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I. Préambule

Positionnement de I'activité dans le laboratoire et explication de la thématique

Ce document décrit mes activités de recherche et d’encadrement depuis ma prise de fonction au
1% octobre 2007 au Laboratoire IMS, dans le groupe « Nanoélectronique », au sein de I’équipe
« Modélisation compacte et caractérisation des dispositifs électroniques » dirigée par Cristell
Maneux (Professeure). L’équipe est constituée de deux professeurs (C. Maneux, T. Zimmer), de
deux maitres de conférences (F. Marc, M. Deng) et d’'un chargé de recherche, moi-méme (S.
Fregonese). La modélisation compacte a pour objectif d’aider a la conception de circuit
électronique avec les moyens de CAO et s’appuie sur la caractérisation électrique pour nourrir le
mode¢le en parametres et valider sa précision. C’est un des maillons de la chaine du développement
d’objet électronique sur lequel s’appuie I'industrie du semi-conducteur. C’est aussi un outil

d’évaluation de la technologie a Iéchelle d’un circuit.

L’industrie du semi-conducteur, grace a ses moyens technologiques, développe des composants
silicium de plus en plus avancés. Grace a cette montée en fréquence des composants Silicium, un
grand nombre d’applications trés hautes fréquences a couts contenus voie le jour alimentant ainsi
le développement technologique. Elle concerne par exemple les applications de radar automobiles,
I'imagerie THz médicale et la sécurité. En 2010, les transistors bipolaires a hétérojonction TBH
SiGe ont atteint des performances record de fonctionnement avec 700GHz de fuax. Pour ce faire,
des dimensions tres réduites, des dopages forts et abrupts ainsi que de nouvelles architectures sont
utilisés. La complexité de ces composants, leur dimension nanométrique et leur fonctionnement a
forte densité de courant et haute fréquence nécessitent de nouvelles méthodes de caractérisation,

d’extraction de parametres et de modélisation.

Par ailleurs, les caractéristiques des composants silicium approchant de plus en plus de leurs limites
physiques, de nouveaux dispositifs, qualifiés d’émergents, sont développés en paralléle, n’ayant pas
pour but de les remplacer mais plutot de cohabiter avec ces technologies conventionnelles pour
apporter de nouvelles fonctionnalités au systeme final. Ces composants, tres différents des
technologies classiques, doivent étre évalués au sein du circuit pour apprécier leur futur potentiel
industriel. Aussi, leur comportement ou leur structure innovante permet par ailleurs de proposer
des cellules circuits basiques innovantes. A cet effet, de nouveaux modeles compacts et des circuits

innovants sont développés par les académiques pour évaluer ces technologies.

Ainsi, mon activité de recherche a pour cadre I’évaluation, la caractérisation électrothermique et

haute fréquence, la modélisation de transistors a base de technologies avancées et émergentes ainsi



que leur optimisation en collaboration avec les technologues. Les technologies visées sont les
composants trés avancés de type HBT SiGe et les composants émergents a base de carbone. En
finalité, des circuits démonstrateurs simples ont été développés dans les technologies SiGe et

graphene pour mettre en avant la précision du modele et pour proposer des structures innovantes.

Mon activité sur les composants HBT SiGe s’est maintenue depuis 2002 et réalisée en étroite
collaboration avec I'industrie notamment STMicroelectronics mais aussi avec Infineon. En ce qui
concerne les composants HBT SiGe, Iéquipe et principalement mon collegue T. Zimmer a initié
le projet FP7 IP DOTS5 réunissant pour la premiere fois les grands acteurs européens des
technologies BICMOS Silicium. Cette activité s’est poursuivie dans le cadre des projets CATRENE
RE2THZ, FP7 IP DOT7 et H2020 TARANTO. Je suis aussi responsable d’un projet région FAST
dont 'objectif est d’améliorer et mieux exploiter la plateforme de caractérisation de parametres S

500 GHz.

Concernant les technologies émergentes, mon activité a démarré lors de mon second Postdoc sur
les nanotubes de carbone en 2006-2007 et s’est poursuivie sur les activités a base de transistor
graphéne a partir de 2010 puis s’est intensifiée suite 2 mon séjour dans le laboratoire IEMN de
Lille. Mes principaux partenaires sont I'université de Lille avec le professeur H. Happy ainsi que
l'université de Aachen RWTH avec Max Lemme. J’ai développé ces activités et en suis responsable
au sein de notre équipe. Ces activités ont été menées a 'aide de financement européen FP7
GRADE pour lequel jai été leader d’un work-package, ainsi que les ANRs NANOGRAIN et

GRACY dont jétais le responsable scientifique pour I'université de bordeaux.

Le document s’articule selon deux chapitres, le premier concerne les technologies HBT SiGe et le
second concerne les technologies émergentes a base de carbone. Chacun de ces chapitres reprend
les thématiques de caractérisation, de modélisation, d’optimisation de la technologie ; il rappelle
mes travaux majeurs dans chaque domaine pour mettre en évidence les résultats les plus marquants

et les restituent par rapport a I’activité internationale.



II. Modélisation et caractérisation des composants avancés a base de
silicium
A. Introduction

Le premier SiGe HBT a été publié par IBM en 1987 [1]. Les dispositifs ont été fabriqués en utilisant
'épitaxie a faisceau moléculaire (MBE) avec un traitement a basse température et différentes
teneurs en Ge. Depuis un nombre significatif de jalons ont été atteints avec notamment la
fabrication du premier HBT SiGe avec base graduée atteignant des performances de 75 GHz [2]
et la premiere technologie SiGe HBT entrée en production commerciale sur plaquette de 200 mm

en 1994 [3].

Depuis cette époque, IBM a été leader sur la technologie SiGe BiICMOS pendant deux décennies.
Les premiers faax 200 GHz fr et 280 GHz ont été réalisés chez IBM en intégrant le SiGe HBT
dans le nceud CMOS 0,13 pm en 2003 [4]. IBM atteint un nouveau record de 300 GHz fr et 350
GHz fuaxen 2004 [5]. La technologie 90nm SiGe BiCMOS ’IBM (9HP), atteint de nouveau record
en 2014 avec 300 GHz de fr et 360 GHz de faax [6].
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Fig. 1. Etat de I'art des technologies HBT SiGe, il faut noté que [30] n’est pas une technologie BiCMOS
mais une technologie purement bipolaire.

Entre 2002 et 2016, les technologies HBT SiGe ont vu leurs performances augmenter d’une décade
en terme de fréquence maximum d’oscillation avec la technologie BICMOS 7 RF de
STMicroelectronics fonctionnant a 70 GHz sur laquelle jai réalisé une partie des travaux de ma
these et la derniere technologie dTHP (encore a Iétat de prototype et purement bipolaire)
fonctionnant a 700 GHz [7]. Cette performance de 700 GHz est une performance mondiale
développée dans le cadre du projet DOT7 auquel jai participé. Il est important de noter que cette
thématique historiquement menée par les Etats Unis et notamment IBM est désormais guidée par
IEurope avec les industriels et instituts de recherche pour la maitrise technologique
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(STMicroelectronics, INFINEON, IHP, IMEC) et par les académiques pour ce qui concerne le
champ de la caractérisation, la modélisation et la conception de circuits. Un état de Iart récent des

plus grands fondeurs et instituts est donné en Fig. 1.

La Fig. 2 montre I’évolution de la technologie d’THP entre 2009 et 2016 soit au démarrage
du projet européen DOTS5 (initié a IMS) et la fin du projet européen DOT7 avec les points clés de
I'avancée technologique et 'amélioration des performances en terme de fyax faisant passer celle-ci
de 300 a 700 GHz. Ces points-clés de 'amélioration sont : i) un profil de dopage amélioré grace a
une activation des porteurs via un flash milliseconde et un bilan thermique faible lors de la
fabrication du BEOL ; ii) un profil de SiGe amélioré ; iii) un faible dopage des zones périmétriques
d’émetteur et collecteur ; iv) un scaling de I’émetteur ; v) un spacer de la zone base-émetteur
amélioré ; vi) une « silicidation » épaissie ; vii) et surtout une architecture permettant la fabrication
de la base extrinseque de fagon monocristalline avec une interface zone intrinseque, zone

extrinseque optimisée.
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Fig. 2. Evolution de la technologie d’IHP entre 2009 et 2016 [7], [8], a) amélioration technologique , b)
évolution de la fuax.

Ce chapitre donne un apercu de mes activités de recherche, d’abord lors de ma these (paragraphe
B) puis en tant que chargé de recherche, sur Pamélioration de la technologie (paragraphe C), la
modélisation des effets thermiques (paragraphe D) et sur la caractérisation tres haute fréquence de

ces dispositifs (paragraphe E).

B. Résumé des travaux de thése- 2002-2005

Mes activités de recherche sur cette thématique du transistor HBT SiGe ont démarré lors de ma

these en 2002, sujet de recherche ayant pour objectif de modéliser les transistors en fonction de
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leur géométrie. Suite a ces travaux, nous avons développé des méthodologies d’extraction de
parametres et avons démontré le bon fonctionnement du modele HICUM LO sur différentes
technologies ; a ce titre nous sommes co-auteur du papier fondateur du modéle compact HICUM
LO avec I’équipe de M. Schréter a TU Dresden [9], [10]. Ces documents sont cités 41 et 26 fois,

résultat honorable dans cette thématique.

Pour compléter le modele HICUM L0, une version « scalable » a été présentée en conférence [11].
De plus des modules spécifiques ont été ajoutés a HICUM LO comme par exemple un modéle de
substrat « scalable » dédié aux transistors isolés par tranchée profonde [12] ou un modéle de temps
de transit pour les effets de blocage de charge dans ’hétérojonction base-collecteur SiGe/Si [13].
Je suis par ailleurs co-auteur de travaux sur la thématique de I'auto-échauffement du transistor et

de son extraction de parametres [14]—[106].

En outre, nous avons développé le premier modéle de transistor HBT sur film SOI partiellement
déplété. En effet, ce transistor fabriqué par STMicroelectronics a la particularité d’avoir une zone
de charge espace base-collecteur s’élargissant verticalement puis horizontalement menant a des
changements de comportement de la charge base-collecteur, du temps de transit et en conséquence
au courant de collecteur et a la conductance de sortie [17]-[20]. Malheureusement, ce transistor n’a
pas été commercialisé, ceci probablement a cause du succes modéré des technologies CMOS

partiellement déplétées.
C. Développement de nouvelles architectures de HBT et optimisation

1. Application d’une contrainte mécanique sur le HBT SiGe (These M. Al-Sa’Di-
projet DOT5 -2008-2011)

Dans le cadre du projet européen DOT5 dont objectif était de faire monter en fréquence les HBT's
SiGe, nous avons proposé I'idée d’appliquer des contraintes mécaniques pour déformer la structure
de bande et améliorer la mobilité des porteurs dans le transistor. En effet, si cette technique avait
été largement appliquée aux transistors MOSFET sur silicium, et notamment de maniere originale
en utilisant des ilots de SiGe dans le cadre de mon POSTDOC a TU Delft [21] [22], peu de travaux
avaient été proposés sur le transistor bipolaire. Les travaux préliminaires (voir Fig. 1a) montrent
I'amélioration de la mobilité des trous attendue en fonction de la contrainte appliquée sur du Si.
Une amélioration non négligeable pouvant aller jusqu’a plus de 100% peut étre observée. Cette
amélioration de la mobilité dépend du type de porteurs, de 'orientation de la contrainte et de

Porientation du wafer comme le montre la Fig. 1b.
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Fig. 3. a) Amélioration de la mobilité de trous et composantes de stress en fonction de la contrainte
effective du canal. [23], b) coefficient de piézo-résistance permettant de calculer I'amélioration de la
mobilité en fonction du type de porteur et en fonction de I'orientation de la contrainte et en fonction de
"orientation du wafer [24].

Concernant le transistor bipolaire, a ma connaissance seul un brevet détenu par IBM [25] en 2006
et 2 publications a partir de 2004 ont été publiées [26], [27]. Dans [26], [27], une contrainte
mécanique a été appliquée a I’échelle du wafer pour étudier I'influence de cette contrainte sur les
performances électriques du composant. Malheureusement, seules les caractéristiques DC ont été
¢tudiées dans ces deux documents. Nous pouvons y constater un fort impact sur les caractéristiques
en courant-tension mais il est difficile d’extrapoler une performance fréquentielle. Deux parametres
sont fortement impactés par la contrainte mécanique, il s’agit de la bande interdite d’énergie et la

mobilité.

Dans le cadre du projet DOTS5, de 1a thése de M. Al-Sa’di et en 'absence d’acces a une salle blanche
et aussi de I'expertise nécessaire, nous avons utilisé un outil de simulation TCAD calibré dans le
cadre du projet DOT5 en collaboration avec la Bundeswehr University (BU) Munich et le groupe
de Christoph Jungemann. En effet des outils de simulation résolvant ’équation de Boltzmann ont
été utilisés pour calibrer nos outils. Un mod¢le tabulé dédié a la simulation de transport de type
hydrodynamique a été transféré de BU a notre université permettant d’obtenir un mode¢le précis de
I’énergie des porteurs, leur temps de relaxation, la mobilité et la vitesse de saturation en fonction
du champ électrique, de la fraction molaire de germanium, du dopage et de la température. Apres
avoir ajusté nos modeles au niveau matériau, une seconde validation a été proposée en comparant
des transistors HBT's avec un profil de dopage de référence et une structure quasi 1D, 'un simulé
a BU et lautre sur le site de Bordeaux. Ce travail a été réalisé en deux étapes avec un premier

transistor fonctionnant autour de 100 GHz de fr et le second ayant une fr proche du THz. Une
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comparaison des travaux est donnée en Fig. 5. Un résumé de ces travaux de calibrage au sein du

projet DOTS5 est donné dans [28] et dans la Fig. 4.
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Fig. 4. Travaux de TCAD au sein du projet DOT5

Apres cette premiere étape de calibrage fastidieuse, différentes options ont été envisagées pour
analyser la zone du transistor la plus sensible a la contrainte mécanique: en effet alors que dans le
transistor MOSFET un seul type de porteur intervient avec un transport dans une seule direction,
il est nécessaire de considérer les deux types de porteurs et deux directions. Aprés cette premiere

étape, deux zones ont été étudiées, la base, zone clé du transistor HBT et le collecteur.
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Fig. 5. Simulation d’un HBT quasi 1D réalisé a Bordeaux avec le modéle [29] et les simulations
effectuées avec le modéle tabulé de Bundeswehr University basé sur une simulation de I’équation de
Boltzmann.

