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Introduction générale

Les applications dans le domaine des télécommunications (téléphonie mobile, réseaux sans
fil, ...) ne cessent d’augmenter de jour en jour, et connaissent un essor rapide. Cette évolution
s’accompagne d’une croissance continue dans I’utilisation des fréquences les plus élevées qui
permettent un plus haut débit.

La tendance, en ce qui concerne les circuits microondes, a été vers une hausse de la
miniaturisation et de l'intégration. Par exemple, les circuits MMICs (Monolithic Microwave
Integrated Circuits) sont constitués d'éléments tres rapprochés dans leur emplacement, de
structures discontinues et de dispositifs passifs et actifs. De plus, dans un dispositif complet
tel un téléphone portable, il y a une proximité de plus en plus importante des circuits intégrés
(parties actives) avec le reste de la structure (parties passives) : lignes de transmission,
éléments rayonnants.

Avec les progres technologiques réalisés, les composants actifs sont sans cesse plus
performants, mais la complexité de leur fonctionnement s’accroit a mesure que leurs
dimensions sont réduites.

Parmi les différents types de composants, les transistors a effet de champ sont des
composants actifs utilisés pour la fabrication de circuits intégrés fonctionnant dans le domaine
des hautes fréquences telles que la génération de puissance, la conversion de fréquence ou
I’amplification faible bruit.

En conséquence, aujourd'hui, méme si le transistor MOS reste un composant massivement
utilisé pour la conception numérique (microprocesseurs, microcontroleurs,...), ses
performances de rapidité en font désormais un composant intéressant pour les circuits
analogiques et RF. Il reste surpassé par les technologies bipolaires, mais présente notamment
plusieurs avantages importants :

v Prix moins élevé.

v" Dissipation de la puissance électrique moins élevée.

v’ Possibilité de réaliser facilement, sur un méme circuit, des fonctions numériques et
des fonctions analogiques ou RF.

Depuis 2003, I''TRS (International Technology Roadmap for Semiconductors) s'intéresse
ainsi a I'évolution des technologies RF et Analog/Mixed-Signal pour les communications sans
fil. Dans la vie de tous les jours, ce type d'applications se situe potentiellement a peu pres
partout, pour la téléphonie mobile (GSM, UMTS), les réseaux sans fil (Wifi, Bluetooth, bande
ISM, Wimax) ou la localisation et le transport (GPS, radars de proximité) et posséde encore

vraisemblablement, a I'heure actuelle, une bonne marge de développement.
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L’objectif de ce travail de these est de proposer de nouvelles approches et de nouvelles
techniques de modélisation du MOSFET adaptées aux applications RF, en particulier en
explorant les limites des modeles existants. Le domaine de fréquence étudié est celui des
applications RF (1GHz<f<10GHz) et millimétrique (f>30GHz). Les dispositifs, que nous
voulons analyser et optimiser, sont passifs (lignes de transmission, vias, inductances...), actifs
ou non linéaires (transistor MOS, diodes...). La miniaturisation de ces dispositifs n'est pas
sans poser quelques problemes de modélisation. En effet la proximité des différents éléments
peut provoquer des interactions. Ainsi, les composants actifs peuvent, par exemple, induire
des résonances de bottier qui viendront perturber le fonctionnement global du dispositif.

Une approche au niveau macroscopique (les dimensions des composants actifs sont
négligeables devant la longueur d’onde minimale) des phénomenes électromagnétiques n'est
plus suffisante pour tenir compte des principaux phénomenes physiques. Une solution
fréquemment utilisée est de coupler les lois de I'électromagnétisme avec celles du composant
actif.

Les méthodes mises en ceuvre dans ce travail sont celles résolvant les équations de base du
semiconducteur tel que le modéle dérive-diffusion ainsi que les équations relatives aux lois de
I'électromagnétisme dans le domaine temporel. La résolution des équations de Maxwell a été
mise en ceuvre dans un algorithme de type différences finies dans le domaine temporel
(FDTD). Cette approche, plus globale, permet de modeliser des éléments distribués
(électromagnétisme) et des éléments localisés (circuit).

Ce document se divise en quatre chapitres.

Nous allons étudier dans le premier chapitre le fonctionnement du transistor MOS, ainsi
que ses propriétés physiques qui en font un composant de choix pour la réalisation des circuits
hyperfréquences. Une attention particuliére sera accordée au régime petit signal du transistor
MOS, nous en déduisons et ses principaux parameétres qui permettent d’aborder la réalisation
de circuits microonde.

En second lieu, certains des éléments passifs (lignes de transmissions, vias, inductance) qui
peuvent, exister dans un circuit microonde seront étudiés, et des modeles d’extraction de ces
éléments seront elaborés.

Dans le chapitre 2, nous développerons un modele numérique pour la simulation
bidimensionnelle et temporelle du transistor MOS en utilisant le logiciel MATLAB. Pour
cela, nous résolvons les équations couplées de Poisson et continuité des porteurs libres, dans

le domaine temporel, selon le concept des différences finies.
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En seconde lieu, nous expliquerons les étapes et les méthodes numériques utilisées pour la
résolution du systéme des trois équations couplées.

Finalement, les principales caractéristiques électriques obtenues avec ce dernier seront
présentées et validés dans les deux régimes statique et transitoire.

Dans le chapitre 3 nous allons développer un modéle numérique tridimensionnelle pour la
simulation du modeéle électromagnétique (équations de Maxwell) dans le domaine temporel
en utilisant le logiciel MATLAB.

Dans un premier temps, nous présentons la méthode FDTD (Finit Different Time
Domaine) qui est une approche numérique permettant la résolution des équations
différentielles dans le domaine temporel, le programme développé s’appuiera sur le principe
de I’algorithme de Yee. Une attention particuliére sera accordée & la condition de stabilité et
aux problemes de dispersion numérique.

L’espace de calcul sera délimité en considérant des conditions absorbantes de type UPML
(Uniaxial Perfectly Matched Layer).

De plus, la méthode FDTD dans sa formulation de base ne prend pas en compte la
présence d’éléments localisés (linéaires et non-linéaires) dans I’espace de calcul. Pour
contourner ce probleme, I’équation de Maxwell-Ampere sera modifiée de telle sorte a élargir
la méthode aux éléments localisés LE-FDTD (Lumped Element-Finit Different Time
Domaine).

Dans un second temps, nous effectuerons des simulations relatives aux différents types de
lignes de transmissions qui peuvent se trouver dans un circuit microonde (microstripline,
via,...), ainsi que la simulation d’un élément localisé non linéaire tel que la diode PIN.

Enfin, dans le chapitre 4, nous allons proposer une méthode de couplage qui permet
d’étudier le fonctionnement d’un transistor MOS avec une analyse électromagnétique globale
dans le domaine temporel. Le modeéle proposé sera développé dans I’environnement
MATLAB en combinant les deux modeéles présentés dans les deux chapitres 2 et 3
(composant + 3D-FDTD).

Dans un premier temps, nous allons calculer les paramétres S du transistor MOS. Nous en
déduirons ensuite les principaux parametres électriques relatifs a son fonctionnement en RF.

Dans un second temps, nous allons étudier le fonctionnement sous-circuit du transistor
MOS en régime hyperfréquences en prenant compte I’effet des interconnections (lignes de
transmissions, via...) sur son comportement électrique.

Les résultats calculés par notre modele seront validés avec ceux obtenus par des logiciels
de commerce type SENTAURUS, SILVACO et HFSS.

3
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Chapitre 1 Etat de I’art sur les transistors MOS dans les circuits microondes

1.1. Introduction

Dans ce chapitre, nous présentons les principaux concepts sur la théorie du transistor MOS
destiné aux applications hyperfréquences ainsi que les structures de propagation des ondes
électromagnétiques utilisées dans les circuits microondes.

En premier lieu, nous allons étudier, le fonctionnement du transistor MOS, ainsi que ses
propriétés physiques. Une attention particuliere sera réservée au régime petit signal du
transistor MOS ainsi qu’aux principaux paramétres de la réalisation des circuits microondes
(Sij, fréquence d’oscillation maximale...etc).

Ce chapitre s’acheve par I’étude des différents types des connections dans les circuits

microondes. Les modeles d’extraction de ces éléments seront ensuite élaborés.

Les concepts de base du transistor a effet de champ ont été brevetés par Lilienfield et Heil
en 1930 [1]. Cependant, des difficultés technologiques trés importantes ont retardé sa
réalisation pratique. En effet, il n’apparaitra sous sa forme moderne qu’en 1955 grace a Ross
[1]. Cela bien aprés la réalisation par Shockley en 1947 du premier transistor de type
bipolaire, pourtant théoriqguement bien plus sophistiqué. Enfin, c’est en 1960 que Kahng et
Attala ont présenté le premier transistor MOS sur Silicium en utilisant une grille isolée dont
le diélectrique de grille était en oxyde de silicium SiO2[2]. Le silicium fut un choix tres
judicieux. Il est I’élément le plus abondant de la croQte terrestre, aprés I’oxygene. De plus, son
oxyde est non seulement un trés bon isolant électrique mais il s’est aussi révélé parfaitement
adapté pour former des couches dites de passivation protégeant les circuits, accroissant
remarquablement leur fiabilité.

Les transistors MOS sur silicium, plus simples et moins chers que leurs concurrents
bipolaires, mais intrinsequement moins performants a génération technologique équivalente,
ont connu leur essor dans les années 70-80 grace a la technologie CMOS inventée en 1968 et
qui consomme trés peu d’énergie. Ainsi, des systémes a bas prix possédant une grande

autonomie ont été tres largement diffusés : montres a quartz, calculatrices....

Depuis, les applications en logiqgue CMOS mais aussi les mémoires qui constituent I’autre
grande application des MOSFET ont bénéficié d’une tres forte et continuelle augmentation de
leur rapidité et de leur densité d’intégration.

Une comparaison des caractéristiques des transistors MOS et bipolaires est reporté sur le
tableau (1.1). Les bipolaires ont I’avantage d’avoir une faible tension d’activation (Von) et

autorisent des forts courants. En revanche, ils ont des temps de commutation longs et une

4
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commande en courant qui gaspille de I’énergie. Les MQOS, par contre, ont des temps de

commutation courts et une commande statique en tension et non en courant. Leur

inconvénient principal est la forte tension & I’état passant, celle-ci étant d’autant plus

importante que le composant est congu pour tenir les hautes tensions [3, 4].

MOS

Bipolaire

Courant
- Haute vitesse de commutation

- Courant de dérive

Courant
- Faible vitesse de commutation

- Courant de diffusion

Controéle en tension
- Haute impédance d’entrée

- Aucune consommation de courant de
contréle statique

- Simplicité des circuits de controle

Controéle en tension
- Faible impédance d’entrée

- Consommation de courant de controle
statique

- Complexité des circuits de contréle

Faible transconductance

Forte transconductance

Courant de drain proportionnel au
rapport largeur (W) sur longueur (L) du
canal

Courant de collecteur proportionnel a la
surface d’émetteur

Tableau (1.1) : Comparaison entre les transistors MOS et le bipolaire

Actuellement les transistors MOS sont préférés pour les technologies a bas col(t (Low

Cost) parce que leur production nécessite un nombre inférieur de masques par rapport aux

transistors bipolaires. Néanmoins les deux composants peuvent cohabiter dans un méme

circuit intégré en technologie BIiCMOS. Une application typique dans laquelle les transistors

MOS et bipolaires cohabitent sont les amplificateurs.

1.2. Loi de Moore
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En 1965, G. MOORE, I'un des co-fondateurs d’Intel avait observé que le nombre de
transistors intégrés sur une méme puce doublait tous les 18 mois [5]. Cette observation I’avait
alors conduit a prédire que le nombre de transistors intégrés sur une puce continuerait a
doubler tous les 18 mois, jusqu’ a ce que les limites physiques soient atteintes. La véracité de
sa prédiction durant ces 30 derniéres années a été telle que I’on s’y référe maintenant en tant
que « Loi de Moore ». Aujourd’hui, des circuits intégrés (IC) comprenant plus de 40 millions
de transistors sont produits de fagon industrielle (microprocesseurs). La longueur de grille des
TMOS utilisés pour ces derniéres générations de microprocesseurs est égale a 0.13 pum, tandis
que la surface de la puce varie de 80 & 150 mm?. En fait, la diminution de la longueur de grille
des dispositifs a deux avantages décisifs pour les fabricants: d’une part, a puissance égale elle
permet de réduire la surface de silicium de la puce, ce qui en termes de co(t est bénéfique, et
d’autre part, elle permet d’augmenter la fréquence des circuits, cette derniere étant
inversement proportionnelle & la longueur de grille.

1.3. La Roadmap

Pour suivre la loi de Moore, I’évolution des transistors MOSFET, pilier de cette course a la
miniaturisation, est encadrée par des feuilles de route, les « roadmaps » de I'ITRS
(International Technology Roadmap for Semiconductors) qui doivent orienter les recherches.

Des mises a jour de la roadmap paraissent tous les ans et sont publiées par une association
internationale de laboratoires et d’industriels du secteur des semi-conducteurs [6].

Ce paragraphe résume brievement [I’évolution de la technologie CMOS durant ces 20
dernieres années, ainsi que les états actuel et futur prédits par la ITRS.

La figure (1.1) montre I’évolution passee et future des différentes technologies en se
basant sur la longueur de grille et les fréquences de coupure des transistors. Pour illustrer le
bond de ces technologies, il faut rappeler que dans les années 60, I’épaisseur de I’oxyde
de grille des transistors était d’environ 1um. Elle est actuellement d’environ 1.5nm (Voir
tableau (1.2)).
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i Fréquence maximale Fmax

" "Longueur d¢ griile;

Fréquence (GHz)
=
Longueur de grille LG (nm)

i i I i i I i i
2004 2006 2008 2010 2012 2014 2016 2018

Années

Figure (1.1) : Evolution relative des technologies de semiconducteurs [6]

Année 2006 | 2008 |2010 |2012 |2014 |2016 |2018 |2020
Epaisseur  équivalente
d’oxyde de grille (nm)
Longueur de grille (nm) | 65 45 32 25 20 16 13 11
Fréquence de transition
(GHz)

Fréquence d’oscillation
maximale (GHz)

2.1 1.9 1.5 14 1.2 |11 1.0 0.9

140 220 280 360 440 | 550 670 790

220 310 420 530 650 | 790 950 1110

Table (1.2) : Evolution, selon I’ITRS, de I’épaisseur d’oxyde de grille, de la longueur de grille d’un
transistor MOS pour des applications de type RF [6].

Les tous prochains défis technologiques vont pousser I’industrie
microélectronique a faire des choix cruciaux pour mettre en ceuvre de nouveaux
types de circuits et peut-étre une autre facon d’envisager la conception et la production.
Dans ce sens, I’intégration 3D de circuits est une des nouvelles architectures les
plus prometteuses a I’heure actuelle [7].

A ce titre, en parallele a toutes les solutions et innovations technologiques
et conceptuelles proposées jusqu’a présent, I’intégration tridimensionnelle, dans sa
forme la plus générale, représente une solution prometteuse aux probléemes de
la miniaturisation et de la fonctionnalisation des circuits. Ce concept présente
un fort potentiel pour jouer un role déterminant dans la résolution des problemes des
interconnexions pour le nceud technologique 32 nm et au-dela. En ce sens,
il s’inscrit a la lisiere entre la dynamique de recherche «More than Moore» [8,
9], désignant les technologies émergentes en marge du CMOS (non digitales),
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et celle appelée «More Moore», qui S’attache a poursuivre la miniaturisation des
dispositifs CMOS (figure (1.2)).

I More than Moore: Diversification

; Sensors ot SR

130nm

v

a p
and environment

©
=]
3
3

Non-gigital content
Sysiem-in-package

65nm

Information
45nm Processing

Digital content
System-on-chip
(SoC)

32nm

22nm

Baseline CMOS: CPU, Memory, Logic

v
e Beyond CMOS o =
= r\_/_;

Figure (1.2) : Evolution de I’intégration 3D dans le contexte présent et futur de I’industrie des
semiconducteurs [7].

< More Moore: Miniaturization I

1.4. Structure et fonctionnement du transistor MOS

La structure de base d'un transistor MOS a canal n est constituée d'un substrat de silicium
de type P (impuretés acceptrices), de résistivité élevée dans lequel ont été réalisées, par
diffusion ou implantation ionique, deux zones, appelées drain et source de profondeur X;,
fortement dopées et de type opposé a celui du substrat. Une capacité MOS de longueur Lg est
réalisée sur le substrat entre la source et le drain ou I’électrode de commande constitue la
grille du transistor. La région entre les deux jonctions de source et drain est appelée la région
du canal, elle est définie par sa longueur L et sa largeur W. Le transistor comprend donc
quatre contacts : le drain, la grille, la source et le substrat. La structure basique d’un transistor
nMOS est présentée a la figure (1.3).
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Meétal

Vs T V4
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L
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Figure (1.3) : Représentation schématique d’un transistor MOS

La zone active du transistor MOS est la région semiconductrice (substrat) située entre la
source et le drain prés de I’interface oxyde-semiconducteur. Donc I’application d’une tension
suffisante entre la grille et le substrat \/gs génére un champ électrique, un canal de conduction
est créé a I'interface oxyde-semiconducteur. Cela permet la circulation des porteurs
minoritaires dans le canal entre la source et le drain.

1.4.1. Diagramme de bandes de la structure MOS

Les propriétés électroniques d’un semiconducteur étant contrdlées par la position du
niveau de Fermi dans le gap, nous allons donc nous intéresser & la structure de bandes du
MOS. La plus simple des structures MOS est la capacité MOS qui consiste en un empilement
métal-oxyde-semiconducteur. Ec et Ev représentent respectivement les niveaux d’énergie de
la bande de conduction et de la bande de valence. E; représente le niveau de Fermi
intrinseque. Le niveau de Fermi du métal est Egp.

Supposons tout d’abord que la source et le drain soient a la masse (Vgp=Vs»=0 V).

Nous rappelons le principe des différents modes de fonctionnement du transistor MOS sur
la figure (1.4) [10]. Lorsqu’une tension Vg est appliquée, la structure de bande, prés de
I’interface Semiconducteur-Oxyde est modifiée. Trois situations peuvent étre considérées
(dans la région du canal) : accumulation, déplétion et inversion. Pour une tension de grille
négative, les porteurs majoritaires (trous) sont attirés a I’interface du semi-conducteur et une
tres fine couche de charges positives (la couche d’accumulation) est alors formée (figure
(1.4.8)). Avec I"augmentation de la tension de grille Vg, la courbure des bandes devient plus
faible, jusqu’a une certaine valeur ou il n’y a plus de courbure des bandes.

Cette valeur particuliére de tension de grille est appelée la tension des bandes plates Ves
(flat-band potential).
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Au-dela de ce point, la courbure de bandes est opposée a celle en accumulation, une
charge négative est en train de se former. En fait, la charge positive de la grille repousse les
trous de la surface du semi-conducteur et fait apparaitre une charge négative (due aux
ions accepteurs immobiles), appelée charge de déplétion (figure (1.4.b)). Quand la tension
de la grille augmente encore plus, la courbure des bandes vers le bas devient plus prononcée
(figure (1.4.c)). Dans cette situation, la surface du semi-conducteur se comporte comme un
matériau de type N, d’ou le nom de région d’inversion. On parle d’inversion forte lorsque la
concentration des porteurs minoritaires en surface devient supérieure a la concertation des

majoritaires dans le volume.

i
=
b
k3
—_ =
: |3 E
=2 |8 2
Erm E
W
J SR E;
] Er

(a) Accumulation

E&miconducteur
=
~

E |3
|5
= |8
josTTTTTTII Ej
-- Eg

Vos>Veg T |
EFm 25 FBI .--——e = 0 0 EV

(b) Déplétion
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Semi-conducteur

Meétal
Oxyde

v gs >> ‘FFBI

EFm

(c) Inversion

Figure (1.4) : Diagramme schématique des bandes d’énergie d’une structure MOS pour un

semiconducteur de type P, pour différents modes de fonctionnement : accumulation, déplétion et

inversion.

