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Introduction générale

Contexte général :

Pourquoi le transistor MOS en radiofréquence ?

La radio, la télévision, puis le téléphone et les ordinateurs portables se sont fortement
déployés et intégrés dans le monde d’aujourd’hui. Ce succes repose essentiellement sur le
développement des techniques de transport de 'information, mais aussi sur 1’évolution
continue des systemes de communications portables qui a entrainé une forte croissance

du marché des composants radiofréquences (RF).

Pendant de nombreuses années, le marché était dominé par les technologies en Ar-
séniure de Gallium (GaAs). Cependant ’évolution des performances des technologies en
Silicium telle que le CMOS-Si et le BiICMOS-SiGe est venue concurrencer les technologies
en GaAs. Initialement concues pour des applications numériques, cette évolution leurs
a permis de se positionner sur le marché des applications analogiques et RF. De nou-
veaux produits ont été développés permettant d’adresser notamment les réseaux sans fils
(e.g. Wi-Fi, Bluetooth, ZigBee) et les réseaux de téléphonie mobile de 3éme et bientdt de
4éme génération (e.g. CDMA, EDGE, HDR, LTE). L’évolution des besoins et du marché
a nécessité que les circuits prennent en charge ces différents réseaux au travers de sys-
témes complets embarqués nommés System-on-Chip (SoC). De ce fait, ces circuits doivent
étre développés pour gérer plusieurs standards de communication en tenant compte du
cotlit, des performances, de la densité d’intégration, de la qualité des interconnections, de
I'isolation des différents blocs, de la consommation totale. Le tableau ci-dessous compare
certaines caractéristiques pour les technologies GaAs, CMOS-Si et BICMOS-SiGe.

Tableau .1 — Comparaison de différentes caractéristiques des technologies GaAs, CMOS-Si
et BICMOS-Si.

GaAs BiCMOS-SiGe CMOS-Si

Coiit Tres élevé Elevé Faible
Performances Tres élevé Elevé Elevé
Densité d’intégration Mauvaise Bonne Bonne
Consommation Elevé Faible Faible
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Cette comparaison montre que les transistors MOS en Silicium offrent des caractéris-
tiques intéressantes pour la conception de circuits analogiques et RF. Malgré une limi-
tation en terme de performance, le transistor MOS présente deux avantages importants.
Son prix est le plus compétitif et il offre la possibilité d’intégrer sur un méme circuit des

fonctions digitales, analogiques et RF.

Cependant, en plus de ces caractéristiques, il faut aussi tenir compte de la fiabilité qui
est un critere stratégique majeur dans le but d’exploiter au maximum les performances

du produit tout en respectant les spécifications techniques.

Contexte spécifique :

Pourquoi la fiabilité en radiofréquence ?

La fiabilité peut étre définie comme I’aptitude d’un dispositif & accomplir une fonction
requise dans des conditions données pour une période de temps donnée. Autrement dit,
la fiabilité consiste a assurer la tenue des spécifications dans une certaine gamme durant
toute la vie du produit. Cette gamme correspond a un critere de défaillance définissant la
limite de fiabilité d’un produit. Le temps nécessaire pour atteindre ce critere de défaillance

doit alors étre supérieur au temps défini comme la durée de vie du produit.

Pour adresser la fiabilité d'une technologie dans le cas d’applications digitales, des
mécanismes physiques de dégradation sont identifiés au niveau du transistor élémentaire.
Apres avoir compris les dépendances de chacun de ces mécanismes en fonction des condi-
tions d’utilisations, des contraintes statiques accélérées sont appliquées expérimentalement
a une large gamme de transistors afin de pouvoir construire des modeles qui permettront
une extrapolation des performances statiques du transistor aux conditions nominales d’ uti-
lisation. De la, par 'intermédiaire de simulations analytiques, il est possible de définir la

fiabilité au niveau du produit.

En ce qui concerne les applications spécifiques RF, les profils de mission qui décrivent
le contexte d’utilisation produit (e.g. température, signal, tension...) sont tres agres-
sifs. En effet, ils adressent des conditions bien plus importantes que celles relatives aux
applications digitales. Si on considere le cas des amplificateurs dans une chaine d’émission-
réception RF, ils sont soumis au cours de leur fonctionnement a des niveaux de puissances
élevés et de ce fait a des couples de courants/tensions importants présentant des tensions
supérieures a la tension nominale d’utilisation sur de tres courtes périodes. La Figure .1
présente un exemple de profil de mission en tension pour un transistor MOS utilisé en

tant qu’amplificateur dans une chaine d’émission-réception d’un bloc Wi-Fi.
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F1GURE .1 — Exemple de profil de mission en tension adressé aux bornes d’un transistor
MOS dans le cas d’application RF.

Des modeles de fiabilité ont été développés au niveau élémentaire (i.e. le transistor
MOS dans notre cas) pour étre prédictif a 1’échelle du produit. Dans ce contexte, de
nouvelles questions vont se poser sur la validité du modele, sur le vieillissement des para-

metres fondamentaux du transistor MOS, sur la modélisation des excursions en tension. . .

De ce fait, un des enjeux majeur de la fiabilité dans le domaine de la RF est d’étendre
I’étude tant au niveau des contraintes RF que des performances RF du transistor MOS.
Afin d’y répondre, une étude a été menée afin de développer une méthodologie compléte
de caractérisation et d’analyse, mais aussi définir et modéliser 'origine physique de la

dégradation.

Travail de theése

L’objectif principal de ce travail de these est d’étendre 1’étude de la fiabilité dans le
domaine RF. Le domaine de fréquence étudié est celui des applications RF a des fréquences
inférieures a 10GHz.

Dans cette optique le manuscrit est composé de quatre chapitres :

— Le Chapitre I présentera plus précisément le fonctionnement du transistor MOS en
régime statique et dynamique, pour ensuite introduire la modélisation du transistor
MOS. Les effets parasites seront également abordés. Cette étape est essentielle pour

définir les parametres qui seront suivis et analysés en fiabilité au cours de cette étude.
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— Le Chapitre II sera consacré a la présentation de la fiabilité en décrivant les pro-
priétés électriques et physiques des défauts de la structure Si/SiO2. Cela permettra
d’introduire les principaux mécanismes de dégradations rencontrés au niveau du
transistor MOS tels que les phénomeénes d’instabilité des parametres électriques
sous contraintes négatives (NBTI), le claquage d’oxyde (TDDB) et le phénomene
de porteurs chauds (HC). Les modeles associés et la méthode permettant de les

étendre dans le domaine RF seront décrits.

— Le Chapitre III aura pour objectif de décrire de maniere exhaustive la méthodologie
développée pour adresser expérimentalement 1’étude de la fiabilité dans le domaine
RF i.e. application de contrainte RF et étude du vieillissement des parametres RF.
Le banc de mesure ainsi que la procédure de calibration et d’extraction du signal
appliqué aux bornes du transistor MOS seront détaillés. Aussi, la méthode d’analyse

des parametres clés en RF sera présentée.

— Le Chapitre IV sera consacré a I'application de la méthodologie, décrite au Cha-
pitre I1I, dans le cas de contraintes de type porteurs chauds. Dans un premier temps,
une étude et modélisation du vieillissement des parametres statiques soumis a des
contraintes AC puis RF sera réalisée en cohérence avec les modeles statiques exis-
tants. Cette étape permettra par ailleurs de consolider I’assise physique sur lesquels
reposent les modeles statiques. Ensuite, une étude du vieillissement du transistor
MOS au travers de la dérive de parametres spécifiques RF (parameétres S) sera me-
née. Le travail portera sur l'identification de parametres critiques du transistor MOS
dans la gamme RF. L’origine physique de la dérive des parametres spécifiques sera
I’objet d’une étude approfondie. Cette étude permettra d’introduire un nouvel outil
de caractérisation sensible a la localisation des défauts. Enfin, une implémentation
du vieillissement des parametres statiques et RF au niveau du modele compact sera

proposée.



CHAPITRE

Principe de fonctionnement et

modélisation du transistor MOS

1.1 Introduction

Notre but fondamental étant d’étendre ’étude de la fiabilité des transistors MOS dans
le domaine de la radiofréquence, nous décrirons, dans ce chapitre, le comportement du
transistor MOS. C’est ainsi qu’il nous a paru essentiel de commencer par la présentation
du transistor en fonctionnement statique pour pouvoir aborder progressivement le fonc-
tionnement dynamique de celui-ci en intégrant les charges qui sont mises en jeu ainsi que

les éléments parasites qui prennent une place importante dans la suite de notre analyse.

Etant donné que I’étude concerne le domaine de la RF| le fonctionnement du transistor

MOS en tant que commutateur et amplificateur de puissance sera abordé.
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1.2 Le transistor MOS a effet de champ

I.2.1 Le principe de fonctionnement du transistor MOS

L’architecture d’un transistor MOS® de type n est présentée sur la Figure I.1. Le tran-
sistor de type n est constitué d’'un substrat (B), de type p, dans lequel deux diffusions
nt constituent les électrodes de source (S) et de drain (D). On réalise sur le substrat une
capacité MOS entre la source et le drain. La région de longueur L.;s entre les jonctions
de source et de drain est appelée canal. L’électrode de commande de la capacité MOS
constitue la grille du transistor (G). Le transistor MOS peut ainsi étre décomposé en
une partie intrinseque qui est responsable de l'effet transistor et une partie extrinseque
(§ 1.3) qui regroupe I'ensemble des éléments périphériques au canal, et permet d’accéder
au dispositif intrinseque : elle est composée des éléments représentant les chemins résistifs
d’acces aux différents terminaux de grille, source, drain et substrat. Elle inclut également
les couplages capacitifs entre les interconnexions métalliques, contacts, les capacités des

jonctions source et drain, et de recouvrement de la source et du drain avec la grille.

Diélectrique de grille (S104)

Espaceurs (5104)

B
F1GURE 1.1 — Schéma d’un transistor MOS de type n.

L’application d'une tension Vg entre la grille et le substrat entraine la modification
de la structure de bande proche de I'interface du diélectrique de grille et du substrat (Si-
Si02). Ainsi, dans la région du canal, les trois principaux cas détaillés dans la Figure 1.2

peuvent étre considérés : accumulation, déplétion et inversion.

Lors de I'application d’une tension Vg p négative, le potentiel a la surface du semicon-
ducteur devient négatif et la densité de trou augmente a la surface du semiconducteur. En

augmentant la tension Vg appliquée, on aboutit au régime de bandes plates qui a pour

a. MOS : Métal Oxyde Semiconducteur
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tension associée la tension de bandes plates Vgp et correspond au potentiel pour lequel le

champ électrique dans le substrat s’annule.

Au-dela des conditions de bandes plates (Vgp > Vep), Uinterface oxyde/substrat entre
en déplétion laissant place a une charge d’interface négative. A partir d’une certaine ten-
sion, la densité d’électron augmente fortement et devient supérieure a la concentration de
porteur majoritaire. Le semiconducteur change de type au voisinage de la surface formant
le canal du transistor MOS dans ce régime d’inversion. Ainsi, deux régimes d’inversion

existent :

— le régime d’inversion faible, la densité de porteur minoritaire reste inferieure a la
densité de dopants introduits (la charge d’espace dépend alors des accepteurs).

— le régime de forte inversion, la densité de porteur minoritaire est supérieure a la
densité de dopants du substrat (la charge d’espace est alors constituée de porteurs

minoritaires venant de la source et du drain).

Cette charge d’inversion constitue une couche conductrice composée d’électrons et
écrante la zone de déplétion. Un flux d’électron peut ainsi circuler dans le canal lors-

qu'une différence de potentiel est appliquée entre la source et le drain (Vpg).

VsE==VFE

(a) (b

Ef

Ef

Ew
Grille Oy de Substrat

F1GURE 1.2 — Distribution des charges et diagramme de bandes dans un transistor MOS
de type n pour les différents régimes de fonctionnement : (a) accumulation (b) déplétion
(c) inversion.

I[.2.2 Les charges dans la structure MOS

I.2.2.a Le potentiel de surface

Nous avons vu le principe de fonctionnement du transistor MOS et pour le modéliser

il est nécessaire d’introduire une grandeur fondamentale qui est le potentiel de surface g.

7



Chapitre I. Principe de fonctionnement et modélisation du transistor MOS

Il est présent dans toutes les expressions des parametres électriques du transistor MOS.
Comme représenté sur la Figure 1.3, le potentiel de surface se définit comme le potentiel
électrostatique a l'interface oxyde de grille/substrat en prenant la zone neutre du substrat

comme référence.

Grille Oxyde Substrat

FI1GURE 1.3 — Structure de bandes du transistor n-MOS en régime d’inversion sous 'effet
d’une polarisation Vpg. g représente le potentiel de surface, o représente le potentiel
de fermi,et V, le potentiel de quasi-fermi qui correspond a la différence des quasi-niveaux
de fermi des porteurs majoritaires et minoritaires.

L’évaluation du potentiel de surface se fait par 'intermédiaire de I’équation de poisson
qui permet d’exprimer les variations de potentiel électrostatique ¢ dans le semiconducteur

en fonction de la charge espace p :

p(z,y)
- (L.1)

Vie=-

Dans le cas d’un substrat de type p, la charge d’espace est composé de la concentration

des dopants ionisés N, et des concentrations d’électrons et de trous libres :

p(ac,y):q~(p(x,y)—n(m,y)—Na) (12>

Les concentrations d’électrons et de trous libres sont respectivement données par la

statistique de Maxwell-Boltzmann :

n(z,y) = N,-exp @(x,y)—%(x)—2¢F>

or
¢ (z,y) ) (L1.3)

T

p(r,y) = Ny-ex

ou ¢r est la tension thermodynamique qui vaut k7'/q. pF est le potentiel de fermi in-

trinseque qui vaut ¢ - In(N,/n;) avec n; la densité de porteurs intrinseque. V. représente

8
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le potentiel de quasi-fermi des électrons et varie de Vgp de la source a Vppg au drain.

Dans le but d’obtenir une solution analytique a I’évaluation du potentiel de surface,
I’approximation du canal graduel est faite. Elle considére que la variation de la compo-
sante du champ électrique due a la tension drain-source est négligeable devant celle due

a la variation de la tension grille-substrat.

L’équation de poisson I.1 devient donc :

Polry) L aNa | fely)] el y) = Velr) = 2pr
o> esi [ pl o7 ]+ p[ o7 ]+1] (14

La résolution de cette équation en association avec le théoreme de Gauss permet

simplement d’exprimer la charge dans le semiconducteur [!] comme suit :

I (z,
Qsc =€si gpng
Y

= 44/2qesiN, {gps () + or [exp (ﬁ;@) — 1]

(L ()

La charge étant positive en régime d’accumulation et négative en régime d’inversion.

En appliquant le théoreme de Gauss a l'interface de 'oxyde, la charge présente dans

le semiconducteur s’exprime telle que :

Qsc () = —Chy - (VGB — Oms + gO — Qs (33)) (1.6)

ou Qo est la charge totale de 'oxyde normalisée a 'interface et C,, représente la capacité

de 'oxyde de grille par unité de surface.

Des équations 1.7 et 1.6, on obtient une relation implicite pour le potentiel de surface,

qui est donnée par :

Qo ?

Vs — dms + — s (z) — e (x
70‘”” = {ws (z) + or [exp <ZST(>> — 11 (1.7)

() (5 )

avec 7y qui est défini comme le facteur de substrat et égal & v/2qeges;i Ny /Cloy-
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2 1 | | | L | L |
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FiGURE 1.4 — Simulation du potentiel de surface en fonction de sa position le long du
canal du transistor en partant de la source (@go) vers le drain (pgsz) [2]

La Figure [.4 illustre la variation du potentiel de surface le long du canal en régime
d’inversion forte. Comme on va le voir dans la suite de ce chapitre, la connaissance du
potentiel de surface pour les couples (Vigg, Ve) est indispensable pour I’évaluation de tous
les parametres électriques du transistor MOS. En effet, le paragraphe suivant se base uni-
quement sur le potentiel de surface pour le calcul des charges qui elles-mémes serviront

pour I’évaluation du courant de drain du transistor MOS.

De plus, comme défini dans le Tableau 1.1, les différents régimes de fonctionnement du
MOS peuvent étre décrits au travers du potentiel de surface pg et du potentiel intrinseque

de Fermi pp.

Tableau 1.1 — Correspondances entre le potentiel de surface et les différents régimes de
fonctionnement du transistor MOS.

Régime de fonctionnement Valeur du potentiel de surface

Accumulation ps <0
Bandes plates ps =0
Déplétion 0< s <opr
Inversion faible or <ps <2 -pp
Inversion forte ws > 2-pp

10



[.2. Le transistor MOS a effet de champ

1.2.2.b Le calcul des charges

Concernant les charges présentes dans la structure, il faut prendre en considération

trois types de charges :

— la charge de la grille Qg.
— la charge totale de 'oxyde @)y englobant les charges fixes, les charges d’interface, les
charges piégées qui seront détaillées au Chapitre II.

— La charge du semiconducteur Qgsc.

Le bilan des charges de la structure MOS étant neutre :

Qc + Qo+ Qsc =0 (1.8)

Dans le but de modéliser le courant circulant entre la source et le drain (Ipg), il est
essentiel de déterminer la charge d’inversion. Comme décrit dans le paragraphe précédent,
la charge du semiconducteur est composée de la charge d’inversion @);,, et de la charge
de déplétion du substrat (). D’ou :

Qinv(2) = Qsc(z) — Qp(x) (1.9)

Comme défini a I’équation 1.6, en appliquant le théoreme de Gauss a l'interface de

I'oxyde, la charge présente dans le semiconducteur s’exprime telle que :

Qsc () = —Cyy - (VGB — Oums + gO — Qs (33)) (1.10)

Aussi, la charge de déplétion présente dans le substrat est définie comme :

Qp (z) = —q - dp(z) - N, (L11)

ou Np représente le dopage du substrat, et dg la zone de charge espace (ZCE) qui est

donnée par :

26 €si-ps(T)
dp (z) = \/ o (112)

avec € et e€g; sont les permittivités respectives du vide et du Silicium.

Ainsi, il est possible d’écrire la charge de déplétion du substrat sous la forme suivante :

Q5 (®) = —7- Con - \ps(@) (1.13)

11



Chapitre I. Principe de fonctionnement et modélisation du transistor MOS

Au final, en intégrant les équations .10 et 1.13 a I’équation 1.9, on obtient ’expression

de la charge totale dans le semiconducteur dans la condition d’inversion :

Qinv (33) - _Coaz : (VGB - ¢MS + go — ¥s ([L’) -7 905('1')) (Il4)

L’expression de la charge d’inversion permet d’exprimer la tension de bande plate
(Vrp) et de seuil (Vr) :

Vig =pms — Qo/Cos (L.15)
Vi =Vep+2-0or+9vV2- - 0p (1.16)

1.2.3 Le régime statique

L’évaluation des charges permet d’exprimer le courant de drain du transistor en fonc-
tion du potentiel de surface. De maniere générale, lorsque la charge d’inversion est crée
(Vas > Vr) et qu'une tension est appliquée entre la source et le drain (Vpg), il est pos-
sible de considérer que la conduction dans le canal est régie par le gradient du potentiel

de Fermi qui vaut —dV/dz. Le courant de drain peut ainsi s’exprimer selon :

av.
dzx

Ips (:E) = _WﬂnQinv(x) (117)

[y, ¢étant la mobilité. C’est un parametre clé qui gouverne le niveau du courant de
drain a polarisation fixe. La mobilité peut étre affectée par 3 principaux mécanismes :

— les interactions avec les phonons

— les interactions coulombiennes

— les interactions avec la rugosité de surface

Pour définir le courant de drain il est nécessaire d’exprimer ’équation [.17 en terme

de potentiel de surface :

v, dps
dys dx

Ips () = =W 1, Qino () (1.18)
L’équation 1.18 se résout en évaluant la variation du potentiel de quasi-fermi en fonc-
tion du potentiel de surface par I’équation .7 comme décrit en [3]. Cette résolution permet

d’obtenir I’équation du courant de drain, aussi appelée modele en feuille de charge :
dip

d inv

Lirift Taigy

(1.19)

Cette équation met clairement en évidence les deux composantes permettant de décrire

le courant de drain. Le courant de drain est composé du courant de conduction (drift) et

12



[.2. Le transistor MOS a effet de champ

log(/ds)

T T

\

(a)

FIGURE 1.5 — (a) Potentiel de surface évalué a la source et au drain en fonction de la
tension de grille qui défini les conditions limites nécessaires a I’évaluation du courant de
drain. (b) Courant de drain du transistor en fonction de la tension de grille mettant en
avant les deux composantes de conduction et de diffusion.

du courant de diffusion (diff). Comme illustré par la Figure 1.5, il est possible de I’évaluer

completement en l'intégrant aux conditions limites suivantes :

our =0
{ ¥so P (1.20)
Ysr, pour x =1L
L’évaluation du potentiel de surface pour le couple x = [0, L] et pour différentes

conditions de tensions de grille est réalisée de maniere itérative en partant de I’équation
implicite 1.7. D’'une maniere générale, I’expression du courant de drain peut étre simplifiée

en régime d’inversion forte en tenant compte de la condition suivante :
ps(r) = V(z) =2 ¢p (I.21)

On obtient alors les conditions limites définies a 1’équation .20 telles que :

— 9.
¥so0 Pr (1.22)
osL = 2-9op+Vp

Ainsi, a faible Vpg, lorsque le canal est uniforme sur toute la longueur du canal, le

courant de drain est en régime linéaire qui vaut :

w V2
Ips = funoox . l(VGB —Vr)Vps — %S (1.23)

A une certaine valeur de Vpg qui sera noté Vpgsae, le canal n’est plus uniforme sur toute
la longueur L laissant apparaitre une zone de pincement localisé au niveau du drain et

entrainant Q;,, (L) = 0. Ceci indique que le régime saturé est atteint et le courant de drain

13



Chapitre I. Principe de fonctionnement et modélisation du transistor MOS

Ips, caractéristique du point de pincement est donné en se reportant a 1’équation .23 :

w V2
]DSP = f:unco:c : (VGB - VT) VDSsat - % <124)

Au-dela de Vpgsat, la distance [, entre point de pincement et drain augmente au fur

et & mesure que Vpg augmente. Le courant saturé sera noté Ipg, et vaut :

L
IDsat = [DSp : I —1 (125)
p

2652‘

avec [, = \/qN - (Vps = Vbssat)

1.2.4 Le régime dynamique

1.2.4.a L’approche quasi-statique et ses limitations

Jusqu’a présent la description du transistor MOS a reposé sur une approche statique
en considérant 'application de tensions constantes (DC). Cependant, dans un circuit le
transistor est soumis a ’application de signaux variables. C’est pourquoi il est important
d’étendre I'étude précédente et de s’intéresser a la variation des charges détaillées au

paragraphe [.2.2.b dans le cadre d'un fonctionnement dynamique.

G

e

&+ ++++++++

B

F1GURE [.6 — Structure simplifiée de la partie intrinseque du transistor MOS permettant
de définir les charges et courants lors d’un fonctionnement dynamique du transistor

Considérons le transistor MOS sous une forme simplifiée en intégrant a sa partie
intrinseque quatre sources de tensions DC, Vi, Vi, Vp et Vg (Figure 1.6). Si on néglige les
courants de fuite, le seul courant présent dans le transistor est le courant de conduction
I di au flux de porteurs circulant au travers de la charge d’inversion. Comme détaillé

en [.2.2 et 1.2.3, le courant Io et les différentes charges Qin,, @B, et Q¢ peuvent étre

14



[.2. Le transistor MOS a effet de champ

exprimés en fonction des quatre tensions appliquées aux bornes de la structure, d’ou :

]D :IC(VGJ VD7 VS, VB)
Is = — Io(Ve, Vo, Vi, V) (1.26)
Ig=Ig=0

De méme, les charges Qin,, @B, et Qg peuvent s’exprimer en fonction des quatre
tensions appliquées aux terminaux par ’équation 1.27. Il est important de noter que @,
et Q¢ sont des charges stockées au sein du transistor alors que Q;,, est induite par un
flux d’électrons constant généré par la différence de potentiel appliquée entre la source et

le drain.