D’un point de vue de la contrainte mécanique et du procédé technologique, la premiere option
considérée a été d’appliquer une contrainte au niveau de la base en faisant croitre une couche
supplémentaire de SiGe au niveau de la base extrinseéque, en supposant que la base extrinseque soit
monocristalline. Ces contraintes mécaniques sont évaluées via une simulation de procédé
relativement simplifiée car les informations technologiques sont gardées confidentielles par les
fondeurs. Cette couche supplémentaire appliquée a un BJT impacte fortement la contrainte
mécanique au niveau de la base mais c’est moins le cas lorsque le transistor est un HBT. En effet,
la base du HBT étant déja fortement contrainte, la contrainte mécanique additive a un impact limité.
Ceci a des conséquences sur les performances attendues. Pour mener a bien cette étude, un
nouveau modele de transport de charge spécifique a une couche de SiGe recevant une contrainte
mécanique supplémentaire a été développé par BU et transféré dans le cadre du projet DOT5. En
effet, le modele de base suppose que la couche de SiGe est contrainte naturellement apres avoir été
cra sur une couche de Silicium. Dans notre cas la contrainte mécanique est ici supérieure a celle
obtenue dans un transistor HBT SiGe conventionnel. D’un point de vue électrique, une
amélioration de 3% sur la fréquence de transition et de 5% [30] sur la fréquence maximale
d’oscillation d’un HBT a été obtenue alors que cette amélioration était bien plus forte dans le cas

d’un BJT, soit de 42% en fr et de 13% en fuax.

La seconde option a été d’appliquer une contrainte mécanique dans le collecteur ayant pour objectif
d’améliorer la mobilité des électrons dans le collecteur. Une premiére approche considérant un
transistor simplifié nous a permis de montrer quappliquer une contrainte dans le collecteur permet
d’améliorer les performances du transistor de maniere plus significative que la premiére approche.
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En effet, les résultats montre une amélioration de 14 % sur la fr et de 9% sur la fuax [31] en
introduisant une contrainte d’environ 1GPa dans le collecteur. I.’amélioration du produit f*BVcgo
est d’environ 12%. Malheureusement, le collecteur étant situé en profondeur dans le substrat, il est

difficile d’introduire ce niveau de contrainte sans modifier en profondeur le procédé technologique.

La solution la plus simple pour introduire un stress mécanique dans le HBT semble d’utiliser un
film de nitrure « stress liner » a la fin de la construction du HBT. Cette solution est largement
utilisée pour appliquer une contrainte mécanique sur les transistors MOSFET de type N [24]. La
structure qui nous semble la plus favorable pour que le film a contrainte mécanique soit le plus
favorable est la structure appelée G1G fabriquée par IMEC (voir Fig. 6) car elle est construite en
surface. En effet, le film a contrainte mécanique englobe de maniére efficace la structure pour agir
en profondeur dans le collecteur (voir Fig. 7). La contrainte mécanique obtenue dans le collecteur
reste limitée avec une valeur maximale de 200 MPa selon I'axe Y et la modification est quasi nulle
dans la base. Dans ce cas, "'amélioration de la fréquence de transition est seulement de 1.4% sur la

fr et quasi nulle sur la fyax.

Fig. 6. Structure G1G HBT d’MEC et profile de Fig. 7. Stress SXX et SYY a l'intérieure de la
dopage associé. structure avec une couche compressive de
150nm et 1.5GPa

Ces travaux ont été poursuivis par d’autres équipes comme celle de M. Osling [32] en 2010 avec
une fabrication de prototype de HBT contraint et des travaux de simulations dans I’équipe de C.

Jungemann [33] en 2011 montrant la méme tendance que celle de nos résultats.

Pour les technologues, il est bien connu que le BEOL géneére un stress au niveau du front end of
the line (FEOL). En 2011, une étude [34] correle le stress mécanique généré par le dessin du BEOL
aux caractéristiques I-V. Ceci a été démontré en simulation et confirmé en mesure. La Fig. 8 montre

le stress généré par le BEOL au sein du dispositif. 11 est de quelques centaines de MPa et peut
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modifier la valeur du courant de collecteur jusqu’a un facteur 1.5. En effet, la contrainte modifie la
bande interdite d’énergie ce qui joue fortement sur les caractéristiques I-V. En 2013, des travaux
menés au sein de STMicroelectronics [35] ont conclu a un impact du stress sur les performances
fréquentielles des transistors HBT SiGe avec un gain de 21% sur la fr a Vp=0.82V mais seulement
d’environ 5% au pic de la fr, résultats du méme ordre de grandeur que nos études publiées en 2010.
Nous avons par ailleurs observé ce phénomene dans [30] en jouant sur le BEOL pour réaliser un
puit thermique, travaux dans lesquels nous avons constaté un effet du BEOL sur le courant de

collecteur et la fr.
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Fig. 8. Impact du BEOL sur les Fig. 9. Impact du BEOL sur la fréquence de transition
contraintes mécaniques sur la technologie  en fonction de VBE; Inset: étude de la dispersion sur 9
BiCMOS [34] réticules différents [35]

2. Développement d’une nouvelle architecture dans les nceuds 55nm et 28 nm (These

T. Van VU- CIFRE STMicroelectronics-2013-2016)

Dans le cadre de la these CIFRE de Tuan Van VU, T'objectif était de mieux appréhender les
limitations de la technologie B55 de chez STMicroelectronics pour proposer une nouvelle structure
de transistor toujours en 55nm permettant d’augmenter fortement les performances en termes de
fr et de faax. L’architecture DPSA-SEG du composant avait été améliorée notamment dans le
courant des projets DOT5 et RF2THz avec un certain conservatisme permettant de progresser en
performance en évitant une refonte complete de la structure. Malheureusement, cette architecture
montre dorénavant des limitations qui deviennent bloquantes notamment pour la jonction base
extrinseque — base intrinseque. Pour proposer une évolution de I'architecture, la méthode la moins
couteuse consiste a s’appuyer sur la simulation par éléments finis (TCAD) pour pouvoir proposer
une nouvelle architecture et aussi avoir une premiere solution optimisée. Premic¢rement, une longue

¢tape de calibrage des parameétres physiques du simulateur TCAD a été réalisée permettant
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d’approcher le modéle TCAD aux mesures publiées dans [37]. Ces travaux font suites a de
nombreux travaux sur cette thématique notamment dans le projet DOT5 ou un work-package était
dédié a la TCAD et la modélisation [28]. Concernant sa calibration, I'outil de TCAD était alimenté
aussi bien par des caractérisations électriques que physiques de type profil SIMS, des mesures de la
contrainte mécanique dans la base et aussi des mesures au microscope électronique (STEM)

combinées a des images de type rayon X (energy-dispersive X-ray (EDX) ).

Le préalable a ces travaux de conception d’une nouvelle architecture a été une étude
bibliographique poussée qui a permis d’analyser le procédé technologique des grands fondeurs,
IBM, ST, IFX, HITACHI, Freescale, TowerJazz et IHP. En effet, notre doctorant a proposé une
classification originale de la fabrication des HBT SiGe en 3 catégories en fonction des étapes de
fabrication de I’épitaxie de SiGe de la base intrinseque, de I'acces de base et de I'’émetteur (voir Fig.
10). Cette classification a mis en avant le fait que la technologie IHP a un procédé de fabrication
unique : ces performances record sont obtenues en construisant le transistor intrinseque en
premier, suivi de la base extrinseque criie de maniere mono-cristalline. Ainsi la performance d’THP
n’est pas seulement due a une optimisation des profils de dopage, a un scaling de la géométrie et
une optimisation des éléments parasites mais a une vraie refonte de I'architecture du composant
comme décrit dans l'introduction. Un des points clés pour améliorer les performances de ces
composants concerne la jonction base intrinseque et base extrinseque. En effet, il est nécessaire de
fortement réduire la résistance d’acces de la base en controlant au mieux I'interface entre les zones
de base extrinseque et intrinseque tout en limitant aux mieux les effets capacitifs. Pour atteindre
cet objectif, I'ordre des étapes est critique et nous pouvons noter que dans le cas du fondeur IHP,
la base extrinseque monocristalline est réalisée en derni¢re étape. En comparaison de P'architecture
DPSA-SEG de STMicroelectronics, les structures EBL et EEB permettent une réduction des

résistances normalisées (Rp+Rg)xLi de 47% et 65% respectivement.

I Classification by fabrication process flow |

- Non-selective SiGe epitaxy | - Sacrificial extrinsic base | I- Selective SiGe epitaxy |
- Sacrificial emitter l

1 ! 1 [ 1
IBM IBM IHP IHP
8XP 9XP EEB EEB

ITowerJazz “ IMEC | IST | IIFX | IHitachi I IFreescale I

Fig. 10. Classification des procédés technologiques des grands fabricants de HBT SiGe
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Concernant la conception de cette nouvelle architecture, objectif a terme est I'intégration de celle-
ci dans le nceud 28 nm développé sur film Si fin de type SOIL. Ce support nécessite de repenser
complétement P'architecture et notamment la partie basse du transistor et le module de collecteur.
D’apres ’étude bibliographique, deux types de module de collecteur sont utilisés : le premier
classique consiste en une couche enterrée N+, une épitaxie de collecteur, le DTI, le STT suivi d’'un
SIC ; le second est le collecteur implanté qui utilise seulement le STI, une implantation de collecteur
suivi du SIC. La premicre architecture est complétement inadaptée au nceud tres intégré comme la
technologie FD 28nm SOI pour des raisons d’épaisseur du module. Le second module sera donc
utilisé permettant aussi de réduire la capacité Cpc. Nous pouvons noter que cette structure
s’affranchit du DTIL. De plus, une modification du STI conventionnel est nécessaire pour réduire

son épaisseur et sa largeur.

Le Tab. 1 résume les nouvelles architectures proposées dans la these de T. Van VU. Une seule
d’entre elles sera décrite dans ce document. Pour conclure sur le développement de nouvelles
architectures, cette étude bibliographique poussée a montré que la technique consistant a utiliser la
catégorie C-IB-E-EB utilisée par IHP mais en réalisant un contact de la base extrinséque par-

dessous la base intrinséque. Cette approche était libre de brevets permettant ainsi d’exploiter cette

architecture.
o The bottom of EBL
Fabrication process The top of EBL contacts
Lateral contact contacts to the top
flow to the bottom of IBL
of IBL
8HP [39], 9HP [6]
C->IB>EB->E G1G [38] and Towerjazz
EBL 18] EEB [40]
C->IB>E->EB Architecture proposée | Architecture proposée
these T. Van VU these T. Van VU
STMicro. STMicro.
Architecture proposée
Lateral base link DPSA-SEG architectures these T. Van VU
C—>EB->IB->E —
architecture was at Freescale, ICro.
(variantes)
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developed at IHP in Hitachi, IFX and ST
2008 [41] [42]

Architecture proposée
these T. Van VU
STMicro. EXBIC

Architecture proposée
thése T. Van VU
STMicro. EXBIC

(variantes)

Tab. 1. Classification des architectures (Blanc: architectures existantes, violet: pas
architectures développées, vert olive: nouvelles architectures)-

Un des procédés proposé dans la thése T. Van Vu nommé EXBIC pourrait étre adapté dans la
technologie B55, il se nommera B55+ et plus tard sur une technologie 28nm SOI. Ce procédé
technologique est présenté Fig. 11 adapté a la technologie 28 nm FD SOI. Cette architecture
EXBIC retient deux concepts clés : i) la croissance latérale dopée in situ du lien de base ayant pour
objectif de réduire la base extrinseque et la base intrinseque ; ii) un mur latéral d’oxyde isolant le
collecteur intrinseque de la base extrinseque interdisant la diffusion de bore de la base extrinseque

vers le collecteur intrinseéque. Plusieurs variantes de ce procédé sont données dans la these de T.

Van Vu (voir Tab. 1).

En ce qui concerne les performances attendues avec ce nouveau procédé technologique, une étude
TCAD a été réalisée en considérant différentes optimisations que ce soit au niveau de la géométrie

avec les parametres tr, tpo, two entre autres (Fig. 12a) ou niveau du profil de dopage (Fig. 12b).