1.4.2. Tension de seuil Vi

On définit comme tension de seuil le potentiel nécessaire appliqué entre la grille et le

substrat du transistor afin de former un canal de porteurs. Dans le cas des transistors nMOS, il

s’agit d’un canal d’inversion constitué d’électrons ; la tension de seuil est positive. Cette

tension est directement reliée au potentiel de surface entre I’oxyde et le silicium, et dépend du

dopage de substrat et de la capacité de I’oxyde de grille [11]. Pour un transistor nMOS, la

tension de seuil est donnée par:
12 12
Vin =V +2¢¢ +7((2¢F _VB) _(2¢F) )
avec

. . . KT . (N
¢ Potentiel de Fermi donné par —In(—A]
q n;

Qu

Ve : Potentiel de bandes plates égale a ¢, o éms - potentiel de contact

0X

(Z‘C"sqNA)U2

y . Coefficient de I’effet body et donné par : c

0X

11

(1.1)
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1.4.3. La capacité MOS
Les variations de la capacité totale, vue de la grille, en fonction de Vg, permettent

d’illustrer différents régimes de fonctionnement du transistor (figure (1.5)).

v Régime d’accumulation: la valeur de la capacité d’accumulation est alors trés forte: la
capacité MOS est donc quasiment égale a la capacité d’oxyde Coy.

v/ Régime de déplétion: la charge de déplétion créée est due aux impuretés ionisées du
caisson. La capacité de déplétion est d’autant plus faible que la profondeur de déplétion est
importante: la capacité MOS décroit.

v Régime d’inversion: une couche de porteurs minoritaires, se forme a [I’interface

semiconducteur/oxyde. La capacité d’inversion est tres forte: la capacité MOS tend vers

Cox.
Vgs <0 Vgs=0 Vgs >> 0
Métal Métal Métal
Oxyde Oxyde Oxyde
+++++++++++++ - - - o oo e
Semi-conducteur Semi-conducteur Semi-conducteur
Métal Métal Métal
i Substrat i Substrat i Substrat
(a)Accumulation (b) Déplétion () Inversion

Figure (1.5) : Les différents régimes de la capacité MOS.

De plus, les variations avec la tension de grille Vgs de la capacité totale vue de la grille,
permettent d’illustrer les régimes de fonctionnement du transistor, comme le montre la figure
(1.6). L’évolution de la capacité grille-substrat avec la tension de grille Vgs est illustrée sur la
figure (1.7).

12
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Cgg4

Cox b—————

Capacité
Accumulation
Dépletion
Faible inversion
Forte inversion

-

Vgs

Figure (1.6) : Les différents régimes de la capacité MOS en BF, type P
®

— — Cu

Cacc Cdep Cinv

Figure (1.7) : Schéma équivalent de la capacité du transistor MOS
1.4.4. Courant de drain-source
Pour des raisons de simplicité et de comparaison, on présente des relations analytique

La figure (1.8) présente I’évolution du courant lgs circulant entre le drain et la source

lorsqu’on fait crofitre les tensions Vs et Vgs pour une valeur constante.

13
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Figure (1.8) : Caractéristique courant-tension du transistor MOS

On peut séparer les caractéristiques en trois régions dans laquelle le courant Iy croit avec la
tension Vgs [12].
v Régime linéaire : pour des faibles valeurs de Vg, le courant de drain I4 dépend

linéairement des tensions Vgs et (Vgs-Vin).

Ids = :uWTCOX (Vgs _Vth )Vds (1.2)

v/ Régime non linéaire : lorsque la tension Vy4s augmente au-dela de Vg, la densité
superficielle de porteurs libres décroits au voisinage du drain, le canal devient de plus en
plus résistif. Sur la caractéristique 14s(Vgs), Cela se traduit par une augmentation du courant
de drain moins rapide qu’en régime ohmique jusqu’a une saturation de celui-ci au point de
pincement. Dans ce cas la, le courant de drain est décrit alors par I’équation suivante :

W V
Ids =H Tcox (Vgs _Vth _%jvds (13)

v Régime saturé : pour des tensions supérieures a la tension Vgsa, le point de pincement se
déplace vers la source, il en résulte que le courant de drain augmente légérement au-dela de

la valeur lgsar. L’ eXxpression du courant de drain devient:

2 12
&
I+ —5 (Vs Vi) (1.4)

=
ds dsat 2
N, L

avec .

Vd Vg = 2¢F

sat — Vgs

14
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w
|, ~u—~C V2
dsat Iu2|_ o)

X dsat

1.5. Etude petit signal

Les applications analogiques exigent des composants fournissant suffisamment de
puissance a haute fréquence pour réaliser des circuits a gain en puissance supérieure a I’unité.

Les performances RF d’un dispositif comme le MOSFET peuvent étre évaluées par des
grandeurs telles que le gain en puissance, la fréquence de transition f;, la fréquence maximale
d’oscillation fyax, le facteur de bruit minimum NFg;, du composant [13]. Cependant, dans les
applications numériques, on est plus intéressé par la densité d’intégration, la vitesse de
commutation de portes logiques, le courant en-dessous du seuil et la faible consommation des
composants [14].

La réduction de I’épaisseur d’oxyde de grille et de la longueur du canal permet donc
d’avoir directement des composants de plus en plus rapides, présentant un intérét grandissant
pour les applications RF [15, 16].

1.5.1. Schéma électrique équivalent du MOSFET

Une analyse de la structure électrique du composant permet de caractériser les éléments
intrinseques et extrinseques du transistor [18, 19].
Le schéma équivalent en régime petit signal ainsi que la position des éléments électriques sont
rappelés sur la figure (1.9).

15
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: Lg Lg :
el e

Chg Cpd

Ri
V.Om @ |:|gd _ Cds

Source

Figure (1.9) : Représentation du schéma équivalent en régime petit signal d’un transistor MOS

1.5.1.1. Eléments intrinseques

v’ La transconductance :

La transconductance gm est I’expression du mécanisme de la commande du transistor
MOS. L’effet transistor est modélisé par une source de courant donnée par gmVgs. Vs est le

signal appliqué aux bornes de la capacité Cgys. Elle est définie comme suit :

_ Ol

% vy =Cte
v La conductance :

La conductance de sortie gq traduit la variation du courant de drain en fonction de la
tension Vds pour une polarisation de grille constante. La conductance est définie par :

g _aly,
¢ v

ds ['v, =Cte

(1.6)

v' Capacités grille-source / grille-drain

Les capacités Cys et Cyq Sont liees respectivement a la variation de la charge emmagasinée
sous la grille en fonction des tensions grille-source et grille-drain. Elles sont définies par :

16
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C _ an (Vgs ’ng )
gs 8V (1.7)
gs V4 =Cte
C _ an (Vgs ’ng )
gd Vg, =Cte
avec Qq, la charge de la zone peuplée sous la grille.
Dans le cas d’un montage source commune, les potentiels de contrdle sont Vs et Vgs.
D’autre part, nous avons Vqq=Vgs-Vgs . Ce qui permet d’écrire :
C _ an (\/gs !Vds) + an (Vgs ’Vds)
g
avgs Vg5 = Cte avds Vgs =Cte
C _ an (Vgs ’Vds)
gd — 8V (19)
ds Vg, =Cte
L’éxpression de la capacité vue de la grille s’écrit comme suit :
C,, =C, (grille/drain)+C (grille/ source)+C,, (grille/substrat) (1.10)

v' La capacité drain-source

L’origine de la capacité Cys correspond aux capacités en série sous les contacts ohmiques

de drain et de source.
Les élément R; et Ryq sont liés aux effets non-quasi statiques.

1.5.1.2. Eléments extrinseques
v Les résistances Rg, Rs et Ry

Les résistances Rs et Ry traduisent I’effet de la résistivité des caissons fortement dopés
respectivement des contacts ohmiques de source et de rain. Alors que Ry représente la
résistance du contact de grille.

Il est important de noter que Rs et Ry sont inversement proportionnelles a la largeur du
transistor, alors que Ry est proportionnelle a la largeur totale.

v’ Les éléments parasites d’accés

17
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Les inductances Lg, Ls et Ly matérialisent les inductances parasites, respectivement de grille,
de source et de drain liées aux connexions du transistor avec le reste du circuit.

Les capacités Cyq et Cpq sont de I’ordre de quelques dizaines de femtofarads dans le cas ou
le transistor est alimenté par une ligne de transmition ou des ‘via’, elles apparaissent a
I’extrémité du conducteur central dans le plan d’entrée de la partie active du transistor.

Ces dernieres ne dépendent que de la largeur du transistor.

1.5.2. Paramétres S

Les transistors sont généralement représentés sous la forme de quadripdles avec un port
d’entrée et un port de sortie, ou sont définis les courants et les tensions. Le port 1 est relié a la
grille, le port 2 au drain. La figure (1.10) illustre schématiquement un transistor MOS sous sa
représentation quadripble en source commune [20].

al i1 X ) iz 5%
l Drain
Eotfy Vi Substrat | V2 Port 2
Grille
b1 Source ba )

Figure (1.10) : Représentation d’un transistor MOS en source commune, sous la forme d’un
quadripble

Les équations reliant les ondes émergentes b; et b, aux ondes incidentes a; et a;
s’écrivent de la facon suivante :

{bl = Sllal + SlZaZ

(1.11)
bz = S21a1 + Szzaz

Alors :
b. S, S a
(]:( " N ] 1.12)
b2 S21 S22 a2
En conséquence, si a, = 0, ce qui signifie que la sortie du quadripble est adaptée, nous
pouvons définir :
S11 = ba/a; : coefficient de réflexion a I'entrée quand la sortie est adaptée.
S»1 = bo/a; : coefficient de transmission direct quand la sortie est adaptée.

De méme si a; = 0, ce qui signifie que I’entrée du quadrip6le est adaptée, alors :

18
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S22 = byla; représente le coefficient de réflexion a la sortie quand I'entrée est adaptée.

S1» = by/a; représente le coefficient de transmission inverse quand l'entrée est adaptée.

La connaissance des parametres S permet en outre de calculer simplement les grandeurs
les plus communément recherchées : puissance, gain ou atténuation, facteur de réflexion sur
un acces, impédance d’entrée.

De plus, nous pouvons déduire les valeurs des paramétres S;; connaissant celles des

parametres admittances Yij;.

(l—Yll) (l+ Y22 ) + Y12Y21 _2Y1*2
[S]= A A (1.13)
_2Y2*1 (l+ Yll) (1—Y22 ) +Y12Y21
A A
Avec [21] :
JCys .
= +]Cqg
1+ JRchSa)
Y1 =—jCqgq
9m :
= — JCqq@
2714 RC e I-gd

Yoo =0q — iCqysw + JCqq@

Y'=Y.Zy et Z, représente I’impédance de référence.

1.5.3. Fréquence de transition f;
La fréquence de transition du composant f; correspond a la valeur de la fréquence pour
laquelle le module du gain en courant hy; est égal a 0 dB.
h,; est calculé en fonction des parameétres S;; par la relation :
2
-2, |
(1-S,)(1+5,) +S1,5,|

[ :% (1.14)
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La valeur de la fréquence de transition peut étre calculée alors analytiqguement a partir de

I’expression (1.14) en utilisant le schéma équivalent du transistor MOS en hyper fréquences
[22], si on pose|h,, (f,)|=1.

L’expression analytique de la fréquence de transition est alors:

f: gm

" 27[(Cyy +Cy ) (1+ 94 (R +Ry ) +Cye 0 (R 4R, ) | (1.15)

1.5.4. Fréquence maximale d’oscillation fiax

La fréquence maximale d’oscillation fyax caractérise en général la qualité de la
technologie. Au-dela de frax, le transistor devient passif.
Le gain unilatéral du composant permet de définir la fréquence maximale d’oscillation fpax.

L’expression du gain unilatéral en fonction des parametres S du composant est donnée par

[23]:
2
821_"-‘
S12
2 k.i—Re i
S Si2

ou k représente le facteur de stabilité du transistor
La fréquence maximale d’oscillation du composant correspond a la fréquence pour

U:

(1.16)

12

laquelle le gain en puissance est égal a 1.

L’expression proposée dans littérature pour fyax est [18] :

fC

max = C C 1/2 ( )
[ Cy 1.17

[4gd(Rg+Ri+Rs)+2CZS[CZS+gm(Rs+Ri)]]
avec .
g
f = m
¢ zn(cgs+cgd) (1.18)

f. représente la fréquence de coupure intrinséque du gain en courant.
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1.5.5. Facteur de stabilité du transistor

L’étude de la stabilité d’un transistor est un point essentiel pour la conception d’un
amplificateur. En effet, le bon fonctionnement d’un circuit peut étre perturbé par la présence
d’oscillations. Ces oscillations sont d’autant plus génantes qu’elles peuvent apparaitre en
dehors de la bande de fonctionnement de I’amplificateur. C’est pourquoi, il est nécessaire de
le rendre stable a toutes les fréquences de travail.
La définition du critére de stabilité k est donnée par [21] :

_ 1_|811|2 _|822|2 +|811822 — S5
2[SalS.l

|2

k

(1.19)

Pour qu’un circuit soit stable, il faut qu’il remplisse les conditions suivantes :
v k>1
V' 1-18111%1812.5211>0
V' 1-1891*1812.5211>0

1.5.6. Facteur de bruit

Le bruit dans les transistors a fait I’objet de nombreuses études depuis les années 1960.
Les travaux pionniers cités dans [24, 25] ont montré que le bruit hautes fréquences de la partie
intrinseque d’un transistor MOS, est principalement du bruit de diffusion. Il peut étre calculé

a partir de deux sources de courant de bruit de grille I_g2 et de drain 1/ et de leur fonction de

corrélation 1 .15 (voir la figure (1.11)), de la maniére suivante :

22

2 =4k T2 Co P Af (1.20)
gs B 'a g .
12 =4k, T, g, RAf (1.21)
Iy S0 0)

s = - C (1.22)

= ) [z
J2az 22

Ou kg est la constante de Boltzmann, T, est la température ambiante, gm et Cgs
correspondent respectivement a la transconductance et a la capacité grille-source de la partie

intrinséque et Af est la bande fréquentielle sur laquelle le bruit est mesuré. Les coefficients P,
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R, C sont sans dimension et dépendent des propriétés physiques du composant et de sa
polarisation. Depuis, ce modéle a été largement utilisé et perfectionné [26, 27] pour prendre

en compte I’influence des autres éléments du schéma équivalent petit signal.

*
T Lgs Ids o

—5 Quadripole |2
Tes sans bruit ds

Figure (1.11) : Modéle de bruit d’un MOSFET représentant un quadripdle sans bruit dans une

configuration courant-courant.

Récemment, une expression du facteur de bruit minimal NFqyi, prenant en compte les
résistances de grille Ry et de source R ainsi que les capacités extrinseques Cys et Cyq a été
donnée par F. Danneville [28] pour les transistors MOSFET :

NF_ ~1+ 2%(%]\/P.R+ P.(R, +R;).0,, (1.23)
¢\ “os

Lorsque la fréquence opérationnelle augmente, les dimensions de la grille ne sont plus
négligeables devant la longueur d’onde, ce qui nous méne a considérer un phénomeéne de
propagation le long de la grille, et par la suite les effets dispersifs liés a la propagation des
signaux dans le transistor.

Lorsqu’un transistor MOS fonctionne dans un circuit MMIC (Monolithic Microwave
integrated Circuits) [29, 30, 31, 32], les propriétés des lignes de transmission pour les
électrodes (Grille, Drain, Source et Substrat) doivent &tre prises en considération. Toute
connexion existant entre les composants se comporte elle méme comme un composant
puisque c'est un trongon de ligne qui introduit un déphasage, des pertes ou des couplages.
Ceci explique I'importance des modeéles de lignes et de leurs discontinuités.
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1.6. Circuits MMIC (Monolithic Microwave integrated Circuits)

Les éléments passifs et actifs utilisés dans les MMICs sont en général des éléments a
constantes localisées compte tenu de leurs faibles dimensions devant la longueur d’onde A.
Seules les inductances de forte valeur ou certaines structures particuliéres peuvent avoir une
longueur proche de A/4.

L’élaboration des modeles doit considérer certains éléments particuliers. D’une part, la
proximité du plan de masse (quelques dizaines de microns pour les lignes coplanaires ou
quelques centaines pour les lignes microrubans) nécessite la prise en compte de capacités
parasites. D’autre part, la faible épaisseur des métallisations devant I’épaisseur de peau de
I’onde électrique aux fréquences les plus élevées, entraine des pertes modélisées par
I’introduction de résistances dépendantes de la fréquence.

Il est donc utile de citer les divers composants passifs disponibles pour la réalisation de
circuits MMICs (figure (1.12)).

Figure (1.12) : Circuits électriques utilisant la technologie MMIC [33]

1.6.1. Etude des interconnections
1.6.1.1. Lignes microstripline et coplanaire

La figure (1.13) indique les deux principales structures de lignes qui sont utilisées dans
les circuits monolithiques. La premiere figure est la ligne microstrip (figure (1.13.a)) dont le
conducteur principal existe sur la face avant alors que la masse est sur la face arriére. La
structure de propagation n’est pas planaire ce qui nécessite la présence de « via» pour la
connexion d’éléments passifs (Résistances, capacités et inductances) et actifs (transistors,

diodes...). La seconde figure correspond a une ligne coplanaire ou « Coplanar Waveguide »
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(CPW) (figure (1.13.b)) [34, 35]. Dans ce cas, la masse est considérée dans le méme plan que
le conducteur principal. De plus, cette technologie est la plus utilisée industriellement du fait
de I’existence de modeéles de simulations précis qui permettent une bonne conception de

Plan de mass

circuits relatifs.

Ruban
onducte;

Plan de mass

(a) Ligne microruban (b) Ligne coplanaire
Figure (1.13) : Structures de propagation micro ondes

Les lignes de transmission, tant coplanaire que microruban présentant des modes de
propagation quasi TEM, peuvent étre modélisées par le schéma équivalent distribué suivant
(Figure (1.14)) :

o O

Figure (1.14) : Schéma électrique équivalent

Les parameétres électriques (L, C, R, G) peuvent étre évalués en fonction des dimensions
de la ligne et de la permittivité relative du substrat [36, 37].

De plus, les lignes de transmissions sont caractérisées par des paramétres spécifiques.
Citons en particulier :
v’ L’impédance caractéristique Zc :
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R+ jLw
Z. = /— 1.24
¢ \G+jCw (1.24)

v’ La constante de propagation y :

y=y(R+jLe)(G+jCo)=a+jp (1.25)

Ou:
a représente les pertes de la ligne (Np/m).
S =2n/\ représente la constante de phase (rad/m).

et A la longueur d’onde guidée dans la ligne.

v La vitesse de phase V,:

v, = (mfs) (1.26)

v' Parametres S:

A partir des caractéristiques électriques L et C obtenus précédemment, il est possible de
calculer les coefficients de transmission et de réflexion de la ligne

_ Zc _ZO
Y2 (1.28)

Ou I est la longueur de la ligne et Z, est I'impédance de référence (50 Q).
L’application de la régle de Mason permet d’obtenir les paramétres de dispersion. On
obtient alors les paramétres S du dispositif sous la forme :

r(l—TZ) F(l—l“z)
[s]= 1-1°7?  1-I°T?
F(l—l“z) F(l—Tz)
1-T*T*  1-T1°7°

(1.29)

v' Atténuation des lignes :

Les pertes des lignes sont essentiellement dues aux pertes métalliques et aux pertes
diélectriques.
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Les pertes métalliques sont dues a la conductivité des métaux constituant les lignes de
transmission. Ces pertes dépendent de I’épaisseur de métallisation et des parameétres
géomeétriques de la ligne.