Qinv :fQ(VGv VDa VS7 VB)
@ =f3(Ve, VD, Vs, V) (1.27)
QG :f4(VG7 VD7 VS? VB)

Considérons maintenant que les tensions appliquées aux bornes du MOS varient au
cours du temps. Si les tensions varient suffisamment lentement (i.e. le temps de transit 7
dans la charge d’inversion des électrons de la source vers le drain est tres faible devant la
période de la tension appliquée), alors la redistribution des charges peut étre considérée
comme instantanée et il n’y aura aucun déphasage lié a la constante de temps 7. Ceci
correspond a I’hypotheése quasi-statique et de ce fait les charges peuvent s’exprimer &

nouveau par les fonctions de I’équation [.27.

(t), Vp(t), Vs(t), Va(t)) (1.28)

Par contre ce raisonnement ne peut pas étre appliqué aux courants. Dans des conditions
dynamiques il faut considérer deux points supplémentaires. D’'une part, les courants de
grille et de substrat sont dus aux variations de leurs charges respectives. D’autre part,
les courants de source et de drain sont exprimés par deux composantes : le courant de
transport et le courant de charge. Le courant de conduction dépend uniquement de la
valeur instantanée des tensions aux bornes des terminaux et peut étre déterminé par le cas
DC. Le courant de charge correspond a la variation de la charge d’inversion. Les courants

transitoires peuvent ainsi étre évalués par l'intermédiaire de 1’équation de continuité et

15



Chapitre I. Principe de fonctionnement et modélisation du transistor MOS

sont détaillés dans [1].

d
lo)(t) IQCZ(B)
o (1.29)
In(t) = Is(t) =—

Il est important de noter que les charges et les courants décrits par les équations .28
et 1.29 ont une limite fréquentielle de validité qui peut étre déterminée par I'intermédiaire

d’une pulsation de référence wy [1] :

p- (Vas — Vi)
v- L2

Wo = (130)

Lorsque la fréquence des signaux est supérieure a wy,3, des effets non quasi-statiques
doivent étre pris en compte. Il n’est plus possible de négliger le temps de transit 7 qui
devient comparable a la période du signal et le transistor MOS ne peut plus simplement

étre décrit par les équations de Iélectrostatique [5].

I.2.5 Les capacités et parametres petits signaux

En se référant au paragraphe précédent, il en découle que le comportement dyna-
mique du transistor induit une réponse capacitive liée a la variation des charges stockées.
Cette variation de charge ne pourra étre simplement modélisée que dans des conditions
petit signal i.e. lorsque le signal appliqué au transistor est suffisamment faible pour que
le transistor fonctionne dans son régime linéaire. En ce qui concerne les capacités, elles
sont composées de la partie intrinseque et de la partie extrinseque du transistor. Dans ce
paragraphe, seule la partie intrinseque sera étudiée, la partie extrinseque sera détaillée au

paragraphe [.3.

En se plagant dans des conditions quasi-statiques, la modélisation physique des charges
du transistor a déja été développée et il a été ainsi possible d’aboutir au modele de charges

suivant :

Qe =—Qsc =Cor - Vo — Vs — ¢s)
Re=—7 Coz-/Ps (I1.31)
Qinv =— Cor - Ve — Ve — ¢s) — Q5

Afin de pouvoir complétement modéliser les effets capacitifs, il est nécessaire d’avoir
acces aux charges relatives a chaque terminal i.e. les charges Qq, @, Qp, Qs associées
respectivement a la grille, le substrat, le drain et la source. Les charges présentes au

niveau de la grille (Q¢) et du substrat (Qp) sont clairement définies par I’équation 1.31.
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[.2. Le transistor MOS a effet de champ

En revanche, les charges du drain (Qp) et de la source (Qg) ne peuvent étre obtenues que
par 'intermédiaire de la charge d’inversion (Q;,,). Pour cela, diverses méthodes, visant a
partitionner la charge d’inversion présente dans le canal en deux charges Qp et (Qg, ont été
développées. La méthode la plus utilisée est celle proposée par Ward [6] qui en se basant
sur I’équation 1-D de continuité propose un partitionnement de la charge d’inversion avec
un ratio 40/60 pour le drain et la source. Cette méthode, validée expérimentalement sous

des conditions quasi-statiques, permet d’obtenir I'expression des charges Qp et Qg :

Qs = [7 (1= 2) Quuly) - dy

) (1.32)

ou L représente la longueur du canal.

Maintenant que les charges des différents terminaux Q; (j = G, D, S, B) sont définies,
il est possible en se basant sur I’hypothese quasi-statique d’écrire le courant de charge tel

que :

dQ; _ 0Q;dVe | 0Q;dVp | 9Q;dVs | 0Q; Vs
it Vg dt | OVp dt | OVs dt | OV dt

De I'équation [.33, il est possible de définir la matrice 4 x 4 représentant les courants

(1.33)

de charge en fonction des capacités intrinseques du transistor dans un fonctionnement

quasi-statique :

dQ¢/dt Coc Cop Cas Cgpl| |dVg/dt
dQp/dt Cpe Cpp Cps Cpg| |dVp/dt
dQs/dt|  |Cse Csp Css Cspl| |dVs/dt

dQp/dt| |Cpe Cpp Cps Cgp| |dVp/dl (1.34)
94y ,sij#k
avec Cj, = gg’“
- sij=k
Vi

Les 16 capacités ne sont pas linéairement indépendantes. En tenant compte de la loi

de conservation des charges, les relations entre capacités se simplifient telles que :

Cac =Cap + Cgs + Cap = Cpe + Csg + Cpa
Cpp =Cpa + Cps + Cpp = Cagp + Csa + Cpp
Css =Csg + Csp + Csp = Cgs + Cps + Cps

Cpp =Cpc + Cpp + Cps = Cgp + Cpp + Csp

(1.35)

D’apres le systeme d’équations précédent, 9 capacités sont linéairement indépendantes

et suffisent donc a déterminer le modele capacitif complet. D’une maniere générale, les
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Chapitre I. Principe de fonctionnement et modélisation du transistor MOS

capacités choisies sont : Cas, Cap, Cas, Ca, Crs, Csp, Cps, Csp, et Cpg.

Pour compléter le descriptif des parametres petits signaux du transistor, il est néces-
saire d’aborder le concept de transconductance. La variation du courant de drain induite
par une variation petit signal de la tension d’un des quatre terminaux est représentée par :

a]D 8]D 8]D
»9ds = v, =

9m = (I.36)

WVes Vbs,Ves
qui sont respectivement la transconductance de grille, la conductance et la transcon-
ductance de substrat. La transconductance de grille g,, et la conductance gq45 sont des
parametres trés important lors de la conception de circuit analogiques. Le g4 traduit la

mise en mouvement de Q;,, et le g, définit le gain du dispositif.

I.2.5.a Le transistor MOS en amplificateur de signal

I[.2.5.a.1 Principe de fonctionnement

En plus de sa fonction de commutateur, le transistor est utilisé en tant qu’amplificateur
de signal. C’est le régime de saturation qui est le plus souvent utilisé pour amplifier un
signal. En effet, comme le montre I’équation [.25 dans le cas du régime saturé, le courant
de drain est indépendant de la tension drain-source Vpg et suit la tension grille-source

Vs selon une loi quadratique.

Ainsi, afin d’expliquer ce type de fonctionnement, considérons le schéma de la Fi-
gure [.7. La source du transistor est reliée a la masse et une résistance R relie le drain a
la borne positive d'une source de tension DC Vpp. Le point de repos Ipg est fixé a ’aide
d’une tension DC sur la grille Vi;g. En considérant que le transistor peut étre représenté
par une résistance variable controlée par la tension de grille Vg, lors de 'application d’un
signal sur la grille on obtient un pont diviseur de tension dans lequel une des résistances

est contrdlée par une tension.

Soit la tension instantanée appliquée entre la grille et la source :
%n(t) = VGS + Ugs(t) (IB?)

ou Vs représente le point de repos statique et v,,(t) représente le signal appliqué au
cours du temps. A chaque instant le point de fonctionnement du transistor se situe sur la

courbe Ips — Vpg qui correspond & la valeur de Vig5(t) & cet instant.

En exprimant la loi des mailles pour la maille de sortie, il est possible de déterminer

le point de fonctionnement par 'intermédiaire de la tension d’alimentation Vpp et de la
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[.2. Le transistor MOS a effet de champ

résistance R.

Vps =Vpp+ R - Ips (1.38)
et donc : ” .
Ipe = 22 4 — . L.
ps="p T4 Vbs (1.39)

Cette équation linéaire peut étre représentée dans le plan Ips — Vpg par une droite de
pente —1/R appelée droite de charge. Elle permet d’obtenir le point de fonctionnement en
sortie du transistor. La Figure [.7 montre la construction graphique permettant d’obtenir
la forme du signal de sortie a partir du réseau de caractéristiques du transistor. Ainsi
le point de fonctionnement instantané du transistor se situe toujours a l'intersection de
la droite de charge et de la courbe caractéristique Ips — Vpg correspondant a la valeur

instantanée de Vgg.

I.2.5.a.2 Les classes de fonctionnement
Le transistor ne commence a conduire un courant significatif que lorsque la tension de
grille se situe au dessus de la tension de seuil. Pour que le transistor amplifie, il faut donc
lui appliquer une tension supérieure a la tension de seuil et comme défini précédemment
la tension de sortie sera fixée par la droite de charge. C’est ainsi qu’il est nécessaire de
polariser le transistor a un point de repos statique pour pouvoir lui appliquer un signal
a amplifier. Le choix de ce point de repos influence le comportement du transistor lors
de son fonctionnement et c¢’est pour cela que des classes de fonctionnement sont définies
permettant de connaitre la facon dont il a été polarisé.
Les différentes classes de fonctionnement [7] sont représentées sur la Figure 1.8. Cette
figure montre les différentes formes du signal statique en fonction du point de repos choisi

et le Tableau 1.2 résume les différentes classes de fonctionnement :

Tableau 1.2 — Correspondances entre les classes de fonctionnement et le pourcentage du
signal d’entrée utilisé.

Classes de fonctionnement Pourcentage du signal d’entrée utilisé

A 100%

B 50%
AB 50 — 100%
C 0 —50%
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Fi1GURE 1.7 — Analyse graphique de la fonction d’amplification d’un transistor MOSFET
lors de Iapplication d’un signal triangulaire en entrée (Grille).
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F1GURE 1.8 — Représentation des classes de fonctionnement d’un transistor en fonction
du choix de son point de repos défini sur la droite de charge.
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1.3 Les éléments parasites du MOSFET

1.3.1 Introduction

La partie précédente a permis de décrire le fonctionnement « simplifié » du transistor
au travers des effets intrinseques i.e. courants et capacités. Cependant, il faut tenir compte
des effets extrinseques en sus qui sont induits notamment par les acces aux terminaux du

transistor, les espaceurs, les jonctions drain/source et le substrat.

Il est aussi important de noter que dans le but de mieux controler la longueur du
canal et le profil de la tension de seuil, des extensions de jonctions, appelées LDD " | sont
employées. Ces extensions sont réalisées sous la grille avec un dopage moins profond que
le dopage des source et drain. Au niveau du fonctionnement du transistor, la présence de
LDD se rajoute aux effets extrinseques précédemment cités et peut étre mise en avant par
la Figure 1.9 qui compare les caractéristiques de deux transistors présentant des niveaux
de dopage des LDD différents.

Alon @ Vgt constant

60

4

Apeff @ Lconstant ARsd

FIGURE 1.9 — Variation (%) du I, pters et Rsq pour deux dopages différents des LDD
(1.1015 et 5.1014at/cm?) dans le cas d'un pMOSFET.

Ces effets, détaillés dans cette partie, sont représentés par des éléments capacitifs et
résistifs parasites entrainant une réduction des courants et une augmentation des capacités

du transistor, pouvant affecter le temps de transit de celui-ci.

b. LDD : Lightly Doped Drain
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I.3.2 Les capacités parasites

I.3.2.a Les capacités de jonction

Les capacités de jonction proviennent de la variation de la zone de charge d’espace
source/substrat (respectivement drain/substrat) générée lors de Iapplication d'une ten-
sion V' au niveau de la source ou du drain. En se référant a I’Annexe A, la capacité de
jonction totale C; peut étre décrite par une capacité surfacique (Cj1) et deux capacités
périmetriques (Cjo et Cj3) comme illustré en Figure 1.10. Elle peut s’exprimer telle que :

S-Chi Py - Co P - Cjs

= (1—V/¢pn)™ " (1— V/d)Bm)mz + (1-— V/¢B]3)m3 (1.40)

ou S, P, et P, représentent respectivement la surface inférieure, le périmetre interieur
et extérieur. Cji(p,3) représente les capacités pour une tension nulle au niveau du sub-
strat. ¢pri(2,3) et m1(2,3) correspondent respectivement aux potentiels de jonction qui

dépendent du profil de dopage, et aux coefficients de gradient.

Grille |
—e Canal

x(ﬂ

-3

—] }_\(_. Source
Zone de Cit
depletion

L

| H—o

Substrat

F1GURE 1.10 — Capacités de jonction surfacique (Cj1) et périmétriques (Cjo et Cj3) générée
autour de la source (ou drain) par la zone de déplétion.

1.3.2.b Les capacités de grille

Au niveau des LDD, des capacités parasites de grilles sont présentes. Elles sont clai-
rement dissociées de la capacité intrinseque et cela est mis en évidence par la Figure [.11
qui représente les capacités grille-drain (Cgp) d’un transistor en fonction de la tension de
grille Vg pour différentes longueurs de grille. Le point de croisement marque la séparation
des deux composantes.

Comme illustré par la Figure 1.12, la capacité extrinseque Ce,; peut étre modélisée par
trois capacités en parallele :

— la capacité directe de recouvrement C,, entre la grille et le drain (source),

— la capacité de bord interne Cj; du coté du canal,

— la capacité de bord externe C, entre la grille et le drain (source).
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F1cURE 1.11 — Capacité grille-drain en fonction de la tension de grille pour différentes
longueurs de transistor. La partie extrinseque est dominante a faible tension.

GRILLE
tpoly _
j/ Ce
]\ —c.
—

DRAIN
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FIGURE 1.12 — Schéma représentant les différentes capacités extrinseques présentes au
niveau du drain.

L’expression de la capacité extrinseque maximale atteinte lorsque la tension de grille

augmente au-dela de la tension de bande plate est détaillée dans [3] et vaut :

oz tpo 2€s; X. .
Cewt = Coz - Loy V) + E—ln (1 + ply) + ‘s In {1 + L sin (o) (1.41)
(051 oxr aq

C, f C’Lf

C(o'u
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I1.3.3 Les résistances parasites

La présence des acces et des LDD introduisent un effet résistif supplémentaire. Ceci

se traduit par une diminution du courant de drain et de la transconductance.

TG

D

(b)

FIGURE 1.13 — Représentation de la zone de LDD c6té source d’'un transistor en (a) et
son schéma électrique concernant la partie résistive en (b). La symétrique s’applique du
coté du drain.

La Figure 1.13 représente les différentes origines physiques des résistances parasites au

niveau de la source ou du drain et qui peuvent étre attribuées a [9, 10] :

La résistance de contact R, qui se situe entre le métal/siliciure et le début de la
région de 'implantation source/drain.

La résistance de couche Ry, qui est due a la zone d’implantation source/drain et
qui dépend donc du niveau et de la profondeur du dopage.

La résistance de la couche d’accumulation R,.. au niveau de la zone de recouvrement
qui est générée lors de 'application d’une tension positive sur la grille.

En dessous de la couche d’accumulation dans la région source/drain, la résistance
d’injection Ry, constitue un chemin parallele a celui constitué par la résistance
d’accumulation R,..

La couche d’accumulation des LDD crée un acces vers la couche d’inversion du canal

pour les électrons. Ceci se traduit par une résistance Rgep.

De cette description, I'expression de la résistance parasite équivalente peut s’écrire :

Racc (VGS) Rsp
Racc (VGS) + Rsp

Ry = (Reo + Rap) + [ ] + Raep (Vsn, Vas) (1.42)
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1.4 La modélisation des transistors MOS

I.4.1 L’historique des modeles compacts

Des modeles ont été développés afin de simuler aussi précisément et surtout rapidement
le comportement du transistor au travers de ces caractéristiques électriques. Ces modeles
se doivent de refléter le comportement du transistor dans toutes ces conditions de fonc-
tionnement. La modélisation du transistor a suivi deux voix paralleles. L'une privilégiant
le comportement physique du transistor et 'autre visant principalement a reproduire son

comportement pour un temps de calcul le plus rapide possible.

Les modeles physiques fournissent des caractéristiques précises du transistor car ils
sont basés sur une résolution numérique des équations du semiconducteur prenant en
compte des parametres relatifs a la géométrie, a la nature des matériaux, etc., et cela
dans un espace a deux voire trois dimensions. L’utilisation de ce type de modele nécessite
un temps et une puissance de calcul importants et n’est donc pas adapté aux simulations
de circuits intégrés. C’est pour cela qu’au début des années 70, les modéles compacts se
basant sur des expressions analytiques plus ou moins fondées sur la physique du semicon-

ducteur et sur un degré d’empirisme variable ont été développés (Figure 1.14).

Au départ la puissance disponible de calcul était limitée et les modeles développés ont
di étre basé sur la tension de seuil V. Dans ce cas, le potentiel de surface est simplement
représenté par une fonction dépendant de la tension appliquée. Il est considéré comme
constant au dessus du Vi et linéaire en fonction de Vg en dessous du Vi ; des fonctions
de lissage sont utilisées pour relier ces régions. Malgré ces limitations, ce type de modele
a été fortement utilisé au niveau industriel et surtout dans le design de circuit. BSIM4 et

MOS Model 9 sont des exemples de modeles basés sur la tension de seuil.

Pour palier ces limitations, des approches alternatives ont été mises en place avec les
modeles de charge ou les modeles a potentiel de surface. Concernant les modeles de charge,
le courant est calculé en fonction des charges de source et de drain, elles-mémes calculées
a partir d'une approximation linéaire sur le potentiel de surface e.g. EKV, BSIM5. Dans
les modeles a potentiel de surface, celui-ci est directement utilisé pour calculer le courant
et les charges dans les différents terminaux e.g. SP, MOS Model 11, PSP. Malgré une base
similaire sur ces deux types de modele, il existe de nombreuses différences qui motivent les
développeurs a adopter un modele plus que I'autre [11]. Pour plus de détails concernant

les différents modeles, le lecteur pourra se reporter a la référence [12].
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F1GURE 1.14 — Nombre de parametres des modeles compacts en fonction de leur année
d’introduction [8].

1.4.2 PSP : modele a potentiel de surface

I.4.2.a Le modeéle intrinseque

Il y a actuellement un consensus industriel désignant les modeles a potentiel de surface
comme ceux proposant la meilleure approche concernant la modélisation des transistors
MOS, notamment parce qu’ils permettent d’apporter des solutions concernant la prise
en compte des effets canaux courts. De plus, ils conviennent mieux pour des simulations
concernant des applications basse tension, analogique et RF. Le modele PSP, développé
conjointement par NXP et I’Université de Pennsylvanie, est un des modeles a potentiel de
surface le plus avancé et a été utilisé dans le design de circuit pour des technologies allant
de 250nm a 32nm. Dans ce qui va suivre, sera brievement présentée la partie intrinseque
et extrinseque du modele quasi-statique PSP. Le développement du modele a potentiel de

surface est basé sur la résolution de I’équation implicite du potentiel de surface (§1.2.2.a) :

(VGB — Vrn — 95 (x)>2 = ¢r- {exp < @S) + L 1

ol 2 ()2

La résolution de cette équation a longtemps été le point bloquant permettant de passer
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du modele a tension de seuil au modele a potentiel de surface. Elle a été possible au moyen
d’un algorithme [13] recalculant de fagon itérative le potentiel de surface pour tous les
couples (Vigp, V). Comme illustré par la Figure 1.15, I’évaluation du potentiel de surface
permet d’obtenir les courants des différents terminaux par l'intermédiaire des équations

définies aux paragraphes [.2.2.b et 1.2.3.

30- 1 -

—Simulation (PSP) Vo
254 O Mesures & + Vm“ .
201 . ]
g 154 g MM i
— 10- ]
1 M T
0 ]
00 02 04 06 08 10 04 06 08 10 12
Vis V) Vi (V)

FiGure [.15 — Comparaison entre le courant de drain simulé par le modele PSP et les
mesures expérimentales réalisées sur un transistor n-MOS (W/L = 57.6/0.04um).

1.4.2.b Le modele extrinseque

La modélisation des effets extrinseques du transistor dans PSP est aussi basée sur le
potentiel de surface et cela dans le but d’obtenir un modele le plus physique possible.
Seules la capacité de recouvrement et les résistances source/drain seront abordées. Le
lecteur pourra se référer a [12] pour plus de détails concernant la modélisation dans PSP

des autres aspects extrinseques.

1.4.2.b.1 La capacité de recouvrement
Les charges induites au niveau de la zone de recouvrement source/drain sont modélisées

par l'expression suivante :

Qov = CGOV - (VGS - VFBov - 90011) <I44>

Viow &= 0 et ¢, sont respectivement la tension de bande plate et le potentiel de
surface dans la zone de recouvrement. CGOV est un parametre du modele qui dépend de
I'épaisseur d’oxyde au niveau du canal (TOX) et de la zone de recouvrement (TOXOV).

€or - W - LOV

CGOV = e o5 (L.45)
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avec LOV qui représente la longueur de la zone de recouvrement et W la largeur

effective du canal.

1.4.2.b.2 Les résistances parasites
Depuis la version de PSP103, il est possible d’inclure des résistances parasites dans le
modele PSP. Concernant les résistances source/drain, le modele permet de les simuler de

maniere asymétrique telle que :

Rs =NRS - RSH

(1.46)
Rp =NRD - RSHD
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1.5 Conclusion

Ce premier chapitre a été consacré a I'introduction du dispositif qui sera étudié par
la suite : le transistor MOS. Les éléments théoriques du transistor MOS, qui seront indis-
pensables & la compréhension des phénomeénes physiques relatifs aux études de fiabilité,
a la caractérisation DC et radiofréquence, ont été présentés dans le cadre le plus général

possible.

Le potentiel de surface a été introduit. C’est le parametre indispensable dans la com-
préhension et modélisation des différentes caractéristiques du transistor MOS. En effet,
il a permis I’évaluation des charges présentes dans le transistor. Ces charges permettent
I’évaluation des parametres statiques et dynamiques du transistor MOS. Cependant dans
le régime dynamique, deux éléments importants sont a considérer et ont ainsi été dé-
taillés. Dans un premier temps, I’approximation quasi-statique qui permet de simplifier
I’évaluation des parametres dynamiques a été introduite. Cette approximation qui néglige
au premier ordre le temps de transit dans le canal sera indispensable dans ’étude de
fiabilité et dans I'analyse des parametres dynamiques du transistor. Dans un deuxieme
temps, des éléments dits « parasites » du transistor MOS ont été détaillés. Ces éléments

viennent perturber le comportement intrinseque de l'effet transistor.

De ces descriptions, il a été possible de dresser une liste des différents modeles destinés
a la simulation du transistor MOS et donc des circuits. Une importance particuliere a été
mise sur les modeles basés sur une formulation explicite du potentiel de surface car ce sont
des modeles qui sont tres proches de la physique tout en optimisant les temps de calcul.
C’est pour ces raisons que ce type de modele a été choisi pour la suite de notre étude. En
se basant sur l'aspect théorique du transistor, le concept de fiabilité et ces mécanismes de

dégradation associés seront discutés dans le chapitre suivant.
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CHAPITRE

La fiabilité du transistor MOSFET

II.1 Introduction

Lors du premier chapitre, le principe de fonctionnement du transistor a été décrit et
les différentes propriétés électriques de celui-ci ont été modélisées. Cependant, le com-
portement électrique du transistor et notamment sa fiabilité dépendent fortement de la
qualité de l'interface entre la grille et le substrat i.e. Si0,/Si. La détérioration de 1'oxyde
et de son interface peut avoir plusieurs origines qui résultent notamment :

— des conditions de croissance de I'oxyde et du traitement que subit le transistor

— de I'application d’un champ électrique au niveau de 1'oxyde [14] qui ne cesse d’aug-

menter avec 1’évolution des technologies. L’exemple de 1'évolution du champ élec-

trique latéral est illustré en Figure I11.1.