Polysilicon  p* poly-base Oxide Nitride

Z Implanted collector

deposition of oxide | poly-base | oxide / emitter window opening
polysilicon | oxide | nitride layers
stack

Arsenic in-situ doped emitter

SiGe:C | Si-cap epitaxy L-shaped spacers formation and in-situ emitter patterning
arsenic doped emitter
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Selective epitaxial growth
f b doped sili

sacrificial polysilicon and nitride sidewall the growth of boron doped extrinsic base exctrinsic patterning

removals

Fig. 11. Process flow of the EXBIC architecture (B28nm FDSOI)-

B/

Base link ‘ v P’ poly-base

Igo

Ge %

]
Pedestal oxide, 7,

Sidewall — Selih

Fig. 12. a) Vue en coupe de la structure de simulation TCAD pour I'architecture EXBIC (B28nm FDSOI);
b) profiles verticaux de I'arsenic, du bore et du germanium-

Selon les résultats de la simulation TCAD optimisée et avec le calibrage obtenue sur la technologie
B55, le transistor pourrait atteindre une fréquence de transition de ordre de 470 GHz pour la
technologie B28 nm alors que la précédente architecture au nceud 55 nm est d’environ 300 GHz.
I’amélioration la plus significative se situe au niveau de la fréquence maximale d’optimisation, la
projection donne une valeur d’environ 850 GHz, valeur élevée qui semble cohérente avec la
réduction de 68% de la résistance de base extrinseque. Ces performances sont obtenues apres

différentes optimisations du collecteur pour conserver un BVCEO de 1.65 V.
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Fig. 13. Comparaison des simulations TCAD entre les technologies B28 and B55 (fr, fuax) These T. Van
Vu
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D. Caractérisation et modélisation des effets électrothermiques des composants HBT
SiGe (These Univ. Bordeaux et Postdoc RF2THz Amit K. Sahoo 2008-2012 et
Postdoc 2012-2014 ; These Rosario D’Esposito projet CATRENE RF2THZ-FP7
DOT7 2013-2016 ; Postdoc A. Dev Dwivedi 2014-2015 ; Postdoc FP7 DOT7
Suresh Balanethiram 2015-2016)

Lors de l'optimisation des profils de dopage, I'augmentation du dopage de collecteur permet de
repousser effet Kirk vers de plus forte densité de courant. Aussi, cette augmentation de la densité
de courant qui génére une forte dissipation de puissance engendre ’échauffement du composant.
Comme le décrit la Fig. 14, nous constatons que le pic de fréquence de transition est obtenu pour
une densité de courant chaque fois plus élevée a chaque nouvelle génération technologique, soit un
facteur vingt entre deux technologies 'une fonctionnant a 50 GHz de fyax et autre a pres de 400
GHz. Méme si la tension collecteur-émetteur est rabaissée dans le méme temps et que le scaling
horizontal permet d’améliorer la résistance thermique, la puissance dissipée a largement augmenté,
et cet auto-échauffement s’est donc fortement accru sur les nouvelles générations. Il doit étre par
conséquent précisément quantifié par la mesure et le modele et aussi modéré par des dessins de
«layout » plus optimisés. En effet, échauffement est d’importance majeur car il réduit les
performances du composant, diminue sa fiabilité et complique 'extraction des parametres du
mode¢le compact. Cette thématique a fait 'objet de 2 theses que j’ai co-encadrées avec le Pr. Thomas

Zimmer et la Pr. Nathalie Malbert.

400 T T 400 T
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Fig. 14. Fréquence de transition et fréquence maximum d’oscillation pour les différentes générations de
du fondeur STMicroelectronics extrait de [43], et du fondeur IBM [6].

3. Modélisation des effets thermiques

La modélisation des effets thermiques n’était pas présente par défaut dans les premiers
mode¢les de transistors bipolaires et notamment le modele Gummel-Poon [44] tres utilisé avant
I'avenement des transistors HBT SiGe a haute performance. Dans le courant des années 1970, des
premicres études démontrant les effets du self-heating ont été mises en avant [3]. Ce n’est qu’a la
fin des années 80 et début des années 90, avec la montée des premiers HBT que des modéles
thermiques basés sur une résistance thermique Ry et une capacité thermique Cru (voir Fig. 15)
ont été introduits et ceci notamment dans les modéles VBIC, MEXTRAM et HICUM dédiés aux
HBTs. Ultérieurement, sur ces résistances thermiques, des modeles plus complexes ont été greffés
pour prendre en compte la mise a I’échelle de la géométrie du transistor ou « scaling » du transistor
notamment grace a un modéle qui suppose que le flux thermique se propage soit de manicre
hémisphérique en 'absence de « deep trench » d’isolation soit de maniere pyramidale inversée avec
un angle a 45° lorsque le flux thermique est confiné par le « deep trench » [47]. Jusqu’aux années
2000 et mis a part les travaux avant-gardiste datant de 1989 de Dennisson et Walter [45], voir Fig.
16, la dépendance en fréquence était généralement modélisée par un circuit RC a un seul pole (Fig.
15), ce qui rendait le modele trés imprécis a proximité de la fréquence de coupure du réseau
thermique. Les travaux sur cette thématique au sein du laboratoire ont démarré au début des années
2000 avec la these de Hassene Mnif [48]—[50] suivi par Pierre Yvan Sulima [51] et Helene Beckrich-
Ros [52] , tous les trois encadrés par Thomas Zimmer. Dés 2002, j’ai collaboré avec Hassene Mnif
et Pierre Yvan Sulima sur cette thématique autant d’un point de vue de la simulation que de la

caractérisation [14], [16].
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Fig. 15. Circuit thermique équivalent basique  Fig. 16. Circuit thermique équivalent distribué basé
[45] sur le modéle hémisphérique [45]

Apres les premiers travaux sur les modéles d’impédance thermique et dans le cadre de la
thése d’Amit Kumar Sahoo que jai co-encadré, nous avons développé un premier modcle
«scalable » pyramidal et récursif validé par des simulations TCAD simplifiées [53] en 2012. Ce
modele utilise un maillage vertical de la pyramide ayant une évolution exponentielle (voir Fig. 17).
En effet, a proximité de la source de chaleur, le maillage est tres fin et il devient de plus en plus
large lorsque I'on s’en éloigne, permettant ainsi d’obtenir un modele précis sur toute la bande de
fréquence. La principale limitation de ce modele est la présence de deux parametres d’ajustement
des angles de la pyramide. Pour pallier a ce probleme et afin que le modele soit plus prédictif, un
nouveau modele a été proposé ans la these de A. K. Sahoo [54] en 2015 : celui-ci détaille chaque
zone critique du transistor et modélise partie par partie chacune de ces zones comme entre les STI
(shallow trench) ou DTT (deep trenches). Dans chaque zone un sous modele récursif basé sur une
diffusion hémisphérique ou unidirectionnelle est assemblé pour modéliser 'ensemble du « front
end of line» du transistor. De plus, la dépendance en température est introduite de manicre
distribuée ou localisée sur la profondeur du substrat ce qui n’était pas le cas dans les précédentes
versions. Ce modele plus précis nécessite plus d’itérations et un temps de simulation plus élevé.
Dans le cadre du Postdoc de Suresh Balanethiram que je co-encadrais et d’une collaboration avec
A. Charkravorty de II'T Madras, nous avons proposé une solution plus efficace pour la prise en

compte de la variation de cette conductivité dans la profondeur du substrat [55].
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Fig. 17. Model pyramidal et maillage exponentiel pour un meilleur rapport précision sur le nombre de
nceud du modele de I'impédance thermique /53]

Parallelement, les travaux de la communauté scientifique sur cette thématique d’auto-
¢chauffement se sont orientés vers des structures plus complexes a multi-doigts d’émetteurs dédiés
aux amplificateurs ; ils ont démarré deés 1994 sur les HBT IIIV [56], puis en 2004 [57] a TU Delft
puis dans le groupe de Cressler a Georgia Tech [57] et de M. Schroter a Dresden [58] et enfin de
2002 a 2006 dans I’équipe de T. Zimmer avec la thése de H. Beckrich-Ros [52]. Pour ma part, jai
participé aux développements de cette activité dans le cadre du projet DOT5, RF2THz et DOT7 ;
différents travaux [59]-[63] ont été menés sur la modélisation des effets thermiques dans les

transistors multi-doigts d’émetteurs auxquels j’ai participé directement.

En parallele, dans le cadre de la these de Amit Kumar Sahoo et de son Postdoc, et dans ceux des
projets REF2THz, MIRANDELA puis DOT7, nos premiers résultats de modélisation des effets
thermiques dans le BEOL ont été présentés a partir de 2013 [64] et jusqu’en 2017 [36], [65]—[67].
Dans le cadre de ces travaux de simulations, nous montrons l'influence de chaque élément
supérieur du transistor et jusque au métal N°6 sur la résistance et la capacité thermique. La
simulation est réalisée étape par étape en ajoutant les éléments suivants : L: correspond a la zone
de la jonction base-collector jusqu’au substrat, YE ajoute la base SiGe et I'’émetteur en forme de Y,
E rajoute le contact d’émetteur puis EBC prend en compte les contacts de collecteur et de base ;
finalement 2M correspond a toute la structure jusqu’au niveau M2 et 6M tout jusqu’au niveau M6.
Ces travaux ont été poursuivis et complétés par une étape plus expérimentale dans le cadre de la

these Rosario D’Esposito.
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Les principaux résultats de l'université de Naples sur la modélisation du BEOL sont
apparus en 2016 [68]. Dans ces travaux de simulation par éléments finis, le transistor est modélisé
de la partie intrinséque jusqu’aux plots et prend en compte la réduction de conductivité dans les
zones fortement dopées du transistor [68]. De méme, dans le cadre de la thése Rosario D’Esposito
et du Postdoc de Suresh Balanethiram en 2016, nous avons pris en compte ces réductions de
conductivité thermique dans la simulation par éléments finis et dans le modele compact [69].
Finalement, au sein du consortium DOT7, ’équipe du Pr Jungemann, spécialisée dans la simulation
du transport, oriente ses travaux sur les sources du phénomene d’auto-échauffement en simulant
les interactions porteurs-phonons grace a une simulation couplée de transport de Boltzmann
incluant le transport des porteurs et des phonons optiques longitudinaux avec une équation de type

énergie balance qui prend en compte les autres modes de phonons.
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Fig. 20. Réduction de la conductivité thermique avec a) le dopage de bore et d’arsenic et b) avec la
fraction molaire de Ge de la couche SiGe [68].
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4. Caractérisation des effets électro-thermiques

a.  Mesure de la résistance thermique

Nous avons aussi orienté nos efforts pour caractériser 'auto-échauffement grace a de
nouvelles méthodes. La premicre étape de la caractérisation thermique est Pextraction de la
résistance thermique. De nombreuses méthodes ont été publiées [70]—[74] mais la complexité de
I'interaction électro-thermique limite la précision de ces méthodologies. Ces méthodes sont en
général basées sur I'utilisation de la diode base-émetteur en tant que capteur de température. En
mesurant la caractéristique courant-tension de cette diode a différentes températures ambiantes, il
est possible d’avoir une image de la température interne du transistor. Malheureusement, lorsqu’on
polarise le transistor dans sa zone d’auto-échauffement, il est souvent difficile de départager
I'impact de la résistance thermique de celle de la résistance d’émetteur car ces éléments influent les
courants dans la méme zone de fonctionnement et ces deux éléments sont aussi dépendants de la
température. Nous avons constaté que les méthodes que nous utilisions surestimaient largement la
dépendance en température de la conductivité thermique. Ceci étant, nous avons donc étudié trois
méthodes parmi les plus utilisées et seule 'une d’entre elle a été capable de dissocier la dépendance
en température de la résistance thermique de celle de la résistance d’émetteur. Cette méthode dite
de l'intersection [75] est basée sur I'intersection de deux mesures de Gummel a deux températures

différentes (Tamb1 > Tamb2) et a deux Vg différents (Ver < Vera). Le courant de collecteur peut

s’écrire de la manicre suivante si on néglige l'effet Early et d’avalanche : IC(VBE,T]-) =

1(T;) exp (LEE
s(Texp(2E)

A lintersection des courants de collecteurs, siles courants Ic et les tensions Vg sont égaux
pour les deux températures ambiantes Tamb1 et Tamb2, il en résulte que les températures internes
sont égales. Si la température ambiante Tamb1 est plus faible, la puissance dissipée Pdiss1 est plus
forte menant a une température interne égale dans le cas N°1 et N°2. En plus d’étre facile 2 mettre
en ceuvre, Pefficacité de cette méthode provient de la conservation des grandeurs dont le courant
de collecteur, la tension Vg, la température interne qui ainsi annule les variations qu’elles soient de
type électrique ou thermique de tous les éléments du transistor ; ainsi les chutes dans les résistances

d’acces et particulierement celle d’émetteur Rg(T;) sont inchangées. A partir de ces informations, il

N . N . T -T . ,
est trés facile de remonter a la Ry thermique : Rpy = —2222—4ML Fipy reproduisant cette méthode

Pdiss2=Pdiss1
a différentes températures ambiantes, il est possible d’obtenir la résistance thermique en fonction
de la température. La Fig. 21 montre une comparaison de trois méthodes d’extraction de la

résistance thermique en fonction de la température appliquée a des données simulées et le résultat
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est comparé a la référence qui est connue. Deux cas sont envisagés avec ou sans dépendance (Fig.
21a et Fig. 21b) en température de la conductivité thermique du silicium : nous pouvons constater
que les méthodes de Pfost [71]et Russo [72] donnent une dépendance en température qui est trop
forte. Nous pouvons constater que méme si on annule la dépendance en conductivité (Fig. 21b)
thermique sur les données d’entrées, le résultat de ces méthodes (Pfost et Russo) donne une
dépendance en température qui en fait est probablement liée a la dépendance en température
d’autres éléments comme la résistance d’émetteur. Ces travaux sont réalisés dans le cadre du

Postdoc de Suresh Balanethiram.
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Fig. 21. « Review » des méthodes d’extraction de la résistance thermique : a) prise en compte de la
dépendance en température du silicium, b) dépendance en température du silicium annulée.[75]

Finalement dans [67] et toujours dans le cadre du Postdoc de Suresh Balanethiram, nous avons
proposé une technique d’extraction permettant de séparer la résistance thermique de la partie semi-
conducteur de celle liée aux métaux (BEOL). Cette technique est basée sur le fait que la dépendance

en température du métal est négligeable comparée a celle du semi-conducteur.

b.  Mesure de l'impédance thermique

Concernant lextraction de I'impédance thermique, nous avons commencé par utiliser des
méthodes temporelles soit basées sur 'oscilloscope [76] ou des instruments de mesure pulsée. Ces
méthodes donnent une bonne estimation de la capacité thermique mais sont souvent moins
précises et les résultats sont éventuellement erronés par les éléments parasites qui sont difficiles a
calibrer. Nos premiers résultats ont été publiés dés 2004 [50] avec des mesures a I'oscilloscope.
Malheureusement, cette méthode de mesure a l'oscilloscope a montré des incohérences de la
mesure Cry sur les transistors les plus petits dans la theése de Pierre Yvan Sulima soutenu a

PIXL(IMS) en 2005. Dans le cadre de la these d’A. K. Sahoo, nous avons montré qu’il était
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nécessaire de modéliser tous les éléments du banc de mesure pour des mesures aux temps tres
courts (<500ns), dont le té de polarisation, les cables coaxiaux, ceci pour analyser correctement les
mesures transitoires réalisées avec le banc pulsé de MC2 [77], [78]. Suite au financement de nos
projets FP7 DOTS5 et région Fisys, jai participé a la rédaction de I'appel d’offre pour I'achat d’un
banc de mesure DC et RF pulsé, constitué d’un analyseur de semi-conducteur Keithley 4200 avec
des cartes DC pulsés 4225 et d’un analyseur de réseau ZVA 67 GHz pulsé jusqu’a 40 GHz. Nous
avons ainsi développé des mesures pulsées avec le Keithley 4200(4225) permettant de faire des
mesures avec des pulses démarrant a 60 ns. Cet appareil plus adapté a nos transistors de faible
puissance, nous a permis de faire des mesures plus précises. En plus de permettre d’extraire
I'impédance thermique en analysant les transitoires de courant (voir Fig. 22), ce banc nous a permis
d’obtenir des mesures DC quasi-isothermes ou au moins avec un échauffement réduit pour
Iextraction de parametre ou pour explorer des régimes du transistor inatteignables avec une mesure

DC classique (Fig. 23).