On montre dans la littérature qu’une épaisseur de métallisation de trois fois I’épaisseur de
peau est nécessaire pour minimiser les pertes métalliques [38]. L’épaisseur de peau pour un

conducteur est donnée par la relation:

/ 1
o= | —— (1.30)
7.0 f

ou:

o et up représentent la conductivité et la perméabilité du matériau respectivement.

f représente la fréquence de I’onde électromagnétique.

Si on considére une métallisation avec de I’or (6=4.1.10" S/m), I’épaisseur de peau se
situe aux alentours de 0.4um pour une fréquence de 50 GHz. L’épaisseur minimale permettant
de minimiser ces pertes, sera dans ce cas la de 1, 2 um.

Les pertes diélectriques [39, 40] dépendent principalement des caractéristiques du substrat
telles que I’angle de pertes et la permittivité relative ().

1.6.1.2. Connexion en utilisant des vias
Les vias sont utilises pour satisfaire la connexion de deux microstriplines a travers deux
couches différentes (voir figure (1.15)). L’implémentation des vias permet également de

minimiser I’inductance de la masse afin d’avoir un fonctionnement optimal.

Figure (1.15) : Connexion des deux microstriplines avec un via.
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Le schéma équivalent du via est présenté sur la figure (1.16).

Lvia/Z Lv|a/2

Rvia /2 Rvia /2

o ——— I —+—/ {00\

o)
Port 1 —— Cul2 Port2
O 0

Figurel.16 : Circuit équivalent du via [41, 42]

Dans les articles, la résistance (Ryia), I’inductance (Lvia) et la capacité (C.ia) sont modélisés

en fonction des dimensions et des paraméetres physiques du via.

L’expression de la résistance (Ryia), inductance (Lyia) €t la capacité (C.ia) du circuit

équivalent du via sont données par les équations suivantes [43, 44] :

R P

dr

s | Loy

2r.g,.840,,

Cua = In((ry +1)/ 1)

via via

p représente la résistivité du via.
r, h et t sont le rayon, la hauteur et I’épaisseur du cylindre.
1.6.1.3. Résistances

Les résistances peuvent étre fabriquées de deux facons :

(1.31)

(1.32)

(1.33)

v' En utilisant directement une résistance fabriquée a base d’un semi-conducteur

(contact ohmic).

v Par dép6t d’un métal résistif (ligne microruban dispersive) tel que la valeur de la

résistance soit calculée a partir de la théorie des lignes.
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Le comportement en puissance de la résistance réalisée est linéaire alors que dans le cas
d’une résistance a base de semiconducteur, il existe un phénomeéne de saturation de la vitesse
électronique pour les forts champs. De plus, le coefficient de température d’une résistance
métallique est beaucoup plus faible et peut étre ajusté lors du dépot.

1.6.1.4. Inductances spirales

Figure (1.17) : Image d’une inductance spirale

L’optimisation de la surface occupée par les inductances, en vue d’accroitre I’intégration,
est a I’origine du choix des inductances spirales (figure (1.17)).

Le plus souvent, ces inductances sont réalisées avec le second niveau de métal (pont a air)
de maniére a s’affranchir des capacités entre la ligne et le plan de masse. De plus, cette
métallisation, étant la métallisation la plus épaisse, permet de minimiser les pertes dans la
ligne et d’améliorer le coefficient de qualité de I’'impédance.

La difficulté d’obtenir un modéle précis de cette structure (couplages entres tous les
segments et surintensités au niveau des coudes notamment) fait souvent choisir un modele
semi-expérimental.

Dans le modele présenté sur la figure (1.18), L; correspond a I’inductance propre a la
ligne, Ry aux pertes dans la ligne, et C, rend compte des couplages entre les segments. R, et L,
sont rajoutées pour traduire I’augmentation des pertes dues a I’effet de peau supérieur aux
épaisseurs de métal pour les faibles fréquences.
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Ls
o — i ——o

||
||
Ce

Figure (1.18) : Modéle semi-empirique d’une inductance spirale

Les expressions de I’inductance et le facteur de qualité, sont alors données par :

0= Im(Y,,) L34
Re(Y,) (1.34)

-1

" 2 fm(Yy) (135

1.7. Conclusion

Ce chapitre a été consacré a la mise en évidence des propriétés physiques et électriques
des transistors MOS utilisés pour la réalisation de dispositifs hyperfréquences (amplificateur a
faible bruit, oscillateurs a hautes fréquences, etc...).

Dans un premier lieu, nous avons brievement rappelé les principaux concepts de la théorie
du transistor MOS, tel que la caractérisation des parametres électriques en régime statique.
Par la suite, nous avons décrit les principales propriétés électriques du modele petit-signal
(parameétres S, gain unilatérale, fréquence de transisition, etc...).

Finalement, nous avons étudié les différentes structures de propagation microondes
réalisées sur un substrat isolant. Ceci a permis de mettre en évidence I'influence des

interconnections sur le fonctionnement du transistor MOS pour des fréquences tres élevées.
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Chapitre 2 Modélisation numérique et résultats de la simulation d’un transistor MOS

2.1. Introduction

La modélisation des composants et des systemes électroniques a été longtemps basée sur
I’aspect analytique [1, 2], mais avec I’évolution et la miniaturisation des composants, la
solution analytique est devenue tres difficile pour prendre en compte les effets de second
ordre de plus en plus prédominants. Notons spécialement : les réponses temporelles et
fréquentielle, les profils de dopage, les modéles de mobilité et de génération-recombinaison,
etc.

Afin de prendre en compte des effets secondaires, la modélisation des composants
électroniques est tournée de plus en plus vers la résolution numérique des équations
fondamentales du semiconducteur.

L’analyse numérique bidimensionnelle de composants semiconducteurs a été présentee en
premier lieu par Kennedy et O’Brien dans le cas d’un transistor a effet de champ [3]. 1l est
méme intéressant de voir le comportement des composants semiconducteur dans les régimes
transitoire et permanent.

Dans ce chapitre, nous développerons un modéle numérique pour la simulation
bidimensionnelle et temporelle d’un transistor MOS en utilisant I’environnement MATLAB.
Notre but étant le :

- Calcul des principaux paramétres du transistor MOS tels que les capacités inter-
électrodes (Cgd, Cgs, Cgb et Cgg), la conductance et la transconductance en régime quasi-
statique.

- Calculer I’évolution du courant sur les trois contacts du transistor (Drain, Source et
Substrat) en fonction du temps.

Nous présenterons en premier temps les diverses formulations mathématiques nécessaires a
I’analyse des phénomeénes de transport dans les semiconducteurs.

Dans un deuxiéeme temps, nous développerons plus particulierement les préliminaires
analytiques au traitement numérique du modele dérive-diffusion (passage a des équations sans
dimensions, choix des variables de base, normalisation...) ainsi que le traitement des
conditions au niveau des interfaces et des frontieres. La solution auto cohérente du probléeme
non linéaire couplé sera ensuite décrite et les méthodes de résolution des systémes linéaires
résultants seront explicitées.

Finalement nous présenterons les principaux résultats de la simulation numérique du

transistor MOS dans les deux régimes statique et temporelle.
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2.2. Définition du modeéle de dérive-diffusion (DDM : Drift Diffusion Model)

En physique du solide, Iinterprétation des phénoménes de conduction dans un
semiconducteur se fait en toute rigueur par I’application des théories de la mécanique
quantique. On en déduit alors par approximation une équation de transport pour chaque type
de particules, dite équation de Boltzmann [4].

Les équations de dérive-diffusion forment le modéle le plus couramment utilisé de nos
jours pour décrire les composants a semiconducteurs. La majeure partie de la littérature sur les
modeles mathématiques pour la simulation de composants s'intéresse a ce systéme non
linéaire d'équations a dérivées partielles, et les logiciels numériques pour sa résolution sont
devenus pratiguement monnaie courante sur toute installation de recherche dans le domaine
des semiconducteurs [5]. D'un point de vue d'ingénierie, I'intérét dans le modéle de dérive-
diffusion est de remplacer, autant que possible, les tests de laboratoire par la simulation
numérique dans le but de minimiser le colt. Pour cette fin, il est important que les calculs
soient realisés en un temps raisonnable.

Le modele de dérive-diffusion se compose principalement de deux équations qui sont
propres au modele: I'équation de continuité de charge et lI'équation du courant. L'équation de
Poisson, en principe, ne fait pas partie du modele. Elle sert seulement & calculer la force de

dérive externe. Donc, elle est intégrée au modeéle pour l'auto-consistance du probleme [6].
2.2.1. Systéme d’équations des semiconducteurs

Sous les hypotheses précédemment adoptées et en considérant une température uniforme
dans le matériau, les équations de base qui régissent les phénomenes de conduction dans les
semiconducteurs [7, 8] sont regroupées comme suit:

v" Equation de Poisson

L’équation de Poisson dont I’intégration permet de calculer la variation du potentiel dans

le semi-conducteur a partir de la charge d’espace qui est formée par des charges dues aux

porteurs libres et aux impuretés que 1’on suppose totalement ionisées.

v2y=.P (2.1)

&
p: représente la densité de charge volumique

£ permittivité diélectrique du semiconducteur = &.&o

v" Equations de continuité
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L’équation de continuité et I’équation de transport relient les concentrations locales de
charges aux phénomenes de transport et aux mécanismes de génération-recombinaison.
L’équation de continuité est donnée séparément pour chacun des deux types de porteurs de

charge par :

on 1--

C.2VJ, =GR

o g n n (2.2)
op loz

EJFEVJp =GR, (2.3)

v" Equations de transport
Les équations de transports dérivent de la théorie de transport de Boltzmann. Ces derniéeres
donnent la deuxiéme relation entre la densité des porteurs libres et le potentiel électrostatique

local.

Jn =—09.n.4,.VV+0.D,.Vn (2.4)

Jp=-0.p.up.VV—0.D,.Vp (2.5)
Le systeme de 5 équations peut se résoudre a un systéeme de 3 équations en substituant les

équations (2.4) et (2.5) dans les équations (2.2) et (2.3) respectivement.
2.2.2. Modeéles physiques considérés

Dans le systeme d’équations que nous venons de décrire, des modéles physiques sont

nécessaire inhérents aux composants semiconducteurs.

2.2.2.1. La densité de charges

La densité de charge p fait intervenir les concentrations en porteurs libres, n pour les
électrons et p pour les trous et la concentration en impuretés électriqguement actives c.
Celle-ci intervient dans I’équation de Poisson et est définie par :
p=q(p-n+c+ct)
q est la charge de I’électron, c est la densité de charges fixes qui est donnée par c=Np-Na
avec
Np : concentration des atomes donneurs

Na: concentration des atomes donneurs
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La densité de charge c est évaluée quand a elle, soit par des fonctions analytiques telles que
des «Gaussiennes» ou des «erreurs complémentaires».

ct représente la densité de charges due aux centres recombinants. Cette derniére est souvent
négligée lorsqu’on travaille en régime statique ou bien lorsque les transitions peuvent étre

considérées comme instantanées.
2.2.2.2. Les mobilités

Les mobilités des électrons p, et des trous p, dépendent d’un certain nombre de parametres
(dopage, champ électrique, température...) [9, 10]. Dans notre cas, nous nous intéressons
surtout a sa dépendance avec le dopage [11] et le champ électrique [12].

La variation de la mobilité p avec le champ électrique et la concentration des impuretés
ionisées est donnée par I’expression suivante [13] :

E 2
ﬂjz =1+ Dop + [Aj +[Ejz 2.6
£” Dop %+F B (26)

S

Les valeurs des constantes [, N, S, A, F, et B sont notées sur le tableau ci-dessous

Ho N S A F B

Trous 480 cm?/V.s 4 10" At.cm™ 81 | 6.110°Vv/m | 1.6 | 2.510*V/m

Electrons | 1400 cm?/V.s 310 At.cm™ 350 | 3.510° V/m | 8.8 | 7.4 10°V/Im

Tableau (2.1) : Tableau des parametres de la mobilité
2.2.2.3. Génération-Recombinaison

Nous avons vu que I’écriture des équations de continuité introduit deux termes GR, et GR,
qui décrivent les phénomenes de générations-recombinaison, et qui représentent les divers
mécanismes physiques qui vont perturber les densités de porteurs [14].

Le modéle de génération-recombinaison des paires électron-trous que nous considérons
dans notre cas est celui de Shockley-Read-Hall (SRH). La vitesse de recombinaison rsgy est

donnée par la loi :
n.p—ni2

Tp-(N+n)+75.(p+ 1)

RGn = RGp = rSRH = (27)

ni représente la concentration intrinséque du semiconducteur, z, et 7, sont les durées de vie

des électrons et des trous respectivement.
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2.3. Résolution des problemes aux dérivées partielles
2.3.1. Méthodes spatiales

Les équations qui régissent le fonctionnement des composants considérés, en I’occurrence
les transistors MOS dans notre cas, sont alors posées. Nous nous utiliserons alors a proposer
une methode de résolution numérique de celles-ci.

Dans cette partie, exposons quelques méthodes numériques de résolution des probléemes
aux dérivées partielles décrivant des phénomeénes physiques. Pour passer d’un probléme exact
continu régit par une EDP (Equation Différentielle Partielle) au probleme approché discret, il
existe un grand nombre de méthodes numériques, chacune d’elles étant plus adaptée a un

certain type de problémes.
2.3.1.1. La méthode des €léments finis

La méthode des €léments finis consiste a interpoler une fonction sur des éléments qui
correspondent a des sous ensembles du domaine de calcul de la fonction [15].

La méthode des éléments finis consiste a restreindre I’intervalle de définition de la fonction a des
intervalles plus petits, appelés éléments, sur lesquels il est plus facile d’appliquer la définition de la
fonction d’approximation.

Avantages : traitement possible de géométries complexes, nombreux résultats théoriques sur la
convergence.

Inconvénient : complexité de mise en ceuvre et grand co(t en temps de calcul et mémoire active.
2.3.1.2. La méthode des différences finies

La méthode des différences finies a été développée par A. Thom [16]. Elle nécessite de
définir un maillage de I’espace défini par le systéme physique a modéliser (chaque cellule du
maillage contient alors les constantes physiques du matériau mis en jeu).

On approxime ensuite les EDP régissant ce systeme avec le principe des différences finies
en les transformant en un systeme d’équations linéaire. Enfin, on résout les équations en
chaque point du maillage en prenant en compte les conditions initiales ainsi que les conditions
aux limites du systeme.

Les points essentiels a assurer pour cette méthode sont la précision des calculs et la
stabilité de I’algorithme.

Trois types d’erreurs vont apparaitre : les erreurs dus a I’établissement du modéle du
systeme, les erreurs dues a la discrétisation de I’espace et les erreurs d’arrondis des nombres
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dans le calculateur. Il faut noter qu’un maillage plus fin utilisé pour réduire le second type
d’erreurs va augmenter le nombre d’opérations et ainsi les erreurs du troisieme type.

La méthode utilisée dans le cadre de ce travail est la méthode des différences finies. En
effet cette méthode reste la plus utilisée dans la simulation des composants semiconducteurs,
en particulier dans le cas de structures similaires a celles que nous considérons et qui
présentent une géométrie carrée. Cette méthode consiste a construire et résoudre un systeme
d’équations algébriques dont les inconnues sont les valeurs des variables a rechercher en un

nombre fini de points du domaine étudié.
2.3.1.3. Principe de la méthode des différences finies

L’ordinateur ne connait pas la continuité mathématique, alors I’obtention d’expressions
programmables passe donc par la discrétisation des formulations considérées. Les dérivées
partielles spatiales et temporelles du modéle derive-diffusion peuvent étre traitées par la
technique des différences finies [17].

f(x)

>

f(Xo+ae/2 )p--------------

Sf(xo)p----------3
f(xpg-ade/2)------

-

Xo-dx/2 X9 xp+dv/2 X

Figure (2.1) : Evaluation d’une dérivée

Pour illustrer le principe, considérons une fonction f (x) connue aux points xo-(Ax/2), Xo,
Xo+ (Ax/2). On évalue numériquement la dérivée de f(x) sur le point X, par le développement
en série de Taylor de la fonction f(x) sur les points Xo-(Ax/2) et Xo+ (Ax/2).

Ona:

f(x0+A2Xj=f(x0)+A2Xf'(xo)+A8X2f"(xo)+0(Ax3) (2.8)
f(xo_Azxj:f(xo)—Azxf'(xo)+A8X2f"(xo)—o(Ax3) (2.9)
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La dérivée peut étre obtenue de différentes manieres :
- Soit par une approximation par différence «progressive»
A partir de I’équation (2.8) on aura :
f (XO +%j* f (Xo)

f'(xo)z E +0(AXx) (2'10)

- Soit par une approximation par différence «rétrograde»
A partir de I’équation (2.9) on aura :

‘ f(x)—f|x _AX
o) § I (211)

- Soit par une approximation par différence «milieu»

La soustraction des équations (2.8) et (2.9) permet d’avoir:

o) f(x0+A2X)—f(X0_A2X)+O(AX2) (2.12)

On peut noter que les points de différentiation sont décalés par rapport aux points de
discrétisation (voir figure (2.1)). On constate également que le dernier schéma est plus
performant car I’erreur commise est seulement d’ordre 2.

On peut estimer la dérivée seconde de la fonction f (x) comme suit

Alors

Ce qui permet d’écrire finalement
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f"(xo): f (X0 +AX)+ fi))((oz—Ax)—Zf (Xo0)

(2.13)

2.3.2. Méthodes temporelle

Pour illustrer le principe de la discrétisation dans un domaine spatiotemporel, considérons

un probleme en une dimension d’espace ou f est la fonction étudiée.

2
a1 210

Supposons un maillage régulier (tn, x;)=(n.A¢, i.Ax)

Ou

t, : Domaine temporel

Xi - Domaine spatial

n : Pointeur spatial

i : Pointeur temporel

Ax: Le pas de discrétisation spatial

At: Le pas de discretisation temporel

Plusieurs approximations du dérivé spatio-temporel de I’équation (2.14), ont été proposées
dans la littérature [18].

Citons en particulier :

v' Schéma d’Eleur explicite

- A+ Ry -2

A = 2 (2.15)
v" Schéma d’Eleur implicite
At - AX? '
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v" Schéma de Crank-Nicholson

R TR el B2 1 Sl 2

= + 2.17
At 2AX? 2AX? (17)
v Le 0 Schéma
1 1 1 1
- _o i1+ fitg — 2" +(1-0) fiti +fity —2f" (2.18)
At AX? AX? '
On note que pour :
- =0, on retrouve I'expression du schéma d'Euler implicite.
- 6=1/2, on retrouve I'expression du schéma de Crank-Nicholson.
- 6=1, on retrouve I'expression du schéma d'Euler explicite.
v" Schéma de Dufort-Frankel
1 -1 1 -1
- f0 il il - T (2.19)
2At AX? '
v' Schéma de Gear
1 -1 1 1 1
3fin+ + fin —4fin _ flr_u_- + flrl-]'_- —2fin+ (220)

2At AX?

La discrétisation spatio-temporelle progressive permet d’aboutir a un probléme explicite
qui peut étre résolu en utilisant des méthodes itératives. Par contre une discrétisation
rétrograde meéne a avoir un probléme implicite [19]. Notons qu’un probléme implicite
nécessite a chaque pas de temps, la résolution d’un probléme non linéaire.