De nombreuses études de fiabilité des transistors ont permis d’identifier et de modéliser
les mécanismes responsables de cette détérioration tels que :
— une dérive des parametres du transistor MOS associée a 'application d’une tension
sur la grille et activée en température (NBTT)
— l'injection de porteurs chauds (HCI)
— une augmentation du courant de fuite (SILC)
— le claquage de 'oxyde de grille (TDDB)
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F1GURE II.1 — Evolution du champ électrique latéral présent dans le transistor en fonction
de la longueur de canal des transistors [15]

Apres avoir détaillé les différents types de défauts a ’origine de ces mécanismes, nous
nous proposons de présenter ces différents mécanismes de dégradation en accordant une
importance particuliere aux porteurs chauds. Ceci nous permettra d’introduire le for-
malisme de I’dge qui sera indispensable dans la modélisation de la dégradation dans le

domaine de la radiofréquence (RF).
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I1.2 Les défauts dans le Si/SiO2

I1.2.1 L’oxyde de Silicium et son interface

L’oxyde de silicium (Si05/S7) est utilisé comme diélectrique de grille des transistors
MOS depuis des décennies. Ce succes vient de la facilité et de la qualité de croissance
de cet oxyde naturel du silicium. L'unité structurelle de base du SiOy/Si est un atome
de silicium entouré de quatre atomes d’oxygene constituant les sommets d'un tétraedre
(Figure 11.2).

F1GURE I1.2 — Motif élémentaire tétraédrique Si0O4 comportant un atome de Silice au
centre et des atomes d’oxygene aux quatre sommets

Il présente de bonnes propriétés d’isolant avec une large bande interdite de 8.9eV
et une résistivité de lordre de 10'* a 10'°Q.cm. Ces excellentes propriétés ont permis
d’accompagner les évolutions technologiques actuelles ainsi qu'une amélioration continue
des performances circuits. Ces performances ont abouti a une large gamme de produits
basée sur le transistor MOS tels que les mémoires, les CMOS de puissance, les composants
RF et beaucoup d’autres. D'un point de vue fiabilité, chacun de ces produits nécessite le
maintien des propriétés électriques de I'oxyde de grille aux spécifications requises. C’est
pour cela que lors de 'oxydation mais aussi lors des différentes étapes de fabrication du
transistor qu'une importance particuliere est apportée a la qualité du SiO,. En effet,
la présence de défauts ou d’impuretés dans 'oxyde a une influence immédiate sur les
performances du transistor. Certains de ces défauts sont dus au désaccord de maille entre
le Si et le 105 qui vient de la différence des structures cristallines. Le silicium possede une
structure cristalline alors que le S102 est amorphe. Ce désaccord de maille introduit une
couche d’interface de quelques Angstroms [16] qui génere des défauts a l'interface, dans
la couche d’interface et dans 'oxyde de grille. Les deux paragraphes suivants détailleront

{

la classification des défauts par leur nature chimique et leur profondeur énergétique [17].

33



Chapitre II. La fiabilité du transistor MOSFET

I1.2.2 La nature chimique des défauts

Les origines de ces défauts peuvent étre de nature intrinseque ou extrinseque. Les
défauts extrinseques sont dus a l'introduction d’atomes étrangers qui peuvent pénétrer
dans le réseau a différentes étapes du processus technologique telles que :

— lors de l'oxydation thermique avec la migration des atomes dopants (As,B,P,...)

présents dans le substrat de silicium.

— lors de la croissance du Si0, au sein de son atmosphere ambiante (ions alcalins, Ca,

K, Na...)

— lors des étapes post-oxydation

Les défauts sont intrinseques s’ils proviennent d’un réarrangement ponctuel des atomes
de silicium ou d’oxygene. Ces défauts peuvent apparaitre sous forme d’interstitiel (pré-
sence d'un atome entre ceux du réseau), de substitution (d’un atome du réseau par un
autre) ou de lacune (un atome de silicium ou d’oxygene manquant). Ses défauts sont

présents dans le volume du Si0O,, proche de l'interface ou au niveau de 'interface.

11.2.2.a Les défauts de volume

Dans le volume du SiO,, différents types de défauts intrinseques apparaissent [158] :
— Lacune d’oxygene : O3 = Si — Si = Ose

— Pont péroxyde : O3 =5i — O — 0 — Si = 04

— Oxygene non liant : O3 = Si — Oe

— Silicium trivalent (centre E’) : O3 = Sie

— Silicium bivalent : O3 = Si e @
Les défauts de volume les plus fréquents sont les lacunes d’oxygene et les centre E’.

I1.2.2.a.1 Les lacunes d’oxygene
La présence d’une lacune d’oxygene entre deux atomes de silicium se traduit par un

pont Si — St qui est représenté dans la Figure 11.3.

lacune d’ oxygene

-Q

Si

e

O

b)

a)

FIGURE I1.3 — Groupement de molécules de SiO; a) sans lacune d’oxygene et b) avec
lacune d’oxygene.
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Comme décrit dans [19], les lacunes d’oxygene sont des points faibles dans I'oxyde
de silicium car I’énergie de rupture de la liaison Si7 — S% est de I'ordre de 2eV alors que
celle de la liaison S7 — O est d’environ 5eV. Dans I’état présenté dans la Figure 11.3 -b la
structure est électriquement neutre. Cependant, apreés rupture de la liaison St — S4, ces
lacunes sont susceptibles de former des centres E’ électriquement actifs présentés dans le

paragraphe suivant.

I1.2.2.a.2 Les centres E’
Le centre E’ survient suite a la rupture du pont Si — Si d’une lacune d’oxygene par la
capture d’un trou. Il correspond a deux atomes de silicium trivalent possédant respecti-

vement un électron non apparié et un trou.

Centre E’y

¥ ¥

Centre E’;

Lacune d'oxygene
Nt

F1GURE I1.4 — Répresentation de la formation des centres E’ de type v et § a partir d'une
lacune d’oxygene et sous l'effet d'un trou (h).

Comme représenté par la Figure [1.4, deux types de centre E’ se distinguent suivant
les contraintes autour de la structure et ’équilibre énergétique qui s’est établi : le centre
E et Ej.

— Le centre E! se manifeste lorsque les contraintes autour de la structure sont faibles.
Comme le montre la Figure 1.5, le S7 qui a piégé le trou s’éloigne de sa position
initiale et se trouve dans un état métastable. La relaxation de celui-ci le lie a un
atome d’oxygene voisin. L’électron apparié est completement localisé sur I'autre Si et
le centre est chargé positivement. Dans cette configuration, le piégeage d’un électron
se fait sur ’atome de Si qui possede ’électron apparié créant un état métastable.
L’électron piégé est faiblement li¢ et ce centre E! peut donc facilement (dé)piéger
un trou.

— Le centre Fj est associé a des contraintes qui empéchent la formation de la liaison
Si—0. L’électron et le trou sont partagés entre les deux atomes de Si et restent ainsi
faiblement liés. D’apres [20], 90% des centres E’ sont de type . Ces centres peuvent

étre classés en deux catégories suivant la distance Si — Si. La premiere catégorie
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représente 80% d’entre eux ayant une énergie comprise entre 0.5¢V et 1eV. Ils ne

peuvent pas capturer d’électrons. La deuxiéme catégorie correspond a des défauts

ayant une énergie d’environ 2eV qui peuvent piéger des électrons proches du milieu

de la bande interdite.

Energie [eV]

FIGURE IL.5 — Représentation des différentes phases de formation d'un centre E! basées
sur le modele de charge détaillé dans [21]. En jaune les atomes de silicium et en rouge les
atomes d’oxygene.

11.2.2.b Les défauts de la couche interfaciale

La couche d’interface due au désaccord de maille entre le Si et SiOy présente des
défauts similaires que ceux du volume du Si10O,. Les défauts de la couche d’interface sont
dus & la sous stoechiométrie en oxygene (SiO, avec 1 < x < 2). On retrouve donc les
lacunes d’oxygeéne qui peuvent aboutir a des centres E’h, mais aussi des centres X et Y
[22] qui ont une structure de type Si,03_, = Sie avec n = [0, 1,2] (Figure 11.6). L’étude
de laffinité électronique des centres X et Y ont montré qu’ils sont de type donneur et

piegent plus facilement des trous que des électrons.
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(a) (b) (c)
Centre X : Si05 = Sie Centre Y : Sio0 = Sie Centre E'h : O3 = Sie

F1GURE I1.6 — Représentation schématique des défauts présents dans la couche d’interface.
Le centre X en (a), Y en (b) et Ej en (c).

11.2.2.¢c Les défauts d’interface

En plus des défauts dans la couche interfaciale, le désaccord de maille entre le Si et le
Si0, entraine la présence de défauts a l'interface oxyde de grille/substrat. Au niveau de
I'interface, certains atomes de silicium du substrat sont liés a trois autres atomes du sub-
strat et ne peuvent pas former de liaison avec un atome de 'oxyde. Il y a donc une liaison
pendante au niveau de ce groupement. Les liaisons pendantes présentent un électron non
apparié a I'interface et peuvent étre détectées par Résonance de Spin Electronique (RSE).
C’est ainsi qu’en 1971 Nishi Y. [23] & mis en évidence trois especes paramagnétiques diffé-
rentes nommeées « a », « b » et « ¢ ». Par la suite, Poindexter et al. [24] et Brower [25] ont
identifié I'espece paramagnétique « b » (F,) comme étant la source des liaisons pendantes.
Deux types de centre P,, qui different par leur environnement proche, ont été distingué
(Figure I1.7) :

— Py : Siz — Sie

— Py 1 Sig — St e St — Si,0

Les centres Py sont les plus nombreux et sont plus actifs électriquement que les centres
Py.

FIGURE II.7 — Structure des centres P, qui sont responsables des défauts d’interface.

Les liaisons pendantes a l'interface Si/5i0; interagissent avec les porteurs du canal et

dégradent les performances du transistor notamment la mobilité. Afin de réduire ces effets,
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un recuit thermique en présence d’hydrogene ou de deutérium est effectué apres 1’étape
d’oxydation. Ce recuit permet de passiver les liaisons pendantes par la création de liai-
sons S7— H. Cependant ces liaisons peuvent étre rompue par I'intermédiaire de différents

mécanismes de dégradation détaillés au paragraphe § I1.3 et réactiver le défaut d’interface.

I1.2.3 Les caractéristiques des défauts

La présence des différents défauts détaillés précédemment introduit une modification
de la périodicité du réseau et cela se traduit par l'introduction de niveaux d’énergie
supplémentaires Fr dans la bande interdite. Les défauts sont ainsi électriquement actifs
et ils peuvent piéger des porteurs générés lors de l'application de tensions aux bornes
du transistor MOS ou aussi avoir une influence coulombienne réduisant la mobilité des
porteurs :

— Les centres recombinants sont des défauts profonds ayant un niveau d’énergie situé

vers le milieu de la bande interdite du S70,.

— Les centres de piégeage sont des défauts peu profonds ayant un niveau d’énergie

proche d'une bande (F¢ ou Ey). Ils peuvent capturer et réémettre un porteur vers

une méme bande.

Un défaut peut avoir un type donneur, accepteur ou amphotere. Il est donneur s’il
peut donner un électron et a l'inverse accepteur s’il peut piéger un électron. Il est am-
photeére s’il peut a la fois étre donneur et accepteur. Pour pouvoir préciser le type d’un
piege il faut introduire la notion de section de capture o [cm?] qui exprime la facilité avec
laquelle un défaut peut capturer un porteur. Ces mécanismes d’échanges de porteurs ont

fait 'objet de nombreuses études basées sur le modele de génération/recombinaison de
Shockley-Read-Hall [26].

En plus d’étre caractérisé par son niveau d’énergie, un défaut est défini soit par sa
densité volumique N7 [em 2] lorsqu’il est présent dans le volume de I'oxyde soit par sa

densité surfacique Njp [em™2] lorsqu’il est situé a linterface.

I11.2.4 Impact des défauts sur les parametres électriques du tran-
sistor

La présence des défauts détaillés précédemment entraine la dérive des parametres élec-

triques du transistor. En effet, 'application d’une contrainte électrique peut endommager

I'oxyde et créer des pieges électriquement actifs. La génération de pieges modifie la charge

totale de 'oxyde Qo défini au paragraphe [.2.2.h. Cette variation de charge d’oxyde AQo
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est la somme des charges d’interface AQ r et des charges d’oxyde AQr respectivement
reliées aux densités Ny et Np. Cela modifie ainsi :

— I’équation implicite du potentiel de surface (I.7), qui devient :

Qo + AQo 2

Ve — dps + ———— — pg (7)
Cor = T ex A (z) —
N —{¢S()+¢T[ p( o > 11

e (24:2) o 22)-1)

(I1.1)
— la tension de bande plate, qui devient :
+ A
Vig = Oums — QOCQO (1I1.2)
— la mobilité, qui devient :
1 1
Hi p

ou u correspond a la mobilité effective sans I'impact des défauts d’interface et u; est

la mobilité du canal qui tient compte des défauts d’interface.

Comme illustré par la Figure I1.8, la dérive de ces trois parametres se répercute ainsi

sur les charges et courants du transistor détaillés a la partie 1.2.2.

5 T T v T v T T T v T
== . avant contrainte ds
4 ==, apres contrainte
—Gm avant contrainte
e aprés contrainte 1¢
3
= 2
=) 44 é
Z 2 £
S )
-2
14
0 40
T T T T T T T T T T v
0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2

Vgs (V)

FIGURE I1.8 — Dérives des parametres électriques en régime linéaire (Vps = 50mV’) du
transistor MOS avant et apres I'application d’une contrainte électrique.
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I1.3 Les différents mécanismes de dégradation

I1.3.1 Les conditions d’accélération du vieillissement

Les différents types de défauts crées dans le systeme Si1— 5702 ainsi que leurs influences
sur les performances du transistors ont été décrits dans la partie précédente. Ils peuvent
étre générés par différents mécanismes qui sont activés lors de 'utilisation du transistor. Ils
peuvent étre identifiés et décorrélés aux travers de l'application de contraintes accélérées
spécifiques e.g. tension DC; tension AC/RF, température. C’est ainsi que dans cette
partie trois mécanismes pouvant générer ces défauts seront introduits :

— L’instabilité des parameétres électriques sous contraintes négative (NBTI?)

— Les porteurs chauds (HCP)

— Le claquage de l'oxyde (TDDB °)

Comme détaillé dans les paragraphes suivants, chacun de ces mécanismes est plus
ou moins prédominant selon la contrainte électrique ou thermique appliquée au transis-
tor. C’est ainsi qu’en choisissant des plans d’expériences spécifiques, il sera possible de

modéliser indépendamment ces mécanismes de dégradation.

I1.3.2 Negative Bias Temperature Instability (NBTT)

Comme son nom l'indique, le mécanisme de dégradation de type NBTI traduit les in-
stabilités de parametres électriques du transistor MOS lors de 'application d’une tension
électrique négative sur la grille dans un milieu a haute température. Historiquement, ce
mécanisme a été introduit pour qualifier les instabilités dues a la présence d’impuretés
ioniques dans le Si0, qui se déplacaient en présence d'un champ électrique a haute tem-
pérature. Par la suite, le terme NBTT a été associé aux dérives des parametres électriques

lors d’une contrainte électrique appliquée sur la grille et activée en température.

Deal et al. ont attribué une partie de la dégradation a la création de défauts d’interface
de type P, (§ 11.2.2.c) et c’est de la qu’est né le modele posant les bases du processus
de création de défauts d’interface : le modele de Réaction-Diffusion (R-D) [27]. Ainsi, la
dissociation des liaisons Si — H (réaction) se voit limitée, pour des temps courts, par la

diffusion de I’hydrogene :

Niz(t) = (1 = e N0t} ~ ki Not (11.4)

a. NBTTI : Negative Bias Temperature Instability
b. HC : Hot Carrier
c. TDDB : Time Dependent Dielectric Breakdown
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I1.3. Les différents mécanismes de dégradation

ou Np est le nombre de liaisons Si — H potentiellement dissociables et kr le taux de
dissociation des liaisons St — H qui est supposé constant pour un champ électrique donné
i.e toutes les liaisons sont identiques. Pour des temps plus longs, la diffusion et repassiva-
tion des especes hydrogénées controle le processus de génération de défauts aboutissant

a

Nip(t) =~ M -9 (I1.5)

M traduit le ratio de dissociation/recombinaison des atomes Si et H.

poly-Si |

50, 55 i %};L'@ ivTﬁzAt(1/4)

F1GURE I1.9 — Représentation du modele de réaction diffusion historiquement défini pour
décrire la génération de défauts d’interface sous application d’une contrainte NBT. La
dissociation des liaisons Si — H par le champ électrique de I'oxyde se suit d’une diffusion
de 'hydrogene qui est défini comme facteur limitant de la dégradation.

Ce modele, illustré a la Figure 1.9, s’est vu rapidement limité lorsque Huard et al. ont
montré expérimentalement que le taux de dissociation kr n’est pas constant mais qu’il
présente une distribution énergétique dérivée d’une distribution de Fermi g(E, o) (avec o
la dispersion de la distribution qui vaut environ 0.1eV'). Il vient donc une génération de
défaut :

Nir(t) = No / 9(E,0) - e rtdE (IL.6)
0

En parallele d’autres études [18, 28, 29] ont révélé le phénomene de relaxation du
NBTTI : une partie de la dégradation générée lors de la contrainte tend a s’auto-guérir des
que la contrainte est interrompue. Ce phénomene a été attribué au piégeage/dépiégeage
de trou par 'intermédiaire des centres F' X, Y (§ 11.2.2.a).

En résumé, la dégradation NBTI est composée de deux parties (Figure 11.10) :
— Une partie recouvrable due aux piégeages de trous dans ’oxyde
— Une partie permanente correspondant aux défauts d’interface. Récemment, il a aussi

été mis en avant par Grasser et al. que cette composante tend a se relaxer sur des
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temps tres longs [30].

Stress phase : Recovery phase

Threshold voltage shift (a.u.)

Permanent
part Dp

1 10 100 1000 10000 100000 1000000
Stress time (a.u.)

FiGUure I1.10 — Dérive de la tension de seuil au cours d’une contrainte de type NBT
mettant en évidence les deux composantes de la dégradation NBTT avec une partie per-
manente D, et une partie recouvrable D, qui s’auto-guérit lors de l'interruption de la
contrainte.

I1.3.3 Les porteurs chauds (HC)

A la différence du NBTI, le phénomene de porteurs chauds est présent lors de 'ap-
plication d’une tension de drain (Vpg) en plus de la tension de grille (Vig). On appelle
porteurs chauds, tout porteur de charge ayant acquis une énergie cinétique importante
sous l'effet d’un champ électrique. C’est ainsi que si ’on considere un transistor nMOS en
saturation, la majorité des électrons transite dans la zone de pincement du canal par effet
quasi-balistique et donc sans aucune interaction avec le réseau. Cependant, une fraction
des porteurs modulée par le champ vertical, interagit avec le réseau et transfere une partie
ou toute son énergie au réseau. Ceci peut se produire suivant différents modes qui sont
détaillés dans [31].

On peut notamment citer le phénomene d’ionisation par impact (Figure I1.11) au cours
duquel un électrons chauds du canal a suffisamment d’énergie pour entrainer la génération
de paires électron-trou avec un transfert d’énergie lors de collisions inélastiques avec les
atomes du réseau. Certains électrons issus de cette génération d’électron secondaire sont
orientés et injectés vers l'oxyde de grille. Dans le méme temps, les trous sont repoussés
dans le substrat générant un courant /gg proportionnel au nombre de paires électron-trou

générées :

Ips =M - Ipg (IL.7)
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G

Diélectrique de gnlle (S104)

—_
~

nMOS, 1.7nm, Vgq = 1.1V, 25°C
| Contrainte : Vge=V45=1.4V
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FIGURE II.11 — (a) Génération et injection d’électrons chauds sous ionisation par impact
dans un transistor de type nMOS.(b) évolution du champ latéral électrique en fonction de
la position le long du canal & une profondeur de 0.8nm de l'interface Si/SiOy obtenue par
simulation TCAD Monte Carlo pour un dispositif nMOS (Tox = 1.7nm, L = 0.042um)
sous polarisation de type HC Vgg = Vpg = 1.4V.

avec M qui est une variable représentant l’effet d’ionisation par impact et qui vaut
(3] :
Q;

i - L
M = (Vps — Vpssat) E . (#) (IL.8)

a; et (3; correspondent aux coefficients d’ionisation et valent typiquement [33] o; =
2.5-10%m™1 et B; = 2-10°V/cm. I; qui correspond a la section du drain ou l'ionisation

par impact se produit et qui est donné par : [; = 0.017 - T, 5§§ S LY5 X}/ > Le graphique
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de la Figure I1.12 montre I’évolution du courant de substrat en fonction de Vpg.

) v ) M ) M L) M L)
0.20 1
0.15 i
< 0.10- i
£
@
0.05 - i
0.00 i
T v T v T v T v T v
0.0 0.4 0.8 12 1.6 2.0
Vcs (V)

FIGURE 11.12 — Evolution du courant de substrat en fonction de Vpg

Les électrons injectés a travers l'oxyde de grille vont contribuer au courant de grille
(Igs) et secondairement a la génération de défauts dans une région proche de l'interface
canal/oxyde de grille. Pour les oxydes dont 1’épaisseur est inférieure a 5nm, de nombreuses
études [341, 35] ont montré que les défauts générés sont des états d’interface dus a la rup-
ture de liaisons St — H. Comme illustré par la Figure 11.13, différents types d’excitation
peuvent rompre la liaison Si — H [35] en fonction de I’énergie (tension) et du flux (cou-
rant) de porteurs présents dans le canal. Dans le modele physique qui sera présenté au
paragraphe I1.4.2, trois cas d’apport de I’énergie E'g nécessaire a la rupture de la liaison
Si — H sont pris en considération : I'excitation vibrationnelle unique SVE 4, I'interaction

électron-électron EES® et 'excitation vibrationnelle multiple MVE'.

Le mécanisme SVE est lié aux porteurs les plus énergétiques. Chaque porteur a suffi-
samment d’énergie (E > Ep) pour exciter la liaison Si — H jusqu’a sa rupture.

Si I’électron incident n’a pas assez d’énergie, le mécanisme d’EES peut se produire
puis aboutir a la rupture d’'une liaison Si7 — H par SVE. EES correspond a 1’échange
d’énergie entre deux électrons par interaction coulombienne. Si on considere deux élec-
trons qui traversent par effet quasi-balistique le canal avec chacun une énergie ¢Vpg, un
électron peut transférer toute son énergie cinétique a 'autre par EES 1’élevant a une éner-

gie d’environ 2qVpg suffisante pour rompre une liaison d’interface par SVE si 2¢qVps > Ep.

d. SVE : Single Vibrational Excitation
e. EES : Electron Electron Scattering
f. MVE : Multiple Vibrational Excitation
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Lorsque 'énergie des électrons incidents est inférieure a Epg, la rupture par MVE
peut se produire. Les électrons apportent individuellement suffisamment d’énergie pour
exciter les modes vibrationnels de la liaison S7 — H. Chaque électron incident peut alors
apporter un quanta d’énergie hw pour peupler un niveau supérieur du mode vibrationnel
de la liaison Si — H et cela durant un temps caractéristique 7 appelé durée de vie du
mode d’excitation. Cette succession d’apport de quanta d’énergie aboutit a la rupture
lorsque I'énergie E'p est atteinte. Pour cela, il est important de noter qu’il est nécessaire
que la durée de vie du mode d’excitation soit supérieure au temps moyen de collision
d’un autre électron incident. Ce type d’excitation est relié au flux d’électrons incidents et
donc au courant Ipg. Le seuil de densité de courant étant important, ce dernier mode de

dégradation est principalement observé sur des oxydes minces.