140
120 D =100 ns pulse
20l o M1 meas
< M1 sim 100
3 o M6 meas < 5
. M6 sim E
- ~ e
10
40
20
0 6 5 -4 e 0 1 2 3 4
10° 10° 10
time (s) Vee [V]
Fig. 22. Mesure transitoire de deux transistors Fig. 23. Comparaison d’une mesure pulsée
ayant deux empilements de métaux différents (100ns) sur un transistor HBT avec une mesure
sur I’émetteur, ne participant pas a la DC. Ve=0.85 a 1V avec un pas de 50mV,
conduction pour deux Vge=0.9 et 0.95 V et technologie B11HFC IFX.
VCE=1.5\/

De plus, nous avons réalisé des mesures de parameétres S pulsés, synchronisées avec le pulse DC
(voir Fig. 24a). Ces mesures (voir Fig. 24b et c¢) permettent d’évaluer I'impact de échauffement
thermique sur les caractéristiques dynamiques et figures de mérite (fr et fuax) et d’envisager une
extraction de parametres dans laquelle les mesures pourraient étre considérées comme quasi-
isothermes jusqu’au pic de la fréquence de transition. Par ailleurs, des 2002 [79], nous avions
proposé des méthodes donnant des mesures quasi-isothermes en utilisant un équipement
conventionnel. Cette méthode a été comparée aux mesures DC et RF pulsées a 100ns montrant

une bonne concordance entre les deux méthodes tant que 'auto-échauffement est modéré. Cette
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méthode a été améliorée pendant la these d’A. K. Sahoo et appliquée sur des transistors HBT et
CMOS 28nm [80], [81].
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Fig. 24. a) Mesure a I'oscilloscope d’un pulse DC synchronisé avec un pulse RF, b) mesure DC, DC pulsée
et méthode « isotherme » ; c) mesure de la fréquence de transition avec des parametres S, S pulsés et
méthode isotherme [39] sur un transistor.

Par ailleurs, la mesure de parameétres S a Panalyseur de réseau permet un calibrage et un épluchage
trés précis jusqu’au transistor. Les travaux de N. Rinaldi de I'université de Naples [82] ont permis
de mettre en évidence le lien entre 'impédance thermique et les parametres Y (et par conséquent
parametres S) du transistor. En effet, en deca de la fréquence de coupure thermique les petites
variations de puissances appliquées au transistor sont suivies d’une variation de son comportement,

par exemple de sa conductance de sortie real(Y2) qui est la dérivée du réseau de sortie (Fig. 24b).
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Fig. 25. Extraction de I'impédance thermique et comparaison a différents type de modele [83]

A tres faible fréquence, real(Y22) sera égal a la dérivée du réseau de sortie mesurée en DC
alors qu’au-dela de la fréquence de coupure thermique, real(Y22) sera égale a la dérivée de la courbe
isotherme. Cette technique a ét¢é utilisée et publiée en 2010 a XLIM sur une technologie I11-V [84],

en 2011 sur du SiGe a IMS (these A. K. Sahoo) [83] et IEMN en 2012 [85]. Dans la thése de A.
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K . Sahoo, nous avons ainsi pu montrer I'effet distribué de 'impédance thermique puis la non-
validité du modele simple pole RTH-CTH et ainsi confirmer nos travaux qui avaient été réalisés 7

ans plus tot sur le modele récursif (voir Fig. 25)

¢.  Structures de tests spécifiques :

Nous avons aussi développé des structures de tests spécifiques pour Iextraction
d’informations concernant les effets thermiques [63], [66] et Poptimisation des performances du
transistor. Par exemple, concernant loptimisation du transistor, nous avons créé un puits
thermique a I'aide du BEOL sur le dessus du transistor permettant une réduction de la résistance
thermique et aussi 'analyse de I'impact des métaux sur les effets thermiques. La Fig. 26 montre le
flux thermique simulé d’une structure conventionnelle en Fig. 26a et une structure améliorée en
Fig. 26b mettant en avant le flux thermique dans le puits thermique qui ainsi réduit la température
dans le transistor. Quatre versions de cette structure ont été réalisées avec des empilements de

métaux plus ou moins élevés allant du métal un jusqu’au métal huit).

Fig. 26. Simulation TCAD montrant a) une structure classique et b) la structure améliorée avec un
empilement de métaux servant de puit thermique ; puissance =40mW appliqué. Echelle : Vert : 10°
W/cm? Rouge : 2.5 10° W/cm?

L’impédance thermique (voir Fig. 27) de ces structures a été mesurée a I'analyseur de réseau. Cet
exemple montre la précision de cette méthode utilisant 'analyseur de réseau : en effet les résultats
de la Fig. 27 mettent clairement en avant chacune des zones stimulées par le flux thermique en
fonction de sa fréquence. Ainsi, les quatre structures présentant la méme géométrie jusqu’au M1,
ont le méme comportement dynamique a haute fréquence (>20MHz) alors qu’a mesure que la
fréquence décroit et que 'on s’éloigne de la source de chaleur, on voit apparaitre les différences de

topologie de chaque structure. On peut alors introduire la notion de profondeur de pénétration des

. . . 1 IR T N : :
effets thermiques qui varient en 7 Ces travaux ont été réalisés sur la these de Rosario D’Esposito

et sont détaillés dans [806] (voir Fig. 28). Rosario D’Esposito a par ailleurs recu le prix de these IMS.

29



mag(Zy,) ("K/W)

(2]
o
o

400

Zth VM1
Zth VM3

Zth VM6

Temperature (K)

2.322e+01

1.930e+01
I 1.537e+01
B 1.144e+01
l 7.517+00
3.591e+01

1.367e-01

Temperature (K)
6.660e+00
5.483e+00

l 4.327e+00
3.160e+00
1.993e+00

8.268e-01
1.3988e-01

200

Zth VM8

0

1.0E+04 1.0E+05 1.0E+06

Frequency (Hz)

1.0E+07 1.0E+08

Fig. 27. Impédance thermique mesurée sur
des transistors dont seul I'empilement de
métal au-dessus de I'émetteur change (cet
empilement n’a pas d’influence sur le chemin
électrique)- Thése Rosario D’Esposito

Fig. 28. Simulation 3D des effets thermiques de la
technologie B11HFC d’Infineon montrant la
profondeur de pénétration pour deux fréquences a)
50 kHz et b) 100 MHz.

Finalement, une batterie de mesure DC et RF, i. e. parameétres S et mesures load-pull ont
démontré la supériorité de cette structure comparé au transistor conventionnel avec un gain en
puissance de 2dBm et en rendement passant de 18 a 26% (voir Fig. 29 and Fig. 30). Il est important
de noter que cette structure n’augmente pas le cout de fabrication et elle est applicable sur n’importe

quelle technologie.
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Fig. 29. Puissance de sortie en fonction de Pavs
pour Vge=835mV et Vee=1.25V; charge pour n
optimal: (20.7+j37.6)Q.

Fig. 30. Rendement en fonction de la puissance
Pavs pour V=835 mV et V=1.25 V a la charge
donnant le rendement optimum: (20.7+j37.6)Q,
mesure a 77 GHz, ceci sur des transistors dont
seul I'empilement de métal au-dessus de
I’émetteur change
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Ainsi, concernant la caractérisation électrothermique, nous avons utilisé et/ou développé
trois méthodes complémentaires: la mesure DC a différentes températures, la mesure de

parameétres S a basse fréquence, la mesure DC pulsée et RF pulsée.

L’ensemble de ces travaux sur l'auto-échauffement (caractérisation, modélisation et
Pextraction de parametres associés) ont fait 'objet de 19 revues internationales avec comité de
lecture depuis 2002, nous positionnant parmi les leaders mondiaux sur cette thématique de

modélisation de 'auto-échauffement.

E. Techniques innovantes de caractérisation tres haute fréquence (These Manuel

Potéreau 2012-2015 projet FP7 DOT7)

L’évolution forte des performances en fréquence des HBT's SiGe présentée en Fig. 1 montre que
les fréquences maximum d’oscillation atteignent de 350 GHz a 700 GHz pour la technologie la
plus rapide. Ces technologies sont de plus en plus utilisées pour la conception de circuits au-dela
de 110 GHz et méme au-dela de la fréquence de transition ou éventuellement de la fréquence
maximale d’oscillation [87], [88], engendrant des effets appelés non-quasi statiques au sein des
transistors. Alors qu’une grande partie des parametres du modele compact du transistor peut étre
extrait avec des mesures de parametres en dega de 30 GHz, certains parameétres nécessitent une
mesure a plus haute fréquence. C’est notamment le cas des effets non-quasi-statiques (NQS) de la
charge dans le transistor. En effet, un modele basique prendra en compte la charge et la décharge
des capacités tel un modele RC et la charge suivra instantanément la tension aux bornes de la
capacité, et cette tension ne peut pas varier instantanément ceci di au temps de charge du circuit
RC. Mais ce mod¢le basique ne modélisera pas les effets NQS et supposera que la charge suit
instantanément les tensions appliquées aux bornes de la charge et ne prendra pas en compte ce
délai supplémentaire qui apparait aux tres hautes fréquences et lorsque la fréquence est du méme
ordre que la fréquence de transition. La mesure aux trés hautes fréquences devrait permettre aussi
de mieux investiguer les effets distribués au sein du modele avec par exemple la répartition des

charges entre les zones d’acces, la zone périmétrique et la zone interne du transistor.

Pour répondre a ces enjeux en termes de modélisation et pour la conception de circuit
submillimétrique, les groupes de 'IXL/IMS gravitant autour de cette thématique ont procédé a des
investissements lourds. En effet, alors que dans le cadre de ma théese, notre principal analyseur de
réseaux était limité a 26.5GHz, puis en 2007 un analyseur de réseau 110 GHz et sa station sous
pointes ont été achetés par les équipes « Conception » et « Modele ». Entre 2013 et 2017, avec le

support des projets Européens FP7 DOT7, GRADE, CATRENE RF2THz et national
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NANO2017 et le support important des projets régions (SUBTILE coordonné par T. Zimmer et
FAST dont je suis le coordinateur), nous avons investi environ 600 k€ pour I'achat de deux stations
sous pointes avec plusieurs jeux de pointes par bandes combinées avec un analyseur de réseaux

couvrant les bandes 140 GHz jusqu’a 500 GHz.

Dans le cadre de DOTS5, des premiers travaux sur la caractérisation de parameétres S avaient
¢été proposés au sein de 'équipe MODEL pour analyser la qualité et la précision des mesures
réalisées dans la bande 110 GHz et notre capacité a remonter aux parameétres intrinseques du
transistor. Dans le cadre du Postdoc de Christian Raya en 2008 puis de la these de Jad Bazzi
soutenue en 2011, des premiers travaux au sein de 'équipe MODEL avaient déja mis en avant les
problémes suivants et proposé des solutions et méthodes : 1) couplage sous la pointe avec le wafer
et les structures adjacentes des 70 GHz [89] [90] et solutions pour limiter ce couplage, ii) les
limitations des méthodes de de-embedding en 2 étapes et méthodes d’épluchage en 5 étapes [90],

iif) dessin de structures de test pour le calibrage sur wafer de silicium [90].

Des 2012, dans le cadre du projet RE2THz et DOT7 avec la thése de Manuel Potereau, de
nouveaux travaux de caractérisation haute fréquence ont démarré. Dans le cadre de cette these,
nous avons exploré les méthodes de calibrage SOLT / TRL, les différents types d’épluchages dans
la gamme 1 GHz - 110 GHz et le développement de structures de test associées. Les résultats
marquants de ces travaux ont été le développement de méthodes et structures innovantes pour le
calibrage TRL. En effet, une des limitations du calibrage TRL est le fait que les pointes doivent étre
déplacées entre la mesure de la ligne et la mesure du « through » menant a des imprécisions de
positionnement de la pointe et obligeant a une intervention manuelle de 'utilisateur. De ce fait la
méthode TRL est aussi plus difficilement industrialisable. Ainsi nous avons proposé une structure
de ligne a méandre, qui est constituée d’un motif reproduit n fois pour réaliser un through ou p
fois pour réaliser une ligne. En utilisant ce méme motif, on s’assure que la constante de propagation
sera la méme dans le cas du « through » ou de la ligne. La Fig. 31 montre le premier prototype de
ligne fabriqué sur alumine au laboratoire IMS. Nous avons pu valider cette méthodologie par la
mesure jusqu’a 110 GHz dans le cadre de la these de Manuel Potéreau, et ces travaux sont toujours
en cours pour une validation plus précise via la simulation et la mesure jusqu’a 500 GHz. Ces
travaux ont été brevetés mais le brevet n’a pas été maintenu par manque de possibilité

d’exploitation.
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Fig. 31. a) Premier prototype de ligne a méandre réalisé sur alumine au laboratoire IMS, b) Ligne a
méandre réalisée sur une technologie BiICMOS.