Dans le cadre de ce travail, nous allons choisir une méthode implicite car elle offre une

précision suffisante en plus elle est universellement stable [20].
2.3.4. Normalisation du modéle dérive-diffusion

Les variables choisies présentent des ordres de grandeurs trés différents dont la dynamique
peut étre recentrée par une étape de normalisation des principales variables [21].

Celles-ci sont résumees dans le tableau (2.2).
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FACTEUR DE ORDRE DE
GRANDEURS VARIABLES UNITE
NORMALISATION | GRANDEURS
. U
Distance L m L= /gan 3.34E°
|
Potentiel KT
o Ur v Up =—— 0.0258
électrique q
Concentration | n, p, Np, Na At/cm® N 1.48E"Y
Constante de L.J
o D, Dy cm?/S Dy =—2 1.46E°
diffusion a.n;
A 2 DO 7
Mobilité Mn, Mp cm/V.S Ue 5.65E
T
By Dy
Densité de courant In I Alcm? Jg =13 f L 3.42E"
Génération- Dy.ni
o G-R Ccm?2s? 0 1.141
Recombinaison L
Champ électrique E V/em UTT 7.62E*
Temps (duré de 2
Ps { . S L 7.88E12
vie) Do

Tableau (2.2) : Tableau de normalisation des constantes

En utilisant ces grandeurs de normalisation, les équations de semiconducteur deviennent :
v Normalisation de I’équation de Poisson

vy e 9p(p-N—
Ur (V&v)=-Tn(P-N—C) 2.21)
L’équation de Poisson en quantités normalisées s’écrit comme suit :
VAV =N-P+C (2.22)

v Normalisation des équations de transport

Par substitution des grandeurs normalisees, les équations (2.4) et (2.5) s’écrivent comme
suit :
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Jn =q-ni-%.Mn.(—N.W +UN) (2.23)

. Dy L (2.249)
ip=an.—>M o-(-PVV -VN)

M, et M, représentent les mobilités des électrons et des trous en quantités normalisées.

Les équations de transport en quantités normalisées s’écrivent comme suit :

In =Mp.(-N.VV +VN) (2.25)

Jp =Mp.(-P.VV -VP) (2.26)

v Normalisation des équations de continuités
La substitution des variables normalisés dans les équations de continuités permet d’avoir :

Do.ni ﬁ-\]—oﬁj Do.n'

1
= R
2 oT qL N 2 SRH (2.27)
DO N; oP ‘]0 - = Do.ni
— Vip = R
2 oT gL P =" 2 "SRH (2.28)
Ce qui permet d’aboutir a :
ON -
—-VJy =R
a7 N = RsRrH (2.29)
P -
—+VJp =R
o7 P = NSRH (2.30)

2.3.5. Conditions a I’interface oxyde/semiconducteur

Il convient de définir les conditions existant sur cette interface de facon a introduire les
phénoménes de surface.
v" Sur le potentiel électrostatique :

Il s’agit des conditions classiques a I’interface de milieux de permittivités diélectriques
différentes :
- Continuité du potentiel electrostatique Vox=Vsc
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- Discontinuité de la composante normale du champ électrique, il convient de tenir compte de

la densité surfacique de charge Qs due aux centres de recombinaison en surface

€ox-Eox = €sc-Esc +Qs (2.31)

v" Sur les densités de courant:
L’oxyde étant un isolant parfait, le flux des électrons et des trous par rapport a la normale
de I’interface est nul. Nous imposons alors que les deux composantes du courant (conduction

et diffusion) qui rentrent sur la grille sont nulles :

RspH +Jn =0
{ (2.32)

2.3.6. Conditions aux limites
2.3.6.1. Conditions aux contacts

Elles sont du type « Dirichlet », elles portent sur le potentiel électrostatique et les densités

de porteurs libres comme suit :

v" Sur le potentiel électrostatique :
Le potentiel électrostatique dans le semi-conducteur est relié a la polarisation extérieure

Vapp €t & la tension de diffusion suivant les relations suivantes :

{V =Vgpp +LN(N) — Pour une région dopée N
(2.33)

V =Vgpp —Ln(P) — Pour une région dopée P

v" Sur les densités de porteurs :
Dans le cas ou les contacts sont ohmiques, c'est-a-dire que le semiconducteur est supposé
étre électriqguement neutre et en équilibre thermodynamique au voisinage des contacts, alors

ces hypotheéses sont traduites par les équations normalisées suivantes :

N-P-C=0
N.P=1

Par conséquent, les densités de porteurs sont décrites selon :
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2
N:9+ ¢ +1
2 2

(2.34)

2.3.6.2. Conditions aux autres frontieres

Sur les autres surfaces limites du semiconducteur ce sont les conditions de Neumann qui
les gerent. En d’autres termes, les frontiéres extérieures non polarisees du domaine de calcul
sont supposees telles que les dérivées normales des trois inconnues (V, N et P) soient nulles.

oV oN oP
—=0,—=0,—=0 2.
{6n on on (2.35)

2.3.7. Discrétisation du modeéle dérive-diffusion

Soit un espace de modélisation bidimensionnel (O, X, Y). AX et AY représentent les pas de
discrétisation dans les deux directions et i, j les coordonnées du point de I’espace de
modélisation.

Si on applique le principe des différences finies aux équations (2.22), (2.29) et (2.30), on
obtient les trois équations linéaires suivantes :

GV 1 )" PV ) * BV ) H VG o)~ SVe ) =Ny gy C (0 1) (2.36)

Ou les coefficients G, D, B, H et S sont donnés par [3] :

2

G:
i —Xi—1)(Xia—Xi)
X

(

X

2

" (Xisr—Xi)(

2

(Y5 =Yj2)(Yjsa=Yja)
2

(Y32 =% ) (Yj2-Yja)

S=G+D+B+H

i1~ Xi-1)

B=

H:
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Les équations de continuités sont discrétisées alors par le schéma implicite d’Euler en

considérant une discrétisation en temps t,=n.Az [22, 23]

1

Al.N(tf_lllj) + AZ.N(ti:le) +AgNGT gy + ArNGTy) — AN e N{i.j) —RsrH =0 (2.37)
1

Poet )+ Ba-RiLi-1) * Ba-Pli 1) —BsRl jy + 1 Rl j) ~Rsre =0 (2.38)

t+1
BRicL) T B2 Fisi) At

Les expressions A;.s et B;5 dépendent du potentiel en terme normalisé

A= Mn V(i-1j)-V(J)
(Xi - Xi_l)(Xi_l— Xi—l). eV(i—l, j)—V(i,j)—l

A = M V(i+1 j)-V({,j)
27 Xz = Xi)(Xisp = Xi) VLDV -1

Aq = Mh Vi, i =1 -V j)
TR R O
(Yj _Yj—l)(Yj _Yj—l) eV (1,J-1)-V(i, J)

A, = Mn VI, j+D -V, j)
(Yj+1—Yj )(Yj+1_Yj) eV (L i+D)-V (i, j)-1

ho =P Ry — Ay Ay

B, - Mp V@, j)-V(-1j)
(Xi - Xi_l)(Xi_l— Xi—l). eV(i,j)—V(i—l,j)—l

B, — Mp Vi, j)-V(i+1 j)
27 (Xis1 = %) (Xis1 = X) eV @DV (L D)L

B, — Mp V(@ j)-V(, -1
RACH) A e
(Y5 =Yj2) (¥ - Yjog) /DI

- Mp V(i )-V(i,j+D)
(Yjs=Yj)(Yjur-Yj) e EDVEIDA

Bs =—B;—By-B3-By
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2.3.8. Systéme d’équations obtenues

Le maillage que nous considérons est représenté par m lignes et n colonnes. Ceci est

possible en définissant un point du maillage non pas par ses indices i en x et j en y, mais par

un indice global k défini par :

k=(j-1)*n+i

Les équations discrétes de Poisson et de continuité des porteurs, que nous venons d’établir

plus haut peuvent s’écrire sous les trois formes matricielles suivantes :

48

t N'@)-PY(@)+C(1
5 D H vi) D)-P M+C(1)
G s D vi(2) N'(2)-P'(2)+C(2)
. ol :
Vik) |=| N'(k)-P'(k)+C (k)
B : :
D : :
B G -S)Iviin*m) Nt(n*m)—Pt(n*m)+C(n*m)
” Rsmr —-N' 1)
A5 Ay Ay t() Rsri _ L\t
A A Ay N Al
NY(K)  |=| Regy ——N'L(K)
N . At
AZ .
Ag A —As ) NY(n*
N (n m) RSRH —AitNt_l(n*m)

(2.39)

(2.40)
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-Bs B
B -Bs B
Bs

B3

By

1 i1
RsrH _tht @
P'@) 1
Repy —— P22
PL(2) SRH ~ 77 (2
By 1
PO || s P
—| SRH At
B, ||
—Bg Pt(n*m)
1 i1
RsrH —Ept (n*m)
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(2.41)

Nous sommes donc amenés a résoudre les trois systemes implicites couplés de m*n

inconnues dont les inconnues sont le potentiel électrostatique, la concentration des électrons et

la concentration des trous en chaque point de I’espace et du temps.

2.4. Simulation d’un transistor MOS

2.4.1. Définition du domaine de calcul

Le composant considéré dans notre simulation est un transistor MOS a canal N. La

géométrie et le type de dopage de chaque région sont donnés sur la figure (2.2). La longueur
de grille est de 0.55um et le dopage du substrat P égal & 20.10™ At/cm®. L’épaisseur de

I’oxyde de grille est de 5nm. Les régions N correspondant aux contacts source et drain ont une

longueur de 0.15um et le dopage de type Gaussien avec une concentration en surface égale a

20.10™ At/cm? pour une profondeur de jonction de 0.05um.

Figure (2.2) : Schéma du transistor MOS de longueur de grille de 0.55um

0.15 pm 0.55 um 0.15 ym
Grille

Source Drain T
1=}

. 1
! | ot
RégionN | I RégionN b
| 0.5pum g =
: | E

wm §7°0

Substrat type (P)

X
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2.4.2. Définition des régions du transistor MOS

v" Les zones Drain/ Source :

Le drain et la source sont formés par une fonction de type Gaussienne, avec une
concentration en surface de 20.10™ At/cm®. La figure (2.3) présente le profil de dopage dans
les régions source et drain pour une profondeur de 0.05um.

N
P4 S S S S —
14 — oo e
e N\

e o
=3

_________________________________________________________________________

________________________________________________________________________

S
'Y

Concentration des atomes (Atlcm3)
-

i 1 ]
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05
Distance (um)

Figure (2.3) : Profil de dopage des régions Drain et source

v Ajustement de la tension de seuil :

La figure (2.4) présente le profil de dopage du canal en fonction de la profondeur, cette
technique augmente légerement le dopage en surface afin d’ajuster la tension de seuil du
transistor. La valeur de la concentration en surface qui permet d’obtenir un bon réglage de la
tension du seuil est de I’ordre de 20.10"" At/cm®.
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e R e e A

YR S SN S ———

Concentration des atomes Atfcm3)
—
i

‘ i i i
0 0.05 01 0.15 0.2 0.25 0.3
Distance (um)

Figure (2.4) : Profil de dopage du canal

Le profil de dopage de la structure complete est représenté sur la figure (2.5). Le plan (X y)
correspond aux dimensions de la structure et la variation de la couleur donne le niveau de

dopage en fonction de ses coordonnées.

03

0.25

Position Y {m)

0 0.2 04 06 08
Position X (pm)

Figure (2.5) : Profil de dopage en fonction des coordonnées (x, y)

2.4.3. Elaboration du maillage

Le maillage est une phase trés importante de la simulation puisque les calculs se font en
chaque point de celui-ci. La précision de la solution va donc dépendre de la qualité de ce
dernier. Un maillage fin apportera plus de précision, mais nécessitera beaucoup de temps de
calcul. 11 faut donc obtenir un compromis.

Les différents criteres de raffinement d’un maillage sont :
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-1l est nécessaire de raffiner dans les régions ou le dopage varie fortement (au niveau des
jonctions), dans les régions ou les charges s’accumulent, et au niveau des zones peu dopées
mais sous fortes polarisations.
-1l est inutile de raffiner le maillage dans les régions électriquement neutres et les oxydes.

Dans le cadre de notre étude, le maillage est uniforme suivant I’axe x tel que Ax=35 nm, par
contre ce dernier varie d’une maniére non non uniforme suivant I’axe y avec un pas Ay
compris entre 5 nm et 0.5 nm.

Le choix du pas de I’espace et du temps est régi par les deux limitations suivantes [24]:
-Le pas spatial doit étre suffisamment petit par rapport a la longueur de Debye.

\/sz +Ay2 < s
an

-Le pas temporel doit étre supérieur au temps de relaxation.

SUT
Doan;

At >

Le maillage adopté pour simuler le transistor MOS est présenté dans la figure (2.6).

0.3

0.25

Position ¥ {um)
o
ha

o
=
L4 ]

0'10 01 02 03 04 05 06 07 08

Position X (pm)

Figure (2.6) : Maillage optimisé pour la simulation du transistor MOS
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2.4.4. Solution initiale

Un probléme délicat est la détermination de I’approximation initiale en V, N et P
nécessaire au départ du processus itératif. Le temps de calcul dépend directement de la qualité
de celle-ci. De plus, une solution trop mauvaise peut conduire a une non-convergence de
I’algorithme utilisé, se traduisant par un incident arithmétique, ou des oscillations. Ce
probléme a toutefois été rendu moins crucial par I’emploi des nouvelles formules de
discrétisations, qui semblent moins sensibles & la qualité de la solution initiale (rayon de
convergence plus grand).

Pour notre simulation, nous avons utilisé la méthode d’approximation des pseudo-
potentiels de Fermi [25].

La densité des majoritaire dans les zones N et P est connue, ce qui fait que, le gradient du
pseudo-potentiel de Fermi est faible. Nous le considerons donc constant et égal a sa valeur au
contact dont dépend la zone considérée.

Ce qui s’exprime de la fagon suivante :

V,, =Cst ]

YA 0 pour une région de type N (2.42)
p=

Vp = CSt B

Y2 0 pour une région detype P (2.43)
N =

Avec les conditions aux limites définies plus haut, ces problemes ont été résolus aisément
sur le maillage choisi, en utilisant la méthode SOR (Successive Over-Relaxation). La figure
(2.7) présente la distribution des pseudo-niveaux de Fermi sur toute la structure MOS.
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Position ¥ {um)
o
o
Position Y (um)

04 08
Position X (pm) Position X {(um)

(@) (b)

Figure (2.7) : Solution initiale des pseudo-niveaux de Fermi: (a) pseudo-niveaux de Fermi des

04 06

électrons; (b) pseudo-niveaux de Fermi des trous

La solution initiale a été obtenue d’une maniére itérative par la résolution du systéeme

d’équations a trois inconnus.
GVo(i-1i)+DVo(i+1 j)+BVo (i, j-1)+HVo (i, j+1)=SVo (i, )=No (i, j)-Ro (i, J)+C(i,i) (2.44)

Les concentrations des porteurs libres ont été calculées d’une maniére analytique en

utilisant les relations normalisées suivantes :

NO =€ o Vi

PO = eV" Vo

(2.45)

L’organigramme ci-dessous résume les étapes nécessaires qui permettent d’avoir la
solution initiale des trois variables No, Po et V,. Cette approximation est exellente en

comparaison du résultat final.
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Déterminer les pseudo-niveaux de

Fermi V, et V,

Calculer V, a partir de I’équation
lingaire V2V0 =Ng—Fy+C parla
méthode « SOR »

l

Test de Non
Convergence

Oui

Sauvegarder les résultats
Vo, No et Po

Figure (2.8) : Algorithme de base pour la détermination de la solution initiale au niveau de la
structure MOS
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Les solutions initiales pour les trois inconnues Vo, No et Py sont représentées sur la figure
(2.9).

03

0.3
14
0.25 0.25 12
£ o2 £ o2 10
> >
c
:g 0.15 é 0.15 2
w ‘m
& g &
0.1 0.1
4
0.05 |
0.08 5
0 04 06 0 04 06
Position X (um) Position X (um)
(@) (b)

o

=

<
[=]
(2]

Position Y {um)

o
a

0.4 06
Position X (pm)

(©)

Figure (2.9) : Distribution de la solution initiale : (a) Concentration des électrons ; (b) Concentration

des trous ;(c) Potentiel électrostatique.

2.4.5. Initialisation temporelle des variables V, N et P

La résolution d’un systéme qui s’écrit d’une maniere implicite (en fonction du temps)
nécessite I’initialisation des trois inconnues V, N et P.

A I’instant t=0, nous avons :

NO=Np /n;

0 / pour une région de type N (2.46)
P~ = N; ND
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NO=n /N4

50 _ N, pour une région de type P (2.47)
=Np /N

Le potentiel électrostatique a I’instant t=0 peut étre obtenu par la résolution numérique du
systéme suivant (équation de Poisson) :

0 0 0 0 o
G'V(?—l,j) + D.\/(?+Lj) + B.V(?lj_l) HHVG SV ) =Nig) R+ C (i, ) (2.48)

2.4.6. Solution finale

Nous sommes donc confrontés a la résolution d’un systeme couplé de 3.*m*n équations
algébriques dont les inconnues sont les valeurs du potentiel, les concentrations en électrons et
trous en chacun des points du maillage.

Deux possibilités existent pour résoudre les trois systémes d’équations obtenues.

-La premiére consiste a résoudre simultanément les trois équations en tenant compte donc du

couplage qui les relie. On utilise par exemple une méthode de Newton-Raphson généralisée
[26, 3] soit :

oRS ORS OR
NN P | (pyket) (g
OR  ORN ORN || ket y
| ANKHE =] ZFK (2.49)
N N P " .
S L —Fp
N N P

Apres I’évaluation a I’itération k, de la matrice Jacobienne ainsi que du résidu, on inverse

le systeme afin de calculer les valeurs corrigées du potentiel et des densités de porteurs par :

NKH = NK 4] aNKH (2.50)
Pk+1 Pk AF,k+1
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-La deuxieme méthode de résolution qui est une méthode découplée est relative au régime de
faible et moyenne injection [27, 28], elle a été proposée en premier lieu par Gummel en 1964
[29, 30] pour résoudre numériquement les équations des semiconducteurs dans le cas d’une
géométrie unidimensionnelle. 1l est cependant possible de I’étendre au cas des structures
bidimensionnelles. Celle-ci présente I’avantage d’une bonne stabilité numérique alliée a une
convergence linéaire et des besoins réduits en mémoire machine.

La méthode choisie dans le cadre de ce travail est la méthode de Gummel.

Le principe du calcul itératif en analyse numérique repose sur I’utilisation d’une valeur
initiale, puis de la raffiner par une succession d’approximations qui lui permettent de se
rapprocher graduellement de la solution finale. La solution initiale obtenue, décide donc de
I’exactitude de la solution finale. Cette méthode assure une bonne convergence tres rapide.

La méthode de résolution de chaque systéme d’équations, est celle préconisée par SOR
[31, 32]. Le choix de cette méthode a été motivé par sa bonne convergence et le gain en
mémoire machine.

L’introduction d’un parameétre de relaxation w sur la méthode de Gauss-Seidel permet de
former une combinaison linéaire.