O SVE

F1GURE II.13 — Représentation schématique des modes de rupture de la liaison Si — H
[35]. L’énergie potentielle de liaison est représentée par un puits de potentiel de profondeur
Ep qui sépare 'atome d’hydrogene des sites de transports. Eg correspond a 1’énergie de
dissociation de la liaison S7 — H.

En résumé, 'application d’une contrainte en tension sur la grille et le drain entraine
une dégradation de type HC. En régime saturé, les électrons du canal traversent la zone de
pincement par effet quasi-balistique ot le champ électrique latéral est maximum. Certains
électrons énergétiques interagissent avec le réseau et provoquent une dégradation localisée

de l'interface au niveau du drain. Pour des conditions de contrainte ou le canal n’est pas
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formé (Vas<Vr et Vpg fort), le flux de porteur bien que faible possede une grande énergie
car ces porteurs traversent le canal par effet balistique sans perte d’énergie [36, 37] et
contribuent a une dégradation de type porteur chaud. La modélisation complete de la

dégradation de type HC sera détaillée dans le paragraphe 11.4.2.

I1.3.4 Le claquage d’oxyde (TDDB)

Lors du fonctionnement du transistor et plus spécifiquement lorsqu’une contrainte
électrique est appliquée sur la grille, le champ électrique a travers 'oxyde de grille peut
étre responsable de l'injection de porteurs dans 1'oxyde de grille. Ces porteurs peuvent
contribuer au courant de grille ou provoquer une dégradation irréversible de 'oxyde. Au
cours du temps de contrainte, une augmentation de la fuite de grille peut se produire du
fait de la perte des propriétés isolantes de 'oxyde de grille. Les défauts générés lors de
la contrainte peuvent contribuer a I’augmentation de la conductance de l'oxyde de grille
a bas champ électrique. Ce phénomene est nommé SILC#. Cette fuite peut aboutir a la

dégradation ultime du transistor : le claquage.

L’étude et la caractérisation du claquage d’oxyde se fait par la mesure du courant de
grille lors de l’application d’'une contrainte & tension constante sur la grille (CVS™). Le
claquage d’oxyde est caractérisé par un saut plus ou moins abrupt du courant de grille
a un temps caractéristique noté TBD mais cela ne signifie pas forcément que le transis-
tor n’est plus fonctionnel. Comme illustré par la Figure II.14a, apres le temps TBD, le
courant de drain du transistor en fonctionnement normal (I,,,) n’a pas été impacté par le

claquage de l'oxyde.

Sune et al. [38] puis Degraeve [39] proposent d’expliquer le claquage par la formation
d’un chemin de conduction a partir de défauts générés aléatoirement dans 'oxyde. Cette
approche, illustrée par la Figure I1.14b, se définit par le modele de percolation repris et
amélioré suite & de nombreuses études [10, 11]. Au cours de la contrainte, des piéges res-
ponsables du courant de fuite sont générés aléatoirement dans 'oxyde jusqu’a atteindre
une densité critique de pieges aboutissant a un chemin de conduction dit de « percola-

tion ».

Les mécanismes physiques responsables de la génération de piege dans I'oxyde de grille
aboutissant au claquage ne s’expliquent malheureusement pas par une théorie unique.
Deux grandes approches tendent a prendre le dessus dans la littérature. D'un coté, le
modele thermochimique de McPherson considere que le champ électrique est le moteur

de la dégradation [12]. D'un autre coté, d’autres modeles sont basés sur l'injection de

g. SILC : Stress Induced Leakage Current
h. CVS : Constant Voltage Stress
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porteurs a travers 'oxyde de grille et la dissipation d’énergie proche de I'anode tels que
le modele d’injection de trou chaud a I'anode [13] et le modele de libération d’hydrogene
[44]. Plus récemment, le modele MVHR.! [45] reprend ces théories et explique le claquage
au travers de deux mécanismes, le premier étant lié a la rupture de la liaison Si — H a
I'interface et le deuxieme lié a la diffusion et génération de défaut fixe dans le volume de
I'oxyde suite a la diffusion de 'hydrogene libéré. Une revue analytique de ces différents

modeles est réalisée dans [10].

-2
10 Ton Pas d’impact sur le Ton
3L
10 1°* signe de claquage « soft » -
) 4|
§ 10 1 au cours du stress /_,.r\«\/"/ I"/M
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FIGURE I1.14 — (a) Evolution des différents courants du transistor nMOS lors de l'appli-
cation d'une contrainte électrique a tension constante sur la grille. Lorsque les prémices
du claquage apparaissent par un bruit sur le courant de grille et méme apres le cla-
quage de I'oxyde, aucun n’impact n’est répercuté sur le courant de drain du transistor.(b)
Schéma représentant la génération aléatoire des défauts dans 1'oxyde a différents temps de
contrainte CVS associés a ’évolution du courant de grille en (a). Le claquage se produit
lors de la formation du chemin de percolation indiqué par les cercles rouges.

i. MVHR : Multi-Vibrational Hydrogen Release
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Chapitre II. La fiabilité du transistor MOSFET

II.4 La modélisation du vieillissement du transistor
MOSFET

I1.4.1 Les différents modeéles

La description des mécanismes de dégradation précédents (HC, NBTI, TDDB) a révélé
qu’il existe des différences significatives dans leurs apparitions physiques. On distingue le
claquage d’oxyde qui rend compte uniquement de ’événement final : un saut abrupt du
courant de grille. Le claquage d’un transistor au sein d’un circuit peut avoir de graves ré-
percussions allant de 'augmentation de la consommation au disfonctionnement du circuit.
Par opposition, on distingue les phénomenes HC et NBTI qui entrainent une dégradation
progressive et continue des caractéristiques du transistor réduisant les performances du
circuit. La nature continuelle de la dégradation présente un défi important dans l'analyse

et Pestimation de la fiabilité.

De nombreuses études [17] ont montré la valeur ajoutée d’une modélisation précise de
la dégradation du transistor afin d’anticiper la fiabilité du produit et ainsi optimiser le
compromis nécessaire entre fiabilité et performance. Cette approche se nomme souvent
« bottom-top ». En ce qui concerne la modélisation du transistor, cela consiste a établir un
modele permettant d’évaluer/prédire & tout moment la quantité de dégradation induite
sur un transistor en fonction du profil de tension qui lui est présenté. Les parties suivantes
permettront de décrire ce type de modele et en particulier pour une dégradation de type
HC car :

— ce phénomene devient de plus en plus critique pour les technologies récentes et en
particulier pour les applications fonctionnant a haute fréquence. Ce mécanisme joue
un role fondamental dans le domaine de la Radio Fréquence (RF).

— les récentes améliorations de la modélisation HC permettent désormais d’adresser
ce mécanisme quelque soit la contrainte électrique et ont démontré sa pertinence

pour les applications digitales.

I1.4.2 Le modele HC complet

De maniere empirique il est constaté que la variation d’un parameétre électrique (P)
du transistor suit une dynamique en puissance au cours du temps lorsqu’une contrainte
de type HC lui est appliqué [15] :

AP =A-t" (11.9)

Le parametre P peut représenter le courant linéaire, la tension de seuil, le maximum

de la conductance ou tout autre parametre représentatif des performances du transistor.
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A et n sont des parametres empiriques extraits pour chaque technologie.
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FiGUurE I1.15 — Dérive du courant linéaire au cours du temps pour une contrainte a
Vas = 1.8V et Vpg variable sur un nMOS. Les losanges correspondent aux mesures et les
lignes a ’application du modele de Takeda.

Takeda et al. ont proposé une dépendance de A en Vpg traduisant le taux d’ionisation

par impact :

A xexp (—a/Vps) (I1.10)

Ce type de modele est intéressant uniquement si on se positionne sur ’étude a VGS
constant. Cependant lors de la description du mécanisme physique (I1.3.3), on a mis en
avant que la contrainte par HC varie en fonction de ’énergie et du nombre de porteurs
impliqué. Ceci est expliqué par les différents mécanismes d’excitation qui interviennent
dans la rupture des liaisons d’interface Si — H. Ainsi, le modele de Takeda a évolué vers
un modele en énergie [35, 19] prenant en compte ces mécanismes d’excitation. Trois modes
de dégradation HC, corrélés aux trois mécanismes d’excitation SVE/EES/MVE, ont été
introduits en supposant que les dégradations liées aux trois modes ont lieu en parallele et
que chacun des modes est dominant dans sa gamme d’énergie. Dans le cas du modele en

énergie, le parametre A de I’équation 1.9 devient :

49



Chapitre II. La fiabilité du transistor MOSFET

I al [ m I a [ m
A= KSVE-<DS) (BS) + KEE5-<DS) <BS)

w I DS |44 I DS
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11.11
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MODE 3 - FAIBLE ENERGIE

ou Kgve, Kggs et Kyvg sont les constantes de leur mode d’excitation respectif.
L’origine physique de chacune des variables est détaillée dans [35] et la Figure 11.16 met

bien en évidence la coexistence des 3 modes.
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FIGURE I1.16 — Représentation de la durée de vie 7 du transistor pour 10% de dégradation
du courant saturé en fonction de Ipg/W et Igs/Ips montre les 3 modes (M1, M2, M3)
de dégradation HC.

II.5 Du statique (DC) a la radiofréquence (RF)

I11.5.1 L’extension du modele DC

Apres avoir présenté les principaux mécanismes de dégradation et les modeles associés,

on constate qu’ils ont été développés pour des contraintes DC. Cependant, dans le cas
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d’applications RF, on souhaite utiliser ces modeles pour des transistors qui sont soumis a
des profils de courant et de tension dynamiques. Dans ce cas, ’approche générale consiste
a utiliser un modele qui décrit la dégradation au travers d’une fonction temporelle. Ce
modele doit étre validé pour le cas DC et ainsi au travers d’une approximation quasi-
statique (§1.2.4.a) il est possible de déterminer la vitesse instantanée de vieillissement
aussi appelée taux de dégradation pour des conditions de contraintes dynamiques. Il vient

donc pour le cas DC une fonction de dégradation fpe telle que :

APpe(t) = fpe (t, Spe) (IL.12)

Dans cette expression, APp¢ représente la dégradation du parametre P du transistor
a un temps t pour une contrainte DC. fpc est définie comme une fonction dépendant du
temps e.g. une loi en puissance comme on 1’a montré précédemment (§11.4.2). Spe repré-
sente la condition de contrainte qui est appliquée au transistor en termes de courant et de
tension. Il est ainsi possible de définir une fonction gpe qui décrit la vitesse instantanée

de vieillissement pour des conditions de contrainte DC telle que :

gpe (1) = 2220 8) _ &b Spo) (113)

Si on remplace Spe par une condition de contrainte dynamique Sgrg (t), on peut définir

une fonction grp en se basant sur 'approximation quasi-statique :

grr (1) = 4 (t’deF #) (I1.14)

De 1a, il est possible de remonter a la dégradation quasi-statique APgrpr du parametre

P soumis a une contrainte dynamique Sgp (t) :

j dfpe (', Spr (1))
dt’

t
AP (1) = / g () - dt' = Ldt (IL.15)
0

0
Cette extension n’est ainsi possible que pour les modeles de dégradation qui :

— décrivent physiquement la dégradation de maniere temporelle

— sont valides quelles que soient les conditions de contraintes appliquées

D’apres la partie [1.4.1, ces conditions sont remplies uniquement pour le NBTT et le HC
car le TDDB n’est modélisé actuellement en ne tenant compte que de I’événement final.
La suite de notre étude sera consacrée a ’extension du modele HC pour des contraintes
dynamiques et plus précisément dans le domaine de la radiofréquence (RF). Néanmoins,
il est important de noter que cette approche pourra s’étendre de la méme maniere au
NBTI. Si on applique cette approche a la modélisation HC en étudiant la variation de la

tension de seuil VT, I’équation 1.9 devient :
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AVp ()" = AV ¢ (11.16)

Dans le cas d’une contrainte DC, 1’équation I1.16 se différencie telle que :

1
AV ()" AV (1) = AV dt (IL.17)

Cette équation a 'avantage de ne pas s’exprimer explicitement en fonction du temps
t. De I’équation I1.17, on obtient la vitesse instantanée de vieillissement tenant compte

de la dégradation cumulée :

dAVy (1)
dt

En appliquant I'approximation quasi-statique a I’équation I1.18, i.e. en considérant

=n - AV AVETY (1) (I1.18)

que l'équation I1.18 est valide pour une contrainte dynamique qui varie suffisamment

lentement, on obtient [50] :

dAVr (1)

S =nA O™ AV (1) (I1.19)

avec A(t) qui vaut :

0= o (552) - (R205) s (5) - (225)

Ips (1)) z o (I1.20)
a3 DS —Liemsi
K -V )2 . .
+Kuve - Vps () ( W > exp( T ) ]
La séparation des variables méne ainsi a 1’équation suivante :
dAVp (t
Ve (1) = A" dt (11.21)

n- AV (8)

Finalement en intégrant 1’équation [1.21, la dégradation du Vp pour une contrainte

dynamique s’exprime telle que :

n

AVy (1) = / dAVT

/ AV (4 (11.22)

0
%,_/

Age

Ceci permet d’introduire une quantité nommée Age qui est définie sur I’équation I1.22.
L’age correspond a une normalisation du temps de contrainte par rapport a la dégradation

et cette notion a été introduite par I’équipe de Berkeley en 1988 [51].
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Une illustration de I’age est donnée par la Figure I1.17. Elle représente une dérive du

Vr pour différentes conditions de contraintes en fonction du temps et de 1'age.
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F1GURE I1.17 — Evolution de la dégradation de Vi pour des différents Vpg représentée en
fonction du temps de contrainte & gauche et de I'dge a droite [52].

Cette approche est donc indispensable pour notre étude car c¢’est une des briques qui

permettra de modéliser la dégradation HC pour des contraintes RF.

11.5.2 Le modele temporel contre le modele fréquentiel

La partie précédente aborde le cas des contraintes RF mais il existe deux principales

facons de les définir.

D’un c6té, dans I'environnement de la RF, les représentations se font essentiellement
dans le domaine fréquentiel avec une notion de puissance exprimée en dBm i.e. le dBm
est I'unité de puissance qui fait référence a une puissance de 1mW. De 'autre coté, la
représentation peut se faire dans le domaine temporel ot on tient compte de I’évolution

du signal au cours du temps en termes de courant et de tension.

Chacune de ces visions possede ses avantages. Néanmoins dans le domaine de la fiabi-
lité il est indispensable d’utiliser la représentation temporelle. Ceci s’explique simplement
en considérant le phénomene des porteurs chauds. La dégradation se modélise aux travers
de I'énergie et du nombre de porteurs qui dépend autant des courants que des tensions
appliqués au transistor. C’est ainsi qu’en se limitant a une notion de puissance, une par-
tie fondamentale de l'information manque et ne permet plus une analyse quantitative
du vieillissement du transistor. Des études de fiabilité en puissance ont déja été menées
dans [53] mais elles n’ont pu se limiter qu’a des conclusions factuelles comparant des extra-

polations de durée de vie basées sur des contraintes en puissance et sur des contraintes DC.
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Chapitre II. La fiabilité du transistor MOSFET

C’est ainsi que dans la suite de notre étude, il est primordial de construire et valider
les modeles de dégradation RF en exprimant les contraintes en termes de courant et de

tension.

I11.6 Conclusion

Lors du fonctionnement du transistor, différents types de défauts peuvent étre géné-
rés par des mécanismes de dégradation tels que le NBTI, HC, TDDB. Ceux-ci peuvent
s’expliquer par des modeles semi-empiriques. Jusqu’a présent les modeles permettant de
décrire la dégradation ont été développés pour des conditions de fonctionnement DC du
transistor. Notre but étant d’étendre cette modélisation pour un fonctionnement RF, nous
avons décidé de développer cette approche en commencant par le mécanisme HC qui est le

plus présent dans ce type de fonctionnement et qui possede le modele en age le plus abouti.

Un autre point trés important est que ces modeles sont basés sur la connaissance des
tensions et courants qui sont appliqués a tout moment au transistor. De ce fait, 1’étude
dans le domaine RF ne pourra se faire qu’en ayant mis en place une méthodologie permet-
tant de maitriser I’évolution temporelle des courants et tensions appliqués directement au

transistor. Ainsi, cette procédure fera ’objet du chapitre suivant.
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CHAPITRE

Mise en place d’une procédure

d’étude du vieillissement du
transistor MOSFET en RF

II1.1 Introduction

Jusqu’a présent les études de fiabilité ont été réalisées pour des conditions DC et aussi
AC basses fréquences. Dans ce contexte, 1’étude et la modélisation des différents méca-
nismes de dégradation (HC, NBTI, TDDB) sont généralement accomplies au moyen d’une
méthode « classique ». Elle consiste a appliquer une contrainte DC au transistor en sui-
vant un plan d’expérience spécifique au mécanisme que 1’on veut étudier et a interrompre
la contrainte a intervalles réguliers pour caractériser les parametres DC/AC du transistor.
L’analyse du vieillissement des parametres mesurés permet la construction de modeles de
fiabilité tels que ceux détaillés dans le chapitre I1.

Dans le but d’étendre les modeles de fiabilité dans le domaine de la RF, deux points
essentiels doivent étre intégrés a cette méthode :

— ajouter une étape de caractérisation RF lors de I'interruption de la contrainte DC.

— appliquer une composante RF en plus de la contrainte DC et déterminer I'intégrité

de cette composante RF au cours du temps.

Pour cela, la mise en place d'une méthodologie spécifique est indispensable. Apres avoir
introduit la notion de multipoles et de leurs matrices associées, une partie de ce chapitre
sera consacrée aux mesures des parametres de dispersion (parametres S) ainsi qu’aux
procédures de corrections associées. Cela permettra de présenter le protocole expérimental

et la méthodologie d’analyse mis en place pour une étude de la fiabilité en RF.

95



Chapitre III. Mise en place d’une procédure d’étude du vieillissement du transistor
MOSFET en RF

III.2 Meéthode d’analyses et de mesures

hyperfréquence

I11.2.1 Des parametres H, Y, Z, ABCD aux parametres S

III.2.1.a Les multipdles

Lors de I'étude d’une partie d’un circuit, la notion de multipole est souvent utilisée.
Le multipole correspond a une représentation symbolique d’une partie d’un circuit en re-
liant chaque grandeur d’entrée ou de sortie entre-elles (courant ou tension). Il est possible

d’utiliser une matrice carrée qui exprime les relations entres ces grandeurs.

Dans le cas d'un transistor en RF, on distingue généralement des configurations en
deux ports, nommées quadripoles (Figure I11.1), avec par exemple un transistor a source
commune i.e. la source et le substrat reliés a la masse, la grille en port 1 et le drain en port

2. Le quadripole est représenté par des relations matricielles et on distingue les matrices

de transfert H,Y,Z, ABCD et S.

® o
+ +
V, | Dispositif a 2 ports Vv,
o )

Ficure III.1 — Représentation d’un quadripdle.

I11.2.1.b Les parameétres Z, Y, H, ABCD

Un quadripole peut étre défini par sa matrice impédance Z, admittance Y, hybride H
ou chaine ABCD qui offre 'avantage d’étre mise en cascade. En se basant sur les notations

de la Figure III.1, les parametres de ces matrices s’expriment de la maniére suivante :
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. . U1 U1
vy = 21ty + Zigia; {Zn = i ; Lo = o }
1 l49= 2 li1=
parametres 7 2=0 1=0 (ITL.1)
. . V2 V2
Vg = Zoyty + Zala; {ZZI = —  Log = — }
21 li=0 22 15,=0
. 5 1
1 = Ynv +Yiove; (Y= — ; Yig = —
N V1 lyy=0 V2 Iy, =0
parametres Y ' _ (I11.2)
. 12 12
22=Y21111+Y22U2;{Ym= ; Yoo = — }
0 v2=0 U2 v1=0
. U1 (1
vy = Hyyty + Hygva; {Hn: -— s Hig = — }
. 21 lyy=0 V21i=0
parametres H ' . (I11.3)
. . ) 1
1o = Hoyty + Hogvy ; {H21 =2 Hyy = 2
11 lyy=0 V2 141=0
v v
Ul:AU2+Bi2;{A:1J1 ,Bzizl }
2 ljo= — 02 =i
parametres ABCD o ’ o ’ (II1.4)
7 )
ilszg+Di2;{C’:1 7D:71 }
V2 lip=0 12 1yy=0

Pour mesurer les éléments de ces matrices avec précision, la mise en circuit ouvert ou

fermé de ’entrée ou de la sortie du quadripdle est indispensable.

Cependant, au-dela de 100MHz, cela devient tres difficile a réaliser pour plusieurs
raisons telles que :

— les circuits ouverts ou fermés ne sont pas idéaux en haute fréquence.

— des effets de propagation peuvent intervenir des que les dimensions en jeu sont

grandes devant la longueur d’onde du signal.

Il est donc nécessaire d’introduire une nouvelle matrice utilisant des parameétres mesu-
rables et en remplacant les circuits ouverts et fermés par des ports adaptés généralement

a 50Q2 [51]. Cette matrice est appelée la matrice des parametres S.

I11.2.1.c Les parametres S

Les parametres S sont les parametres de dispersion ou de diffraction (Scattering) et
ont été introduits en 1965 par I’équipe de Bell Labs [55]. Ils sont reliés aux ondes de

puissance qui sont transmises ou réfléchies lorsqu’un dispositif tel que le transistor est
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inséré sur une ligne de transmission. Pour mieux comprendre ce concept, la Figure I11.2a
présente une analogie a 'optique, une lentille [56]. Dans un environnement bien défini tel
que D'air il serait possible de définir les performances d’une lentille en caractérisant son
pouvoir réfléchissant et sa transmission. Si I’on considére un environnement différent de
I’autre coté de la lentille, la mesure devient plus difficile a réaliser. C’est alors le méme cas
pour les parametres S qui permettent de caractériser un dispositif dans un environnement
bien défini i.e. limité par une impédance caractéristique Z, qui vaut généralement 5052
(Figure I11.2b).

Lentille 7
0

Incident >
Transmis b, a4 Z,
Réfléchi [" S 'j

(a) (b)

FIGURE II1.2 — En (a) une analogie a l'optique pour la compréhension des parametres S.
La lentille étant partiellement réfléchissante, une partie de la lumiere incidente est réfléchie
tandis qu’une autre est transmise. Si a la place de la lumiere on injecte une puissance RF
et non pas dans une lentille mais dans un dispositif deux ports terminé par une charge
Zy, on observera rigoureusement le méme phénomene décrit en (b).

En injectant une puissance électrique a ’entrée d’un dispositif, il est possible d’évaluer
les ondes incidentes (a;) et réfléchies (b;) en fonction des courants et tensions aux bornes

du dispositif par :

V; +ZZZ0
aq;, = ———
’ 2-Zy
II1.5
b — Vi — ZZZ() ( )
2.7,

Ces ondes sont aussi connues sous le nom d’ondes de Kurokawa et les relations sui-

vantes entre a; et b; permettent d’exprimer la matrices des parametres S :

b b
by = Si1a1 + Si2az; {511 == ; S1e = - }
N a1 a2=0 az a1=0
parametres S ; ; (I1L.6)
by = Sa1a1 + Saas; {521 =2 ; Sgg = = }
a1 a2=0 a2 a1=0

Un des avantages des parametres S est qu’ils peuvent étre interprétés comme une
impédance complexe d’entrée ou de sortie et I’abaque de Smith est généralement utilisé

comme outil graphique pour représenter les parametres Si; et Soo. Comme illustré en
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Figure I11.3, 'abaque de Smith est une transformation du plan d’impédance complexe Z

en un coefficient de réflexion S;;, tel que :

Z— 7
Sii = -
Z+ Z

(I1L.7)

De méme, lorsque 'impédance présentée en sortie du quadripdle est différente de Z,
le coefficient de réflexion vu en entrée d’un quadripole s’écrit :
812521Fl0ad

Lip=5S1+-—F—— I11.8

" 1— 522Fload ( )

['10aq st le coefficient de réflexion de I’élément placé a la suite du quadripdle et vaut :

Zload - ZO

Diwd = ——— I11.9

o Zload + ZO ( )
[’abaque de Smith est un outil tres pratique afin d’identifier la nature électrique du
quadripole mesuré. Ainsi, les parties inférieures et supérieures de I'abaque représentent
respectivement les composantes capacitives et inductives. L’axe horizontal fait référence

a la composante résistive.