La seconde méthode trés innovante proposée dans cette thése est la méthode 3D TRL [91]. Celle-
ci consiste a calibrer la mesure directement avec un plan de référence situé en M1 au plus proche
du transistor pour limiter voire éliminer les étapes d’épluchage. Cette méthode a été validée
expérimentalement jusqu’a 110 GHz et des travaux sont en cours pour mieux comprendre les

limitations théoriques de cette approche.

—a—TRL+CS/CO
—*— SOLT+4stds
—v—3D-TRL
—e— 3D-TRL+CO*

0,75 0,80 0,85 0,90 0,95 1,00
Vi (V)

Fig. 32. Mesure de la fréquence de transition d’un transistor HBT SiGe avec 4 méthodes : SOLT sur ISS
avec 4 étapes de de-embedding, TRL sur wafer avec de-embedding pad short et pad open, et 3D TRL
sur wafer et 3D TRL avec correction transistor open.

Finalement dans les travaux de these de Manuel Potéreau, un kit de calibrage on Wafer a été
proposé, étudié jusqu’a 110 GHz dans le cadre de sa these puis a servi lors de mes premiers travaux

de mesures jusqu’a 500 GHz [92].
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Alors que la mesure a tres haute fréquence sur tranche des dispositifs et circuits a base
de III-V a été fréquemment publiée jusqu’a 220 GHz voir 500 GHz [93], [94], [95], [96] et rapportée
au-dela de 500 GHz seulement par le Fraunhofer de Freiburg IAF [95], par Cascade [97] etle NIST
USA [98], la caractérisation des transistors au-dessus de 110 GHz sur des tranches de silicium reste
difficile et peu investiguée [99]. Seules quelques démonstrations de mesures de transistors a des
fréquences plus élevées ont été réalisées sur un substrat de silicium [100]. Voinigescu et al. [101]
ont démontré des mesures jusqu'a 325 GHz d'un SiGe HBT avancé (transistor bipolaire a
hétérojonction) montrant les résultats des parameétres S21 et H21 ainsi que du gain maximal
disponible MAG. Le calibrage a été effectué avec un substrat a impédance standard (ISS) et les
méthodes d'étalonnage utilisées étaient LRRM (line-reflect-reflect-match) et TRL (Thru, Reflect,
Line). Dans [102], Marina Deng et al. sur le site de 'FIEMN ont présenté un ensemble de mesures
de parametres S allant jusqu'a 325 GHz sur les HBT a partir d'une technologie avancée BICMOS
55nm utilisant une approche similaire a celle de [13] pour l'étalonnage (LRRM sur ISS). Enfin,
Williams et al. [103] ont présenté des résultats de mesure d'une technologie de silicium sur isolant
(SOID), ou les éléments passifs ont été caractérisés jusqu'a 500 GHz, tandis que la mesure du
transistor a été effectuée jusqu'a 110 GHz. Un étalonnage TRL (et multiline-TRL) sur plaque a été
appliqué. De nouveau Galatro et al. [104] ont congu un kit d'étalonnage original sur wafer dédié a
la caractérisation des transistors. Les résultats de mesure sont indiqués uniquement sur la bande de

220 GHz a 325 GHz.

1. Comparaison des types de calibrage

De nombreuses méthodologies d'étalonnage hors-plaquette, telles que la méthode short-open-
load-through (SOLT), la méthode line-reflect-reflect-match LRRM, la méthode Thru-Reflect
(TRL) ou la méthode multiligne Thru-Reflect (mTRL), le substrat standard d'impédance (ISS) a été
analysé et comparé jusqu'a 110 GHz [105]. Par exemple dans [98] et [99], différentes méthodes
d'étalonnage ont été employées montrant les imprécisions des étalonnages sur ISS par rapport a la
précision de I'étalonnage TRL sur plaque, ceci principalement du fait que sur ce dernier les étalons
et les structures de test partagent le méme substrat. L'un des problemes lié a 1'étalonnage hors-
tranche avec le kit d'étalonnage ISS concerne les propriétés de couplage substrat-sonde qui
conduisent a une erreur systématique [104]. De plus, le mode d'onde parasite se propageant dans
le substrat de I'ISS est introduit involontairement dans les termes d’erreur et superposé aux données
de mesure [95]. Finalement, le plan de référence au niveau de la pointe de la sonde est considéré
comme «approximatif» dans [100] en raison de la discontinuité du domaine (transition de la pointe

de la sonde a la tranche). En dessous de 110 GHz, les méthodologies on-wafer ont été étudiées et
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montrent des avantages évidents sur la précision de mesure avec un plan de référence bien défini

et un couplage sonde-substrat qui reste le méme pendant I'étalonnage et la mesure [100], [106].

Dans le cadre de cette activité de caractérisation haute fréquence, nous nous sommes
essentiellement concentrés sur la partie allant de la sonde jusqu’aux structures de calibrage et de
test, zone pour laquelle la marge de progression pour la qualité de mesure me semble importante
alors que la partie concernant I'analyseur de réseau est principalement figé par le fabriquant a
Pexception de quelques parameétres (réglage de la IF, la moyenne et calibrage/réglage en puissance).
Ainsi, nous avons aussi concentré notre activité de simulation EM sur la zone allant de la pointe
jusqu’a la structure simulée. En introduisant dans la simulation la pointe a la fois sur la structure de
calibrage ISS et sur la structure a simuler, nous pouvons ainsi reproduire les erreurs de couplages
introduites par les méthodes off-wafer et on-wafer ainsi que les imprécisions liées a la pointes, a la
précision de son posé en X, en Y et de son angle. Finalement, nous pouvons reproduire la
méthodologie utilisée en mesure avec des données de simulation en utilisant les mémes algorithmes
de calibrage (SOLT, TRL) et les mémes méthodes d’épluchages. Ainsi, un diagramme détaillé de la
méthodologie de simulation est donné par la Fig. 33. En résumé, apres avoir caractérisé
physiquement le substrat de calibrage CS15 vendu par GGB industries (voir Fig. 34) et en utilisant
des pointes simplifiées dans ce cas, nous avons simulé les structures nécessaires pour un calibrage
SOLT et TRL sur alumine, puis apres application d’un calibrage TRL sur alumine, puis extrait les
parametres de la SOLT pour enfin comparés a la documentation fourni par le constructeur,
confirmant ainsi la validité de notre approche (Tab. 2). Les calibrages SOLT et TRL sont réalisés

par un outil développé au sein de notre groupe.
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EM simulation of
SOLT structures
on ISS + probes

EM simulation of
intrinsic
structures of DUT

EM simulation of
DUT on wafer +
probes

Fig. 33. Méthodologie de simulation et de traitement des données pour reproduire les données de
mesure d’un calibrage SOLT avec épluchage du plot.
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Data sheet of CS15 EM simulation
delivered by Pico- for 50 um probe
probe GGB pitch (extracted
industries used for from TRL at 60
50-125 pum probe GHz and 250
pitch GHz)
i Open 3.25fF 3.2-3.4F
[ Short 2pH 1.5 pH-2.5pH
. Load 1.5(F 1.4-2.2F
- Through 1.13ps 1.10ps
Fig. 34. Interferometry image of the through Tab. 2. Comparison between the data sheet

from the ISS (GGB-CS15 and the parameters extracted using a TRL

calibration on the EM simulated data

Ainsi, grace aux parametres de la SOLT, nous pouvons reproduire un calibrage SOLT sur nos
données de simulation de nos structures fabriquées en technologie BICMOS. A titre d’exemple, la
Fig. 35a montre le module et la phase de S22 d’un short calibré par une SOLT sur ISS. Un tres bon
accord entre la mesure et la simulation est observé jusqu’a 500 GHz. Nous pouvons clairement
voir I'incohérence de la méthode SOLT (ISS) sur le module de S22 qui devient supérieur a 0 dB
au-dela de 250 GHz en mesure et en simulation. Ce comportement n’est donc pas lié a une
imprécision de mesure mais a la méthodologie consistant a faire un calibrage sur un substrat dont

les propriétés sont treés différentes de celle du substrat a mesurer.

4 1
3 f Pad short E Transistor open
2 : _ 0 P
) )
2 1 : 4 N i
& g f w2 \ w
c X E ) ) £ [=—— EM intrinsic
R T EM sim. with SOLT cal. 3 [ - Measurement SOLT ISS +
3 E °© Measurement with SOLT cal. [emeeees EM with probes | PO/PS deemb
£ I L L ! -4 1 1 1 1
0 100 200 300 400 500 0 100 200 300 400 500

freq (GHz) a) freq (GHz) b)

Fig. 35. a) Module de Sz, en fonction de la fréquence d’un short apres un calibrage SOLT avec un GGB
CS15 —Solid line ; b) transistor open apreés calibrage SOLT suivi d’un épluchage open-short.
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Finalement, en appliquant la méme méthode et en y ajoutant I’épluchage avec une structure “pad-
open” et une structure “pad-short”, nous pouvons comparer nos résultats de mesure et de
simulation avec pointes a la simulation intrinseque. La Fig. 35b montre 'exemple d’un transistor
open. Les simulations EM avec pointes et la mesure sont en accord jusqu’a 500GHz a 'exception
de la bande 50-100GHz. Nous pouvons constater que la méthodologie SOLT ISS et que
I’épluchage devient erronée au-dela de 200 GHz.

Dans cette méme étude et aussi dans [92], nous avons évalué la précision de la méthode TRL sur
wafer avec un plan de référence apres le plot, en comparant la mesure calibrée en TRL, la simulation
avec pointes calibrées en TRL et la simulation intrinseque (c’est-a-dire sans le plot). Pour
comparaison, nous avons ajouté en paralléle les mémes courbes avec un calibrage SOLT sur ISS
suivi d’'un épluchage pad-short et pad-open (voir Fig. 36). Nous pouvons conclure a une bien
meilleure précision de la TRL on wafer en comparaison de la SOLT méme si des précautions
doivent étre prises avec notamment la qualité du contact lors du calibrage, 'absence de prise en
compte du crosstalk puis une éventuelle dispersion de la technologie et particulicrement du BEOL
sur laquelle est réalisée la mesure. Dans le cas de la simulation qui suppose un contact idéal, un
léger début d’imprécision du calibrage TRL on wafer apparait au-dela de 350 GHz. En plus des
imprécisions précédemment citées, il faut noter que la précision de la TRL dépendra aussi de la
géométrie de la pointe. En effet, la géométrie de la pointe a une influence directe sur la capacité de

cette derniere a se coupler avec le substrat et donc a engendrer des effets parasites.

3 3
2 [ Meander Line 2 _ Meander Line VN\
1 r 1 r f X
2 0 T 0| F-lay.
g, =
2 A2
-3 [ -3
© . . . © L
1S -;1 = EMintrinsic -~ € ;1 C—— EM intrinsic =3
o |7 Meesurement L TRL on wafer o [ ° Measurement L SOLTISS +PO/PS
Sb . EM Wlthlprobes J . g EM with probes " deemb
0 100 200 300 400 500 0 100 200 300 400 500
freq (GHz) freq (GHz)

a)
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Fig. 36. a) Module et b) phase Sz1 d’une ligne a méandre en fonction de la fréquence aprés un calibrage
TRL (6 gauche) et SOLT (a droite) (GGB CS15) suivit d’un épluchage pad-short pad open.

2. Non idéalité des mesures

Les mesures au-dela de 110 GHz, comme le montre la Fig. 37 (extrait de [98]), sont réalisées en
plusieurs bandes en utilisant des pointes et des tétes millimétriques différentes. Ainsi, en combinant
chaque mesure des discontinuités peuvent apparaitre. Nous pouvons noter que malgré 'expérience
des utilisateurs dans ce domaine et la fabrication d’un kit de calibrage dédié utilisant lignes micro-
ruban inversées des contacts en or et un diélectrique de type benzocyclobutene BCB trés adapté
aux hautes fréquences, les discontinuités sont présentes et non négligeables. Ces discontinuités
peuvent étre expliquées par différentes raisons : i) erreur de calibrage lié 2 un mauvais posé de
pointes autant en terme de qualité de contact [103] que d’erreur de position en X ou Y [92], ii)
couplage différent entre la pointe et le substrat car chaque pointe a une géométrie différente [95],
iif) impact des structures voisines, vi) dérive de I'appareil de mesure qui est différent dans chaque
bande, v) limite de la méthode de calibrage TRL qui ne prend pas en compte le crosstalk [107] et

qui, de plus, varie en fonction de la géométrie de la pointe.
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Fig. 37. Mesure du NIST (National Institute of Standards and Technologies, USA) montrant a) la mesure
et la simulation EM de la phase d’un open et un short, b) la mesure du module des parametres S d’un
transistor jusqu’a 750 GHz. [98]
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Pour évaluer 'ampleur et la source de ces imprécisions de mesure, nous avons volontairement
introduit des erreurs dans nos mesures ou dans nos simulations avec notamment une erreur de
positionnement horizontal de la pointe: La Fig. 38a montre le plot de signal du port 2 d’une ligne
utilisée pour le calibrage dans la bande 325-500 GHz. Nous pouvons observer deux posés de
pointes, le premier posé représente un posé relativement représentatif des posés sur 'ensemble des
structures et un second posé volontairement erroné d’environ 17um. En mesurant la ligne pour
ces deux posés de sondes, nous pouvons appliquer dans chaque cas un calibrage de type TRL on
wafer et analyser 'impact sur le résultat final du transistor-open, d’une ligne a méandre (voir Fig.
38b) et d’un transistor. La simulation corrobore les résultats obtenus en mesure, montrant un effet
relativement modéré de cet erreur de posé malgré 'importance de celle-ci dans le cas de ce kit de

calibrage.

De plus, une étude sur la déformation de la pointe a été aussi proposée dans ce méme article. Nous
pouvons constater qu'une déformation de la pointe, qui est tres souple dans un pitch de 50um et
pourrait étre éventuellement liée a un plot endommagé engendrerait, des imprécisions de mesures

beaucoup plus importantes.