Alors, les valeurs corrigées du potentiel et des densités de porteurs en fonction du nombre
des itérations k sont données par :

kil _ @ K k k k K
Virj :g(Ni,j‘Pn,j+Ci,j—G-Vi—1,j—D-Vi+1,j—B-Vi,j—l—H-Vi,j+1)+(1—a))Vi,j (2.51)

kil _ @ 1k k k k k k(252
Nij =$[RSRH _A_tNi,j_Al-Ni—l,j_A2-Ni+1,j_A3-Ni,j—1_A4-Ni,j+1J+(1_a’)Ni,j (2:52)
kel _ @ 1 ok k k k k k (2.53)
Ry} =_B[RSRH ~ o b TBrRsL B R _83-P|,j—1_B4-P|,j+1)+(1_a’)P|,j
—Bs

Le paramétre de relaxation doit étre compris entre 0 et 2.

w<1 sous-relaxation

w>1 sur-relaxation

Le calcul itératif de la méthode de Gummel s’arréte automatiquement lorsque deux valeurs
successives de la norme du vecteur des inconnues X sont suffisamment voisines. Pour cela on

peut utiliser les critéres de convergences suivantes :
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Norm H x K+l _xk H < ¢ dansle cas du vecteur du potentiel V

y k1 _ yk (2.54)

Norm{—

Xk+1

} < ¢ dansle cas du vecteur des densités des porteurs N et P

k présente le nombre d’itérations de Gummel.
Les différentes étapes du calcul de la solution final sont synthétisées sur I’organigramme
de la figure (2.10).

59



Chapitre 2 Modélisation numérique et résultats de la simulation d’un transistor MOS

-Solution initiale (Vo, No et Py)
-Initialisation temporelle(V'=", N™° et P*™)

&

v
Résolution de I’égquation de POISSON

k+tl @ k k k k k
Vi = I(Ni,j -Rj+GCi j—GViZ1,j—DViyy, j-BVijj1 —H -Vi,j+1)+(1_w)vi,j
v
Résolution de I’équation de Continuité des électrons

kl_ @ 1k k k k k k
Ni =_7(R5RH ———Ni i AN ANy —As-Ni,j—l—Azt-Ni,j+1]+(1—w) Ni';

A At
v
Résolution de I’équation de Continuité des trous
R = _%_)(RSRH _Aitpll,(j ~ByRYy |~ By Py~ By RN - B4-P|I,(j+1j+(1—w) RY;

v

Test de Non

Convergence

t—t+1

Nfe— N
Pl Pt
Ve A1

v

Sauvegarder les résultats
N, Plet V!

v

t= tmax

Non

Oui

Figure (2.10) : Algorithme de base pour la détermination de la solution finale au niveau de la
structure MOS
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2.5. Résultats de la simulation numérique en régime statique

Le transistor MOS est polarisé par une tension de grille Vg =0.8V et unetension de drain
Vgs =1V.

La figure (2.11) présente I’erreur du potentiel en échelle logarithmique en fonction des
itérations de Gummel, on observe une bonne convergence vers la solution finale. Le calcul
itératif s’arréte automatiquement pour une précision de 10°°. Chaque itération prend une durée
de 0.0265 s.

Erreur du potentiel en échelle logarithmique

i i i i i i i
0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000
lterations

Figure (2.11) : Erreur du potentiel & I’échelle logarithmique

La figure (2.12) représente la répartition de la densité des électrons sur toute la structure
MOS a I’échelle logarithmique.

Prés de la diffusion drain, on apercoit un creux qui correspond a la zone désertée de la
jonction drain-substrat polarisée en inverse.

On remarque une création d’un canal d’électrons qui relie les deux jonctions source-drain.
Prés de I’interface oxyde-semiconducteur, la densité des électrons décroit de la source vers le
drain en raison de la polarisation inverse drain-substrat qui a la fois crée une zone désertée et
affaiblit le champ di a la grille

La distribution de la densité des trous est présentée dans la figure (2.13) en échelle
logarithmique. Dans le substrat, la densité des trous est a sa valeur d’équilibre
thermodynamique (20.10™). On observe parfaitement une zone déserté de la jonction drain-
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substrat. La concentration des trous décroit du substrat vers I’interface oxyde-semiconducteur
en raison du champ électrique qui repousse les trous vers le substrat.

La figure (2.14) montre la distribution du potentiel électrostatique dans le transistor MOS,
on note en particulier les barriéres de potentiel source-substrat et drain-substrat. La premiere
est due au potentiel de diffusion entre les différentes régions, la seconde au potentiel appliqué.

Dans le canal, le potentiel varie exponentiellement le long de I’interface

22 ‘ ‘ ‘ ‘ ! ! ! !

N
[N
!

: Source

o s s s s
2~ o ® o
T Y T

Concentration des électrons
Concentration des électrons

o3 03 o T e i : : j i i i I
} ; 08 O 10
02 oi 2 04 0 01 02 03 04 05 06 07 08
Position Y (um) Position X (um) Position X (pm)
(@ (b)

Figure (2.12) : Concentration des électrons : (a) Distribution de la concentration des électrons; (b)

Concentration des électrons en fonction de la position a I’interface oxyde-semiconducteur

Source : : : Drain:

18 4 T T
14

12

0.1

Position ¥ (um)

o
o
[

Concentration des trous

T A T e . P
o1l ; i ; i ; ; i ;
0 0.1 02 03 04 086 06 07 08
Position X (pm) Position X (pm)
(@) (b)

Figure (2.13) : Concentration des trous : (a) Distribution de la concentration des trous; (b)

Concentration des trous en fonction de la position a I’interface oxyde-semiconducteur
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o - ]
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Potentiel électrostatique (V)

o
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Figure (2.14) : Potentiel électrostatique : (a) Distribution du potentiel électrostatique; (b) Potentiel

électrostatique en fonction de la position a I’interface oxyde-semiconducteur

2.5.1. Répartition du champ électrique

La figure (2.15) présente la répartition du champ électrique totale sur toute la structure,

ainsi qu’a I’interface oxyde/semiconducteur. On remarque la valeur importante du champ

électrique au niveau des zones de charges d’espaces (drain-substrat et source -substrat). De

plus, nous observons dans la zone pincée, des champs intenses.

Source Grille 7 : : : :
03 (] A MLt IRt SERITRS becenoecs .
025 S-S IS N . . ]
3 i i i i
= 02 5 = ' ' : :
H g0 I e ]
> 018 s s s 1 s
c 4 =T S R NS T S LS i
o = : : : :
s 041 B : : ; :
o 3 Ko T1) S S — SRS S | —— S g
& 005 a : : 1 ;
£ : ' : '
0 ; 2Em ‘s s' ‘s s'
aos T e e A s S
01 ; i i i 0 ] 1 i I
0 02 04 06 08 0 0.2 04 0.6 0.8 1
Position X (um) Position X (um)

Figure (2.15): Champ électrique total : (a) Distribution du champ électrique total; (b) Champ

électrique total en fonction de la position a I’interface oxyde-semiconducteur
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2.5.2. Répartition de la densité du courant

La figure (2.16) présente les lignes de la densité de courant qui évoluent dans le transistor
MOS. Le courant représente pratiquement le courant d’électrons.

Ces courbes ont été déterminées comme les lignes équipotentielles de la densité du courant
total.

J=J,+3,

Les aires comprises entre chaque courbe et I’axe horizontale sont égales entre elles et
représentent le courant source-drain. La densité de courant est maximale a I’interface oxyde-
semiconducteur et décroit jusqu'au contact du substrat.

Les caractéristiques de sortie et de transfert sont présentées sur la figure (2.17) pour
différentes tensions de grille et de drain tel que Vg=0.8, Vgs=1, Vgs=1.1 et Vgs= 0.3, V4s=0.5
et Vys=1.5.

Le courant de drain a été calculé par I’intégration de la densité du courant au niveau du

contact de drain suivant la formule suivante :

l4s = Sprain- z J(, J)

Drain
Pour valider notre modele, les caractéristiques obtenues ont été comparées favorablement

avec celles obtenues en utilisant le logiciel de simulation SENTAUSUS.

03 Source Canal Drain
: \8.42 -
agy | |\842 7-1255.43‘“&7-77\@/
253 518
0.25
E
=2 0.2
>_
=4
o
= 016
[=]
o
0.1
0.05

0l?! 0.1 0.2 0.3 04 0.5 0.6 0.7 0.8

position X (um)

Figure (2.16): Lignes de courant a I’échelle logarithmique
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x10* x10™

I I
—— MATLAB A —— MATLAB -
----- SILVACO-TCAD | | § Vg=1.1Vv ----- SILVACO-TCAD | | ; § Vd=15V

Courant de drain (Afpm)
-
i

Courant de drain {(A/pm)
(2

i i ; i i i i N i
00 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 14 1.6 00 02 04 06 08 1 12 14 16
Tension de drain (V) Tension de grille (V)

(@) (b)
Figure (2.17): Caractéristiques électriques du transistor MOS : (a) Caractéristique lgs-Vgs; (b)

Caractéristique lgs-Vigs
2.5.3. Conductance et transconductance

La figure (2.18-a) et (2.18-b) représentent respectivement la conductance et la
transconductance de drain pour différentes tensions de drain et de grille.
Le calcul de ces deux grandeurs est purement numérique en utilisant les formules

présentées dans le premier chapitre.

0.7 T T 0.35 1 ‘
: : Vgs=1.1v Vds=1.5v || ;
0.6 L -nnmmmmmeeeennienns vgs=iv || 03 Vds=0.5v [L._.. |
> ; Vgs=0.8v = Vds=0.3v | ;
< £ 3 3
E B 025 r-eoreennrnnenes et PSS SRR <
o ; !
g 3 | |
] @ 0.2 L RRRRMREEELL SEELCLCRLF GELp T oCR
3 | |
@ b i '
o 1 - LI TEN AV SRR i g
§ 2 1 1
o 5 : ;
3 R brvmemmeaneaneananas e :
c c :
S & ‘ :
3] = :
0,05 - --mmm oo B
0 i : 0 1 i
0 0.5 1 1.5 0 0.5 1 15
Tension de drain (v) Tension de grille (v)
(@) (b)

Figure (2.18): (a) Conductance de drain ; (b) Transconductance de drain
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2.5.4. Capacités intrinseques

Nous avons effectué des simulations de la structure MOS, par plusieurs points de
polarisation statique : Vs et Vs allant de -2 & 2 V par pas de 0.05 V. Afin d’obtenir la charge
totale Qg stockée sur la grille, il est nécessaire de procéder a une intégration sur toute la zone
du canal :

canal n

Qg =S. 2, 2 a(pG,)-nGi )~Np(, )-Na, j))

i j=1
S représente la surface de la section de la grille et m le nombre des mailles qui construisent
le canal.
Dans notre simulation, nous avons supposé que la charge stockée sur la grille est I’effet
miroir de la charge stockée sous I’oxyde de grille (canal).
A partir du calcul de la charge Qg nous avons calculé les capacités Cgg, Cyg, Chy €t Cqq qui
sont représentés sur la figure (2.19) en fonction de Vg pour une tension de drain Vys=0.8 V

T T T
Capacité Substrat/Grille
Capacité Drain/Grille =
Capacité Source/Grille

Capacite (Fipm)
Capacité Grille/Grille (F/fum)

-2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 15 2 -2 1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 15 2
Tension de grille (V) Tension de grille (V)

Figure (2.19): Capacités intrinséques du transistor MOS calculées a partir de la charge de grille
2.6. Résultats de la simulation numérique en régime temporel

La simulation transitoire du transistor MOS a été effectuée avec par une tension de drain
Vgs=1V et une tension de grille Vg variant de 0 jusqu'a 0.8V avec une variation non linéaire de
durée 0.01ps (voir la figure (2.20)). Le pas temporel choisit pour notre simulation est
At=0.00005 ps.

La figure (2.21) présente la variation de la concentration des électrons a I’interface oxyde
semiconducteur pour différentes valeurs de temps. On peut voir clairement I’évolution de la

concentration des électrons avec le temps jusqu’a atteindre le régime statique.
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La variation du courant électrique en fonction du temps au niveau des trois contacts (Drain,
source et substrat) est présentée sur la figure (2.22), on distingue deux régimes, le premier est
transitoire et le deuxiéme est stable. La stabilité du courant de drain apparait aprés 10 ps.
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Figure (2.20) : Tension de grille appliquée en fonction du temps
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Figure (2.21) : Variation de la concentration des électrons dans le canal en fonction du temps
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Courant {(Afpm)

— Courant de drain
= Courant de substrat
45| | = Courant de source

T T

107 10" 10" 10" 10" 0™ 10° 10°

Temps (s)
Figure (2.22) : Courant transitoire au niveau des trois contacts (Drain, Source et Substrat)

2.7. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons développé un modéle de simulation numérique de transistor
MOS fonctionnant en régime statique et temporel basé sur la résolution bidimensionnelle des
équations des semiconducteurs, incluant quelque modeéles physiques tel que la génération-
recombinaison, la mobilité...

Nous avons résolus les trois équations de base des semiconducteurs a I’aide d’un schéma
auto cohérant proposé initialement dans un cas unidimensionnel par Gummel [13].

Les trois équations sont discrétisées a I’aide du concept des différences finies, puis les trois
systemes d’équations obtenues sont résolus par la méthode « SOR ».

Les principales variables telles que le potentiel électrostatique et les densités de porteurs
libres ont été calculées, ainsi que les variables dérivées telles que la densité de courant, le
courant au contact, et le champ électrique.

Les résultats obtenus par notre simulation numérique ont été présentés et comparés
favorablement a celles obtenues par un simulateur de référence (SENTAURUS). D’autre part,
cela nous a permis d’observer plusieurs phénomenes. Citons en particulier, le pincement du
canal, les variations des zones de charge d’espace a partir de la cartographie de la
concentration des électrons et des trous ainsi que les lignes de courant qui définissent la
trajectoire des électrons dans le transistor MOS.

D’autre part, les caractéristiques électriques du transistor MOS (courant de drain) ont été
présentées dans les régimes statique et transitoire.

A partir du modéle développé, nous pouvons d’une part déterminer les principaux parametres
intrinseques du transistor MOS en régime statique et d’autre part étudier le fonctionnement du

composant dans le domaine temporel (temps de stabilité, réponse temporelle,...).
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La suite du travail consistera donc & développer un modele électromagnétique en utilisant la

méthode FDTD pour étudier la compatibilité électromagnétique du transistor MOS.
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Chapitre 3 Développement et validation du code FDTD pour la simulation...

3.1. Introduction

La conception de circuits hyperfréquences nécessite une analyse électromagnétique
détaillée. La méthode utilisée dans ce travail est une analyse électromagnétique globale dans
les domaines spatial et temporel.

Nous allons tout d’abord exposer dans ce chapitre, le modéle électromagnétique choisi
pour notre étude. Celui-ci repose sur le concept défini totalement sur les équations de
Maxwell.

Nous allons voir la méthode FDTD qui est une approche numérique permettant la
résolution des équations différentielles dans les domaines spatial et temporel.

L’application de cette méthode aux équations de Maxwell dans I’espace libre a été
introduite pour la premiere fois par Yee en 1966 [1], la méthode consiste a approcher les
dérivées partielles spatiales et temporelles qui apparaissent dans les équations de Maxwell par
des différences finies centrées.

Ainsi, nous mettrons le point sur les principaux points clés de la méthode FDTD tel que la
discrétisation des équations de Maxwell aux sens des différences finies centrées, le critere de
stabilité d0 au choix du pas temporel et la dispersion numérique due au choix du maillage
spatial. Nous détaillons également le traitement de certaines conditions aux limites qui seront
utilisées dans notre travail telles que la condition de type PEC (Perfect Electric Conductor) et
de type PMC (Perfect Magnetic Conductor). De plus, pour délimiter I’espace de calcul et
simuler un espace ouvert infini autour de la structure, des conditions absorbantes de type
UMPL (Uniaxial Perfectly Matched Layer) ont été utilisées [2, 3].

De plus, la méthode FDTD dans sa formulation de base ne prend pas en compte la
présence d’éléments localisés (linéaires et non-linéaires) dans I’espace de calcul. Pour
contourner ce probleme, I’équation de Maxwell-Ampere sera modifiée de telle sorte a élargir
la méthode aux éléments localisés LE-FDTD (Lumped Element-FDTD) [4, 5].

Nous allons ainsi effectuer des simulations numériques relatives aux interconnections
(microstripline, via) pour montrer leurs effets sur le fonctionnement des circuits microondes.
Toute cette étude se fera sur une tres large bande de fréquence allant du continu jusqu'a 100
GHz.

Finalement, nous allons simuler un élément localisé non linéaire tel que la diode PIN dans

le domaine temporel en utilisant un code de calcul développé avec le logiciel MATLAB.

73



Chapitre 3 Développement et validation du code FDTD pour la simulation...

3.2. Equations de Maxwell

Considérons une région de I’espace dépourvue de sources électriques ou magnétiques. En
utilisant les unités du systéme international, les équations de maxwell généralisées sont
données sous leurs formes intégrale et différentielle par les lois présentées ci-dessous [6].

v' Loi de Faraday

Zt_gz_vxé_Jm
5o o . o
éﬂLBdszﬂkEdL{kJm% (3.1)
v’ Loi d’Ampére
D _vxh-3,
2 [J DS =~ Hal - [ JocS (32)

v' Loi de Gauss pour le champ électrique (en I’absence de charges électriques)

V.D=0
ﬁ%Dd§=O
(3.3)
v" Loi de Gauss pour le champ magnétique
V.B=0
ﬁ%éu§=o
(3.4)

Dans un milieu linéaire, homogeéne, isotrope et non dispersif, nous avons:
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ue])

Il
=

I

(3.5)
(3.6)

O
Il
™
my

Avec :

E = champ électrique (V/m)

D = densité de flux électrique (C/m?)

H = champ magnétique (A/m)

B =densité de flux magnétique (W/m?)

Je = densité de courant de conduction électrique (A/m?)

Jn = densité de courant de conduction magnétique (V/m?)

M = perméabilité magnétique (H/m)

&= la permittivité électrique (F/m)

Si on appelle ¢ la conductivité électrique et o la résistivité magnétique, on obtient les
expressions de Jn, et Je en fonction de E et H selon:

I =op.H (3.7)
Jo=0.E (3.8)
3.3. Présentation de la méthode FDTD

La méthode FDTD permet de résoudre les équations de Maxwell au sens des différences
finies dans le domaine temporel. Elle impose une double discrétisation, spatiale et temporelle.

Cela se traduit par la construction d’un maillage de la structure a étudier ainsi que par la
discrétisation de I’axe temporel. En imposant une excitation en un point de la grille, les
composantes du champ électromagnétique seront calculées de maniére itérative en tout point
de la grille et a tout instant. L’évolution temporelle du champ électromagnétique pourra étre
déterminée en tout point de la grille. Une source d’excitation large bande permet de
caractériser des structures linéaires sur une large bande de fréquences et en une seule

simulation.
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3.3.1. Principe de YEE

Nous considérons un espace de modélisation (O, X, Yy, z). Ax, Ay, Az représenteront les pas
de discrétisation dans les trois directions et i, j, et k les coordonnées d’un point de I’espace
considéré.