Plan complexe Abaque de smith

F1GuRE II1.3 — Représentation graphique de la construction d’'une abaque de Smith en
partant d’'un plan complexe.

Les relations de transformation des différentes matrices sont données en [57].

II1.2.2 Les mesures radiofréquence

II1.2.2.a La mesure des parametres S

Pour mesurer les parametres S d'un quadripole il faut utiliser un analyseur vectoriel
de réseaux (VNA?). D’une manieére générale, le VNA est constitué d’une source hyper-
fréquence, d’'un commutateur pour diriger le signal d’excitation, de ponts diviseurs pour
scinder le signal, d’atténuateur variables pour réduire I'amplitude le signal d’excitation,
de coupleurs directifs et de mélangeurs [58]. La mesure des parametres S se fait en petit

signal et consiste a mesurer a différentes fréquences I'onde incidente, réfléchie et trans-

a. VNA : Vector Network Analyzer
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mise. Le VNA mesure 'amplitude et la phase de ces ondes. Le calcul des différents ratios

et le traitement des données a chaque fréquence permettent d’obtenir les parametres S.

-+

Analyseur ,’ Structure de test
Vectoriel , 4
PY de Reseaux ® / _
Portl Port2 ’ / Sonde
/ GSG

Jtransistor |
| I

e e e e e e e

Plan de référence apres la calibration

Té de polarisation - -

F1GURE II1.4 — description du banc de mesure de parametre S sous pointes.

Comme illustré Figure I11.4, la mesure sous pointes des parametres S du dispositif a tes-
ter (DUT P) nécessitent I'ajout d’éléments d’interconnexions pour relier le DUT aux deux
ports du VNA tels que connecteurs, cables, sondes coplanaires GSG ¢. En ce qui concerne
les sondes GSG, elles sont constituées de 3 pointes : celle du milieu pour transporter le
signal et les deux autres latérales pour imposer une masse de maniere équipotentielle. La
particularité de ces sondes est que le signal se propage dans un cable coaxial avant d’arri-
ver a l'extrémité de la pointe ol une transition coaxiale-coplanaire permet de transmettre
le signal au DUT. Ceci protege des inductances et capacités parasites, et donc permet une
bande passante plus importante que les pointes DC. Un signal a différentes fréquences est
appliqué sur le port 1. Le signal réfléchi sur le port 1 (S1;) et le signal transmis du port
1 au port 2 (S31) sont mesurés. La procédure inverse est réalisée ensuite lorsque le signal

est appliqué sur le port 2. Ceci permet de mesurer les 4 parametres S.

Il faut noter que lorsque le DUT est un transistor, une polarisation DC est appliquée
par un analyseur paramétrique au travers de tés de polarisations. Un té de polarisation est
simplement un circuit LC qui permet de séparer le signal RF du signal DC (Figure I11.4).
Pour les mémes raisons que 1'utilisation de sondes, la structure du transistor sera de type

GSG comme illustré en Figure [11.4.

Un défi important dans la mesure des parametres S est de définir précisément la dé-
limitation entre le systéme de test et les sondes. Cette délimitation se nomme « plan de

référence » et se réalise par une étape de calibration. Cette étape permet de s’affranchir des

b. DUT : Device Under Test
c¢. GSG : Ground Signal Ground

60



I11.2. Méthode d’analyses et de mesures hyperfréquence

erreurs induites par le VNA, I'environnement extérieur et les éléments d’interconnexion
du DUT (i.e. erreurs systématiques) mais elle ne permet pas de prendre en considération
les erreurs dues aux dérives du VNA, de la température ou des éléments d’interconnexions
(i.e. erreurs aléatoires). Ces derniéres peuvent perturber la calibration et dégrader la pré-
cision des mesures de parametres S. Ainsi, la validité des mesures peut étre affectée par
une dérive de la calibration et il est indispensable d’effectuer périodiquement un controle

de la validité de la calibration comme détaillé dans [50].

La liste des sources d’erreurs qui doit étre prise en compte par la calibration ne sera
pas présentée dans ce chapitre et le lecteur intéressé par un descriptif détaillé pourra se
référer a [09]. La partie suivante se contentera d’énumérer les procédures de calibration

les plus utilisées.

I11.2.2.b Les procédures de calibration

L’étape de calibration est réalisée par des procédures complexes. Les plus utilisées
sont les procédures SOLT 4, TRL®, LRM et leurs modeles de correction associés. Ces
procédures consistent dans un premier temps a mesurer des standards aux caractéristiques
précisément connues qui sont :

— Pour le SOLT : un motif court-circuit (SHORT), un motif circuit ouvert (OPEN),

une charge de 502 (LOAD) et un motif de transmission (THRU).

— Pour le TRL : un motif de transmission (THRU), une charge fortement réflective

(REFLECT) et une ligne de transmission (LINE).

— Pour le LRM : une ligne de transmission, une charge fortement réflective et une

charge 50€2 servant de référence (MATCH).

Pour nos mesures, la procédure SOLT a été utilisée car c’est la plus répandue et celle
qui donne entiere satisfaction dans le domaine RF. De plus, c¢’est la procédure standard

utilisée a STMicroelectronics pour le développement des modeles de transistors RF.

En ce qui concerne la calibration SOLT sous pointes, la Figure I11.5 illustre les stan-
dards utilisés qui sont disponibles sur un substrat en alumine (substrat ISS#). Apres la
mesure des standards, un algorithme de calcul estime les parametres d’erreur qui seront

soustraits & la mesure du DUT.

d. SOLT : Short Open Load Thru

e. TRL : Thru Reflection Load

f. LRM : Load Reflection Match

g. ISS : Impedance Standard Substrate
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Il est important de noter qu’apres 1’étape de calibration de type SOLT le plan de
référence se trouve au niveau des sondes RF (Figure I11.4). Mais il est aussi possible
d’effectuer une calibration a un plan différent de celui des sondes en utilisant les quatre

standards SOLT issus d'un kit de calibration avec des connectiques appropriées.

Sonde RF
G
OPEN S LOAD
(a) (b)
SHORT THRU

(c) (d)

FiGURE III.5 — standard de calibration présent sur un substrat ISS pour la méthode
SOLT : (a) open, (b) load, (c) short et (d) transmission.

I11.2.2.c Les méthodes d’épluchages

Apres la procédure de calibration, le plan de référence est ramené au niveau des sondes.
Etant donné que la mesure est réalisée sur une plaque de test, le transistor est enterré
sous différentes couches de métallisation et d’oxyde qui regroupent les lignes d’acces et
les plots de contact. Afin de prendre en compte ces éléments parasites et d’amener le
plan de référence au niveau du transistor, il faut introduire une procédure d’épluchage
(de-embedding).

I1 est important de différencier les étapes de calibration et d’épluchage (Figure I11.6).
Dans le cas de la calibration, les erreurs sont déterminées par des standards dont les
caractéristiques sont connues alors que 'étape d’épluchage consiste a évaluer les caracté-

ristiques des éléments parasites propres a chaque transistor.

La méthode d’épluchage consiste a évaluer, par des motifs spécifiques de tests, la va-
leur des éléments parasites au travers d’un schéma équivalent physique et de les soustraire

aux mesures des parametres S apres calibration afin d’obtenir les parametres S dans le
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plan du DUT.

Pour nos mesures, deux structures seront utilisées pour la méthode d’épluchage : un
circuit ouvert (OPEN) et un court circuit (SHORT). La structure OPEN permet d’évaluer,
par son schéma équivalent (Figure I11.7), les effets capacitifs entre les plots signal /masse
et signal/signal. La structure SHORT permet d’évaluer, par son schéma équivalent (Fi-
gure I11.7), les effets résistifs et inductifs dus aux plots de contact et aux lignes d’acces.
Cette méthode a été introduite par Koolen et al. [60]. La capacité parallele induite par les
plots et la capacité grille-source d’'un transistor en source commune de 0.04 x 57.6m? sont

toutes deux de l'ordre de 50 femto-Farads. L’étape d’épluchage est donc indispensable.

Plan de référence des sondes Plan de référence des sondes

l l

DUT

A A
Epluchage Epluchage

o~
I=
~

|
<
2

&
~
|
<
2

Calibration Calibration

Plan de référence du DUT
aprés calibration et épluchage

FIGURE III.6 — Mise en évidence de la différence entre la méthode de calibration et
d’épluchage.

Y;
e R e
s B .
(a) (b)
Y3
P '_‘l } °
Z, Z,
Y, Z; Y,
[ 9
(c) (d)

FIGURE II1.7 — Motif circuit ouvert (OPEN) en (a) et court-circuit (SHORT) en (b) et
leurs schémas équivalents respectifs en (b) et (d).
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Dans les parties suivantes, les matrices utiliseront la notation suivante : [Ag]. A fait
référence au type de matrice i.e. X, Y, Z, H, ABCD ou S. L’indice B indique a quel
quadripole correspond la matrice i.e. M pour les parametres mesurés apres la calibration,
DUT pour les parametres du transistor a caractériser, et open, short, thru pour les motifs
correspondants. Les notations de conversion d’un type de matrice a un autre [57] sont

symbolisées par une fleche —.

D’aprées la méthode de Koolen, le schéma équivalent du dispositif en configuration de
mesure est illustré en Figure [I1.8. Les éléments parasites de ce schéma sont extraits des
mesures de 'OPEN et du SHORT. Notons que lors de la mesure du SHORT, il ne sera
pas possible d’extraire simplement les parametres 2y, Z, et Z3 car les parametres Y7, Y5
et Y3 seront inclus dans la mesure. Ainsi, avant de pouvoir déterminer les parametres du

SHORT il faut les corriger des parametres obtenus par la mesure de '’OPEN.

Y;
[ 1 I ®
DUT
zZ, zZ,
Y, Z Y,
[ o

FI1GURE II1.8 — Schéma équivalent des éléments parasites du DUT.

Apres avoir obtenu par mesure [Sa],[Sopen];[Sshort], les différentes étapes de la méthode

d’épluchage permettant d’obtenir [Spyr| sont données ci-dessous :

Y, +Y- -Y-
[Sopen] = Yopen] = | 10 708
-Y; Yo+Y;
[Sshort} — [}/;hort]
7 7 7
(Yaort] = [Yopeu]) L = |72 7% 23
Z3 Jo+ s

[Su] = [Yi]
-1 -1\ !
Ypur] = (((Yar] = Yopen)) ™ = ([Vanort] = [Yopen]) ™)
Ypur| — [Spur]
La méthode d’épluchage associée a une calibration permet d’obtenir les parametres S

dans le plan de référence du DUT. Nous verrons dans la partie [11.3.4 comment interpréter

ces parametres.
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II1.3 Protocole expérimental de test de fiabilité

pour des vieillissements DC et RF

II1.3.1 Description du banc de mesures de type load-pull passif

Afin d’étendre la fiabilité des transistors MOS dans le domaine de la RF, la mise en
place d’'un banc de mesures spécifique et entierement automatisé a di étre réalisé. Ce banc
de mesures doit permettre I'application de contraintes DC et RF au niveau du DUT. Il

doit aussi permettre d’interrompre la contrainte a intervalles définis pour suivre 1’évolu-
tion des parametres DC et RF du DUT.

Pour répondre a ses besoins, une méthodologie a été développée sur un banc de mesures
de type load pull passif. Initialement le banc de mesures load-pull permet de caractériser
un dispositif en grand signal pour optimiser ses performances ou analyser son compor-
tement en fonction de son environnement i.e. les impédances de charge et de source vus
par le dispositif. Dans le cas d’un transistor, les caractérisations grand signal consistent a
adapter le transistor en évaluant la combinaison d’impédances d’entrée et de sortie pour
laquelle le transistor présente les meilleures performances. Ensuite son comportement est
analysé en lui injectant une puissance en entrée et en mesurant la puissance en sortie. En
suivant ce principe, le banc de mesure, dont le synoptique est représenté en Figure 111.9,
a été développé. Ce banc est 'association d’un banc load-pull et d’un banc de mesures de

parametres S. Il comprend :

— Un synthétiseur RF qui permet d’appliquer un signal RF avec une haute pureté
spectrale dans une gamme de fréquence de 10MHz a 20GHz.

— Un wattmetre RF associé a une sonde de puissance qui permettent de mesurer la
puissance fournie en entrée sous 50§2 par le synthétiseur RF

— Deux tuners électromécaniques et un controleur qui peuvent étre comparés a des
impédances variables dans la gamme de fréquence est de 800MHz a 18GHz. Ils
permettent d’adapter le transistor pour lui présenter les impédances optimisant son
gain.

— Un analyseur vectoriel de réseaux (VNA) deux ports permettant la mesure des
parametres S de quadripole pour une gamme de fréquence de 45MHz a 50GHz.

— Un analyseur de spectre permettant de mesurer la puissance du signal de sortie dans
la gamme de fréquence de 30Hz a 50GHz

— Un analyseur paramétrique qui permet ’alimentation DC et la caractérisation des
parametres DC du transistor.

— Deux tés de polarisation qui ont pour but de superposer le courant DC de I’analyseur

paramétrique et le signal RF du synthétiseur ou du VNA jusqu’a une fréquence de

50GHz.
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— Quatre commutateurs qui permettent le routage d’un signal allant du DC a une
fréquence de 50GHz. Deux positions existent : horizontal et vertical.

— Une connectique 2.4mm qui permet une utilisation de précision du DC & une fré-
quence de 50GHz avec une impédance nominale de 5052

— Deux sondes GSG qui permettent de réaliser la transition de la connectique coaxiale

a une ligne coplanaire utilisée pour accéder aux transistors sur plaque.

Ces différents instruments sont reliés & une station de travail via une interface GPIB

afin de pouvoir les controler et automatiser les mesures.

Analyseur Vectoriel
de Réseaux

|:| ® Analyseur
Wattmétre Fortl Lort? ? ;le :p}elil::

@ Charge 50 Q
commutateur *DUT non épluché

ol 1 e BB
Synthétiseur RF f I— \

Tuner 1 .I I [:DUT “ |.

!/ | Sonde \
ZDUT ﬁ' ' GSG

F1GURE II1.9 — Synoptique du banc entiérement automatisé de type load pull passif.

Tuner 2

I11.3.2 Méthodologie pour une étude du vieillissement sous contrainte
DC

Pour réaliser une étude du vieillissement du transistor MOS soumis a une contrainte
DC, il faut pouvoir appliquer une contrainte continue DC et I'interrompre afin de réaliser
des caractérisations DC et parametres S. La partie du banc nécessaire a ce type d’étude
est mis en avant sur la Figure I[11.10 et revient a un banc de mesure de parametre S

standard.

Apres la réalisation d'une étape de calibration et d’épluchage pour des fréquences allant
de 45MHz a 50GHz, I'application de la contrainte DC peut se faire sur les deux ports par
I'intermédiaire de ’analyseur paramétrique. La contrainte est interrompue pour réaliser
des caractérisations DC et petits signaux de parametres S a différentes polarisations.
Le temps et la tension de contrainte doivent étre choisis en tenant compte de la dérive
possible de la calibration. En effet il ne faudrait pas interpréter la dérive des parametres

S causée par la contrainte DC a celle causée par la dérive de la calibration. Pour cela,
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il est nécessaire de caractériser en parallele un transistor de référence et de vérifier la

reproductibilité de la mesure.

Analyseur Vectoriel
de Réseaux

. Portl Port2

ﬂ;b: Sonde
Iour]] ! ' GSG

F1GURE II1.10 — Configuration du banc de mesure type load pull pour I’étude de la fiabilité
sous contrainte DC.

I11.3.3 Méthodologie pour une étude du vieillissement sous contrainte
RF

I11.3.3.a Les non linéarités et la distorsion du signal

L’étude du vieillissement du transistor dans le cas de contrainte RF n’est pas aussi
simple que dans le cas DC. Comme détaillé en 1.2.5.a, lorsqu’une tension Vgg a une fré-
quence f; est appliquée sur la grille du transistor a source commune, la tension de sortie
du drain est amplifiée. Cependant il est nécessaire de prendre en compte les effets non-

linéaires du transistor. Ainsi, deux points importants sont a considérer :

D’une part, la non-linéarité s’exprime sur le gain en puissance du transistor i.e. le
rapport entre la puissance développée sur la charge Poyr et la puissance développée en
entrée Pry. En analysant la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée in-
jectée sur la grille d’un transistor (Figure I11.11), deux zones se distinguent : une partie
linéaire qui tend a se saturer pour des fortes puissances. La séparation de ces deux zones
se fait généralement par le point de compression a 1dB. Il est défini comme étant le niveau
de puissance d’entrée pour lequel la puissance de sortie diverge de -1dB par rapport a la

droite théorique.

D’autre part, lors de I’application d’une puissance RF sur la grille du transistor, il faut

tenir compte de la génération d’harmoniques en sortie du transistor due aux non-linéarités
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du transistor. Elles sont d’autant plus présentes que la puissance appliquée sur la grille

est proche du point de compression.

10

Zone linéaire |

P, (dBm)

-20 =

30 -

v r v v r v T v
-60 -50 -40 -30 -20 -10
P (dBm)

F1GURE III.11 — Puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée d’'un nMOS
polarisé en classe A.

Y

F1GURE I11.12 — Circuit deux ports non linéaire relié a une source de tension.

Afin d’expliquer ce phénomene et de mettre en évidence la génération d’harmoniques,
considérons un circuit non-linéaire (Figure I11.12) dont le courant s’exprime par une série

en puissance fonction de la tension. Il vient :

I=aV +bV?+cV? (I11.10)

avec a, b et ¢ des constantes.
Appliquons a ce circuit une tension a la fréquence f; de la forme :

V =wv(t) =V;-cos(wit) (IT1.11)
ou w1 = 27Tf1
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En injectant la tension de I’équation I11.10 dans I’équation III.11, le premier terme

s’exprime tel que :

iq (t) = av (t) = aV; - cos (wit) (I11.12)

De méme pour le second terme en appliquant les formules de trigonométrie, on obtient :

i (1) = bv? () = g V24V cos (2- wnt)] (111.13)
Et pour le troisieme terme :
i (t) = bv® (t) = z : {Vf cos (3 - wit) + 3 -V’ cos (wlt)} (I11.14)

Le courant total correspond a la somme des trois composantes précédentes. Il est clai-
rement visible que de nouvelles fréquences ont été générées. Ces fréquences sont de type

n - f1 avec n entier et sont appelées harmoniques d’ordre n.

Dans le cas du transistor, la méme approche peut étre réalisée. En effet, dans la
partie [.2.3, il a été montré que le courant de drain est fonction des tensions Vg et Vpg
appliquées au transistor. Le développement en série de Taylor du courant de drain permet
de mettre en évidence la génération d’harmoniques comme réalisé pour 1’équation I11.10.
Ce calcul ne sera pas réalisé dans cette partie et le lecteur intéressé par un descriptif
détaillé pourra se référer a [(1]. Il est possible de prendre en compte ce phénomene par
I'intermédiaire de caractérisation grand signal mais aussi par des analyses « harmonic
balance » qui sont incluses dans des simulateurs tels que Eldo ou ADS. Un exemple de
simulation « harmonic balance » est donné en Figure I11.13. La tension de sortie Vpg d'un
transistor est représentée a sa fréquence fondamentale et aux harmoniques d’ordre 1 et 2
lorsqu’une puissance d’entrée de 0dBm est injectée sur la grille. Le transistor nMOS est
polarisé en classe A au-dela du point de compression. La synthese du signal total sur le

drain est réalisée par une série de Fourier.
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2.0

Fondamentale
— — Harmonique 1
— — Harmonique 2

1.6 | commm— Signal total

~ 144
2
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1.0
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FiGure II1.13 — Représentation du signal a la fréquence fondamentale de 900 MHz et

le signal aux harmoniques du ler et 2¢me ordre pour un transistor nMOS (W/L =
57.6/0.04pm) polarisé a Vgg = 0.7V et Vpg = 1.3V et Py = 0dBm.

I11.3.3.b De I’extraction du signal appliqué a I’étude du vieillis-

sement sous contrainte RF

Comme décrit précédemment, il est impératif d’évaluer précisément le signal appliqué
dans le plan du transistor en tenant compte des effets de non-linéarités avant d’appliquer
une contrainte a une fréquence définie fiontrainte Sur le transistor et de suivre 1’évolution
de ces parametres. Pour cela, une méthodologie spécifique a été développée et basée sur

le banc de mesures de type load-pull.

Dans un premier temps, il est nécessaire de caractériser I’environnement du banc de
mesure et d’adapter le DUT si nécessaire. L’adaptation du DUT consiste a déterminer
le couple des impédances de source et de charge qui permet d’adapter le DUT afin d’op-
timiser son gain. Ceci permet dans le cas d'une étude de fiabilité de pouvoir appliquer
des contraintes plus importantes au DUT pour construire les modeles de dégradation.
Apres cette étape d’adaptation, Il est possible de réaliser une caractérisation grand signal
qui permet d’obtenir les informations sur le gain et la contribution des harmoniques du
DUT. Apres avoir évalué la contrainte sous forme temporelle dans le plan du DUT, elle
est appliquée et un suivi de I’évolution des parametres DC et petit signal du DUT est
réalisé. Ces différentes étapes vont étre détaillées dans les parties suivantes. Toutes les ca-
librations et mesures de parametres S réalisées jusqu’a la partie [11.3.3.b.6 seront réalisées

a la fréquence feontrainte €6 aux harmoniques.
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II1.3.3.b.1 Définition des positions des tuners

Une liste constituée des différentes positions des tuners doit étre définie a la fréquence
feontrainte auquel la contrainte sera appliquée. Les positions des tuners correspondent &
différentes impédances présentées au DUT et sont choisies de maniére a étre réparties sur

I’'abaque de Smith par des cercles concentriques de rayons variables.

Pour déterminer les positions des tuners, les parametres S de chaque tuner ont été
évalués et cela pour toutes les positions possibles. Ces mesures ont permis d’identifier les
positions présentant le moins de pertes pour une méme impédance présentée qui serviront

a couvrir I'abaque de Smith.

II1.3.3.b.2 Caractérisation des acces

L’application d'une contrainte RF sur le DUT se fait par le synthétiseur RF lorsque
tous les commutateurs sont positionnés a 1’horizontal. Dans cette configuration, le signal
traverse le DUT en passant par les deux tuners et cela jusqu’a ’analyseur de spectre. Il
faut donc évaluer les pertes et le déphasage induit par le chemin que parcours le signal
pour pouvoir définir le signal dans le plan du DUT. Pour se faire, il faut mesurer, pour
chaque position des tuners, les parametres S de la partie du banc qui se trouve entre le
générateur RF et le DUT ainsi que la partie qui se trouve entre le DUT et I'analyseur de
spectre. Ces deux parties seront nommeées respectivement acces en entrée et sortie. Elles

sont représentées sur la Figure I11.14.

Analyseur Vectoriel
de Réseaux

Wattmétre ? rom s T «?21::1‘;?:2
+ Prer @ Charge 50 Q e
*DUT non épluché VAL
O 0%

Acces en entrée Acces en sortie

Fi1Gure I11.14 — Synoptique du banc avec les commutateurs en position horizontale. En
rouge le chemin que suit le signal injecté par le générateur RF qui traverse les tuners et
le DUT. Les acces en entrée et en sortie sont représentés dans les parties grisées.

Pour caractériser les parametres S des acces il faut définir les différents plans de ré-
férence qui vont étre utilisés. Pour l'acceés en entrée, les plans sont définis au niveau du

commutateur 1 et de la sonde du port 1. De la méme maniere pour ’acces en sortie, les
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plans sont définis au niveau du commutateur 4 et de la sonde du port 2. Comme décrit
dans la partie I11.2.2.b, ’étape de calibration permettra de définir ces plans. Ainsi, une
calibration SOLT 2 ports est réalisée dans le plan des sondes par l'intermédiaire d’un
substrat auxiliaire ISS. Puis deux calibration coaxiales SOL 1 port sont réalisées dans le

plan des commutateurs 1 et 4 comme représenté en Figure I11.15.