-100

dashed line: with probe shift of 17 um at
port 2 during line measurement

solid line : without error on
probe position

phase(S,,) (deg)
S LU NN
~ (2} w B w N [
o O O O o o o

-180
325 350 375 400 425 450 475 500

Frequency (GHz)

Fig. 38. A) Image du plot de signal avec deux posés b) Erreur introduite par un mauvais positionnement
de pointe pendant le calibrage et impact sur la mesure d’une ligne.

Comme mentionné ultérieurement, le couplage derricre la pointe est une source majeure
d’imprécision. Ce couplage est fortement dépendant des structures entourant la pointe et donc des
structures adjacentes. Ainsi grace a notre méthodologie présentée en Fig. 33 (en version TRL on
wafer), nous avons pu montrer par la simulation 'impact des structures adjacentes. La Fig. 39a
montre un exemple de structure HFSS simulée incluant les structures adjacentes. La Fig. 39b
compare la mesure avec un calibrage TRL on wafer, la simulation de la structure isolée avec un

calibrage TRL on wafer et la simulation de la structure avec ses voisins et un calibrage TRL. On
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peut mentionner que toutes les structures nécessaires au calibrage TRL ont été simulées elles aussi
avec leurs voisins. Nous pouvons voir qu’a partir de 200 GHz, le module de S21 oscille avec la
fréquence autant en mesure qu’en simulation. Sur les dessins de masques suivants, nous avons
fortement augmenté la distance entre chaque structure et les avons disposées en quinconce pour
que la pointe de signal voit le plan de masse du plot. La suite de ces études devrait permettre

d’optimiser la distance pour réduire I'interaction tout en contenant le cout de fabrication.

-1 | -—-- EM sim. +TRL cal.

r EM sim. with neighboring

structures +TRL cal.

F —— Measurement + TRL cal.

2 L L L L
0 100 200 300 400 500

Frequency (GHz)

mag(s) (dB)

b)

Fig. 39. a) Modele de simulation HFSS incluant les structures voisines simulé a 500 GHz ; b) Module 521
de la ligne a méandre, mesure calibrée en TRL, simulation de la structure isolée calibrée en TRL,
simulation de la structure calibrée en TRL en incluant toutes les structures adjacentes aux lignes et
reflect.

Drautres types d’erreurs sont en cours d’étude avec la qualité de contact par exemple. En effet, la
qualité des contacts sur aluminium et sur or a été comparée dans [103] et montre clairement la
difficulté de réaliser des mesures répétables sur des plots en aluminium couramment utilisés dans
les technologies Silicium (voir Fig. 40). De plus, il faut préciser que concernant les mesures a haute
fréquence un pitch plus petit doit étre utilisé complexifiant encore plus la répétabilité du contact.
En effet, Pamincissement de la section des métaux du bout des pointes les rend plus souples et
complique le percement de la fine couche d’oxyde d’Aluminium se formant sur les plots alu. Le
choix des matériaux et de la géométrie de la pointe est critique car il engendre une rigidité plus ou

moins forte de la pointe [108], [109] .
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Fig. 40. Comparaison entre des mesures réalisées sur un short avec des contacts a) aluminium plaqué

Finalement dans notre article IEEE MTTT de 2018 [92], nous proposions en premicre mondiale
des résultats de mesures jusqu’a 500 GHz d’un transistor HBT SiGe de la technologie Infineon
(voir Fig. 41). La méme méthodologie a été appliquée sur la technologie B55 de STMicroelectronics
et sur la technologie d’'THP ou des comparaisons ont été réalisées avec d’autres instituts dont le

Fraunhofer fortement expérimenté sur cette thématique (Voir Fig. 42) confortant ainsi nos résultats
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or et b) des contacts en aluminium standard. [103]

de mesures, ceci dans le cadre du projet TARANTO.
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Fig. 41. Gain en courant H21 et gain unilatéral d’un transistor SiGe HBT 2*CBEBC (0.22*1um?)

d’Infineon pour différents Ve variant de 0.7-0.94 V avec un pas de 60 mV et Vics=0V, (calibrage on-

wafer TRL avec correction d’impédance).
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Fig. 42. Comparaison de mesures réalisées a IMS, IHP et au Fraunhofer Institute (IAF) jusqu’a 325 GHz

F. Conclusion HBT

Les activités sur le HBT SiGe ont été menées en étroite collaboration avec des acteurs industriels
STMicroelectronics, INFINEON, des instituts de recherche IHP, IMEC et des partenaires
académiques (TU Dresden, Univ Naples, ...). Ma contribution a été de soutenir la technologie par
une activité de simulation, de caractérisation et de modélisation sur 15 ans d’évolutions
technologiques. La caractérisation au-dela de 110 GHz est une nouvelle activité que j’ai activement
démarrée en 2016 et qui fait partie de mon projet de recherche. Ces travaux contribuent aux
soutiens des compagnies ainsi qu’aux développements de nouvelles technologies et applications

dans la sécurité la santé et les télécommunications.

Nos travaux sur le transistor bipolaire ont fait 'objet de 30 revues dont 16 sur les effets thermiques

dans ce composant. J’ai par ailleurs co-publié 5 revues sur les transistors MOSFETS silicium.
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ITI.  Evaluations de transistors émergents a base de carbone pour les

applications circuits

A. Introduction

Depuis I'invention des circuits intégrés, la miniaturisation des transistors est un objectif fort qui
devient de plus en plus critique avec des dimensions actuelles de 14 a2 7 nm dans les technologies
industrialisées et inférieures a 7 nm dans les prototypes. Apres plusieurs décennies consacrées a un
« scaling » conventionnel, i. e. réduction des masques et de I’épaisseur des oxydes, de nouvelles
méthodes ont été introduites pour continuer a réduire les dimensions et a optimiser les
performances des technologies silicium. Pour ce faire, de tres forts investissements ont été réalisés
sur les technologies a contraintes mécaniques pour optimiser la mobilité et aussi sur le diélectrique
de grille avec les technologies « high K » et technologies « fully depleted SOI » pour encore réduire
les effets électrostatiques de canaux courts. Plus récemment, les technologies FInFET Silicium ou
a canaux superposés (3D) ont été introduites dans les technologies industrielles les plus avancées

[110] [111].

Anticipant cette fin de la roadmap, les chercheurs du domaine de la physique de la chimie ont
anticipé ces limites et ont commencé a chercher des solutions alternatives ou innovantes basées sur
I’électronique moléculaire depuis la fin des années 1970 pour développer des dispositifs permettant
de faire de I’électronique haute fréquence ou a forte densité pour le numérique. Malheureusement,
les tres lourds investissements financiers réalisés dans la technologie Silicium imposent un certain
conservatisme limitant ’exploration de nouveaux domaines. En tant qu’électronicien et aprés ma
these, certains critéres me semblaient obligatoires pour trouver une technologie ayant un potentiel
de développement au coté de la technologie Silicium : i) la technologie doit pouvoir réutiliser les
principaux outils de procédé Silicium et étre compatible avec les technologies FET ; ii) le
composant doit pouvoir fonctionner de facon fiable a température ambiante ; iii) la technologie
doit étre reproductible apres maturation industrielle ; iif) le matériau utilisé doit potentiellement
offrir des capacités physiques inégalées par le Silicium en terme de performances. Voici un exemple

en Fig. 43 de cohabitation d’une technologie émergente et d’une technologie silicium.

Par ailleurs, d’un point de vue conception de circuit numérique, des approches en rupture ont été
¢tudiées comme par exemple les circuits neuro inspirés, qui sont en fort développement
notamment pour la reconnaissance d’image et l'intelligence artificielle en général. On peut noter
que les circuits neuro-inspirés change de paradigme de conception de circuit et de systeme et ne

nécessitent plus des composants parfaitement reproductibles.
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Fig. 43. Vue d’artiste d’un circuit intégré combinant les technologies émergentes avec une technologie
conventionnelle de type Silicium CMQS,
(https://physicstoday.scitation.org/doi/pdf/10.1063/PT.3.3680).

En plus de répondre aux criteres ci-dessus, ’émulation scientifique autour des technologies a base
de carbone et la nécessaire force liée au grand nombre de scientifiques impliqués par ces matériaux
nous a encouragés a évaluer ces technologies d’un point de vue circuit. En effet, ma curiosité et
mon expertise dans la modélisation compacte m’a incité a utiliser mes compétences dans ce
domaine pour évaluer les performances des transistors basés sur ces matériaux innovants pas
seulement en tant que dispositif isolé mais en tant que dispositif au sein de circuits. Ainsi, pendant
la décennie 2006-2016, nous avons évalué successivement les transistors 2 base de nanotubes de
carbone puis a base de graphéne a partir de 2010. Ce chapitre présente successivement mes travaux

sur les transistors a base de nanotubes de carbone puis a base de graphene.
B. Développement d’une famille de mode¢le de transistors a nanotubes de carbone

1. Introduction

Les premiers concepts d’électronique moléculaire ont été proposés a partir des années 1970. Deux
décennies plus tard, une publication pionni¢re démontrant le fonctionnement d’un transistor
moléculaire a base de nanotube de carbone est publiée par TU DELFT. Jusqu’alors, des difficultés
majeures principalement liées au fait de contacter la molécule avaient limité le développement de
ces composants. Les avancées en nanotechnologie ont permis d’outre passer ces difficultés et de
développer la structure (voir Fig. 44), de positionner et de contacter le nanotube de carbone pour

fabriquer un transistor a effet de champ.
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Fig. 44. Premier transistor a base de nanotube de carbones [112]

Les caractéristiques physiques du nanotube de carbone sont tres prometteuses avec : 1) un transport
de charge quasi-balistique garantissant un fort courant avec peu de dissipation thermique en son
sein ; ii) une structure et des dimensions permettant d’avoir un controle électrostatique quasi-idéal
pour envisager des canaux ultracourts; iii) une stabilité physique au regard des procédés
technologiques ; iv) une capacité a pouvoir transporter de fortes densités de courant favorisant la
fiabilit¢ du composant. Malheureusement, certaines difficultés sont apparues lorsqu’il s’est agi de
passer du prototype de transistor a un circuit complexe. La principale difficulté apparue est le
controle de la fabrication de nanotubes pour obtenir une chiralité constante et en méme temps
fournir une densité de tubes élevée (> ~ 190 tubes/um [113] ) pour atteindre un courant de
1.3mA/um et qui plus est, aligner ces tubes dans une méme direction. En outre, ceci doit étre
controlé a Iéchelle d’un wafer de 300mm. En effet, la chiralit¢ ou le diameétre du tube peut
transformer un nanotube en un matériau semi-conducteur ou en un matériau métallique avec une
probabilité de 30% générant des dysfonctionnements du transistor. De nombreuses propositions,
qu’elles soient au niveau de la fabrication du tube, du tri des nanotubes, a la conception du transistor
ou du circuit ou a des traitements post-fabrications, ont été envisagées pour détruire ces nanotubes
métalliques. Par ailleurs, le manque de densité de nanotube et leur désalignement ne générent pas

de dysfonctionnement mais limitent les performances des circuits.

En deux décennies de recherche sur les nanotubes de carbone, I’état de l'art est passé de la
fabrication d’un simple transistor a des circuits relativement complexes comme des portes logiques
[114]-[110], des oscillateurs en anneaux [117], [118], des décodeurs, des bascules flip-flop [119], un
additionneur 4 bit [120], un system de BUS 8 bits [121] et aussi systeme de mémoire en phase

d’industrialisation (Nantero).

Par exemple, la Fig. 45 [122] montre une technologie éprouvée et relativement peu sensible aux
dispersions technologiques. La Fig. 45 montre un exemple d’additionneur 4 bit comportant 140
transistors pPCNTFETSs fonctionnant sous une tension d’alimentation de 2V. Pour atteindre cet
objectif, il a été nécessaire de minimiser la dispersion technologique et notamment la tension de

seuil, parametre de référence pour les applications numériques. Sur 120 CNT-FETs, la tension de

46



seuil varie de 0.6 2 0.8 V avec un écart type 6 = 34 mV. Pour comparaison, une technologie Silicium
dont les longueurs de grille font 0.3um a une variation de Vth, 6 = 10.8 mV et sur un nceud 65nm,

o croit jusqu’a 25.58 mV.
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Fig. 45. Additionneur 4 bits réalisé avec une technologie p-CNTFETs ; b) Caractéristiques de transfert Ip-
Vesde 120 CNTFETs [122]

Finalement, le premier ordinateur basique a base de nanotubes de carbone a été fabriqué [123] par
les équipes de 'université de Stanford. Il est basé sur une technologie P-CNTFET dont la longueur
de grille est de Tum et constitué de 178 transistors. La densité des nanotubes est de 5 tubes par pm.
Cette démonstration prouve qu’il est possible de travailler a des niveaux de complexité plus élevés
avec les imperfections inhérentes a la technologie a base de nanotubes. L’ordinateur fonctionne
avec un systeme d’exploitation multitache. Les auteurs ont implémenté 20 instructions courantes
et démontrent son fonctionnement par des opérations de tris et de comptage simultanées.
L’architecture de l'ordinateur est présentée en Fig. 46 montrant la complexité du circuit. Le
fonctionnement du systeme a été enticrement simulé et comparé aux mesures avec tres peu de
déviation entre mod¢le et mesure. Ce systéme reste encore treés loin de la complexité et de la rapidité

d’un microprocesseur moderne que nous trouvons dans nos ordinateurs d’aujourd’hui.
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Fig. 46. Architecture de l'ordinateur réalisé a base de CNTFETs et son image SEM montrant la
complexité des circuits atteints par cette technologie [123]
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D’un point de vue RF et dans l'objectif d’avoir des performances intéressantes, les transistors
CNTFETSs nécessitent une forte densité de tubes en parallele. Les performances atteintes jusque-
la sont limitées par la qualité et la densité des nanotubes. L’équipe du Pr. H. Happy de I'université
de Lille a montré des transistors CNTFETSs ayant une fréquence de transition intrinséque de 80
GHz et de 15 GHz en extrinseque pour une longueur de grille de 0.3um [124]. Malheureusement,
une fréquence maximum d’oscillation de 3 GHz est obtenue ce qui semble encore trop limité pour
des applications circuits. Des travaux plus récents de I'équipe de M. Schroter a UC San Diego
donne des résultats plus équilibrés en terme de fr/fyax avec respectivement 8/9 GHz épluchés du
pad pour une longueur de grille de 0.45um. Cette technologie permet de réaliser des premiers
circuits amplificateurs autour de 2 GHz. Des travaux datant de 2016 provenant de I'université de
Californie annonce des performances extrinséque fr/fuax égales a 40 et 40 GHz respectivement et
fr/fuax égale 2 70 et 80 GHz épluchée du PAD pour une longueur de grille de 100nm [125],
performances reportées sur la Fig. 47 et comparées a I’état de Iart. Le réseau de sortie de ce
transistor est montré sur la Fig. 47 ; il indique que la présence de nanotube métallique est tres faible
ou nulle ce qui implique une conductance de sortie relativement faible. La densité de courant
mesurée est de 350 uA/um alors que la valeur visée par 'TTRS (international technology road map

for semi-conductor) est de 1.9mA /pum pour les applications digitales.
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Fig. 47. Etat de I'art RF des CNTFETs et caractérisation DC (LG=100nm)

1. Positionnement et paysage international de la modélisation compacte

Quatre années apres le premier prototype de transistor a nanotubes, les premiers modéles compacts
ont été publiés[126], [127]. La Fig. 48 présente I’évolution des modeles compacts dans le temps,
leur évolution en termes de capacités de modélisations ainsi que les différentes Universités ou
industriels engagés sur cette thématique. Les principaux acteurs présents sur cette derniere sont

I'Université de Purdue avec une forte expérience théorique sur la simulation physique, 'université
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de Stanford dont l'activité s’est inscrite dans la durée avec a la fois un développement expérimental,
un déploiement de modele compact et la conception de circuits innovants. Les derniers travaux
majeurs de 'Université de Stanford datant de 2015 sur la technologie CNTFET sont réalisés en
collaboration avec IBM qui, depuis longtemps, est impliquée dans la technologie a base de

CNTFETs.

