signaux doivent étre définis jusqu’a t = +oc.

L) (s) = /O ().t (A.5)

La transformation de Laplace convertit les données du domaine temporel & un domaine fré-
quentiel complexe. Le résultat de la transformation est une fonction continue, contrairement au

résultat d’'une décomposition en série de Fourier, qui fournit un ensemble discret de « pics ».

A.3 Transformation de Fourier complexe

La transformation de Fourier est une généralisation de la décomposition en séries de Fourier
complexe pour une largeur de période tendant vers l'infini : 7, — oo, résolvant le probleéme
posé par la non-périodicité des signaux en mesures impulsionnelles. En remplacant A,, par une

formulation continue V(f)df, la formule A.3 devient :

oft) = j: (f).e>miftaf (A.6)
et
V(f) = /_ T ottty (A7)

L’opération définie par I’équation A.6 est appelée « transformation de Fourier inverse », et
celle définie par 1’équation A.7 « transformation de Fourier directe » ou « transformation de
Fourier ». Du point de vue de I’électronicien, la transformation de Fourier est un intermédiaire
entre les séries de Fourier et la transformation de Laplace. Si le signal dans le domaine temporel
n’est pas un signal périodique s’étendant de t = —T,,/2 a t = +71},/2, alors on peut effectuer une
transformation de Fourier, en étendant ces limites & —oo et +00. Ici encore, le résultat dans le
domaine fréquentiel est une fonction continue, et non un ensemble discret de « pics », comme

on peut 'obtenir avec un signal périodique.
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A.4 Energie et densité spectrale d’énergie

L’énergie portée par un signal temporel se calcule en intégrant sa puissance instantanée p(t)

de —oc0 & 400 :

Jo /_ )t (A.8)

- %. /_ ;OO ()t (A.9)
’U2

ity = . (4.10)

si le signal est mesuré sur une résistance de charge R. D’apres le théoreme de Plancherel, le

signal v(t) et sa transformée de Fourier [F(v)](f) vérifient la relation :

/ T E@) RS = / £)[2dt (A11)

—00

ou encore :

R/m £IPdf = R/M (A.12)

car v(t) est réel. On en déduit une formulation de I’énergie du signal dans le domaine fréquentiel :

+o0o
~ R / D (A.13)

Du point de vue du physicien, le théoreme de Plancherel n’exprime donc rien d’autre que la
conservation de I’énergie lors de la transformation du domaine temporel au domaine fréquentiel

La grandeur :

_IF@I)P (A14)

est appelée « densité spectrale d’énergie », et s’exprime en J/H z.

Formulation discrete pour F et © :

La transformée de Fourier continue F(v)(f) = [T2°v(t).e 2" /tdt du signal v(t) s’exprime
en V.s,ou V/Hz. Or la DF'T d’un signal échantillonné (équation 3.15) s’exprime elle en Volt, et
ne constitue donc pas a proprement parler la formulation discrete de la transformée de Fourier

continue.

Pour calculer la densité spectrale d’énergie d’un signal échantillonné a partir de sa DF'T,

une équivalence discréte de ’équation A.7 doit étre définie :
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k=N-1
Ve= 3 wpe R A=V, At (A.15)
k=0
avec VT; le terme de rang n, V,, la DFT définie par I’équation 3.15, et At le pas en temps du
signal échantillonné. Cette grandeur s’exprime en V/H z tout comme son équivalente continue. La

densité spectrale d’énergie, définie de maniere continue par I’équation A.14, peut alors s’exprimer

selon une formulation discréte :

‘V,n|2
o, = —— A.16
k. (A.16)
|V, At|?
o, = —— A7
- (A7)
Selon la méme logique, ’énergie contenue dans le signal s’exprime alors selon une formulation
discréete :
n=N-1
E= Y &,Af (A.18)
n=0
Soit :
A VA
E= - AA A.19
> Bhacas (A.19)
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Annexe

Fonctionnement d’'un générateur d’'impulsions

TLP/vf —TLP

Les générateurs d’impulsion T'LP comme vf — T LP sont basés sur le méme principe. Une
ligne de transmission 50 €2 de longueur déterminée est chargée par une source de tension statique
haute tension a travers une forte résistance. La fermeture d’un interrupteur connecte brutale-
ment cette ligne au reste du systéme, et une décharge est alors envoyée a travers des cables
coaxiaux dans le systeme. Dans 'exemple de la figure B.1, avant la fermeture du relai RE L,
tous les points du coeur du céble coaxial T'L; sont chargé au potentiel V' et tous les points du
coeur de T'Lo sont au potentiel zéro. La fermeture du relai REL; entraine une mise en contact
de ces deux lignes. T'L1 commence alors & se décharger dans T Lo, et le potentiel se stabilise a
V/2 de part et d’autre du relai. Du c¢6té droit du relai (T'Ls), cette brusque augmentation du
potentiel gagne petit a petit la ligne de transmission, et une onde de tension positive, d’ampli-

tude V/2 se propage vers la droite avec une vitesse de phase v.