Analyseur Vectoriel
de Réseaux
® -
Wattmétre Portl Port2 Analyseur
de spectre
O Standards SOL
OO O-0
1 2 DC 3 4
Tuner 1 .” D, |. I_ Tuner 2
/ \

FiGure II1.15 — Synoptique du banc mettant en avant les calibrations coaxiales SOL 1
port au niveau des switch 1 et 4.

Apres avoir calibré le VNA au niveau des commutateurs et des sondes, les plans de
référence des acces sont définis. En positionnant les commutateurs comme indiqué en
Figure I11.16, les parametres S sont mesurés dans les plans des acces pour chaque position
des tuners lorsque les sondes sont chargées par 3 standards du substrat ISS : OPEN,
SHORT et LOAD.

Analyseur Vectoriel
de Réseaux

® Portl Port2 Analyseur
de spectre

Wattmeétre

@ Charge 50 Q

Y ool o1 |o% 53

f I_ A
Tuner 1 .l | r\*SOL' |. Tuner 2
/ \

F1GURE III.16 — Synoptique du banc mettant en avant la configuration pour la caracté-
risation des acces en entrée et en sortie. La caractérisation des acces se fait en exploitant
la mesure des standards SOL présents sur I'ISS

Concernant l'acces en entrée illustré par la Figure [11.17, la mesure des 3 standards

permet de mesurer les impédances qui lui sont présentées en entrée et sortie. En appliquant
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I’équation I11.8 pour chacun des standards, un systeme a 3 équations et 3 inconnus est

obtenu :

Si2 - S91 - T'our open
'y open = S11 +
1 — 8% - T'our open

Sig S - T
_ G, 4 2127021 L OUT_SHORT

I'in_sHoRT (IT1.15)

1 — 5% - T'our sHORT

512 ) S21 ' FOUTiLOAD

' Loap = S11 +
- 1 —S% -T'our LoaD

'~ open, I'in snorr, T'in Loap représentent respectivement les coefficients de ré-
flexion présentés a l'entrée de l'acces lorsque les standard OPEN, SHORT ou LOAD
sont chargés. De méme 'our open, ['ouTr smort, 'ouT Loap représentent les coefficients
de réflexion présentés a la sortie de I'acces. Les parametres S de 1’équation sont ceux de

I’acces en entrée et sont les inconnus du systéeme d’équations.

Ce systeme d’équations peut étre réécrit sous forme matricielles telle que :

I''N opEN 1 I'in oren-Tour open  Tour open Si
I'v suorr| = |1 T'm sworr - T'our sworr T'out smorr| - | S22 (IIL.16)
I''N_roaDp 1 TI'n_roap -Tour roan Tour roap —A

avec A = 511 . SQQ — 312 . 821

Il vient donc 'expression des parametres S de ’acceés en entrée :

-1

St 1 I'in open-Tour open  Tour open I''n_opeN
Soo | = |1 T'w smorr - Tour swort Tour sworr| - [T'iN_sHorr (IT1.17)
—A 1 I'ivx voap -Tour roap  Tour roap I''n roap

D’apres les équations I11.16 et I11.17, les parametres S sont définis tels que :

S19 - So1 - I
Sy = Ty opex — 12 - 521 - 'ouT opeN (11118
1 — 5% - T'our open

Sio - Sor - (T -T —( T
Sy = 12 S21 - (Lour_opex out_storr) — (I'in_opeN IN_SHORT) (I11.19)

FIN?SHORT : FOUT?SHORT - FIN?OPEN : FOUT?OPEN
Sl2 : 521 =

(FIN_OPEN - FIN_SHORT) : ALOAD_OPEN - (FIN_OPEN - FIN_LOAD) : ASHORT_OPEN

(Tour_open — l'out _suort) - Aroap_opex — (Four_opex — 'out LoaD) - AsHoRT OPEN
(I11.20)
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avec Aroap open = (I''v_ Loap - Tout Loap — ' opex - Tour open)

et Asporr_opeN = (I'in_smort - T'out_suort — I''n_opeN * TouT_oPEN)

Les parametres Sp; et Soo sont directement accessibles. Pour obtenir les parametres
S1o et So1 'hypothese de réciprocité est faite entrainant Sijs = So1 = /S12 - S91. La méme

méthodologie est applicable pour 'acces en sortie.

<« + * Open
4 Acceés en entrée Short
- == Load
1—‘IN OPEN 1—‘OUT_OPEN
1—‘IN SHORT r 1—‘OUT_SHORT r
IN LOAD 1—‘OUT_LOAD

F1GURE II1.17 — Représentation de 1’acces en entrée par un quadripole et ses coefficients
de réflexion associés en fonction du standard présenté en sortie i.e. Open, Short ou Load.

La caractérisation des acces permet d’évaluer les impédances présentées dans le plan

des sondes. Un exemple est donné dans la Figure I11.18 pour une fréquence de 900MHz.

Impédances en entrée (Source) Impédances en zortie (Charge)

F1GURE III.18 — Représentation des impédances de source et de charge présentées au DUT
a 900MHz dans le plan des sondes. L’objectif est de balayer I'abaque de Smith par des
cercles concentriques afin de pouvoir identifier le couple d’'impédances optimisant le gain

du DUT.

I11.3.3.b.3 Recherche d’optimum et caractérisation grand signal
Les impédances présentées au DUT pour toutes les positions des tuners ont été évaluées.
Il faut par la suite déterminer le couple d’'impédance de charge et de source qui maximise le

gain du DUT. Pour cela, apres calibration du wattmetre et de 'analyseur de spectre, une
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puissance Prrr a la fréquence feontrainte €St appliquée dans le plan P1 qui se situe au niveau
du commutateur 1. La puissance de sortie Py 47, dans le plan P2 est mesurée par ’analyseur
de spectre pour toutes les positions des tuners. Le couple d’impédance optimisant le
gain est sélectionné et utilisé pour réaliser des caractérisations grand signal i.e. mesure
de la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée. La puissance de sortie
des harmoniques est aussi mesurée. Cette caractérisation est réalisée en configuration
puissance comme illustré sur la Figure II1.14. Il sera ensuite nécessaire de ramener ces

puissances d’entrée et de sortie dans le plan du DUT.

I11.3.3.b.4 Extraction dans le plan du DUT
Pour la suite, le banc de mesure sera décomposé en 4 blocs comme défini sur la Fi-
gure [11.19. La connaissance des parametres S de chacun de ces blocs est nécessaire pour

définir le signal dans le plan du DUT.

Analyseur Vectoriel
de Réseaux

® o Port2 Analyseur
Wattmétre = = T ;le ql;ectre

@ Charge 50 Q

PVAL

oxre)

E ] 1
=
— |
= N
3I 1 LB
-~ 1 1 ] -z ¢
! 1 1 e R
0! 1 1 = &
:: 1 1 : g »
3:1)1 EPIDUT i P2pur P2 I <
1 ]
I 1 1 1
I 1 1 ]
Y/l ZIN_DUT H Loyrl ! 1
! 1 1 !

F1GURrE II1.19 — Décomposition du banc de mesure sous forme de bloc.

Les blocs IN et OUT correspondent aux acces et leurs parametres S ont déja été éva-

lués.

Le bloc DUT correspond au transistor apres épluchage de 'OPEN et du SHORT. La

mesure des parametres S du DUT et I’épluchage sont réalisés en utilisant le banc dans la

5



Chapitre III. Mise en place d’une procédure d’étude du vieillissement du transistor
MOSFET en RF

configuration illustré en Figure I11.10.

Les blocs PAD;y et PADoyr symbolisent les éléments parasites de la structure de
test respectivement au niveau du port 1 et du port 2 du MOS. Cette décomposition en
deux blocs distincts s’effectue de la méme maniere que la méthode d’épluchage décrite en
[11.2.2.¢ en excluant du schéma équivalent la capacité de couplage entre les deux ports.
En effet, cette capacité de couplage n’intervient pas dans les calculs qui permettront de
ramener la puissance appliquée par le générateur RF dans le plan P1 au plan du DUT
P1pyr, ainsi que la puissance mesurée par I'analyseur de spectre dans le plan P2 au plan

du DUT P2pyr. Le schéma équivalent de ces blocs est représenté a la Figure I11.20.

F1GURE II1.20 — Schéma électrique équivalent. PAD;y et PADoyr représente les éléments
parasites de la structure de test.

Ils sont évalués a partir des mesures des structures OPEN et SHORT qui ont été
utilisés pour I’épluchage du DUT. Les composantes paralleles Yp;n et Yoy sont extraites
des parametres Y de 'OPEN. Les composantes séries Zpy et Zpoyr sont extraites des
parametres Z du SHORT corrigés des mesures de ’OPEN. D’ou :

Yriv =Yn (I1.21)
Ypour =Y2 (I11.22)
Zpin =211 — Z12 (I11.23)
Zpour =Zaz — Z12 (111.24)

Les blocs PAD;y et PADoyr peuvent se représenter par les matrices ABCD sui-

vantes :
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1 Z

[ABCD],,y = P (I11.25)
Ypin 1+ Ypin-Zpin
1+ Yeour - 2 Z

[ABCD],,\ = + Ypour * ZrpouT Z4pPOUT (IT1.26)
I Ypour 1

Maintenant que tous les blocs ont été définis, le calcul de la puissance injectée dans le

plan P1DUT se fait par la procédure d’épluchage illustré en Figure [11.21.

T =1 IIN _____________
i Zy Y] — i i_i“““““‘:,_. ......
iP]ef] Viw i ! i i
E ; H ___________ S i s w1 0
e
Synthétiseur |
Zi [iP1

Fi1GURE II1.21 — Schéma utilisé pour I’épluchage en entrée du DUT.

Le synthétiseur RF posseéde une impédance interne Zy qui vaut 50§2. Pour mesurer
la puissance P, fournie par le synthétiseur RF, le wattmetre est utilisé en positionnant
le commutateur 1 en position verticale. Etant donné que le wattmetre possede aussi une
impédance interne Z, la puissance P,y fournie par le synthétiseur en P1 pour une charge
Zy vaut :

V2,

T

82y

Proj = (111.27)

Cette puissance correspond a la puissance maximale disponible aux bornes du syn-
thétiseur. Elle permet d’évaluer la tension V;y en P1 lorsque le banc de mesure est en
configuration de puissance. Dans cette configuration, le synthétiseur n’est plus chargé sur
I'impédance Z; du wattmetre mais sur 'impédance Z;y présentée au plan P1. La tension

Vin vaut donc :

Z
Viv =V, =

P 2N 111.28
A ( )

La relation entre les courants et tensions de P1 et Plpyr s’établit par la chaine de
matrice ABCD des blocs IN et PAD;y telle que :

Viv) _
Ii

AIN BIN
C’[N DIN

APIN BPIN

C(PIN DPIN

v
: ( ’N—DUT) (I11.29)
PIN [INiDUT

77

IN



Chapitre III. Mise en place d’une procédure d’étude du vieillissement du transistor
MOSFET en RF

avec [ABC D]y et [ABCD]pry qui sont respectivement les matrices ABCD du bloc
de Pacces en entrée IN et du bloc PAD;y. La matrice [ABCD];y est obtenue par les
équation I11.18 | TT1.19 et 111.20. L’avantage de la matrice [ABCD] est qu’elle simplifie les

calculs pour des blocs cascadés en séries.

La tension dans le plan P1pyr vaut donc :

Vin

Vinpur = (I11.30)
Ay B By - D
(A;n - Apinv + Bin - Crn) + (Arx P;V + Bin - D)
IN_DUT
De méme la puissance dans le plan Plpyr vaut :
1 . 1 V 2
Py pvr =% (VIN_DUT . [IN,DUT) =— R <|INDUT|> (I11.31)
2 2 ZIN_pUT

La méme procédure d’épluchage s’applique en sortie pour ramener la puissance mesu-
rée par I'analyseur de spectre du le plan P2 au plan P2pyr. Elle se base sur le schéma de
la Figure I11.22.

_____________ Tour ==y

et — T A - = i
; i - Vour E] Z, (500);

....... — 1 - : :
""""""  ODCIININEn: ___________J

i Analyseur

P2 (e spectre

F1GURE II1.22 — Schéma utilisé pour I’épluchage en sortie du DUT.

La tension dans le plan P2ppyr s’exprime ainsi telle que :

(Apour - Bour + Brour - Dour)
2y

Vourpur = Vour: | (Apour - Aour + Brour - Cour) +
(I11.32)

avec [ABCD]oyr et [ABCD]poyr qui sont respectivement les matrices ABCD du
bloc de I'acces en sortie OUT et du bloc PADoyr.

Et de méme la puissance dans le plan P2pyr vaut :

1 \Vour_purl|
Povr pvr =5 - R|{—F—— (I11.33)

2 ZINiDUT
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I11.3.3.b.5 Détermination de la phase du signal de sortie par simulation
L’inconvénient du banc de mesure est qu’il utilise un analyseur de spectre pour éva-
luer la puissance de sortie a la fréquence fondamentale et aux harmoniques. L’analyseur
de spectre ne permet que la mesure de la puissance et ne donne aucune information sur
la phase du signal. La phase est ’élément manquant pour reconstituer completement le
signal de sortie dans le domaine temporel. Pour se faire, une simulation « harmonic ba-
lance » (HB) du transistor prenant en considération ’environnement fourni par le banc
de mesure permettra d’évaluer la phase du signal en sortie. Les simulations HB ont été
réalisées sous le simulateur ADS" et le schéma de simulation utilisé pour reconstituer les

signaux est présenté en Figure [11.23.

En ce qui concerne le transistor, un modele compact aligné sur les mesures est utilisé.
L’alignement du modele compact se fait avec les mesures de parametres S et DC du
transistor mais aussi les mesures grand signal détaillées dans la partie I11.3.3.b.3. La
polarisation du transistor est réalisée a l’aide de deux sources de tension DC. Le signal
RF est imposé par un générateur de puissance 1-ton a la fréquence feontrainte. L€S t€s
de polarisation qui permettent le découplage des signaux sont modélisés par une capacité
idéale (DC Block) et une self idéale (DC Feed). Les charges des transistors sont modélisées
a l'aide de boites de parametres S. Elles permettent de modéliser les blocs IN, OUT,
PAD;yN et PADoyr.

Modéle PSP du transistor
Boite de paramétres S

PORT1
Z=50 Ohm
Freq(1)=Freq_sim GHz

lin

Générateur 1-ton

Alimentation de tension DC

F1GURE II1.23 — Schéma de simulation HB sous ADS.

I11.3.3.b.6 Vieillissement sous contrainte RF
Les étapes précédentes ont permis d’établir une procédure afin d’évaluer le signal tem-

porel aux bornes du transistor. Les tensions d’entrée et de sortie peuvent étre extraites

h. ADS : Advanced Design System

79
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en tenant compte des harmoniques.

La derniere étape de la procédure consiste a appliquer la contrainte RF qui a été
définie lors des étapes précédentes et d’interrompre la contrainte périodiquement afin
d’effectuer des caractérisations DC et de parametres S. Lors des étapes précédentes, les
mesures de parametres S ont été réalisées a la fréquence feontrainte. Ainsi, apres une nouvelle
calibration et d’épluchage pour des fréquences allant de 45MHz a 50GHz lorsque le banc
est en configuration de mesures de parametres S, 'application de la contrainte RF définie
est réalisée. L’application de la contrainte se fait en positionnant le banc en configuration
de puissance définie a la Figure [11.14 et le suivi des parametres DC et petit signal se fait

en configuration de mesures définie a la Figure I11.10.

I11.3.4 Extraction du schéma équivalent du transistor MOS

I11.3.4.a Le schéma équivalent petit signal du transistor MOS

Les méthodologies décrites dans la partie I11.3, permettent de suivre l’évolution des
parametres DC et des parametres S lorsque le transistor est soumis a des contraintes DC
ou RF. Les parametres S du transistor ne sont pas directement représentatifs des para-
metres petits signaux décrits dans la partie 1.2.5 i.e. éléments capacitifs et résistifs petits
signaux permettant de décrire le transistor en régime dynamique. C’est pour cela qu’il
est nécessaire de modéliser les parametres S du transistor en s’appuyant sur un modele
physique : le schéma équivalent petit signal (Figure I11.24). Pour extraire les éléments du
schéma équivalent du transistor polarisé en source commune, les parametres Y sont le
relais entre la mesure et le schéma équivalent petit signal. Ces parametres Y sont obtenus

par conversion des parametres S mesurés aux différentes conditions de polarisations [57].

L’extraction des éléments du schéma équivalent se fait en deux étapes [62]. Tout
d’abord les résistances parasites sont extraites et ensuite les autres éléments du schéma
sont évalués. A 'exception des résistances d’acces qui sont considérées comme indépen-
dantes de la polarisation, les éléments restants sont a déterminer pour chaque polarisation.
L’extraction des éléments se fait a basse fréquence surtout lorsque la tension de grille est
inférieure a la tension de seuil car dans cette condition il n’y a pas de couche d’inversion
dans le canal et une interaction avec le réseau substrat peut se créer [63]. Lorsque la grille
est polarisée au dessus de la tension de seuil, la couche d’inversion écrante le substrat et

I'interaction avec le réseau substrat peut étre négligée.
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Re Coo R,
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(a)

FIGURE I11.24 — En (a) le schéma équivalent petit signal du transistor en source commune
utilisé pour la modélisation physique de celui-ci et en (b) son intégration physique dans
le transistor.

II1.3.4.b L’extraction des résistances parasites

Les résistances parasites ont été introduites dans la partie [.4.2.b.2. Plusieurs méthodes
d’extraction ont été développées mais aucune d’entre-elle ne tient compte de la dépendance
en tension due aux LDD. Un descriptif de ces différentes méthodes est réalisé dans [6].
En comparant les différentes méthodes a des résultats de simulations analytiques, il est
mis en avant que le bruit de mesure des VNA introduit une erreur dans I'extraction des
résistances parasites pour des transistors issus de technologies avancées et que chaque

méthode aboutie a une valeur différente de résistance.

L’introduction d’une résistance parasite cache une réalité plus complexe qu’un simple
élément résistif indépendant de la tension. Ceci étant, ’étude de la fiabilité va nous per-
mettre de quantifier la dérive de cette résistance suite a I’application d’une contrainte et

de mieux appréhender sa réalité physique.

Pour tenir compte des résistances parasites Rp et Rg, la matrice des parametres 7 du
réseau formé par Rp et Rg est soustraite a la matrice des parametres Z du DUT mesurés.
La résistance de grille R sera prise en considération par la suite lors de I'évaluation de
chaque élément du schéma équivalent. Ainsi, la matrice Y’ affranchie des résistances Rp
et Rg s’exprime telle que :

-1
AVRAD)
Zot Zaa

Rgs Rgs
Rp Rp+ Rg

Y =

(I11.34)

ou la matrice des parametres Z a été converti des parametres S mesurés du DUT. La

matrice Y’ représente les éléments du schéma équivalent présents dans la partie grise de
la Figure I11.24a.
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I11.3.4.c L’extraction des éléments extrinseques et intrinseques

Etant donné que les résistances parasites du drain et de la source ont été prises en
considération, la matrice Y’ s’exprime en fonction des éléments du schéma équivalent petit

signal telle que :

Jw - Caa Jw - Cap
v — 1+ jw-Cga - Ra 14 jw-Ceqq - Re
| Gu —jw-Cep . . Gy — jw - Cep
- Gps+ jw-Cpp + jw- - Rg-Cap - -
1+ jw-Cog - Ra DS T ] DD T ] G GD 1+ jw-Cog - Ro

(111.35)
avec CGG == OGS + OGB + CGD et CDD = CDS + CBD + OGD

L’exploitation de la matrice Y’ permet d’évaluer chacun des éléments indépendam-
ment [05]. Généralement dans 'extraction du schéma équivalent, le transistor est considéré
comme symétrique et la capacité Cgg est égale a Cgp. Dans le cas d’une étude porteurs
chaud cette considération ne sera plus possible du fait de la nature non uniforme de la

dégradation.

Le Gpg et le G s’obtiennent simplement par les expressions suivantes :

Gps =R (Yy) (111.36)
G =R (V5 — V7)) (I11.37)

Ces deux éléments sont équivalents a ceux extraits par I'intermédiaire des mesures
DC comme définis par les équations [.36. Le G et Gpg des transistors de la technologie
40nm sont présentés a la Figure [11.25.

Les mesures du Y}, permettent d’extraire la capacité Cp. De I'expression du Y}, dans
la matrice définie en I11.35, il est possible d’isoler la capacité Cop et de 'affranchir de la

résistance de grille de la maniere suivante :

1 1\
_ e
Cep = - l\s <Y1/2>] (I11.38)

En observant la capacité Cop a Vgs = 0V et Vpg variable sur la Figure I11.26a,

il n’y a que la contribution extrinseque qui est présente. De méme sur la Figure [11.26b,
I'interaction du signal avec le réseau substrat et ’apparition d’effets non quasi-statiques est
clairement visible a haute fréquence et surtout pour des transistors de grandes longueurs.
La variation de la polarisation de la grille Vg sur la Figure I11.26c met en avant la

contribution progressive de la partie intrinseque a fort Vg et pour Vpg = 0V.
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FIGURE II1.25 - En (a) et (b), mesure de la transconductance Gy et de la conductance
Gps en fonction de Vg d'un transistor nMOS en technologie 40nm (L = 0.03, 0.04, 0.045,

0.055, 0.06, 0.065, 0.08, 0.12, 0.2um) a f = b5GHz et pour Vpg = 1.1V. En (c) la méme
démarche pour le Gpg a Vpg = 0V.

’ !’ . sy 7
Les mesures du Y;; et du Y}, permettent d’extraire la somme des capacités Cgg et
Cag. Elles sont indissociables car la structure de test est en source commune. La somme

des deux capacités vaut :
1 1 -
ot =2 o ()] i
De la méme maniere les capacités Cgp et Cgg sont indissociables. De plus leur extrac-
tion est plus complexe que pour les autres éléments. Il faut se placer a Vg = 0V afin de

s’affranchir du Gj; et du Gpg qui sont nuls dans ces conditions. Il vient donc apres une

approximation a basse fréquence :

]. ’ /
; N (3/22 + }/12> =~ (CBD + Cps) — w2 . Ré . CGD . CGG . (CGD — ng) (IH40)
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FIGURE II1.26 — En (a) mesure de la capacité extrinseque Cgp en fonction de Vpg d'un
transistor nMOS en technologie 40nm (L = 0.03, 0.04, 0.045, 0.055, 0.06, 0.065, 0.08, 0.12,
0.2um) a f = 5GHz et pour Vgg = 0mV. En (b) la variation en fréquence de la capacité
Ceap pour le point de polarisation Vpg = 500mv et Vs = 0V. En (c) la méme démarche
qu’en (a) pour la capacité Cgp en fonction de Vgg & Vpg = 0V.

L’extraction de la somme des capacités Cgp et Cpg effectuée a basse fréquence est
illustré par la Figure I11.27.

Chacun de ces éléments représente la somme des composantes intrinseque et extrin-
seque. Il faudra en tenir compte lors de leurs exploitations en analysant les éléments a

différentes polarisations pour dissocier les deux composantes.
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FIGURE II1.27 — En (a) mesure de la capacité extrinseque Cpp + Cpg en fonction de Vpg
d’un transistor nMOS en technologie 40nm (L = 0.03, 0.04, 0.045, 0.055, 0.06, 0.065, 0.08,
0.12, 0.2um) & f = 5GHz et pour Vgs = OmV. En (b) la variation en fréquence de la
capacité Cgp + Cpg pour le point de polarisation Vpg = 500muv et Vg = 0V.