Le premier modéle publié [128] est un mode¢le considérant que le transistor FET a nanotube est
constitué de deux réservoirs d’électrons, d’un canal dont le comportement est balistique et (est)
modulé par le potentiel de grille. Le couplage électrostatique entre le potentiel de canal et la tension
de grille est approximé par un polynome. C’est un modele de type « top of the barrier » et il utilise

I’équation de Landauer adaptée au transport balistique [129].

Le modele de Stanford est un des modeles les plus complets publiés des 2006 [130] puis 2007 [131],
[132]. Plutot que d’utiliser I’équation de Landauer intégrée mathématiquement sur I’énergie, il
décompose chaque état d’énergie et somme chaque composante sur chacun de ces niveaux
d’énergie. Cette formulation évite le calcul de I'intégral qui peut devenir complexe lors de la prise
en compte des interactions électrons-phonons. Ainsi, ce modele prend en compte les phonons de
type acoustique et optique. Ce modele prend aussi en compte, I'effet tunnel bande a bande (BTBT)
source a drain, et d’autre non idéalités comme les barrieres Schottky aux acces. En revanche, cette
méthode semble plus lourde d’un point de vue numérique. Ce mode¢le n’a pas été confronté ni a la
mesure ni la simulation numérique NEGF lors de sa publication. Malgré cette absence de

confrontation, ce modele a été le plus largement cité dans la bibliographie.

En 2007, nous co-publions des travaux [133] réalisés au sein de PACI NANOSYS avec 'université
de Strasbourg, Grenoble, Lyon, sur un modele trés proche de celui de Purdue mais ayant des
améliorations d’un point de vue convergence, calcul automatique de la structure de bande en
fonction de la chiralité du nanotube. En 2008, nous améliorons le modéle précédent en y intégrant
cette fois une base physique pour le calcul de la charge et du couplage électrostatique [134]. Ce
modele est validé par différentes simulations Monte Carlo réalisées a 'IEF (Université Orsay). Des
2009, nous y ajoutons un mode¢le prenant en compte les interactions électrons-phonons [135] et
un modele d’effet tunnel [136]. ’approche est différente de celle de Stanford car la structure de
I’équation de courant y est tres différente. Ces deux modeles sont validés par des simulations

numériques de type NEGF.

En 2008, un modele est développé par NXP [137]. Il semble étre trés proche de celui présenté par

Raychowdurry. La validation y est plus exhaustive.
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En 2010, le modele de Southampton [138] utilise une approximation de type « cubic spline » pour

le calcul de la densité de charge évitant ainsi un calcul complexe de la charge.

En 2011, nous publions deux autres modeéles pour compléter nos approches : le premier concerne
les transistors CN'TFET' a barriere Schottky [139] ; le second [140], [141] permet de modéliser les
transistors a grille duale. Dans ce modele, nous avons mis en avant le mécanisme d’appauvrissement
de la source en porteurs résultant a une limitation du courant maximum atteint. Ce mode¢le est

validé sur des mesures de la littérature de transistors développés a Stanford et IBM.

En parallele, 'université de Stanford a proposé un modéle mettant en avant ce méme mécanisme
d’appauvrissement de source et I'integre dans un modele non-itératif permettant un gain de temps

de simulation par rapport a leur précédent modele [142].

En 2011, 'université de Dresden et Nano RF corporation propose un modele pour les transistors
multi-tubes dédiés aux applications RF. Le modele est validé en DC et RF [143] en 2011 puis
amélioré en 2013 [144] et 2015 [145].

En 2013 et 2015, Puniversité de Stanford et IBM propose une nouvelle génération de modele appelé
«virtual source » dont la structure permet d’étre utilisé sur plusieurs types de composants a effet
de champs comme le graphéne FET ou le MoS,FET [146]. Le mod¢le appelé « Virtual source » est
un modele semi-empirique dont les parametres comme la mobilité et la pente sous le seuil sont
extraites a partir de données de mesures. Ce modele est validé par des mesures jusqu’a des

longueurs de grille de 9 nm.

L’ensemble de mes travaux sur le CNTFET ont fait objet de 15 revues internationales

avec comité de lecture depuis 2008.
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2. Eléments de modélisation

d. Transport balistique, équation de Landaner

Les différents modeles publiés ont utilisé une base quasi-similaire concernant le transport de
porteurs dans le tube. En effet, les nanotubes ayant peu d’interaction avec leur environnement, le
transport des charges est quasi balistique en leur sein. Une grande majorité des équipes [128], [134],
[137], [138], [147] s’est orientée vers I’équation de Landauer mis a part les travaux de Stanford [131]

b

[132] pour modéliser le courant drain-source.

Le calcul du courant s’appuie sur 'une des équations de la formule de Landauer [Ferr97], appliquée
ici aux électrons (charge électronique négative), en prenant comme convention un courant entrant

par le drain :

_2e

I—EM[ [7v(k) £ (K) T, (E)di~ [ (k) fD(k')TD(E)dk] 2.1

avec M le nombre de modes transverses occupés, v(k) la vitesse des porteurs, fs et fp les fonctions
de distribution de la source et du drain respectivement, Ts(E) la probabilité de transmission d’un
porteur de la source au « corps » du nanotube, Tp(E) la probabilité de transmission d’un porteur

du drain au « corps » du nanotube.

L’intégrale du courant devient :

In| 1+exp —sbbd[pl+V yr =V
_ ek, T kT

h = _ _
p=1 | 1+exp sbbd[ p]+V oy =V,
k,T

1

2.2

Le premier terme de cette équation représente la contribution de la source, ie. le courant des
¢lectrons provenant de la source, le deuxi¢me terme, qui soppose au premier, représente la

contribution du drain.

11 est intéressant de comparer cette équation a 'approche retenue par Stanford dans [131], [132].
En effet, alors que le mod¢le précédent prend en compte le confinement quantique dans le sens
radial en sommant sur les contributions de chaque sous bande, le mod¢le de Stanford prend en
compte le confinement quantique dans les directions radiales et axiales. Les références [131], [132]
mettent en avant un léger gain en précision de cette approche a partir d’'une longueur de nanotubes
inférieure a 50 nm. De plus, cette méthode permet de remplacer une intégration parfois complexe
notamment pour le calcul de la charge ou lors de I'intégration d’interactions électrons-phonons par
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une simple somme mais au détriment du temps de calcul. En effet, cette double somme nécessite

le calcul de 30 a 45 termes en fonction du diamétre et de la longueur du tube.

Voici le détail du calcul :

J

ot (Vxs,Ady ) = 2env, 2.3

Ou Vxs est la différence de potentiel entre le nceud x et la source, Agy,est la variation du potentiel

de surface, vr est la vitesse de Fermi et n est le nombre d’électrons occupant le sous-état m,l. n est

donné par

n= fFD (Em,l +eVXS _ACDB)
= LG

24

Avec frp la distribution de Fermi-Dirac, Enjest énergie du porteur au sous-état I’état m,1

M L
L (Vch,DS > Vch,GS) = 22 Z |:TLRJm,l (0’ AD, )‘"w + TRLJm,I (Vch,DS ,AD )‘.._k}
km &

m ki
m=1 [=1

Les évolutions des différents mod¢les basées sur I'’équation de Llandauer au cours du temps
se sont principalement faites sur le calcul du potentiel interne dans le nanotube par un calcul auto-
cohérent de la charge et du potentiel de canal en considérant les tensions et courants dans le
composant. Le second point concerne le coefficient de transmission appliqué sur I’équation de
Landauer. Ce dernier permet de considérer des non-idéalités telles que des barricres Schottky et

des interactions électrons-phonons. Ces parties seront abordées par la suite.

e.  Formulation de la charge dans le nanotube - Quantum capacitance

La grande majorité des modcles dite a modulation de hauteur de barricre nécessite le calcul de
I’énergie de la bande de conduction dans le composant. Considérant que le transport est balistique,
cette énergie peut étre considérée comme constante dans le composant. Il est donc nécessaire de

coupler le calcul du potentiel dans le nanotube avec la charge et la capacité d’oxyde.

Le potentiel dans le nanotube Venr peut étre couplé avec la charge de maniere simple avec

I’équation suivante :

QQS + QQD - Qg‘NT = CINS (VCNT— VG[ ) + CED (VCNT—VDi ) + CES (VCNT— VSi ) 2.5
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avec: Qg = eLn;,; charge entrante depuis la source, Opp = eLngy; charge entrante depuis le drain,

[0 =0ps +Opp Jor Vg =Vipg =0V, Cixs capacité d’oxide de grille, Cip et Ces capacités de

jonction source/canal et drain/canal et L la longueur de grille.

La charge dans le nanotube peut se calculer en utilisant la distribution de Fermi-Dirac et la densité
d’état (DOS) d’un nanotube. Cette densité considere que I'objet est unidimensionnel (1D) et a la

particularité de faire apparaitre des singularités de Van Hove et plusieurs bandes de conductions.

Avec I’hypothéese balistique, les porteurs issus de la source (drain) remplissent les états +k (-k) du
canal selon la distribution de Fermi de la source (drain) de la densité d’états. La densité de charge
linéique nenr résulte donc de lintégration sur énergie du produit de la densité d’états g(E) par la
distribution de Fermi f(E) :

oo ( E) 2.6
P —eon T[f(E—EF,S)ij(E—EF,D)]dE

Avec Ey I'énergie du milieu de bande interdite, e la charge électronique, Ersp) le niveau de

Fermi de la source (drain).

Notons qu’il s’agit 1a de la densité de charge linéique des électrons dans la bande de conduction (la
charge électronique e est positive), I'intégrale est faite sur les énergies positives. Pour les trous dans
la bande de valence, la densité de charge se calcule de maniére similaire. Le facteur 2 rappelle que
la moitié des états (+k ou -k) sont remplis selon la distribution de Fermi de la source ou du drain,

respectivement. L’expression de la densité d’états est donnée par :

8 nb_bands ‘ E— E0|

g(E)=

BT h(|E - E,| - sbbd[ p] 5o
3rac Vopn \/(E—EO)Z—sbbd[p]z (| 0‘ )

avec acc, la distance entre 2 atomes de carbone soit environ 0,142 nm, V, ;, I'énergie de liaison

entre 2 atomes de carbone comprise entre 2,4 et 3,14 eV, sbbd[p], le bas de la p“™ sous-bande de

iéme

conduction (ou le haut de la p*“™ sous-bande de valence pour les trous), nb_bands est le nombre

de sous-bandes du nanotube (dépendant de la chiralité), h(x), la fonction de Heaviside décrite par
h(—|x|)= 0 et th|)= 1. La somme sur p relate la discrétisation du schéma de bande d’énergies en

sous-bandes. La fonction de Heaviside, qui impose une densité d’états nulle pour les énergies
inférieures au bas de sous-bande (bande interdite), permet d’ajuster la borne inférieure de I'intégrale
sur I’énergie au bas de la pime sous-bande. La double-dégénérescence des sous-bandes est déja prise

en compte dans la constante (nombre de modes transverses M).
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La densité de charge est composée de 2 contributions : celle de source et celle du drain. Chaque

contribution est exprimée comme étant une somme sur les sous-bandes :

—pnt + -
Reyr = Ry T leyr

1 nb_bands nb_bands 28
=3 Z n(VCNT—VS,ssbd[p])+E Z n(VCNT—VD,Ssbd[p])
p=l1 p=1

En considérant le potentiel V = Venr - Vs pour la contribution de source et V = Venr — Vp
pour celle du drain, les densités de chatge associées ngy, et ngy, , tespectivement, s’éctivent pour

une sous-bande donnée (a un facteur "2 pres) :

—8e +a0 E 1
n(V, sbbd[p]) = — ) e : o dE i
aCfC ppll E Sbbd[p] l + eXp k 7

B

Etant donné que intégrale de 'équation 2.9 n’a pas de solution analytique pour toute la gamme
des potentiels V et pour toutes les énergies, des solutions partielles doivent étre considérées et sont
détaillées dans [134]. D’autres auteurs, ne parvenant pas a proposer une solution analytique
physique ont proposé des équations de type polynomial ajusté sur une solution numérique [128],
[137], [138]. Le mode¢le de Stanford utilise la méme approche que pour le calcul du courant en
prenant en compte un confinement quantique dans les directions radiales et axiales, simplifiant le

calcul de la charge a une double somme sur chaque sous état.