Dans le cas ou Jn=Je=0, la projection des deux équations (3.1) et (3.2) sur les trois axes de

coordonnées x, y et z, donne :

oH, __ 1[0, %y -
ot u\ oy oz (3.9)
oH 1(0E, ©oE
D A [ty S 3

ot ,u( 0z oX j (3.10)
ot u\ ox oy '
OBy _1{oH, OBy

ot _g( oy o (3.12)
OBy 1(oH, oE

y _ -+ x _Yg

ot s( 0z  oX (3.13)
OE, 1(dHy oE,

" —g{ x o (3.14)

Afin de pouvoir implémenter ces équations dans un systeme de calcul numérique,
I’approximation de la dérivée centrée et le diagramme de Yee [1] représenté sur la figure

(3.1), seront utilisés et permettent d’aboutir au systéeme d’équations suivant :

1 1
t n+= n+=

EQ+1(I’J’k):EQ(I’J’k)+m H, Z(I’J’k)_HZ Z(I,j—l,k)

1 1
dt | ones I (3.15)
v Hy 2(i,j,k)-Hy 2(i, j k-1)
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&.AZ

1 1
£ (i, 1K) = ) (i J.K)+ {H;HZ(Lj,k)—H:+2(i,j,k—1)]

1 1
dt |, 0+ T (3.16)
{ JOTI 2<.—uk>]

1 1
1/: - .. dt n+> . . n+2> . .
E; (i, j.k)=E7 (i, j,k)+ Ax{Hy 2(i, j,k)-H, 2(I—1,j,k)]

E.
1 1
dt n+- n+> (3.17)
1
Hy 2(i,j,k)=Hy 2(i, j,k)+%[E§‘(i, j,k+1)—EQ(i,j,k)}
dt T, o (3.18)
_E[EZ (i, j+Lk)-E7 (i, j,k)}
I‘1+1 n—l dt
Hy 2(i,j.k)=Hy 2(i, j,k)+m[E?(i+1, j.K)-ED (i, j,k)}
dt nre - nr. - 3.19
_E[EX (i, j,k+1)—Ey (i, J,k)} (3.19)
Hy 2(i.j.k)=H, 2(i j,k)+ﬂdixy[EZ”(i,j+1,k)—EQ(i, j,k)}
dt Ny . nr. - 3.20
—M[Ey(wl, i k)-Ey (i, J,k)} (3:20)
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Figure (3.1) : Cellule de Yee

3.3.2. Source électromagnétique

Afin d’étudier la caractéristiques de la structure considérée, il est nécessaire d’exciter
électromagnétiquement celle-ci. Le choix de la source électromagnétique va dépendre de la

forme de cette structure et de la bande de fréquence ciblée.

3.3.2.1. Forme temporelle

Pour balayer un large spectre de fréquences avec une seule simulation, on utilisera un
signal de type Gaussien dont I’équivalent fréquentiel est une « demi-Gaussienne ».
Une source Gaussienne sera définie de la fagon suivante [7]:

~(nAt-T,)

= (3.21)

S(n)=e
Ou:
n est le nombre d’itérations.
At est le pas temporel.
To désigne le retard par rapport a I’instant t=0.
T est proportionnelle a la largeur a mi-hauteur de la Gaussienne, cette grandeur dépend de

la fréquence maximale de la bande a étudier:

(3.22)
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Figure (3.2) : Forme temporelle d’une source Gaussienne
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Figure (3.3) : Spectre fréquentiel d’une source Gaussienne

Cette source pose un probléme pour I’étude des bandes étroites. En effet, dans ce cas fmax
est faible, alors T sera trés important devant As ce qui augmente le nombre d’itérations.

La source décrite ci-dessus permet une modélisation jusqu’a une fréquence maximale. Il
peut s’avérer nécessaire de modéliser une bande de fréquences n’incluant pas le continu
(guide d’ondes en bande X).

Pour ce faire, il suffit de multiplier la Gaussienne par une sinusoide dont la fréquence va

correspondre a la fréquence centrale de la bande spectrale a étudier.
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S(ny=e  T'  .Sin(2z.fg.nAt) (3.23)

ou:

fo représente la fréquence centrale de la bande étudiée.

i i i i
0 0.05 01 015 0.2 0.25 03 0.35
Temps (ns)

Figure (3.4) : Forme temporelle d’une source sinusoidale modulée par une Gaussienne
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Figure (3.5) : Spectre fréquentiel d’une source sinusoidale modulée par une Gaussienne
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3.3.2.2. Forme spatiale

D’une fagon générale, il faut appliquer une différence de potentiel variant au cours du
temps entre deux conducteurs. Pour cela, plusieurs cas sont possibles :
Dans le cas d’une ligne micro-ruban, le champ électrique est imposé sur une section

transverse (voir figure (3.6)) :

Ruban métallique

Plan de masse

Figure (3.6) : Alimentation d’une ligne microruban dans un plan transverse

U(t) est la tension variant au cours du temps entre les deux conducteurs. Elle correspond
au terme d'excitation. Dans l'exemple représenté, I’espace entre les deux conducteurs est

discrétisée en 3 cellules, I’expression du champ électrique s'écrit comme suit :

Ez(i,j,k,t):Ez(i,j,k,t—dt)+% (3.24)

Il existe une autre possibilité qui consiste @ modéliser une source de tension localisée,
éventuellement avec une résistance interne, entre la ligne et le plan de masse. Des
considérations similaires peuvent étre prises pour d’autres types de lignes et avec d’autres

technologies.
3.3.3. Critere de stabilité

Le critere de stabilit¢ numérique répond a deux impératifs, I'un spatial et I’autre,
numérique. En effet, les valeurs du champ en tous point du volume de calcul dépendent des
valeurs obtenues aux instants précédents. Ce schéma fonctionne sous la contrainte d’un critére
de stabilité reliant le pas temporel At aux pas spatiaux 4x, 4y et Az. En raison de ce critere de
stabilité, I’échantillonnage numérique doit étre suffisamment fin pour pouvoir suivre
I’évolution temporelle du champ électromagnétique. Celui-ci a été démontré par Friedrichs-
Lewy [6] :
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c 1 N 1 N 1
Ax2 Ayz Az2 (3.25)

OU ¢ est la vitesse de la lumiére dans le vide (~ 3.10* m/s)
Ce critére de convergence est defini dans le cas d’un maillage uniforme. Toutefois, le
méme critére peut étre retenu dans le cas d’un autre type de maillage orthogonal, tel que le

maillage non-uniforme par exemple.
3.3.4. Dispersion numérique

Lorsqu’un signal électromagnétique se propage dans un domaine de calcul maillé par les
différences finies, il subit des transformations (distorsion, atténuation) dues, entre autres, aux
effets dispersifs du maillage. Ces effets sont dus a la discrétisation qui donne une
représentation approchée des signaux, mais aussi et surtout, aux précisions des formulations
utilisées pour approcher les dérivées partielles. En d’autres termes, cette dispersion dépend,
d’une part, de la taille de la cellule Ax, Ay, Az par rapport a la plus petite longueur d’onde
présente dans le spectre d’analyse, et d’autre part, de I’ordre de I’erreur commise lors de
I’évaluation des dérivées partielles qui figurent dans les équations de Maxwell [8].

En résumé, en choisissant une valeur d’incrément spatial inférieur a la valeur /10, il parait

juste de dire que le phénomene de dispersion est négligeable.
3.3.5. Conditions aux limites
3.3.5.1. Conducteur électrique parfait (PEC)

Dans le cas d’un conducteur parfait, les composantes tangentielles du champ électrique
doivent étre forcées a une valeur nulle. Pour le cas des conducteurs réels dont on connait la
conductivité, on affectera celle-ci aux cellules élémentaires de I’espace FDTD.

Dans le cas de la figure (3.7), I’expression des deux composantes perpendiculaires du
champ électrique sont définies par :

Ex(i,j.k+1)=Ey (i, j+Lk+1)=0

Ey(i,j.k+1)=Ey(i+1 j,k+1)=0 (3.26)
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AX

w

1N

(i, j,k)
Figure (3.7) : Condition PEC dans la face supérieure d’un cube (i, j, k)

Généralement ce type de condition est appliqué dans deux cas :
v" La conductivité électrique est élevée et les effets de peau sont négligeables
v" Pour définir un plan anti-symétrique pour le champ électrique

3.3.5.2. Conducteur magnétique parfait (PMC)

Une condition aux limites de type conducteur magnétique parfait, Perfect Magnetic
Conductor (PMC), impose la nullité de la composante tangentielle du champ électrique H sur
la face considérée.

Dans le cas de la figure (3.8), la condition a la limite PMC est définie par I’expression [9]:

fixH =0 (3.27)

Avec i est le vecteur normal unitaire de la surface considérée.

L

(i) K

Figure (3.8) : Condition PMC a la face supérieure d’un cube (i, j, k)
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Généralement ce type de condition est appliqué dans deux cas :
v" Sur une surface d’un matériau de grande perméabilité
v" Pour définir un plan de symétrie du champ magnétique

3.3.5.3. Condition absorbante UPML

Un des grands défis dans la simulation FDTD-3D est de traiter les problemes radiatifs avec

des domaines ouverts en utilisant la Conditon Absorbing Boundary Conditions (ABC) [10].

Dans de telles applications, il sera nécessaire de définir les frontiéres du domaine comme
étant infiniment radiatives, c'est-a-dire sans réflexion. Une premiére possibilité revient a
utiliser des conditions aux limites de type Uniaxial Perfectly Matched Layer (UPML)
condition, qui permettent d’absorber les ondes planes mais nécessite de bien connaitre la
direction de propagation. On peut également contourner ce probléme en définissant un
matériau artificiel anisotrope qui est transparent et infiniment absorbant (matériau présentant
de fortes pertes) pour la longueur d’onde incidente. Donc une région UPML n’est pas a
proprement parlé une condition aux limite, mais plutét un artifice de simulation qui permet de

simuler des domaines infinis.

Les équations de propagation de Maxwell dans un milieu anisotrope sont définies par [11] :
VxH = jweSE (3.28)
V x E:—j.a).,uf.l-zl (3.29)

Ou E et H représentent les vecteurs du champ électrique et magnétique avec la forme

phaseur et ou s représente le tenseur diagonal, il est donné par :

SyS
Y2 o 0
Sy
s=| 0o =%
Sy
; S (3.30)
L Sz

Sx, Sy et s; sont les permittivités complexes suivant les trois directions X, y et z, ils sont

donneées par :
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Sy =ky + Ix
Joe
o
sy =ky +——
y y joe
31
SZ=kZ+ _CTZ (33)
Joe

Afin de prévenir les problémes de désadaptation entre le milieu isotrope et les couches
UPML (figure (3.9)), et de réduire ainsi les réflexions, la conductivité de la couche UPML

varie graduellement tout au long des trois axes X, Yy, z suivant les équations :

1 u
Gx,y,z(u)z g2 | .op

1 u

kx,y,z(u)= 9X (3.32)

u représente la distance normale de la région UPML, A est le pas de discrétisation spatial, ¢

et o sont des constants, (conductivité du materiau).

Coin imax UPML Coin
S X max
< Milieu isotrope >
UPML UPML
’[Zf !
- : s
] Coin Tt UPML Coin
X

Condition PEC

Figure (3.9) : Condition absorbante UPML dans le plan (x, z)
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La forme vectorielle de I’équation (3.28), est donnée par I’expression ci-dessous

(oA, oH, | s.s |
oH, My y~z 0 0
oy oz Sy _
H, oH S B
Oty oM, | jog| 0 20 ||Ey
oz OX Sy _
oHy o, 5.5, | L7 (3.33)
A 0 0 y
OX oy s,

Dans la région UPML, le champ électrique et la densité de flux électrique sont reliés par

les trois formules suivantes:

(3.34)

Substituant I’équation (3.34) dans (3.33), la nouvelle formule obtenue est donnée par

I’équation suivante:

_aﬁz aﬁy'
ER
oHy 0oH,
RS
OX oy

Sy 0 O Dy
=jo| 0 s, 0| 5y
0 0 s||D

(3.35)

Le déplacement de I’espace fréquentiel vers I’espace temporel peut étre effectué en

remplacgant le terme jw par I’opérateur

0
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[oH, oHy ]
oz
aaHy oH d G O 0D % ° Px
TX_Tz1=210 k, 0[|Dy|+=|0 o, O ||Dy
oz OX ot 0 0 k 0 0
Hy oH, x] LB, oxJ LD, (3.36)
| OX oy |

En faisant le méme traitement pour I’équation (3.29), la variation du flux magnétique avec

le temps dans la région UPML est donnée par I’équation suivante:

0z
;Ey - o0 o)fe] [oy O By
X _ =2\ =_—2|0 K, O.By+—0 o, O.By
0z OX ot 0 0 K & 0 0
ﬁ_@ X BZ GX BZ (337)
| X 0Oy |

3.4. Modélisation des éléments localisés linéaires

La méthode FDTD traduit une discrétisation spatio-temporelle des équations de Maxwell,
elle prend en compte tous les phénoménes électromagnétiques (propagation, réflexion,
diffraction, couplage...) dans un circuit électronique. Cependant, sa formulation de base ne
peut pas intégrer des éléments localisés dans le volume de calcul. En effet, la FDTD est basée
sur un calcul itératif des composantes du champ électrique E et du champ magnétique H, alors
que les éeléments localiseés linéaires ou non linéaires sont modelisés par des équations
électriques de type tension-courant (I-V).

Cette technique permet donc de prendre en compte des modéles de circuit plus fideles a la
réalité mais aussi plus compliqués. De nombreux modéles de diodes et de transistors peuvent
étre implémentés dans l'algorithme FDTD afin de modéliser de nombreux circuits microondes
complexes [12], [13].

De plus, l'insertion d'éléments non linéaires est peut étre améliorée en ajustant de facon
dynamique le pas temporel. Cela a pour effet de stabiliser l'algorithme tout en le faisant
converger plus rapidement [14].

Le couplage entre l'algorithme FDTD et un modeéle circuit se fait, soit par I'intermédiaire

des sources équivalentes, soit par l'intermédiaire du formalisme des fils minces. En général, la
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méthode temporelle de résolution des équations de Maxwell est couplée avec un simulateur
qui résout les relations de Kirchoff dans le domaine temporel tel que SPICE. Ces techniques
de couplage décrites dans [15] et [16] ont permis par exemple de modéliser des antennes
actives [17].

L’insertion d’un élément localisé se fait simplement dans une formulation basée sur
I’"equation de Maxwell-Ampere (équation 2.4.1). Cette équation traduit, au sein d’une cellule
élémentaire (figure (3.10)), la relation entre le courant total traversant la cellule Vx H et les
courants de conduction Jc = oF et de déplacement ¢.0E/0x.

AX

Cellule(i-1,j,k) Cellule(i,j,k)

. Element l:fL

localisé

& A
S P

Y ~ y
Ey(ijk) Ex(ij.k)

Figure (3.10) : Insertion d’un élément localisé dans une grille FDTD

Dans I"équation de Maxwell-Ampere, 11 est possible d’ajouter aux densités de courants de
conduction et de déplacement un terme de densité de courant J. modélisant le courant local
circulant dans I’"elément localisé [18]:

VxH=g—+Jc+J_ (3.38)

La densité de courant J, est reliée au courant circulant dans I’élément localisé grace a

I’équation 2.4.3 avec la surface de la cellule élémentaire (4XA4Y) traversée par le courant.

|
J, = L
L7 AX AY (3.39)

Le courant I, est une fonction plus ou moins complexe de la tension V qui est reliée au

champ E par la relation suivante:
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V =-E,(i, j.k).AZ (3.40)

L’insertion d’éléments localisés passifs et actifs dans la FDTD a été réalisée dans [19] a
deux dimensions. Cette méthode a été ensuite améliorée pour intégrer des éléments localisés

en 3D et a travers plusieurs cellules [20, 21].
3.4.1. Cas d’une résistance

A partir de la loi d’ohm V=R.I, la densité du courant qui circule dans la résistance peut

s’écrire de la fagon suivante:

N+ A - -
Je.22 (I, J’k):WZX.Ay(E;Hl(I’ i.k)+E] (i, J,k)) (3.41)

La substitution de I’équation (3.41) dans (3.2) permet d’avoir:

1- dt.Az dt
- 2.R.e.AX.A - o n+2 . .
E7 (i, k) = o= LD (i) k) + S |[VxHz 2(iik) (342
2.R.e.AX.Ay " 2.R.e.AX.Ay

3.4.2. Cas d’une capacité

La relation du courant qui circule dans la capacité en fonction de la tension est donnée par:

oV
|=c<
= (3.43)

Ce qui fait, que I’expression de la densité du courant qui circule dans une capacité orientée

suivant I’axe z a I’instant n+1/2 peut alors s’écrire de la fagcon suivante :

n+_ . CA .. ..
Je2 (i J,k)=AX.Ay%dt(E?+l(|, i.K)+ED (i, J,k)) (3.44)

D’ou L’équation FDTD qui régit la capacité localisé C est déduite selon :
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dt

= 1
1/: - .. n+2 . .
E; (i, i, k)=E] (i, j.k)+ ﬁ VxH, 2(i,jk) (3.45)
&.AX.AY
3.4.3. Cas d’une inductance
Le courant qui circule a travers une inductance L est:
1t
I ==[V(r)dr (3.46)
L 0

Dans le cas d’une inductance orientée suivant I’axe z, I’expression de la densité du courant

a I’instant t+1/2 est donnée par:

1
N+ AZAt .
I, 2= EM™(i, ik 3.47
L.Ax.AyZ : (JJ ) (3.47)

z
m=1

L’équation FDTD qui régit I’inductance localisée L est donnée par :

1
. o dt oo Azdt? .
E?+1(',J,k):E?(',J,k)+?-VXHz 2(',J,k)—m-m§1'§?("l’k) (3.48)

3. 5. Elément localisé non linéaire : La diode PIN

Afin d’avoir les caractéristiques électromagnétique du composant a étudier, il fallait
introduire, dans les équations Maxwell une relation reliant le courant circulant dans I’élément
a la tension a ses bornes.

Dans le cas d’éléments linéaires, cette relation est de type analytique (loi d’ohm).

Par contre, dans le cas d’éléments non linéaires, une résolution des équations de transport
(type modele DDM : Drift Diffusion Model) dans le composant considéré est nécessaire pour
avoir I’évolution du courant en fonction de la tension dans le composant considéré.

Dans cette étape, nous allons simuler avec MATLAB un élément non linéaire dans le
domaine temporel en utilisant la méthode FDTD. Nous avons choisi dans cette étude une
diode PIN avec une longueur de 2.5 pm, les régions N et P correspondant aux contacts Anode
et Cathode ont une longueur de 0.75um et un dopage de type Gaussien avec une concentration
en surface égale & 5.10"" At/cm®.

Le calcul de la réponse temporelle du courant au niveau des contacts Anode et Cathode est

effectué par la résolution numérique des équations du semiconducteur (8§ chapitre 2).
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Pour prendre en compte le modele électromagnétique, la diode PIN a été considérée
comme une source de courant dans la grille de Yee.

La figure (3.11), presente la distribution de la concentration des porteurs libres et du
potentiel électrostatique en régime permanent.

La variation du courant de sortie en fonction du temps est représentée sur la figure (3.12)
pour différentes valeurs de la tension appliquée. On observe clairement que le temps de
stabilité en régime transitoire évolue avec le potentiel appliqué.

Les facteurs de transmission et de réflexion de la diode PIN sont présentés sur la figure
(3.13). Le passage du domaine temporel vers le domaine fréquentiel a été effectué en utilisant
la transformée de Fourier rapide (FFT). Ces résultats sont validés avec ceux obtenus par le
logiciel SILVACO-TCAD.
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Figure (3.11) : Concentration des porteurs libres et potentiel électrostatique a I’intérieur

de la diode PIN
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Figure (3.12) : Courant de sortie en régime transitoire pour différentes valeurs de la tension

appliquée
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Figure (3.13) : Facteur de transmission et de réflexion de la diode PIN
3.6. Simulations des interconnections
3.6.1. Cas d’une ligne microruban

Nous considérons une ligne microstrip. Celle-ci est constituée d’un ruban conducteur placé
sur une face d’un matériau diélectrique (substrat résistif) dont I’autre face constitue un
conducteur parfait qu’on appelle le plan de masse. La ligne microstrip est de largeur w=1mm,
et de longueur L=20mm. Le substrat résistif de permittivité diélectrique relative du SiO2
er=4.0 et d’une largeur F= 10mm et d’épaisseur h=1mm (voir figure (3.14)). La conductivité
du ruban métallique et du plan de masse est o= 45.10° S/m. L’impédance caractéristique au
niveau des ports d’alimentation est Zy,=50Q pour éviter tout probléme d’adaptation
d’impédance.