III.4 Conclusion

Ce chapitre a introduit les parametres de dispersion (S) et leurs mesures. Ceci a per-
mis de traiter les techniques de mesures et les méthodes associées pour une étude de la
fiabilité RF en deux parties. D'une part, 'analyse du vieillissement des parametres S en
sus de I'analyse des parametres DC. D’autre part, I’application d’une composante RF sur
une contrainte DC en ayant une information temporelle sur la contrainte appliquée. Suite
a ce protocole expérimental a été détaillés les moyens d’analyses des parametres S avec

une étude du schéma équivalent petit signal.
L’extension de ’étude de la fiabilité dans le domaine de la RF nécessite une démarche

plus complexe que dans le cas DC. La méthodologie qui a ainsi été développée dans ce

chapitre peut étre résumée par le diagramme de la Figure I11.28.
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F1GURE II1.28 — Diagramme décrivant la procédure a suivre pour ’étude de la fiabilité
du transistor MOS sous vieillissement RF.
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CHAPITRE

Etude de la dégradation HC pour
des contraintes DC et RF

IV.1 Introduction

Durant les 20 derniéres années, la plupart des études ont considérés les aspects de
fiabilité type porteurs chauds pour des contraintes DC et AC jusqu’a quelques centaines
de MHz. Des études telles que [66-69] ont observé la dérive des parameétres S pour des
contraintes DC. L’étude du schéma équivalent petit signal n’a été considérée que tres
récemment [70, 71]. Cependant aucunes de ces études ne tient compte des contributions
intrinséques et extrinseques du transistor. De plus, l'origine physique de la dégradation
de chacun des éléments du schéma équivalent reste inexpliquée.

En parallele, les contraintes pulsées [72-71] ont laissées place aux contraintes RF. Sasse
et al. [75] ont, dans un premier temps, utilisé un VNA pour appliquer la contrainte RF.
Les études [53, 70] utilisant un banc load-pull se sont développés par la suite mais sont
encore peu nombreuses et aucunes d’entre-elles n’ont pris en compte 'analyse temporelle
du signal et de ces non-linéarités afin de prédire le vieillissement de chacun des éléments

du schéma équivalent et donc des parametres S du transistor.

C’est ainsi que dans ce chapitre I’étude complete de la fiabilité RF pour une dégra-
dation de type porteurs chauds (HC) sera réalisée pour des transistors nMOS d’oxyde
1,7nm pour la longueur 40nm. Dans un premier temps, apres avoir construit un modele
complet HC basé sur le vieillissement des parametres DC sous contraintes DC, I’étude et

la modélisation du vieillissement sous contraintes AC et RF sera réalisé. Ensuite, ’étude
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du vieillissement des parametres petit signal du transistor permettra d’établir des liens
physiques avec le vieillissement des parametres DC. Finalement ces résultats seront utili-
sés pour intégrer le vieillissement des parametres DC et petit signal au modele compact

afin de prédire la fiabilité au niveau circuit.

IV.2 Impact de la dégradation HC sur les
parametres DC du MOSFET

IV.2.1 Construction du modéle

La construction du modele de porteurs chauds décrit dans la partie [1.4.2 se fait en
appliquant une matrice de conditions de contraintes englobant les 3 modes énergétiques et
en mesurant pour chacune des contraintes la dérive des parametres standards du transistor
i.e. courant de saturation, courant linéaire, tension de seuil, maximum de transconduc-
tance. Concernant les caractéristiques des parameétres, le courant de saturation (Ipgsq) est
mesuré a Vgg = Vpg = Vpp = 1.1V Le courant linéaire (Ipgy,) est mesuré a Vgg = 1.1V
et Vps = 0.05V. La tension de seuil (V) est mesurée pour un courant fixé a 107%A-W/L.
Le maximum de transconductance (G pmq.) €st mesuré a partir de dérivés des courbes du

courant de drain en fonction de la tension de grille.

L’équation a la base de la construction d’'un modele de dégradation de type HC a été
décrite par I’équation I1.11. Cette équation est basée sur la connaissance des courants de
drain et substrat en fonction des tensions appliquées aux bornes du transistor MOS. Il
est donc indispensable de construire un modele de ces courants. Le modeéle compact ne
permet pas une simulation correcte des courants au-dela de 20% des tensions nominales
d’opération, il est donc nécessaire d’établir un modele empirique. Pour se faire, la mesure
du courant de drain et de substrat est réalisée sur plusieurs transistors MOS et cela pour
une large gamme de tension permettant la construction par interpolation d’'un modele

empirique.

A partir des mesures et du modele en courant, les variables du modele HC issues de
I’équation II.11 sont extraites et aboutissent a un modele complet permettant d’étre pré-
dictif concernant la dégradation des parametres DC pour les transistors nMOS d’oxyde
1,7nm et de longueur 40nm. Les mesures sont confrontées aux modeles dans la Figure [V.1.
La prédiction du vieillissement d'un parametre pour un couple (Vpg, Vigs) se fait par le
calcul de I'age qui est intégré jusqu’au temps final. Un exemple est donné a la Figure V.1
pour les conditions Vgs = Vpg = 1.1V. Aussi, les mesures sont extrapolées a ces condi-

tions de polarisations et se superposent au modele confortant la pertinence de celui-ci.
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En suivant la démarche décrite dans la partie [1.5.1 qui se base sur I'approximation
quasi-statique, il est possible de prédire le vieillissement des parametres DC du transistor
pour des contraintes dynamiques. Cette démarche sera appliquée pour des contraintes AC

puis RF dans les deux paragraphes suivants.

100

10

. (¢
extrapolation ','
modele + données &

Dérive du courant linéaire (%)

0.1 ‘
10" 10" 10° 100 10" 10° 10" 10" 10" 10" 10"

Temps (s)
F1GURE IV.1 — Confrontation entre les données expérimentales et le modele complet pour

différentes conditions de contraintes DC sur nMOS 1.7nm. Une extrapolation des données
et du modele est réalisée a Vpg = Vgg = 1.1V.

IV.2.2 La modélisation du vieillissement des parametres DC

pour des contraintes AC

L’application de contraintes pulsées AC est réalisée par un générateur de pulse. Deux
pulses en opposition de phase sont appliqués sur la grille et le drain. La configuration et
les caractéristiques des pulses sont représentées en Figure IV.2. Les temps de montée et
de descente sont fixés a 5us et la période d’un pulse est de 12us. La forme des pulses est
contrdlée par I'intermédiaire d'un oscilloscope.

Les contraintes ont été choisies afin de dissocier le mode fortement énergétique (mode
1) et le mode faiblement énergétique (mode 3). Les contraintes étudiées par la suite sont
résumées dans le Tableau IV.1.

Grace au modele DC établi précédemment, I'dge de chaque mode peut étre évalué
sur une période en utilisant I’approche quasi-statique. La contribution de chaque mode
pour les différentes contraintes étudiées est présentée en Figure IV.3. Il est clair que pour

chacune des contraintes il y a un mode dominant. De ce fait en intégrant la somme de
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D-\/\

t>
Q

rri

F1cURE IV.2 — Configuration du transistor lorsqu’il est soumis a une contrainte AC. Deux
pulses sont appliqués en opposition de phase sur la grille et le drain.

Tableau IV.1 — Détails des contraintes AC étudiées. Les valeurs minimum et maximum
des tensions de drain (Vpg) et de grille (Vigg) appliquées sont données.

Référence du  Vpg (V) Vas (V)

Stress min  maxr min  max
(A) 04 19 04 1.0
(B) 04 1.7 1 1.7
(C) 07 1.7 04 19
(D) 1 1.7 1 1.7

I’age des 3 modes sur le temps de contrainte, le vieillissement des parametres DC peut
étre modélisé. Un exemple du vieillissement du courant linéaire pour chaque contrainte
est donné a la Figure I'V.3. Le modele montre un bon accord avec la mesure, justifiant de

sa validité et de celle de ’approximation quasi-statique.
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FIGURE IV.3 - En (a), (b), (c) et (d) sont représentées les données relatives aux contraintes
AC définies respectivement dans le Tableau I'V.1. A gauche, les mesures du vieillissement
du courant linéaire sont confrontées au modele. A droite, le tracé temporel des contraintes

AC et la vitesse instantanée de vieillissement pour chaque mode HC. o1



Chapitre IV. Etude de la dégradation HC pour des contraintes DC et RF

IV.2.3 La modélisation du vieillissement des parametres DC

pour des contraintes RF

Le modele complet HC a été validé pour des contraintes AC. La méme démarche va
étre appliquée dans le cas de contraintes RF en suivant la méthodologie présentée au
Chapitre I11.

Dans un premier temps, il est important de valider la procédure d’extraction du signal
qui a été développée dans la partie [11.3.3. Comme illustré par le schéma de la Figure [V .4,
une contrainte RF est appliquée sur le drain avec une puissance P = 9dBm a 1 GHz et
une polarisation DC telle que Vg = 1.8V et Vpg = 1V. Les tuners sont positionnés a
50€2 car ils n’ont pas d’impact majeur sur le signal. Le signal a été extrait sous sa forme
temporelle a la Figure [V .4 et il présente un pic sur le drain a 1.8V. Ces conditions ont
été choisies afin que le mode 3 a faible énergie soit prédominant. Le calcul de la vitesse
instantanée de vieillissement sur une période du signal confirme I'impact du mode 3 et
permet la modélisation du vieillissement des parametres DC. La confrontation avec les

mesures est présentée a la Figure [V.4.
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FI1GURE IV .4 — A gauche, les mesures du vieillissement du courant linéaire sont confrontées
au modele ainsi que le schéma explicatif de la configuration du transistor lorsqu’il est
soumis a la contrainte RF. A droite, le tracé temporel de la contrainte RF appliquée sur le
drain et la vitesse instantanée de vieillissement totale. En ce qui concerne la contrainte, une

puissance de 9dBm est injectée a 1GHz sur le drain avec un point de repos a Vg = 1.8V
et VDS =1V.

La méthodologie d’extraction du signal et la modélisation quasi-statique HC lorsqu’une
contrainte RF est présente uniquement sur le drain a été validée. L’étape suivante consiste
a appliquer une contrainte RF sur la grille qui entrainera la génération d’un signal RF

sur le drain par amplification comme détaillé dans la partie [.2.4.a.
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IV.2. Impact de la dégradation HC sur les parametres DC du MOSFET

Pour se faire deux cas sont définis a la Figure IV.5 avec un point statique a Vgg =
Vps = 1.1V. Deux contraintes a 6GHz et 10GHz sont appliquées avec une puissance
de 7dBm imposée au synthétiseur RF. La puissance a été choisie afin que la tension
de grille ne soit jamais inférieure a la tension de seuil et que la tension de drain soit
toujours positive. La forme temporelle des signaux est présentée a la Figure V.5 ainsi
que la modélisation du courant linéaire pour ces deux conditions. La confrontation entre
le modele et les mesures montre que le modele HC est prédictif jusqu’a des fréquences de
10GHz. Il est intéressant de noter que les signaux et ainsi les dérives du courant linéaire
sont différents pour les deux fréquences alors que la puissance imposée au synthétiseur est
la méme dans les deux cas. Ceci vient du fait que 'impédance présentée par le transistor
dépend de la fréquence. Cette dépendance se comprend simplement lorsque 1’on considere

le transistor sous forme de schéma équivalent.
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FI1GURE IV.5 — A gauche, les mesures du vieillissement du courant linéaire sont confrontées
au modele ainsi que le schéma explicatif de la configuration du transistor lorsqu’il est
soumis a des contraintes RF de 6GHz et 10GHz. A droite, le tracé temporel des contraintes
RF appliquées sur le drain et la vitesse instantanée de vieillissement totale.

Cependant 'utilisation seule du modele HC a ses limitations. En effet, si une contrainte
RF est appliquée en se placant dans un fonctionnement de type classe AB, le seul mode
HC sous estime la dégradation du transistor MOS. Par exemple rupture apparait dans
des conditions ou le point statique est positionné a VGS = 0.7V et VDS = 1.3V avec
une puissance imposée par le synthétiseur RF de 18dBm a 0.9GHz apres avoir adapté
le transistor par la méthode décrite dans la partie II1.3. Le signal extrait est présenté
en Figure [V.6. Le signal amplifié dans le plan du drain présente un fort taux de dis-
torsion di aux harmoniques d’ordre supérieures. En effet, il a fallu appliquer une forte
puissance positionnant le transistor dans sa zone non-linéaire au-dela du point de compres-
sion pour obtenir une dégradation conséquente des parametres DC. Dans ces conditions

de contrainte, le modele sous estime le vieillissement des parametres DC tel que le courant
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Chapitre IV. Etude de la dégradation HC pour des contraintes DC et RF

linéaire représenté en Figure [V.6.

Ceci s’explique par le fonctionnement du transistor en classe AB ou la tension de grille
est environ 36% du temps inférieure a la tension de seuil avec une forte accélération en
tension sur le drain. Dans ces conditions, certains porteurs fortement énergétiques tra-
versent le canal par effet balistique et peuvent générer des défauts. Ce mécanisme, qualifié
de continuité de mode 1 [37] et nommé off-state, n’est pas pris en compte dans le modele
HC. C’est ainsi que le modele actuel interprete la dégradation off-state comme du mode
1 et de ce fait sous estime la dégradation. Dans cette condition de contrainte, il est clair
que la modélisation n’est pas concluante et il est important de noter que le vieillissement
du courant linéaire présente deux dépendances temporelles. Comme décrit dans [77], cette
double dépendance est le signe d’une interaction entre les défauts générés par le mode 1
et loff-state.

Avant de pouvoir intégrer 1'off-state dans le modele HC, une compréhension physique
de 'impact de ce mécanisme est indispensable. Cela sera le but de la partie suivante qui

se concentre sur ’étude du vieillissement des parametres petits signaux.
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FIGURE IV.6 — A gauche, les mesures du vieillissement du courant linéaire sont confrontées
au modele ainsi que le schéma explicatif de la configuration du transistor lorsqu’il est
soumis a une contrainte en classe AB a 0.9GHz. A droite, le tracé temporel de la contrainte
RF appliquées sur le drain et la vitesse instantanée de vieillissement totale. L’écart entre la
mesure et le modele s’explique parce que la dégradation, qui se produit lorsque la tension
de grille est en dessous de la tension de seuil n’est pas prise en compte dans le modele

HC.

94



IV.3. Impact de la dégradation HC sur les parametres RF du MOSFET

IV.3 Impact de la dégradation HC sur les
parametres RF du MOSFET

IV.3.1 Etude du vieillissement des éléments du schéma équi-

valent petit signal

Maintenant que le vieillissement des parametres DC a été étudié et modélisé pour des
contraintes allant du DC jusqu’au RF, cette partie va se concentrer sur le vieillissement

des performances RF du transistor MOS.

Concernant les performances RF le suivi du vieillissement est fait au travers des me-
sures des parametres de dispersion (S) de celui-ci. Cependant comme spécifié dans la
partie [11.3.4, la compréhension physique de ces parametres passe par une interprétation

au moyen du schéma équivalent petit signal du transistor.

Dans le cas de contraintes DC, un impact sur certains éléments du schéma équivalent
petit signal induit par une dégradation de type HC est observé et concerne : la capacité
grille-drain Cgp, la transconductance Gj; et la conductance Gpg. Les zones impactées
sont différentes suivant le mode de vieillissement prédominant [78] i.e. mode 1, mode 3
et off-state. En considérant 3 contraintes DC différentes permettant de dissocier ces 3
modes, le vieillissement du Gy, Gps et Cqp est représenté a la Figure V.7 et se traduit
par :

— Une dérive du Gj; en fonction de la tension de grille Vg est observée au dessus de
la tension de seuil lorsque Vps = Vpp i.e. Vpp = 1.1V et correspond a la tension
nominale pour la technologie 40nm.

— Le méme type de dérive est constaté pour le Gpg en fonction de la tension de grille
lorsque Vpg = 0V.

— Au niveau de la capacité Cgp en fonction de la tension de grille Vg lorsque
Vps = 0V, deux zones de vieillissement se distinguent. Elles sont réparties de part
et d’autre de la tension de seuil. En revanche, la partie du Cqp au dela de la tension
de seuil présente un vieillissement plus important pour le mode 3 que pour le mode
1 et Doff-state.

L’origine physique de la dérive des éléments du schéma équivalent petit signal sera
I'objet de la partie suivante. Ceci permettra d’aboutir a une interprétation cohérente
entre 'origine physique de la dégradation et son influence sur la dérive des parametres
RF du transistor MOS.
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F1GURE IV.7 — Vieillissement du G, Gps et Cqp pour différents temps de contrainte.
En (a) la contrainte est de mode 3 avec Vgs = Vps = 1.8V. En (b) la contrainte est
de mode 1 avec Vgg = 0.4V et Vpg = 2.4V. En (c), la contrainte est en off state avec

VGS =0V et VDS =28V

IV.3.2 Origine du vieillissement des parameétres petits signaux

L’étude des liens permettant d’expliquer le vieillissement des éléments du schéma, équi-

valent [79] sera réalisée dans le cas de la contrainte DC étudiée & la partie IV.2.3 avec

Vas = 1.8V et Vpg = 1.8V. La Figure IV.8 présente la dérive de ces principaux pa-

rametres DC. La dérive des parametres petits signaux relative a cette contrainte a été

présentée a la Figure IV.7.

Cette contrainte a été choisie car il y a un mode 3 prédominant et comme détaillé

dans la partie précédente c’est celui qui présente le plus d’impact sur les éléments du

schéma équivalent. Cependant il a été vérifié que cette étude reste valide pour toutes les

96



IV.3. Impact de la dégradation HC sur les parametres RF du MOSFET

contraintes DC et RF.
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F1GURE IV.8 — Dérive des principaux parametres DC dans le cas d'une contrainte HC a
Vas = Vps = 1.8V sur un nMOS 1.7nm (W/L = 57.6/0.04pum).

IV.3.2.a La tension de seuil

Comme expliqué dans la partie 11.2.4, une contrainte de type HC induit une génération
de défauts électriquement chargés dans le canal du transistor. Cette charge essentiellement
due aux états d’interface entraine une dérive de la tension de seuil (AVr) qui vaut pour
le transistor nMOS :

_ ANg
B Cox

Ainsi, lors de I’étude du vieillissement des parametres petits signaux, 'extraction du

AVy (IV.1)

schéma équivalent a été systématiquement réalisée aux mémes conditions de polarisation
DC alors que la contrainte appliquée induit une dérive continue de la tension de seuil. La
conséquence principale est donc que le vieillissement des éléments du schéma équivalent

n’a pas été observé pour une charge de canal constante.

Pour prendre en compte cet effet, une correction de premier ordre consiste a suivre le
vieillissement des éléments du schéma équivalent et donc des parametres S a Vg — AV,
La Figure IV.9 montre clairement I'impact de cette correction sur les mesures du GM,
alors que dans la Figure IV.10 la majeure partie du vieillissement reste inexpliquée dans

le cas du Cgp et du Gpg.
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F1GURE IV.9 — Tracé du G, en fonction de Vgg — AVy a Vpg = 1.1V pour différents
temps de contrainte.
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FiGURE IV.10 — Tracé du Gps et Cgp en fonction de Vgg — AVy a Vpg = 0V pour
différents temps de contrainte.

IV.3.2.b La mobilité

En sus de la prise en considération de la tension de seuil, la dégradation de type HC
entraine une réduction de la mobilité effective. Cette réduction peut étre observée au
travers du suivi du maximum de transconductance Gy/ma.. En effet, le pic de la trans-

conductance dans un fonctionnement en régime linéaire est corrélé a la mobilité du canal

tel que [30] :

w
GMmaz = f *Heff ot Coaz : VDS (IVQ)

Le Gpg est également sensible a la réduction de mobilité dans le canal. Il peut en effet
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IV.3. Impact de la dégradation HC sur les parametres RF du MOSFET

étre exprimé en fonction de celle-ci tel que :

w
Gps = f Cleff - Coz - (VGS - VT) (IV'B)

En utilisant les équations 1V.2 et V.3, I'influence de la mobilité effective sur le Gpg
peut étre quantifiée. La Figure V.11 présente le GGpg lorsque la réduction de mobilité au

cours du temps de contrainte est prise en compte.
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F1GURE IV.11 — Tracé du Gpg en fonction de Vgg — AVy a Vpg = 1.1V pour différents
temps de contrainte en tenant compte de la réduction de mobilité dans la zone d’inversion.

IV.3.2.c La résistance d’acces

La prise en compte de la dérive de la tension de seuil et de la mobilité effective sur
les parametres petits signaux a permis d’expliquer une importante partie du vieillisse-
ment. Cependant une petite partie du vieillissement du Gpg et une importante partie du

vieillissement du Cgp restent inexpliquées.

En régime d’inversion forte, ce vieillissement peut étre attribué a la dégradation de la
résistance parasite du drain (Rp). La résistance parasite Rp module la valeur intrinseque
du Cgp et du Gpg sur sa valeur effective extraite du schéma équivalent. Ceci peut étre
simplement expliqué par la Figure IV.12 qui considere une partie du schéma équivalent
petit signal du transistor en mettant en avant le pont diviseur de tension formé par Cgp,

Gps et Rp. L’évaluation du Cgp et de Gpg en fonction de Rp vaut ainsi :

99



Chapitre IV. Etude de la dégradation HC pour des contraintes DC et RF

B Ccpo

Cep (Bp) = 7 Ro -G (IV.4)
B G pso

Gps (Rp) = 1+ Ry Gos (IV.5)

ou l'indice 0 est utilisé pour représenter le cas du schéma équivalent qui ne tient pas

compte des résistances parasites.

CGD
G i i : —1 D

GDS

«S,B

FI1GURE IV.12 — Représentation du pont diviseur de tension réalisé par le Cop, Gps et
Rp du schéma équivalent petit signal du transistor.

Comme représenté sur 'abaque de Smith de la Figure [V.14, cette dérive de la résis-
tance parasite du drain Rp est également visible sur les mesures du Ses a Vgg = 1.1V
et Vps = 0V. La dérive sur ’axe horizontal de ’abaque indique une dérive de la partie

résistive au niveau du drain du transistor.

La dégradation de la résistance d’acces est cohérente avec le mécanisme des porteurs
chauds qui dans le cas du mode 3 entraine une forte dégradation au niveau de la zone
de recouvrement grille-drain des LDD [31]. L’intégration de cette dégradation par I'ajout
d’une dérive empirique du Rp sur le Gpg est présentée dans la Figure V.13 et indique
clairement qu’une augmentation de RD résulte en une réduction du Gpg effectif. La
dérive du Rp est intégrée par le calcul matriciel décrit dans la partie [11.3.4.b et integre
le résidu de dégradation qui restait inexpliqué sur le Gpg (Figure 1V.13). Cependant le
vieillissement du Gpg en début de la zone d’inversion reste imprécis car la résistance
de drain parasite Rp a été considérée indépendante de la polarisation et par conséquent
la méme dérive empirique a été appliquée pour toutes les conditions de polarisation du
transistor. Au niveau du Cgp, sa valeur effective a été impactée par 'augmentation du

Rp mais ne suffit pas a expliquer 'intégralité de son vieillissement.
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F1GURE V.13 — Tracé du Gpg et Cgp en fonction de Vgg — AVy a VDS = 0V pour dif-
férents temps de contrainte prenant en compte la réduction de mobilité et 'augmentation
de la résistance parasite de drain Rp.
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FIGURE IV.14 — Tracé du Sy a Vpg = 0V et Vg = 1.1V sur 'abaque de Smith pour
deux temps de contrainte (¢ = 0s et ¢ = 1000s).

IV.3.2.d La tension de bande plate dans la zone de recouvre-

ment

L’intégration de la dérive de la tension de seuil, la réduction de mobilité et 'aug-
mentation de la résistance parasite de drain au cours du temps de contrainte permet la
compréhension totale du vieillissement du Gy, et du Gpg. En ce qui concerne le Cqp, la
confrontation de son vieillissement a Vg = 0V et Vpg variable, ainsi qu’a Vpg = 0V et
Vs variable met en évidence le vieillissement de la composante extrinseque du Cgp i.e. la
capacité de bord et la capacité de recouvrement. Ces deux composantes ont été détaillées

dans la partie [.3.2.b et I11.3.4.c. La Figure IV.15 permet de mieux comprendre I'impact
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de la composante extrinseque. Le Cqp en fonction de Vg — Vpg est présenté et inclus les

valeurs a Vg = 0V et Vpg variable, ainsi qu’a Vpg = 0V et Vg variable.
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Fi1GURE IV.15 — Tracé du Cqgp en fonction de Vggs—Vpg a différents temps de contrainte. A
gauche du trait rouge, les conditions a Vg = 0V et Vg variable (les mémes conditions en
insert). Dans cette partie il n’y a que la composante extrinseque du Cgp qui est présente.
A droite du trait rouge, les conditions a Vpg = 0V et Vg variable. Dans cette partie les
deux composantes, intrinseque et extrinseque, du Cgp sont présentes.