Tl TL
| T ]
i | e pum |
: REL1 :
't Ri '
Vv (D |
i S |

FIGURE B.1 — Schéma représentatif d’'un générateur d’impulsion TLP /v{-TLP

Dans le méme temps, un processus identique s’opere du cdté gauche du relai (7°Lq). 11 s’agit

ix
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ici d’'une diminution du potentiel, de V' a V/2. Cette diminution de V/2 gagne progressivement
tous les points du coeur de T'L1, de la droite vers la gauche, telle une onde de tension négative
d’amplitude —V/2. Cette onde de tension se réfléchit sur la résistance R, d’une valeur typique
de 10 M. Le coeflicient de réflexion sur une telle résistance est tres proche de 1, et 'onde
se réfléchit telle quelle, superposant alors au potentiel V/2 précédemment établi, un potentiel
—V/2. Le potentiel de T'L; est alors petit a petit ramené a zéro. Cette onde d’amplitude —V//2
se propage de gauche a droite a travers T'Ly1, puis T Lo et le reste du systeme, ramenant a zéro
le potentiel sur tous les points qui avaient été chargés a V/2 par 'onde de tension. La durée de
I'impulsion correspond donc & un aller-retour REL; — Rj.

L’onde de tension TLP générée est donc une impulsion rectangulaire, d’amplitude V/2, et d’une
durée égale a

avec L la longueur de la ligne, et v la vitesse de propagation dans cette ligne. v est égal a 0.66.c
pour des cables coaxiaux ayant une gaine en polyéthylene, comme ceux utilisés au laboratoire.
Le temps de montée de I'impulsion est inférieur a 100 ps. 1l est fonction de la résistance de 'arc
électrique généré lors de la fermeture du relai RE L1, et des inductances parasites ramenées par
ce relai. Ce temps de montée peut étre augmenté par I’ajout de filtre passe-bas a la sortie du
générateur, comme expliqué plus haut.

Les largeurs d’impulsions sont fixées directement par la longueur du céble de charge, et on ne
peut donc générer qu'un nombre limité de largeurs d’impulsions. Les valeurs standard pour la

largeur d’impulsion sont respectivement 100 ns pour le TLP, 5 ns et 2.5 ns pour le vi~TLP.
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Résumé

Résumé

Les travaux présentés dans ce mémoire visent & analyser et optimiser le comportement des
composants de protection haute tension contre les décharges électrostatiques (ESD) a leur dé-
clenchement. Pour cela, deux approches ont été suivies :

Un outil de mesure dédié, le «transient-TLP », a été développé. Cet outil est basé sur la cor-
rection mathématique des données mesurées a 'oscilloscope avec un systéme de mesure vi-TLP
standard. L’erreur de mesure est inférieure & 2 %. La méthode, d’abord congue pour des mesures
sur wafer, a ensuite été appliquée pour mesurer des composants sur boitier.

A Taide de cet outil, le comportement transitoire des protections ESD utilisées & F'reescale a
pu étre analysé. En particulier, la simulation physique a permis de mieux comprendre 1’origine
physique de I'apparition d’'un pic de surtension au déclenchement de ces composants et des so-

lutions de dessin ont été proposées pour en réduire 'amplitude.
Mots clés : ESD, TLP, vf — TLP, surtension, transitoire, instrumentation, TCAD.

Abstract

The research work presented in this thesis is aimed to analyze and optimize the triggering beha-
vior of high voltage devices against electrostatic discharges (ESD). Two approaches were used :
A dedicated tool was created. The « transient-TLP » tool is based on mathematical post-
processing of oscilloscope raw data, measured using a standard vi-TLP system. Measurement
error is less than 2 %. This method, first designed for on-wafer measurement were then adapted
to packaged device measurements.

The transient behavior of ESD devices used at Freescale was analyzed using this tool. TCAD
simulations were then performed to analyze the turning-on of high voltage ESD devices. The
physical origins of the strong voltage overshoot peak observed at the triggering of this com-
ponent was explained, and design solutions were proposed to significantly reduce the magnitude

of this peak.

Keywords : ESD, TLP, vf — TLP, overshoot, transient, instrumentation, TCAD.
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