Nous avons appliqué une différence de potentiel a I’entrée de la ligne de type Gaussienne
variant au cours du temps entre les deux conducteurs.

Un code de calcul FDTD a été développé avec le logiciel MATLAB pour la simulation de

la microstripline.
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Figure (3.14) : Schéma d’une ligne microstrip

La figure (3.15) montre la cartographie du champ électrique total dans le substrat de la
microstripline pour les instants t=58ps et t=173ps.
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Figure (3.15) : Distribution du champ électrique dans le substrat pour différent instants

La figure (3.16) présente les paramétres S de la microstripline en fonction de la fréquence.

Le paramétre Sy; évolue avec la fréquence. Plus la fréquence augmente et plus il existe une
petite quantité d’énergie qui se réfléchit. Cela peut se traduire par la diminution de
I’impédance de la capacité (circuit fermé) d’une part, et I’évolution de I'impédance de
I’inductance d’autre part (§ chapitre 1).

Les résultats présentés sont comparés avec ceux obtenus par le logiciel COMSOL.

L’impédance d’entrée de la microstripline en fonction de la fréquence a été calculée et
présentée sur la figure (3.17). La valeur de la résistance d’entrée varie, et méme oscille avec la

fréquence.
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Cette résistance traduit la discontinuité du signal électromagnétique dans la ligne de

transmission. Elle se calcule de la fagon suivante:

Zentrée = Zo- (3.49)
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Figure (3.16) : Simulation de 0 & 100 GHz des paramétres S de la microstripline
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Figure (3.17) : Impédance d’entrée de la microstripline
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3.6.2. Cas d’une interconnexion de type Via

Dans cette partie, nous allons effectuer des simulations d’une ligne microruban avec une
connexion de type Via.
La simulation du modéle présenté sur la figure (3.18) est effectuée a I'aide du logiciel

COMSOL, car il permet de créer un composant et de faire ressortir ces paramétres principaux.

Stripline 1

Port 1

Plan de masse 1 | '
Substrat résistif

ig

Plan de masse 2 | '

Port 2
—

Stripline 2
Figure (3.18) : Schéma d’une connexion entre deux striplines a I’aide d’un via

Le modéle présenté est constitué par un via relié par deux tracons conducteurs et d’un
substrat de silicium. le signal électromagnétique est relié au port d’alimentation avec une
impédance caractéristique Zo=50Q. Les parametres du modeéle étudié sont présentés sur le
tableau ci-dessous.

Les tragons Via Pad Plan de masse Substrat
Conductivité |  45.10° S/m 45.10°S/m | 45.10°S/m |  45.10° S/m 10 S/m
Largeur 1 mm 0.02m 0.02m
Epaisseur 100 pm 5mm 100 pm 100 pm 0.2 mm
Diametre 1 mm 1.5 mm

Tableau (3.1) : Parametres géométriques et électriques du modéle considéré
Le champ électrique total est présenté sur la figure (3.19) pour la fréquence 1 GHz. On voit
clairement que le champ électrique est guidé de la microstripline supérieure vers la
microstripline inférieure par le via avec une perte d’énergie électrique.
La figure (3.20) présente le facteur de réflexion Sy et le facteur de transmission Sy; pour
une plage de fréquences qui varie entre 0 et 100 GHz. On note que I’utilisation des vias induit
une dissipation de la puissance (perte du gain) ainsi que I’apparition de nombreux pics de

réflexions.
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Figure (3.19) : Distribution du champ électrique total dans un via
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Figure (3.20) : Simulation de 0 & 100 GHz des paramétres S sous COMSOL.

La méme simulation est effectuée mais dans ce cas la, les deux tragons sont
perpendiculaires. La figure (3.21) présente la cartographie du champ électrique total pour la
fréquence 1GHz.

Les paramétres S de la structure a microstripline perpendiculaires sont présentés sur la
figure (3.22). A partir des résultats obtenus, on constate qu’il y a une perte d’énergie en

comparaison avec ceux obtenus en utilisant une structure a microstripline directe.
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Figure (3.22) : Simulation de 0 & 100 GHz des paramétres S sous COMSOL.

Finalement, nous allons effectuer des simulations d’une ligne microrubans en forme U
avec deux vias. La figure (3.23) présente la cartographie du champ électrique total pour la

fréquence 1GHz. Les paramétres S de la structure sont présentés sur la figure (3.24).
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Figure (3.23) : Distribution du champ électrique total d’une ligne en forme U
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Figure (3.24) : Simulation de 0 & 100 GHz des paramétres S sous COMSOL
3.6.3. Simulation d’une inductance spirale

Une inductance spirale peut étre considérée comme un assemblage de plusieurs lignes
microrubans. Ces derniéres sont trés répandues dans le domaine des radiofréquences pour
réaliser des valeurs de quelques dizaines de nH. Afin de les adapter aux applications
nécessitant de faibles puissances, on doit augmenter la section du conducteur pour réduire sa
résistance.

Ce type d’inductance est trés utile en hyperfréquence (application oscillateur). Cette
simulation est trés importante car elle détermine les caractéristiques de I’inductance a utiliser
dans ce type de circuits.

Pour bien caractériser un lien inductif, il est impératif de déterminer la valeur de
I’inductance avec exactitude, pour ceci, nous allons modéliser une inductance spirale dans les
deux domaines statique et fréquentiel. La figure (3.25) montre une vue en perspective d’une
bobine spirale réalisée avec le logiciel COMSOL. L’épaisseur de I’inductance est de 1 um

avec une largeur de 40 um, la distance de séparation entre les spires est de 2 um.
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zZ
X
L

Figure (3.25) : Description géométrique de I’inductance sous COMSOL

La figure (3.26) présente la cartographie du potentiel électrostatique sur toute la structure.

Pour calculer la valeur de I’inductance du modele considéré, il faut dans un premier temps
résoudre I’équation de Poisson pour avoir le potentiel électrostatique sur toute la structure
puis résoudre I’équation du champ magnétique pour un courant |.

Nous estimons la valeur de I’inductance pour une épaisseur de 1 um a 1.102 nH, mais a
I’aide du logiciel HFSS nous trouvons la valeur 1,31 nH, ceci provient du manque de finesse
du maillage lors du passage en eléments finis, cela introduit des erreurs lors du calcul de

I’inductance.
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Figure (3.26) : Vue du potentiel électrostatique de I’inductance avec COMSOL
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Nous avons effectué une simulation des parametres S et d’admittance sur une plage de
fréquence de 5 MHz jusqu’a 100 GHz. Les résultats obtenus sont présentés sur la figure (3.27)
et validés avec ceux obtenus par le logiciel HFSS.

Nous avons pu déterminer la valeur de I’inductance ainsi que le facteur de qualité Q en

(figure (3.28)) a partir de I’estimation de I’admittance Y.

L 1
W e £ *Im(Y,y) (350)
Qu1 - Im(hy) (3.51)

~ Re(Yy)

L’inductance L;;, présente trois pics de valeurs autours des trois fréquences 13.7 GHz,
52.3 GHz et 65.2 GHz. D’autre part, le facteur de qualité de I’inductance est maximum pour la
fréquence 24.4 GHz. D’apres ces résultats, nous constatons qu’il existe plusieurs valeurs de

I’inductance en hyperfréquence en comparaison avec le résultat statique (une seule valeur).
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Figure (3.27) : Facteur de réflexion et I’admittance de I’inductance en fonction de la fréquence
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Figure (3.28) : Valeur de I’inductance et facteur de qualité en fonction de la fréquence

3.7. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons détaillé le principe de la méthode FDTD, applicable a des
structures micro-ondes, de forme quelconque et qui peuvent étre inhomogenes.

Les principaux variables pour chaque structure ont été calculés et présentés, ainsi la
cartographie du champ électrique du circuit considéré.

Les résultats obtenus ont été présentés et comparés favorablement avec ceux obtenues par
un simulateur de référence (COMSOL).

Nous avons pu montrer qu’en hyperfréquence, tous les éléments constituant un circuit
microonde (microstripline, vias, €léments passives) doivent étre traités d’une maniére
géométrique (modélisation tridimensionnelle).

Il est possible d'insérer directement un élément de circuit dans la cellule FDTD. Pour cela,
il faut venir modifier localement les équations de Maxwell avec les relations analytiques (loi
d’ohm). Cette modification peut se faire de facon directe ou bien a l'aide des sources
équivalentes représentant la cellule FDTD. La méthode est facile a mettre en ceuvre et peut

étre généralisée pour la modélisation des circuits microondes trés complexe.
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Chapitre 4 Etude numérique d’un transistor MOS avec ses interconnections...

4.1. Introduction

L'activité RF (Radio Fréquence) en technologie MOS est relativement récente [1], et reste
encore minoritaire. Dans le but d'affiner la modélisation du transistor MOS en RF [2, 3], il est
donc essentiel de prendre en compte les équations de Maxwell, qui peuvent avoir une
influence réelle sur le fonctionnement du transistor MOS.

Dans ce chapitre, nous allons proposer une méthode de couplage qui permet d’étudier le
fonctionnement d’un transistor MOS avec une analyse électromagnétique globale dans le
domaine temporel. La méthode FDTD dans sa formulation de base ne considére pas les
éléments localisés linéaires et non-linéaires dans I’espace de calcul. Pour y remédier,
I’équation de Maxwell-Ampére a été modifiée de telle sorte a élargir la méthode FDTD aux
éléments localisés (LE-FDTD) [4, 5].

Dans un premier temps, nous allons étudier uniquement le fonctionnement du transistor
MOS.

Les parametres S et les capacités internes du transistor MOS seront tracés pour différentes
harmoniques. D’autres paramétres aussi importants tels que la fréquence de transition, la
fréquence d’oscillation maximale, le facteur de stabilité et le facteur de bruit seront également
calculés.

Dans un second temps, nous allons étudier le fonctionnement sous-circuit du transistor
MOS en hyperfréquence en prenant en compte I’effet des interconnections (lignes de
transmissions, via...) sur son fonctionnement électrique. Tous les éléments constituant le
circuit seront modélisés avec la méthode LE-FDTD.

Les coefficients de transmission et de réflexion du circuit global seront présentés et validés
en les comparants avec ceux donnés par des logiciels de commerce type SENTAURUS et
HFSS.

4.2. Insertion d’un transistor MOS dans un volume de calcul FDTD

L’approche LE-FDTD consiste a reformuler les équations de Maxwell afin de mettre en
évidence un générateur de courant équivalent a une cellule FDTD [6, 7]. Ce générateur est vu
de I'élément circuit a insérer. Il est constitué d'une capacité en paralléle avec une source de
courant. Cette formulation permet d'avoir une résolution purement circuit au niveau de la

région active de la grille FDTD.
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Pour positionner un transistor MOS dans une région de I'espace, nous considérons un

milieu uniforme avec deux éléments localisés orientés suivant les directions x et y (voir figure

(4.1))

AY
ol
A
i |
-
e i |
' |
—_—
T I - Dz
| v
; | "
¥
Hx (z',jJ-J 2 , eI/ T -
I/ x
forh e I : 1 I/' 3

&
Hz (1(+172, j+12, k)

Ey (i j+1/2, k)

Figure (4.1) : Cellule de Yee avec un élément localisé

Si on considére un maillage FDTD uniforme, le courant dans une cellule peut étre
décomposé comme une somme de plusieurs courants ayant des origines différentes.

Le courant total est la somme du courant de conduction, du courant de déplacement et des
courants circulant dans le circuit localisé. L'élément localisé peut donc étre inséré dans un
milieu quelconque (¢, o).

La nouvelle forme des équations dans I’élément localisé est déterminée par la projection et

la discrétisation de I’équation de Maxwell-Ampére suivant les directions x et y.

E, j,k) = E' (i, jk)+ [H““?(Hl/z LK) —HM2(i-1/2, ], k)J——y[Hy“(i,j+1/2,k)—H§+M(i,j—1/2,k)J

(4.1)
_it|: med|ax(| J k)+ (‘];;lllrcex(. YJ k)+‘]SourceZ( ;!J!k)j:|

EVG, j.k)=E G, j, k)+ [H“”Z(u B K+1/2) = HUY2 (i, j k- 1/2)] At [H“M(Hl/z JK)—H(i-172,j,k) |

4.2
_At|: medlay(l J k)+ (Jl[)&alny(l J+7 k)+‘]Dralny(| J+Evk)):| ( )
&
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Ou 4x, Ay et Az sont les pas spatiaux et J représente la densités des courants qui

Drain, Source
traversent le transistor MOS sur les contactes drain et source.

Cette densité de courant est déterminée a partir de la résolution numérique des équations
du semiconducteur dans le domaine temporel.

Les contacts du transistor MOS sont orientés suivant les directions x et y, ou les

expressions de la densité de courant sont données par :

I t
t Drain

Drain,y — AZ AX

I t
t __ " Source

Source,x AZAy

(4.3)

La variation du potentiel AV a travers le contact de grille est simplement obtenue a I’instant
(t+1) par I’intégration de la composante du champ électrique E, sur la direction y.
La tension aux bornes du circuit localisé s'écrit alors, dans une approximation quasi

statique, de la fagon suivante :

am -1
AVgipe = _Ay-E; 'L "‘E, k) (4.4)

4.3. Structure générale du modele développé

Le modéle réalisé regroupe deux modules ; le premier correspond a la modélisation du
transistor MOS dans le domaine temporel. Le deuxieme module est relatif a la résolution des
équations de Maxwell dans le domaine temporel en utilisant la méthode FDTD.

En général, la méthode temporelle de résolution des équations de Maxwell est couplée
avec un simulateur qui résout les équations du semiconducteur dans le domaine temporel.

En outre, I'utilisateur a la possibilité de travailler sur des structures tridimensionnelles,
définir une nouvelle ou modifier un parameétre, en I’occurrence :

v Dimension de la structure (circuit microonde)
v Type de matériau de chaque région

v Domaine fréquentiel de calcul

v" Polarisation

v Maillage
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v Elément localisé
L’organigramme présenté sur la figure (4.2) montre les étapes principales pour la
résolution numérique des équations du semiconducteur dans un environnement

électromagnétique.
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-Initialisation des inconnus V=°, N®° et P*=°

-Initialisation du champ électromagnétique (E™ et H=?)

A A

A

Résolution des équations du semiconducteur
en fonction du temps en utilisant la méthode de
Backward Euler (résolution implicite)

v

Test de

Non

Convergence

Calcul des densités de courants sur
les contacts du transistor MOS

v

Etude numérique d’un transistor MOS avec ses interconnections...

(=)

Résolution des équations de Maxwell en utilisant la
méthode FDTD :

-Incrémenter les champs électriques avec le terme
élément localisé (Ex, Ey et Ez).

-Incrémenter les champs magnétiques (Hx, Hy, Hz).

Excitation
électromagnétique
de type Gaussienne

Non

y

t= tmax

Oui

Calcul les résultats dans le domaine
fréquentiel en utilisant la transformée de
Fourier ranide (FFT)

v

Figure (4.2) : Algorithme de base décrivant la résolution des équations du semiconducteur d'un

élément localisé dans une cellule FDTD
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4.4. Etude en régime hyperfréquences du transistor MOS

Apres avoir pu déterminer les principaux paramétres du transistor MOS en régime statique
DC (8 chapitre 2), nous allons étudier dans cette partie, son comportement en régime petit
signal en s’appuyant sur la méthode FDTD.

Les paramétres technologiques du transistor MOS sont identiques a ceux présentés sur
chapitre 2.

La polarisation du transistor est généralement choisie de telle sorte que le dispositif se
trouve dans sa zone idéale de fonctionnement Vgs=0.8 V, Vg=1 V.

4.4.1. Parametres S;;

Dans un premier temps, nous nous sommes intéressés uniquement a I’étude du transistor
MOS sans la prise en compte des effets d’interconnections (lignes de transmissions).

Afin de pouvoir interpréter correctement les courbes S;; obtenues et ainsi remonter au
modele petit signal RF du transistor MOS, il est important d’avoir en téte quelques réflexes
quant aux comportements des capacités a faibles et fortes fréquences.

Les paramétres S;; et le déphasage du transistor MOS ont été présentés sur la figure (4.3) a
I’intervalle des fréquences (0.1GHz - 50GHz).

A tres faibles fréquences, les résistances a I’entrée du transistor sont tres élevées. On a
donc d’autres impédances qui entrent en jeu Zcyqy, ZCys €t ZCys. La figure (4.4) représente ces
éléments parasites.

A trés faible fréquences, les capacités Cgs, Cqq €t Cgs S comportent donc comme un
interrupteur ouvert. Donc d’une part, I'impédance de cette derniére devient trés élevée et
d’autre part, il n’y a pas de pouvoir de transmission en entrée/sortie (S12). Ceci induit la
présence d’une résistance infinie entre le port 1 et le port 2, cette résistance s’appelle la
résistance de Miller.

Par contre, & des fréquences élevées, la capacité Cqs vient shunter la résistance (1/gq). Cette
capacité Cq4s se comporte donc comme un interrupteur fermé a fréquences élevées.

Ce qui fait, la résistance de sortie du transistor devient négligeable a hautes fréquences.

L’utilisation des paramétres S du transistor MOS présente de nombreux avantages, en effet
ils décrivent directement les principales grandeurs utilisables en hyperfréquences telles que
les facteurs de réflexion, les gains ou les pertes. lls permettent ainsi de décrire précisément les
caracteéristiques et les performances hyperfréquences.
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Phase (Degrés)

Fréquence (GHz)

(b)

Figure (4.3) : Analyse fréquentielle du transistor MOS de 0.1GHz jusqu’a 50GHz: (a) Paramétres S;
(b) Déphasage
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ng
Port 1 Rq | | Rq Port 2
| I | :I
G | | D
R.
H ' Vgs.Om Hgd —— Cu
—— Cg
S Rs

Figure (4.4) : Modéle petits signaux du transistor MOS de I’ensemble des courbes S
Les paramétres de simulation utilisés, correspondent & une technologie CMOS 0.25um
- La longueur du canal du transistor MOS est 0.25um
- L’intervalle de fréquences est (50MHz - 6GHz)
- Le transistor est polarisé en source commun Vy =V, =12 V.
Les résultats calculés sont en bon accord avec ceux obtenus par des caractérisations
expérimentales effectués par Wu [8]. Ceci est gage d’une extraction correcte des éléments

intrinséques en ce point.

Figure (4.5) : Paramétres S;; du transistor MOS a I’intervalle de fréquences (50MHz- 6GHz) : (a)
Modele proposé ; (b) Mesures expérimentales [SD Wu]
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D’autre part, nous avons effectué une simulation des paramétres S;; sur une plage de
fréquences de 0.1GHz jusqu’a 50GHz pour différentes longueurs de grille.

La figure (4.6) présente les coefficients de réflexion S;; et Sy, a I’entrée et a la sortie (grille
et drain) du transistor MOS. Plus la longueur de la grille est importante, plus le coefficient de
réflexion S;; a I’entrée devient plus petit.

Les coefficients de transmission Si; et Sy & I’entrée et a la sortie du transistor sont
présentés sur la figure (4.7) pour différentes longueurs de grille.

Le facteur de transmission S; est supérieur a 0 dB pour des fréquences basses (<20GHz),
cela se traduit par la présence de I’effet d’amplification dans le composant. D’autre part, on
note que plus la longueur de grille devient plus petite, plus la fréquence de transition devient
importante.

La matrice des parameétres S du transistor MOS a été obtenue par le modéle développé LE-
FDTD en calculant les rapports des ondes du champ électrique au niveau des contacts drain et
grille [9]. Le passage du domaine temporel vers le domaine fréquentiel a été effectué par la
transformée de Fourier rapide (FFT) de la réponse temporelle au niveau des contacts de drain

et grille [10, 11]. Un programme approprié a été réalisé dans ce sens.