L’observation du vieillissement du Cgp a Vs = OV et Vpg variable montre que les
composantes de bord et de recouvrement sont impactées par la contrainte HC. Comme
décrit dans [37], ce type de contrainte génere des défauts dans les espaceurs et la région
des LDD. La dégradation des espaceurs se traduit par une dérive de la capacité de bord.
La dégradation des LDD se traduit par une dérive de la tension de bande plate (AVrg o)
au niveau de la zone de recouvrement nt/n~ entre la grille et le drain. Le vieillissement

de la composante extrinseque se modélise au premier ordre par ’équation Eq. IV 6 du
modele BSIM [32] :

Cap (Vap) = CZJDO+CGDI'{1 + ! - :
V(Vip +6)2 +45

1 1 4.y \ V2
ckappad

} (IV.6)

avec & = 0.02V, Cipy = CapotACs, Viip = Vap—AVig.e et v = 1/2- W (Vep +0)> + 45}

Capo représente la partie constante de la capacité et inclut les capacités de bord. Cepy;

et ckappad sont associés a la dépendance en polarisation de la capacité. Vigp o, est une
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fonction de lissage permettant de faire le lien entre les régimes d’accumulation et de dé-
plétion de la zone de recouvrement. La dérive de la capacité de bord et de la tension de
bande plate de la zone de recouvrement se traduit respectivement par les parametres ACY
et AVrp 0. Comme le montre la Figure IV.16, un bon accord est obtenu entre le modele
proposé et les mesures et permet donc de prendre en compte la dérive de la composante

extrinseque.

La Figure [V.17 présente I’évolution du C¢p intrinseque au cours du temps de contrainte.
Le Cgp intrinseque est simplement obtenu par soustraction de la composante extrinseque
a la valeur effective du Cgp. Ces diverses intégrations ont permis de comprendre 1’origine
physique du vieillissement des parametres petits signaux. La modélisation du vieillisse-
ment au niveau du modele compact permettra de s’affranchir des imprécisions liées a

I'utilisation de modeles physiques de premier ordre.

15.8 ' . :
== T=0s (mode¢le)
B T=0s (mesure) m
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-1.0 -0.5 0.0
Vs (V)

FIGURE IV.16 — Confrontation des mesures et du modele pour le Cgp a Vgg = 0V en
fonction de "Vpg a t = 0s et t = 10s. Pour ces conditions de polarisation il n’y a que la
composante extrinseque qui est présente et son vieillissement s’explique par une dérive de
la tension locale de bande plate et une dérive de la capacité de bord.
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F1GURE IV.17 — Tracé du Cqgp intrinseque en fonction de Vgg — AVr a Vpg = 0V pour
différents temps de contrainte prenant en compte 'augmentation de la résistance parasite
de drain Rp et le vieillissement de la composante extrinseque du Cgp.

IV.3.3 Outil de localisation de défauts

Comme décrit dans la partie 11.3.3, les différents modes HC sont liés au flux et a
I’énergie des porteurs du canal. Suivant ces facteurs et donc le mode HC mis en jeu, la
génération de défauts peut s’étendre du canal a I'espaceur coté drain et cela a une consé-

quence directe sur la dégradation de la capacité Cgp.

Il a été observé dans la partie [V.3.1 que la dégradation de la capacité Cgp suite aux
contraintes DC en mode 1, 3 et off-state est beaucoup plus étendue pour le mode 3 que le
mode 1. Une information importante sur la signature de chacun des modes peut ainsi étre
fournie en tenant compte de I’étude de la partie précédente expliquant la dégradation de
la capacité grille-drain Cgp. Dans un premier temps, la capacité de bord prend en compte
les défauts générés au niveau des espaceurs. Puis, la dégradation de la tension de bande
plate de la zone de recouvrement grille-drain, comme son nom l'indique, traduit 'impact
des défauts générés au niveau du LDD. De 'observation de ces dégradations, on constate
une signature unique du vieillissement de la capacité Cop qui dépend de la répartition
des porteurs et de la densité des défauts. Cette étude permet d’évaluer dans chacun des

cas donnés un poids relatif de chacun des éléments dans un mode donné.

Cette étude permet de révéler la sensibilité de la capacité Cgp a la localisation des

défauts et de comparer I'impact de ces défauts concernant différents modes de dégradation
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HC. Il est aussi important de noter que ce type d’étude complete du schéma équivalent
petit signal peut se généraliser aux différents mécanismes de dégradation et permettre

une étude approfondie de la localisation des défauts générés.

IV.4 Design in Reliability (DiR)

IV.4.1 La fiabilité RF au niveau design

Simulator

Netlist
J—~ Fresh » Nominal
Model

OTE Comp%rison

Aging ——+ analysi “"‘}'a“-‘ — Ml Aoed

User|Defined Reliability model

Defects SPICE
UDRM .
creation impact

FIGURE IV.18 — Synoptique du processus de simulation de la fiabilité d’un circuit [33].

Les modeles et méthodes associés permettant d’estimer la dérive des parametres élec-
triques du transistor sont essentiels lors du développement d’un nouveau circuit. A I’échelle
du transistor, il est possible d’établir des modeles de fiabilité avec des équations analy-
tiques. Cependant cette approche n’est plus possible pour des circuits impliquant de nom-
breux MOS ou les signaux impliqués sont plus complexes. 11 devient alors indispensable
de s’appuyer sur une approche basée sur 1'utilisation du modele compact pour établir
un comportement du transistor MOS en état vieilli. Cet outil donne au concepteur des
clés pour comprendre les faiblesses de son circuit et lui permet surtout de le rendre plus
robuste au vieillissement. En pratique cette approche est un vrai atout afin d’éviter le
sur-design, qui est trés pénalisant en espace ou en performance, et en particulier pour
des circuits visant des applications RF. Les concepteurs basent le choix des transistors a
utiliser et la fagon optimale de les positionner afin d’obtenir le meilleur compromis entre
performance et fiabilité. La force de cette approche est de pouvoir reconstruire un profil
de mission complet (i.e. temps, température, type d’utilisation, tension) et d’évaluer le
comportement de son circuit en fin de vie. Cette approche est nommeée fiabilité au niveau

design ou Design in Reliability (DiR).

L’architecture du circuit en condition de fonctionnement est simulée au moyen de si-
mulateur SPICE qui integre le modele compact de la technologie utilisée dans le circuit

au moyen d’un fichier nommé carte modele. Les simulations sont réalisées par un fichier

105



Chapitre IV. Etude de la dégradation HC pour des contraintes DC et RF

ASCII nommé netlist qui contient toutes les données caractérisant le circuit a analyser. De
part cette simulation, certains simulateurs proposent une intégration de I'aspect fiabilité.

Dans notre cas, cette approche a été réalisée au travers du simulateur ELDO.

Le synoptique de la Figure I'V.18 décrit le processus complet permettant d’intégrer la
fiabilité DiR sous ELDO. La simulation du circuit en fonctionnement est réalisée et permet
de simuler la dégradation induite sur chaque transistor. Pour se faire, ELDO integre un
module nommé UDRM (User Defined Reliability Modeling) et composé de deux blocs :

— Le premier est nommé « Defect Creation » et tient compte des équations des modeles

de vieillissement e.g. le modele complet HC décrit par I’équation I1.11. Le formalisme
de I'age est ainsi utilisé au travers d'une approximation quasi-statique comme décrit
dans la partie I1.5.1. Cet élément tient ainsi compte des potentiels effectifs présents
sur chaque composant du circuit au cours du temps et utilise ces données pour
calculer la dégradation de chacun des composants.

— Le second est nommé « SPICE impact » et traduit la dégradation de chacun des

composants du circuit en termes de variation des parametres du modele compact.

Ainsi deux simulations permettent I’étude de la fiabilité du circuit. Une premiere
simulation qui permet d’évaluer la dégradation de chacun des composants du circuit par
I'intermédiaire de 'UDRM. Puis, une deuxiéme simulation tenant compte des parametres
du modele compact vieilli est réalisée et permet de comparer les performances initiales du

circuit.

IV.4.2 L’intégration du vieillissement au niveau du modeéle com-

pact

Une des bases de la simulation DiR porte sur la connaissance des parametres du mo-
dele SPICE impactés par la dégradation. Comme décrit dans la partie 1.4, les modeles
compacts se basent sur la résolution de I’équation implicite du potentiel de surface et
permettent au travers de parametres considérés le plus physiquement possible de simu-
ler le fonctionnement du transistor. Au cours du processus de DiR, le modeéle compact
PSP102 [31] a été utilisé et les parametres cités et décrits ci-dessous ont été identifiés pour
interpréter la totalité du vieillissement DC du transistor soumis a une contrainte DC de
type HC :

— uo qui représente la mobilité a champ nul

— dphibo qui permet d’introduire un offset de la tension de seuil

— thesato qui représente la vitesse de saturation

En utilisant ces parametres et par 'intermédiaire de 1'étude de la partie [V.2, les

performances DC du transistor MOS peuvent étre simulées pour des contraintes RF de
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type HC jusqu’a 10GHz. Cependant en se limitant a la prise en compte de ces parametres,
le comportement petit signal du transistor MOS n’est pas completement modélisé. Ceci
s’explique par le fait que la dégradation qui a lieu dans la région extrinseque du drain
n’est pas intégrée.

En se référant a la compréhension de la dégradation du schéma équivalent petit signal
décrite dans la partie [V.3.1, de nouveaux parametres du modele compact qui représente
la dégradation de la résistance parasite de drain, de la capacité de bord et de la tension
de bande plate au niveau de la zone de recouvrement n+/n- entre la grille et le drain ont
été sélectionnés :

— La capacité de bord est représentée par le parametre cfr.

— PSP est basé sur une approximation au niveau de la tension de bande plate de la
zone de recouvrement. Etant donné qu’il s’agit d’une jonction n*/n~ la tension de
bande plate locale a été considérée nulle et donc, il n’est pas possible d’introduire
une dérive de cette tension de bande plate au niveau de PSP. Une solution a été de
tenir compte de cette dérive au travers du parametre lov qui, comme décrit dans
la partie [.4.2.h.1 représente la longueur effective de la zone de recouvrement grille-
drain et permet ainsi de reproduire la dégradation de la capacité de recouvrement
grille-drain.

— La résistance parasite de drain n’est pas accessible dans la version 102 de PSP.
Pour se faire, une résistance a été ajoutée a la carte modele du transistor. Cette
résistance tiendra compte de la dérive de la résistance parasite de drain. Néanmoins
cette résistance de drain est toujours considérée comme étant indépendante de la
polarisation. Comme détaillé dans la partie 1.4.2.b.2, il est important de noter que
lors du passage a la version 103 de PSP [85], la résistance sera directement accessible

par un parametre du modele compact.

La dérive de ces trois derniers parametres est implémentée dans un premier temps
de maniere semi-empirique aux simulations PSP dans le but de simuler completement le
vieillissement des différents éléments du schéma équivalent. La Figure IV.19 confronte
les données expérimentales et la simulation avant et apres 1000s d’application d’une
contrainte RF de type HC mode 3 dont le tracé temporel a été défini a la Figure IV.4. Un
bon accord est observé entre les données et la simulation. De méme, comme illustré par la
Figure V.20 et Figure IV.21, la simulation des parametres S présente un bon accord avec

les données expérimentales et renforce la pertinence du modele et des parametres choisis.
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F1GURE IV.19 — Comparaison entre mesures et simulations PSP de certains éléments du
schéma équivalent petit signal avant et apres une contrainte RF.
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F1GURE IV.20 — Comparaison entre mesures et simulations PSP des parametres S a Vg =
0.8V et Vps = 1.1V avant et apres une contrainte RF.
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F1GURE IV.21 — Comparaison entre mesures et simulations PSP des parametres Sy et
So9 a Vgg = 1.1V et Vpg = 0V avant et apres une contrainte RF. On observe que la
dérive de la résistance de drain est prise en compte
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IV.5 Conclusion

Ce chapitre a montré la pertinence du modele multi-mode HC en validant expérimen-
talement la modélisation du vieillissement des parametres DC soumis a des contraintes
DC, AC et RF jusqu’a 10GHz. Les mesures ont pu étre réalisées par 'intermédiaire du
banc de mesure et de la méthodologie développés dans le Chapitre III. La modélisation
repose sur une approche quasi-statique construite a partir d’'un modele complet pour des
contraintes DC. Une limitation a néanmoins été mise en avant lors de contraintes en
conditions de polarisation en classe AB. Lorsque la tension de grille est inférieure a la
tension de seuil du transistor MOS, il voit un faible courant de porteurs ayant une grande
énergie et qui sont responsables de la dégradation au niveau du drain. La prise en compte

du mode de défaillance off-state est nécessaire pour I'amélioration de la modélisation.

Cette étude a été ensuite étendue aux parametres RF du transistor MOS. La dégra-
dation des parameétres S a été observée au travers du schéma équivalent petit signal et
le Cop, Gpg et Gy ont été identifiés comme les éléments le plus fortement impactés par
une contrainte de type HC. La dégradation de ces éléments a été physiquement expliquée
par la réduction de mobilité effective, la dérive de la tension de seuil, la dégradation de la
résistance de drain parasite et la tension de bande plate locale de la zone de recouvrement

grille-drain.

La dégradation de ces derniers a été implémentée au niveau du modele compact et a
permis de simuler le comportement RF du transistor MOS soumis a une contrainte HC.

Cela permet d’étre prédictif au niveau produit pour des applications RF par une extension

du DiR.

Cette étude montre également que la méthodologie développée peut étre utilisée en
tant qu’outil de localisation de défauts. Les régions du transistor MOS impactées par les
différents modes de dégradation HC ont pu ainsi étre interprétées en analysant chacun
des éléments du schéma équivalent. Ce type d’analyse a haute fréquence est surtout tres

utile pour des oxydes minces ayant un fort courant de fuite.
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Ce manuscrit a présenté un travail de these portant sur I'étude de la fiabilité des tran-
sistors MOS en Radio Fréquence (RF). Cette étude a considéré 'extension de la fiabilité
sur deux fronts tant au niveau d’une contrainte RF que des performances RF et a été
consacrée a la dégradation par porteurs chauds des transistors MOS des filieres technolo-

giques 40nm.

Tout d’abord, le Chapitre [ a posé les bases du fonctionnement du transistor MOS.
Cette démarche a permis de définir les équations et notations nécessaires. La notion de
potentiel de surface a été introduite qui par le biais d’'une équation implicite permet
d’expliquer analytiquement le comportement du transistor MOS. Ces bases ont permis
d’aborder le fonctionnement petit signal du transistor sous une approche quasi-statique
et d’aborder 'influence des éléments extrinseques du transistor. Basés sur ’équation im-
plicite du potentiel de surface, les modeles compacts en feuilles de charge permettent une
modélisation analytique complete de tous ces éléments. Ces modeles sont essentiels pour

la simulation de circuits complexes.

Les parametres du transistor MOS qui ont été étudiés sont d’un intérét majeur pour
les études de fiabilité. Ainsi, le Chapitre I décrit les différents types de défauts suscep-
tibles d’étre générés au cours du fonctionnement du transistor MOS ainsi que I'impact de
ces défauts sur ces parametres électriques. L’origine de la génération de ces défauts s’ex-
plique par différents mécanismes de dégradation tels que les phénomeénes d’instabilité des
parametres électriques sous contraintes négatives (NBTI), le claquage d’oxyde (TDDB)
et le phénomene de porteurs chauds (HC). Apres avoir décrit ces mécanismes, le Cha-
pitre II aborde la modélisation de ces mécanismes qui est indispensable pour ’extraction
des parametres de durée de vie du transistor MOS. En détaillant le formalisme de la mo-
délisation en « age », le modele complet de dégradation par porteurs chauds est présenté.
Le concept de I'age est indispensable pour pouvoir étendre 1’étude des contraintes sta-
tiques aux contraintes dynamiques et notamment en Radio Fréquence (RF). Cependant
ce concept nécessite la connaissance du signal appliqué (i.e. courant et tension) au niveau
du transistor au cours du temps et oriente donc vers une modélisation dans le domaine

temporel associé a une approche quasi-statique.
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Les deux premiers chapitres ont défini les premieres briques nécessaires a une extension
de la fiabilité dans la gamme RF. Pour pouvoir adresser ce type d’étude expérimentale,
une méthodologie complete en termes de mesures et d’analyse a été développée et est
décrite dans le Chapitre I1I. Cette méthodologie se base sur un banc de mesure en puis-
sance associé a une procédure entierement automatisée permettant ’application d’une
contrainte DC ou RF au niveau d’un transistor et le suivi en parallele de 1’évolution des
parametres DC et RF du transistor. Une méthode d’extraction du signal a aussi été dé-
veloppée pour évaluer le signal dans le domaine temporel dans le plan du transistor. En
ce qui concerne 'analyse, I’évolution des parameétres RE s’est faite par I’'étude du schéma

équivalent petit signal qui est obtenu a partir de la mesure des parametres S du transistor
MOS.

Finalement, cette méthodologie a été appliquée et validée au cours du dernier cha-
pitre en s’intéressant a la dégradation de type HC. Ce chapitre s’est articulé autour de
deux axes. Dans un premier temps, I’étude du vieillissement des parametres DC pour des
contraintes AC puis RF jusqu’a 10GHz a été réalisée. La modélisation de ces parametres
par une approche quasi-statique s’est avérée tres pertinente et a aussi permis de valider
la méthodologie développée. Cette étude s’est ensuite étendue au vieillissement des para-
metres RF. L’étude du schéma équivalent a révélé que les éléments les plus impactés sont
la capacité grille-drain, la conductance et la transconductance. Une analyse complete a
révélé que lorigine de la dégradation de ces éléments est liée a la réduction de mobilité
effective, la dérive de la tension de seuil, la dégradation de la résistance de drain parasite
et la tension de bande plate locale de la zone de recouvrement grille-drain. C’est ainsi
qu’en implémentant le vieillissement de chacun de ces éléments au niveau du modele com-
pact il a été possible de simuler le comportement RF du transistor MOS soumis a une
contrainte RF de type HC. Cela permet également d’étre prédictif au niveau produit par

une extension du DiR en RF.

Ce travail de these a donc contribué a :

— Développer une méthodologie de mesures et d’analyses permettant d’adresser la
fiabilité des transistors MOS dans le domaine de la RF.

— Développer un nouvel outil de localisation de défauts.

— Valider la modélisation du vieillissement des parametres statiques par une approche
quasi-statique pour des contraintes RF de type porteurs chauds jusqu’a 10GHz.

— Comprendre et modéliser physiquement le vieillissement des parametres RF pour
des contraintes RF de type porteurs chauds.

— Constituer une expertise de fiabilité RF aupres des concepteurs de circuits dans le

but d’obtenir le meilleur compromis entre performance et fiabilité.

112



Conclusion générale

Les résultats obtenus lors de ce travail de these ont été essentiellement basés sur le
mécanisme de porteurs chauds. Cependant, la méthodologie développée a été mise en
place dans le but d’étre la plus générique possible et permet d’étendre I’étude aux autres
mécanismes de dégradations. De plus, une extension de cette étude a plus haute fréquence
permettrait de mettre en évidence 'apparition d’équilibre non stationnaire du transistor
MOS. Ceci peut entrainer une dissociation entre le flux de courant et I’énergie des porteurs.
Une discontinuité des modeles est donc attendue dépendant de la géométrie des transistors

et de la fréquence étudiée.
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ANNEXE

Capacité de jonction

Le calcul de la capacité d’une jonction p/n est réalisé lorsque la jonction est polarisée

en inverse. La capacité de jonction par unité de surface vaut [32] :

deep
= 1
¢; =" (A1)
Qdep ZQ‘NA' ”pZQ'ND‘ Hn (A2)

ou W, et W,, correspondent respectivement aux largeurs de la zone de déplétion du

coté p et n. Ny et Np sont les niveaux de dopages des zones p et n.

D’apres les équations précédentes et dans le cas d’une jonction dont le profil est abrupt,

il vient :

€= ¢2 =) (N]Z/ivﬁp) (A.3)

avec ¢y; appelé potentiel interne de la jonction qui correspond a la tension aux bornes

de la région de déplétion lorsqu’une tension externe n’est appliquée et vaut :

(A4)

7

Gvi = Prin (NAA;VD>

n; est la concentration intrinseéque en porteur du semiconducteur.

En tenant compte du fait qu'une zone est plus dopée, il est possible d’introduire Npg
qui vaut Ny ou Np suivant que Ny > Np ou Np > Ny, et la capacité de jonction par

unité de surface se simplifie telle que :
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N
0, = qeivp

L’équation A.5 peut étre réécrite telle que :

Cio

qeNp
Cio=
0N 2y,

2(dwi —V)

J ﬁ
(1‘%-)

Cjo correspond a une capacité constante indépendante de la polarisation :

(A.5)

(A.6)

(A.7)

Dans la réalité la jonction n’a pas un profil abrupt et I’équation A.6 se généralise par :

C;

V m
(1‘@)

C; =
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Caractérisation et modélisation de la fiabilité des transistors MOS

en Radio Fréquence

Résumé

Les produits issus des technologies Silicium tendent & exploiter au maximum les performances
des transistors MOS tout en les soumettant & des profils de mission trés agressifs du point de vue
de la fiabilité. Les concepteurs sont ainsi a la recherche du meilleur compromis entre performance
et fiabilité.

Historiquement, I’étude de la fiabilité du transistor MOS et le développement des modeéles
sous jacents ont été menés sur la base de contrainte de vieillissement statique. Avec le déve-
loppement des produits a hautes performances dans le domaine de la radiofréquence (RF), la
question de la fiabilité pour ce type d’application se pose. Ainsi, une extension des modeles de
fiabilité doit étre réalisée afin de quantifier le vieillissement des parametres clés RF soumis a
des contraintes statiques mais également RF. C’est cette extension de la fiabilité des transistors
MOS dans le domaine RF qui constitue le sujet de ce travail de these.

Dans ce manuscrit, le fonctionnement du transistor MOS est décrit et sa fiabilité est intro-
duite. Les différents mécanismes de dégradation sont étudiés et leurs modeles associés décrits.
Sont ensuite présentés un banc de mesure et une méthodologie nécessaire a I’étude du vieillis-
sement des transistors dans le domaine RF, ainsi qu’a l'extension des modeles de fiabilité au
domaine RF.

Mots-clés : Fiabilité, Radio-fréquence, transistor MOS, modele, caractérisation, puissance,
quasi-statique, défauts d’interface et d’oxyde, interface Si/SiO2, HCI, NBTI, TDDB.

Radio-Frequency Reliability Characterization and modeling of MOS transistor

Abstract

Products using nowadays silicon technology are generally targeting aggressive specifications
and push the developers to determine the best compromise between performance and reliability.
Main front-end degradation mechanisms are historically studied and modeled under static stress
conditions and focus on the static MOS transistor parameters.

With the development of product targeting high performances in the radio frequency (RF)
domain, the reliability is becoming a first order concern. Thus an extension of the actual static
reliability models must be done to quantify the aging of key RF parameters under static and
RF stress. In this context, this work focuses on the extension of the MOS transistor reliability
regarding the study of RF parameters and also the application of RF stress.

After describing the MOS transistor properties, the reliability aspect is introduced and the
emphasis is put on the different degradation mechanisms and their associated models. This
allows the development of an experimental setup and the required methodology to investigate
the device aging in the RF domain and to extend actual static models.

Key words : Reliability, Radio Frequency, MOS transistor, model, characterization, power,

quasi-static, interface and oxide defects, Si/SiO5 interface, HCI, NBTI, TDDB.
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