05 . , : 0 ‘ ! ! ,
H : : ——Lg=0.35pm ——Lg=0.35um
1 ! ! Lg =0.45 ym ; : : Lg =0.45 ym

N fr . ——Lg=0.55m [| AFNN- SR SR N ——Lg=0.55m ||

S$11 (dB)
I

: : i : H ; -
10 20 30 40 50 60 0 10 20 30 40 50 60
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure (4.6) : Coefficients de réflexion du transistor MOS en fonction de la fréquence pour
différentes longueurs du canal
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Figure (4.7) : Coefficients de transmission du transistor MOS en fonction de la fréquence pour
différents longueurs du canal

4.4.2. Extraction des capacités

Les parties intrinséques que I’on peut voir dans le chapitre 1, sont donc composées
d’éléments passifs tels que des résistances ou des capacités. Les performances RF du
transistor MOS peuvent par conséquent étre dégradées par ces éléments [12, 13]. Les
capacités internes du transistor MOS sont responsables d’une perte de vitesse du composant
ainsi qu’une modification des performances du composant en hyperfréquences. Il convient
donc de modéliser ces parties intrinséques le plus précisément possible [14].

Connaissant les liens entre la matrice S et la matrice d’admittance Y [15] (8 Chapitrel),
nous avons pu déterminer la valeur de quelques parametres intrinséques tels que les capacités
Cyq (grille/grille), Cqp (grille/substrat), Cgys (grille/source) et Cyq (grille/drain).

La figure (4.8) montre la variation des différentes capacités internes du transistor MOS en
fonction de la fréquence pour la technologie Lg=0.55um.

En basses fréquences, nous remarquons que les valeurs des capacités obtenues sont
pratiqguement égales a celles obtenues en régime quasi-statique (8 chapitre 2). Ceci confirme

la validité des résultats obtenus et du modele proposé.
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Figure (4.8) : Variation des différentes capacités interne du transistor MOS en fonction de la
fréquence sur I’intervalle (0.1 GHz- 50GHz)

4.4.3. Extraction des fréquences frax et f; du transistor MOS

En hautes fréquences, le gain en courant en régime dynamique, reste I’'un des parametres
fondamentaux pour caractériser les transistors.

Nous nous intéressons maintenant aux possibilités d'emploi du transistor en tant
qu'amplificateur de courant hautes fréquences. Pour cela, examinons le comportement du
rapport de transfert direct du gain en courant en source commune pour le régime petit
signaux.

La figure (4.9) présente I’évolution du gain en courant avec la fréquence. Le gain en
courant a été calculé a partir des paramétres S en utilisant I’expression (1.14) (8 chapitre 1).

De maniére générale, le transistor se comporte comme un filtre passe bas. A faible

fréquence, le gain en courant est élevé puis chute pour les hautes fréquences (>20GHz).
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Nous remarquons qu'il y a deux plages de fréquences, ou le transistor MOS fonctionne
d’une maniére différente.

Le transistor MOS présente une meilleure amplification sur I’intervalle de fréquences
(0.1GHz-18.462GHz), au-dela de ce dernier le transistor se comporte comme un abaisseur. Le
point de la fréquence qui sépare ces deux différents fonctionnements s’appelle la fréquence de
transition : f;, elle vaut dans le cas de cette technologie 18.462 GHz.

25

(%)
o

Gain en courant (dB)
- -
(3] (=] (3]

o

-10 ' : L
0 10 20 30 40 50
Fréquence (GHz)

Figure (4.9) : Evolution du gain en courant du transistor MOS en fonction de la fréquence

Le gain fourni par un quadripdle est I’'une des caractéristiques la plus importante que I’on
peut déduire a partir des paramétres S. Le Gain Unilatéral de Mason correspond au gain en
puissance maximal disponible pour un dispositif électronique. 11 peut étre directement déduit
des paramétres S également.

Le gain en puissance maximal du transistor MOS est représenté en fonction de la fréquence
sur la figure (4.10).

De méme que pour le gain en courant, le gain en puissance maximal se comporte comme
un filtre passe bas.

A partir de I’estimation du gain en puissance, on note que le transistor MOS devient passif
a partir de la fréquence fnax=129.167GHz et qui présente la fréquence d’oscillation maximale.
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Figure (4.10) : Evolution du gain unilatéral du transistor MOS en fonction de la fréquence

4.4 4. Présentation du facteur de bruit du transistor MOS

Le facteur de bruit dans le model proposé, a été calculé d’une maniére numerique, pour
cela, on mélange a I’entrée du transistor, avec la gaussienne, un signal bruité qui contient la
méme gamme des fréquences que le signal d’entrée.

Le facteur de bruit NF du transistor MOS est illustré sur la figure (4.11), on remarque une
évolution importante du facteur de bruit avec la fréquence, ce dernier devient supérieur a 3dB
pour une fréquence supérieure ou égale a 28.856 GHz. Au de-1a, le bruit est négligeable

devant la quantité du signal présent au niveau de la sortie du transistor.
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Figure (4.11) : Evolution du facteur de bruit du transistor MOS en fonction de la fréquence
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4.4.5. Présentation du facteur de stabilité du transistor MOS

Le facteur de réflexion du transistor est différent de zéro. Ceci signifie qu'une partie du
signal peut étre réinjectée sur la grille. Le transistor devient autonome et se met a osciller, ce
qui est bien évidemment a éviter. Pour traiter ce probléme, on distingue les stabilités
conditionnelles et inconditionnelles.

Mais pour juger I'efficacité de ce transistor en stabilité, il faut étudier sa stabilité dans toute
la gamme de fréquences (1-100 GHz), le facteur de stabilité est illustré sur la figure (4.12)

Nous remarquons qu'il est inconditionnellement stable (k>1) a partir de 55.435 GHz ce qui
peut engendre des oscillations indésirables. Pour améliorer la stabilité du transistor, nous
devons charger le transistor de fagon a diminuer son gain et donc augmenter le facteur de
stabilité k. Une solution possible est de concevoir un circuit de polarisation tel qu’il influe peu
sur le comportement du transistor aux fréquences ou il est inconditionnellement stable, mais

qui constitue en méme une charge importante ailleurs de facon a abaisser le gain.

14
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Figure (4.12) : Facteur de stabilité du transistor MOS sur I’intervalle de fréquences (0.1 GHz-
50GHz)
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4.4.6. Transistor MOS en technologie MMIC

Nous avons jusqu’a présent étudié le transistor MOS et ses interconnections (lignes de
transmissions, via...) d’une maniere isolée. Il s’agit maintenant de les assembler afin de
concevoir un circuit microonde fonctionnant dans I’intervalle de fréquences de 0.1 jusqu’a
50GHz.

Le circuit étudié est présenté sur la figure (4.13). Il s’agit d’un amplificateur ou nous
considérons les effets des interconnections dans la gamme des fréquences [16].

Le circuit micro-ondes 3D correspond a une technologie MMIC (Monolithic Microwave
Integrated Circuit). Le substrat considéré est en oxyde de silicium avec une épaisseur 100 um
et une permittivité relative de 3.9.

Le circuit proposé correspond a un amplificateur microondes et est composé de :

v"Un transistor MOS. Il est représenté par deux sources de courant, I’un orientée
suivant I’axe x et I’autre suivant I’axe y.

v Des tracons métalliques, utilisés pour connecter les différents éléments du circuit.
Ces derniers sont modélisés comme des microstriplines avec une épaisseur de 35
pm.

v Le contact de la source et les résistances sont connectés avec le plan de masse a
travers des vias (through silicon via).

v' Les ports d’entrée et de sortie sont connectés a travers des lignes de transmissions
d’une maniére a avoir une résistance de charge de 50Q (pour assurer une adaptation
d’impédance).

v L’excitation électromagnétique utilisée sur le port d’entrée est de type Gaussienne
avec une fréguence maximale de 50 GHz.

La simulation numérique du circuit utilise un pas uniforme suivant les trois directions tel
que Ax=0.189mm, Ay=0.2mm et Az=0.02 mm.

Des frontieres absorbantes UPML sont placées aux bords du volume de calcul afin de
modéliser I'espace ouvert. Dans les problémes concernant les structures de propagation, il
peut étre utile de modéliser des structures infinies ou semi-infinies. Pour cela, les systémes
doivent étre prolongés dans les couches UPML afin d'atténuer complétement le signal.

La condition PEC est ainsi appliquée sur les surfaces métalliques pour définir un
conducteur parfait. Pour fixer un point de fonctionnement, le transistor MOS est polarisé par
une tension de grille Vg =0.8V et tension de drain Vys =1V (correspond a un régime linéaire

de fonctionnement).
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Figure (4.13) : Circuit microondes considéré
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Figure (4.14) : Distribution du champ électrique a I’instant 700 itérations
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Figure (4.15) : Paramétres S du circuit microonde: (a) Coefficient de réflexion ; (b) Coefficient de
transmission

La figure (4.14) présente la distribution de la composante verticale du champ électrique sur
toute la surface interne du circuit microonde.

Les coefficients de transmission et de réflexion du circuit sont présentés sur la figure
(4.15).

L’effet des interconnections qui se trouvent dans le circuit proposé induisent une
dissipation de la puissance (perte du gain) ainsi que I’apparition de nombreux pics de
réflexions dues aux discontinuités rencontrées par le signal.

Les résultats obtenus avec le modéle développé sont en trés bon accord avec ceux en
utilisant les logiciels de simulations.

Les paramétres S du circuit passif ont été calculés avec le logiciel HFSS, et ceux du
transistor MOS avec le logiciel SENTAURUS.

4.5. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons développé un modele de simulation numérique du transistor
MOS fonctionnant en régime temporel basé sur la résolution tridimensionnelle des équations
de Maxwell en utilisant la méthode FDTD. Le transistor MOS a été supposé comme un
élément localisé dans le volume de calcul.

Cette étude nous a permis de remonter aux parametres S et ainsi d’en déduire le
comportement du transistor MOS en régime hyperfréquence, pour une gamme de fréquence
allant de 0.1GHz a 50GHz avec une polarisation Vg = 0.8V et Vg = 1V.

120



Chapitre 4 Etude numérique d’un transistor MOS avec ses interconnections...

La matrice des parameétres S calculée, nous a permis d’extraire les principaux parametres
tels que les capacités intrinseques, la fréquence de transition, la fréquence d’oscillation
maximale, le facteur de bruit et le facteur de stabilité. Les paramétres extraits nous ont permis
d’avoir de multiples informations sur le composant et sur son intégration dans un circuit
microonde.

Pour autant, I’étude de ce transistor en régime dynamique ne pourrait étre compléte sans la
poursuite de ce travail.

Nous avons pu déterminer les distributions du champ électrique ainsi que la matrice des
paramétres S du circuit microonde propose.

A partir des résultats obtenus, nous avons pu voir les effets des interconnections dans un
circuit microonde.

La comparaison des résultats obtenus par notre modele développé avec ceux donnés par
des logiciels de commerce type SENTAURUS et HFSS reléve la validité et la fiabilité du

modele proposé.
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Conclusion générale

Les travaux présentés dans ce manuscrit concernent l'analyse électromagnétique et les
techniques de modélisation numérique appliquées aux transistors MOS présents dans les
circuits hyperfréquences.

En effet, les systemes de télécommunications intégrent différentes fonctions : circuits
actifs, lignes de transmissions...etc. Le rapprochement de ces fonctions dans un espace de
calcul tridimensionnel peut poser quelques problemes de modélisation (problémes de
convergence, probleme liés aux approches mathématiques...etc).

Ainsi, dans l'objectif de pouvoir modéliser précisément ce type de dispositif, une approche
plus globale, reposant sur des modeles électromagnétiques et circuits actifs, a été développée
avec le logiciel MATLAB.

Les outils numériques auxquels nous nous sommes intéressés reposent sur la résolution
couplée des équations de Maxwell et des équations du semiconducteur, dans le domaine
temporel. Ainsi, des modelisations comprenant des éléments localisés non linéaires ont été
réalisées dans le domaine temporel. Cette modélisation nous a permis d’extraire les
principaux parameétres du transistor MOS dans les domaines statique, temporel et fréquentiel.
Afin de satisfaire le cahier de charges, nous avons simulé le fonctionnement du transistor dans
un amplificateur dans la gamme des fréquences entre 0.1GHz a 50GHz en technologie MMIC
(Circuit Intégrés Monolithiques Micro-ondes).

Ainsi, le premier chapitre nous a permis de mettre en évidence les propriétés physiques et
électriques des transistors MOS utilisés pour la réalisation des dispositifs hyperfréquences
(amplificateur a faible bruit, oscillateurs a hautes fréquence, etc...).

Dans un premier lieu, nous avons procédé a une caractérisation électrique en régime
statique du composant considéré. Par la suite, nous avons décrit les principales propriétés
électriques du modéle petit-signal (parametres S, gain unilatéral, facteur de stabilité, etc...).

Finalement, nous avons étudié les différentes structures de propagation microondes
correspondant aux interconnections et lignes de transmission. Ceci a permis de mettre en
évidence I’influence des interconnections (parametres extrinséques) sur le fonctionnement du
transistor MOS pour des fréquences tres élevées.

Le deuxieme chapitre était consacré a la modélisation du transistor MOS dans le domaine
temporel. Nous avons présenté le principe des différences finies en développant la
discrétisation spatiale et temporelle des équations du semiconducteur (Poisson et continuité
des porteurs libres) de telle maniere a avoir un systeme d’équations implicite. Les trois
systemes obtenus ont été résolus en se basant sur I’algorithme de Gummel. Chaque systéeme a

éteé résolu, ensuite, en utilisant la méthode SOR (Successive Over Relaxation).

124



Conclusion générale

Les résultats obtenus par le modele développé ont été présentés et comparés
favorablement & ceux obtenus par un simulateur de référence (ISE-TCAD). Ainsi, les
caracteéristiques électriques du transistor MOS (courant de drain) ont été présentées dans les
deux régimes de fonctionnement statique et transitoire.

A partir du modéle développé, nous pouvons d’une part déterminer les principaux
paramétres intrinseques du transistor MOS en régime statique et d’autre part étudier le
fonctionnement du composant dans le domaine temporel (temps de stabilité, réponse
temporelle,...).

Dans le chapitre 3 nous avons développé un modele numérique permettant de modéliser
des structures microondes (lignes de transmissions, via,...) en utilisant la méthode FDTD.

A partir de ce modéle ainsi établi, nous avons pu déterminer les principaux parametres
d’une structure microonde (matrice S, matrice Z,...).

D’autre part, nous avons montré que le comportement des circuits actifs a pu étre modélisé
dans le volume FDTD et aux fréquences millimétriques a l'aide de I’approximation des
éléments localisés. Cette technique a fourni d'excellents résultats sur une gamme de fréquence
allant du continu jusqu'a 50GHz.

La plupart des résultats obtenus ont été présentés et comparés favorablement avec ceux
obtenus par des simulateurs de référence (COMSOL et SILVACO).

Dans I’objectif de créer une plateforme de simulation globale, le chapitre 4 a permis de
montrer I’approximation utilisee pour la modélisation du transistor MOS dans le domaine
temporel en introduisant le modele électromagnétique (équations de Maxwell).

En effet, ce modele nous a permis de remonter aux parametres S du transistor MOS pour
une gamme de fréquence allant de 0.1GHz a 50GHz.

Ce dernier nous a permis d’extraire les principaux parametres tels que les capacités
intrinséques, la fréquence de transition, la fréquence d’oscillation maximale, le facteur de
bruit et le facteur de stabilité. Les paramétres obtenus nous ont permis d’avoir de multiples
informations sur le composant et sur son intégration dans un circuit microonde.

De plus, nous avons simulé le fonctionnement du transistor MOS dans un circuit
microonde (amplificateur) en utilisant la méthode 3D-FDTD ou le transistor est considéré
comme un elément localisé.

Nous avons aussi pu déterminer les distributions du champ électrique ainsi que la matrice
des paramétres S du circuit microonde propose.

A partir des résultats obtenus, nous avons pu voir les effets des interconnections sur un

circuit microonde.
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La comparaison des résultats obtenus par le modeéle développé avec ceux donnés par des
logiciels de commerce type ISE-TCAD et HFSS relévent la validité et la fiabilité du modéle
et programme propose.

En ce qui concerne le future, d’excellentes perspectives se dégagent, ci-dessous :

v" introduction de méthodes numériques plus performant, afin d’améliorer la précision et

la rapidité du modéle développe.
v’ généralisation des techniques d’insertion des éléments localisés afin de pouvoir

simuler des circuits plus complexes.
v" il faut notamment passer par I'expérimentation, en réalisant un banc de mesure, afin de

justifier et améliorer les programmes développés.
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Résumeé

La réduction réguliére de la taille des transistors MOS engendre une faible consommation
de puissance électrique et ainsi atteignent des fréquences de coupures trés élevées. Ces
performances les rendent intéressants pour des applications hyperfréquences.

Les travaux effectués lors de cette thése portaient sur I’étude des aptitudes de la
technologie CMOS 0,55 um pour des applications hyperfréquences atteins jusqu’a 50 GHz.

La modélisation du transistor MOS est effectuée a I’aide d’un code de simulation
bidimensionnelle développé avec le logiciel MATLAB. Ce programme est basé sur
I’algorithme de Gummel pour la résolution séquentielle des équations du semi-conducteur
qui sont discrétisées selon le schéma de Backward-Euler dans les domaines spatial et
temporel.

Nous avons ainsi proposé ainsi une méthode de couplage qui permet d’étudier le
fonctionnement d’un transistor MOS avec une analyse électromagnétique globale dans le
domaine temporel en utilisant la méthode LE-FDTD dans un espace tridimensionnel.

Les parameétres S et les capacités internes du transistor MOS sont calculés et tracés pour
différentes harmoniques, ainsi que d’autres principaux parameétres tels que la fréquence de
transition, la fréquence d’oscillation maximale, le facteur de stabilité et le facteur de bruit.

Dans un second temps, nous avons étudié le fonctionnement sous-circuit du transistor
MOS en hyperfréquence en prenant en compte I’effet des interconnections (lignes de
transmissions, ligne de transmission avec via,..).

La comparaison des résultats obtenus par notre modele développé avec ceux donnés par des
logicielles de commerce type SENTAURUS et HFSS releve la validité et fiabilité du modéle
proposé.

Mots Clés :
Transistor MOS, Modéle de dérive-diffusion, Equations de Maxwell, La méthode de

Gummel, La méthode LE-FDTD.



Abstract

The steady reduction in the size of MOS transistors leads to low electrical power
consumption and very high cutoff frequencies. These performances make them attractive for
microwave applications.

This work is focused on the study of 0.55 um CMOS technology skills for microwave

applications up to 50 GHz.

The modeling of the MOS transistor is made using a two-dimensional simulation code
developed with MATLAB software. This program is based on the Gummel algorithm for the
sequential solving of the semiconductor equations which are discretized by Backward-Euler
scheme in spatial and temporal domains.

We proposed also a coupling method that allows studying the MOS transistor functioning
with a global electromagnetic analysis in the time domain using LE-FDTD in three-
dimensional space.

The S-parameters and the internal capacities of the MOS transistor are calculated and
plotted for different harmonics, and also other important parameters such as the transition
frequency, the maximum oscillation frequency, the stability factor and the noise factor.

In the other hand, we studied the sub-circuit functioning of the MOS transistor in
microwave taking into account the effect of the interconnections (transmission lines, via ...).

The comparison of the results obtained by our model with those given by commercial
software (SENTAUSUS and HFSS) raises the validity and the reliability of the proposed
model

Key Words:
MOS Transistor, Drift-diffusion model, Maxwell’s equations, Gummel’s method, LE-FDTD
method.
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