Ces travaux sont réalisés dans le cadre du projet ANR ACCENT.

1,4 14
o |-sbbdlp] (eV) = sbbd[p] = 0,2; 0,4; 0,6; 0,8 eV
1,2 12 o Sol. numérique
2 —— Sol. analytique
1 10 + P
=4 E 8|
x 108 5 i
(=} o
Z 2 Z 6
£ 6l g L
3 6 {06 © 8
4l
8 104
") 2 [
10 o Sol. numérique
Sol. analytique 0 &
12 5000068000068 00000820000a 0 0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2 V [V]

VIV]

Fig. 49. Densité de charge linéique (normalisée par  Fig. 50. Capacité quantique pour différents bas
—Se/(3mc{l/;m)) en fonction du potentiel V, a de sous-bande en fonction du potentiel V. La
dérivée analytique de la densité de charge
linéique (traits), soit la capacité quantique par
unité de longueur du canal, est comparée a la
dérivée numérique de I’équation 2.9 (cercles).

300 K, pour différentes valeurs de bas de sous-
bande, sbbd[p], en échelle logarithmique et en
échelle linéaire.
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f- OP /AP phonon scattering

La Fig. 51 illustre la différence entre un transistor dont les porteurs sont purement balistiques et
un transistor dont les porteurs subissent des interactions électrons phonons. Ces simulations ont

servi a valider le modéle développé a Bordeaux.

(a) Log,, I(z,E) (b) Log,, I(z,E)

20 40 60 4
Position, nm Position, nm

40

Fig. 51. Spectre de courant résolu en fonction de I'énergie pour un CNTFET (16,0) a VGS=0.5 V et
VDS=0.5V (échelle log.). Transport balistique en a) et prenant en compte un transport dissipatif en
b).[148]

Les interactions électrons-phonons et leur impact sur le courant de drain ont été pris en compte
dans un modéle compact par seulement 3 groupes, Stanford 2006, Southampton et Bordeaux en

2008.

L’approche de Stanford ne nécessitant pas d’intégration mathématique de I’équation de Landauer
a permis un calcul aisé et complet des interactions électrons-phonons de type acoustique et
optiques. Malheureusement, le modele n’est pas comparé a des simulations plus complexes

permettant de mettre en évidence la précision du modele.

Pour notre part, nous proposons de prendre en compte les interactions électrons-phonons en
intégrant un coefficient de transmission non idéal dans I’équation de Landauer. Cette approche est
plus complexe d’un point de vue mathématique pour des raisons d’implémentation car différentes
approximations sont nécessaires pour rendre le calcul possible. Ces approximations sont validées
en température, en fonction de la chiralité du nanotube et de la longueur de grille par une
comparaison entre un modele numérique et analytique. Finalement, le modéle est comparé a des
simulations physiques de type NEGF [148]. Ces travaux ont aussi été réalisés dans le cadre du
projet ANR ACCENT [135].
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Fig. 52. Courant de drain en fonction de la Fig. 53. Courant de drain en fonction de la
tension drain-source Vps pour différentes tension grille source: comparaison entre la
tensions de grille (Vss=0.4, 0.5, 0.6 V): simulation NEGF [148] et le modéle compact
comparaison entre la simulation NEGF [148] et pour les interactions avec les phonons
le modele compact avec et sans interactions acoustiques et optiques (Vps=0.3 V)

avec les phonons acoustiques.

g Mécanisme d’effet tunnel

Dans le cadre du projet ACCENT, la validit¢é du mod¢le a été étendue. Notamment, deux
mécanismes ont été mis en évidence et quantifié grace a simulateur de type NEGF (Non-
Equilibrium Green Function) développé a ’'Université de Purdue puis utilisé sur Bordeaux. Grace

au support de ce simulateur NEGF, nous avons proposé un modele compact de ces deux effets

[136].

Le premier mécanisme est 'augmentation de la charge de trous dans le canal d’un transistor de type
N ; cette charge pénctre le canal par effet tunnel lorsque la tension Vps; est supérieure a la bande
d’énergie interdite du nanotube. Ce mécanisme est illustré par la Fig. 54. Cette charge va modifier
I’équilibre électrostatique du nanotube et ainsi détériorer la pente sous le seuil du courant de drain.
Ce mécanisme n’avait pas été pris en compte jusque-la. Cette charge peut étre modélisée en

sommant les contributions sur chaque état (p,l) :
®)

8qZZTBTBT,D (l_f(EVp,, +qVDi)) 2.10
»

QBTBT,D = while C](VSI» - VDi)_AEF < EVp,l < q(VSi - VCNT)—Sbbd [1]

0 otherwise
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Avec f(E), la distribution de Fermi, Trrsrs and Tererp sont les coefficients de transmission coté

source et drain.

- E ,zgcﬂ/ﬂ k§+k,2

P,

Ou E,,; est ’énergie des porteurs du sous-état (p, 1). Dans la bande de valence, cette énergie peut

étre réécrite en considérant les potentiels internes : £y, ,, =—£,, +¢ (Vsz —VCNT).

Le second mécanisme concerne un courant tunnel bande-a-bande (BTBT) source-drain. Il est mis
en évidence sur la Fig. 55 montrant le spectre de fréquence de la simulation NEGF. Comme le
montre la figure, a faible Vps, un courant d’électrons part de la bande de conduction de la source
vers la bande de conduction du drain et utilise la bande de valence du canal pour transiter. Cette

simulation montre qu’il faut intégrer I’équation de Landauer du bas de la bande de conduction de

la source jusqu’a la bande de valence du canal :

4q q(VS[_VCNT)_Sbbd[l] 2.11
IBTBT:7 I ZBTBT(f(E""qVSi)_f(E"'qVDi))dE

9Vs—Erp

Terer est le coefficient de transmission total tunnel et il est calculé a partir de I’équation du

résonateur de Fabry Perrot.

Log10 I(x,E)

Fbbar[ BN

Energy, eV

Energy, eV

10 20 30 40 50 60 70 80

40

Position, nm Position, nm
Fig. 54. Bande d’énergie de conduction et Fig. 55. Bande d’énergie de conduction et
valence et distribution des trous sur I'énergie valence et spectre de courant I(x,E) en fonction
Gp(x,E) et en fonction de la position obtenue des  de la obtenue des simulations NEGF a Vss=0V et
simulations NEGF a Vss=0V et Vps=0.55 V. Vps=0.3 V. CNTFET ayant un tube de chiralité
CNTFET ayant un tube de chiralité (19,0) et un (19,0) et un dopage source / drain de 1.5
dopage source / drain de 1.5 dopants/nm. dopants/nm.
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h. CNTFET a grille duale

Dans le cadre du projet ANR NANOGRAIN, nous avons développé un modele pour un transistor
a nanotubes de carbone et a effet de champ a grille duale (Voir Fig. 56), publié¢ en 2011 par IBM
dans [204]. Pour atteindre cet objectif, le schéma équivalent ainsi que la source de courant Ipsont
¢té complétement modifiés. En effet, ce transistor nécessite 4 nceuds externes (G, D, S, BG) et de
plus, le canal doit étre séparé en trois zones acces source, acces drain et canal du transistor. Le
schéma équivalent disponible dans [140] fait apparaitre la complexité de la modélisation. De plus,
la modélisation du courant est elle aussi relativement complexe car elle doit considérer différentes
contributions : une contribution thermoinique, une contribution tunnel au travers de la barri¢re
Schottky ainsi que prendre en compte I'effet d’appauvrissement de la source. Lorsque la bande de
conduction du canal est suffisamment faible et n’oppose plus de barriére aux porteurs venant de
l'acces, la zone limitant le courant de drain est la source. Lorsque cette derniere limite le courant,
on patle d’appauvrissement de la source. Les différents mécanismes mis en jeux sont illustrés sur
la Fig. 58a. Ces mécanismes sont clairement visibles sur des mesures provenant d’IBM ou le courant

de drain est bloqué et ou le seuil est controlé sur plusieurs décades (voir la Fig. 57).

1.E-06

1.E-07

1.E-08 O measurement

simulation

1E-09 |
D
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o
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CNT ALO
2Y3 Front gate P
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Fig. 56. Vue schématique en coupe d’'un CNTFET  Fig. 57. Courant Ips en fonction de la tension de
a grille duale. grille avant Vess et pour différentes tensions de
grille arriére Viss (=-0.5, -1, -2, -4 V) pour Vps=-0.5
V, mesure d’ IBM [204])

En 2011, le principe d’appauvrissement de la source est aussi mis en évidence dans une publication
de T'université de Stanford [142] et utilise un principe trés similaire pour le modéliser. Il est

intéressant de noter que pour des raisons de convergences et de temps de calcul, leur premiére base
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de modéle n’est plus utilisée car tres complexe ; celle-ci est remplacée par un modele non-itératif

supportant mieux la complexité de ces modélisations. Nos travaux sont publiés dans [140]..

Log Ips Source exhaustion

A

Thermionic contribution ,

/
SB tunnel contribution /’\\ Slope > 60mV/dec
................ 1 Schottky behavior

: conduction band o 1 60mV/ dec
{ «— Mos-like behavior

source CBi

Psy

a) 1

VBi:valence band ~ — " ] VC NTi

b)

Fig. 58. a) Diagrame des bandes d’énergie montrant le flux d’électron provenant de la source et du

drain pour différentes tensions de grille avant Vs, b) Courant drain-source en fonction du potentiel

interne du canal montrant différents comportements de type MOS-like, Schottky, épuisement de la
source.

3. Innovations supportées par les modeles compacts UBx

Une des innovations majeures qui a été supportée par le modele compact est le développement
innovant de portes logiques dans le cadre de TACI NANOSYS et du projet ANR NANOGRAIN.
Le fonctionnement original du transistor a grille duale a permis de développer une famille de portes
logiques reconfigurables et des circuits plus complexes comme des ALU [133], [149]. Par exemple,
une porte logique a 8 fonctions reconfigurable dynamiquement a été imaginée, elle est présentée
en Fig. 59. Le fonctionnement de cette dernicre a été finalement évalué dans le cadre du projet
NANOGRAIN en utilisant le modéle présenté ci-dessus dont les parameétres sont extraits des
mesures d’IBM. Il est important de noter que ces travaux de conception d’électronique configurable
sont toujours en développement a PINL Université de Lyon et utilisés sur des technologies

innovantes a base de silicium (nanowire (projet ANR LEGO), ...)

> d Vdd
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Fig. 59. Porte logique reconfigurable CNT DR6F et sa table de vérité
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C. Développement d’une famille de modeles pour les transistors a base de graphene

1. Introduction

Le premier transistor au graphene a été publié en 2007 par le Pr. Max Lemme [150] alors a
P'université d’Aachen (voir Fig. 60). Cette structure utilise un graphene exfolié et est composé de
deux grilles. Les premiers résultats de mesures montrent un composant fonctionnel avec des

caractéristiques électriques ambipolaires (voir Fig. 60).

10F o = 7 T T T T TV =+160 mV ]
]
=} "
= without top gate
5
5
o
c
B
© 1 i

IHT - RWTH S| 05KV  X10000 Tam 92mm | back-gate electric field Ebg (MVICITI)

Fig. 60. Image SEM du premier transistor au graphéne et sa caractéristique de transfert, [150]

D’aprés les premieres études et calculs théoriques, les caractéristiques physiques du graphéne
permettent d’envisager un transport quasi-balistique; sa structure 2D et ses dimensions permettent
d’avoir un controle électrostatique quasi-idéal pour envisager des canaux ultracourts ; une stabilité
physique au regard des procédés technologiques ; une capacité a pouvoir transporter de fortes
densités de courant et une forte conductivité thermique favorisant la fiabilité du composant. De
plus et contrairement au nanotube, d’un point de vue procédé technologique, il semble possible a
terme de faire croitre du graphene a échelle d’un wafer avec une bonne qualité. Malheureusement,
plusieurs bémols a cet ensemble de caractéristiques singulicres ont été mis en avant rapidement ;
I’absence de bande d’énergie interdite dans le dispositif empéche tout blocage du courant de drain
interdisant les applications numériques. De plus les interactions entre le graphene et son substrat
ou un oxyde réduisent drastiquement les performances en termes de transport de charge. Apres
ces premiers constats et depuis la fabrication du premier transistor, de gros efforts ont été réalisés
pour optimiser la technologie graphene et la rendre compétitive en comparaison des technologies
plus établies. Aussi, les chercheurs orientent leurs efforts vers les applications haute fréquence en
ce qui concerne le graphéne 2D. Quant aux applications numériques, elles sont envisagées avec les

rubans de graphéne mais ceci semble peu prometteur.
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Les meilleures performances obtenues en régime dynamique démontrent un compromis fr/fyax
de 100 GHz qui est malheureusement bien en dec¢a des technologies silicium ou III-V. La figure
Fig. 61 montre un comparatif des états de l'art des technologies émergentes avec des technologies
établies depuis longue date. Nous pouvons noter que si les performances en terme de fr sont
relativement proches des technologies les plus matures, la fuax plafonne a 100 GHz alors que le
THz est dépassé pour les HEMT InP. Il est important de noter que ce comparatif doit étre analysé
avec précaution car les méthodes d’épluchages employés par certaines équipes sur les transistors
au graphéne (ou nanotube de carbone) ne sont pas toujours en cohérence avec ce qui est utilisé
dans le reste de la communauté. Un « sur-épluchage » est souvent employé donnant des résultats

plus favorable.
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Fig. 61. Etat de I'art des technologies émergentes et technologies avancées [151]

Concernant le plafonnement de la faax, cect est di a deux raisons : 1) les résistances d’acces des
transistors au graphene sont encore mal maitrisées et peu optimisées. Ceci réduit la résistance de
sortie et le gain en tension ; ii) I'absence de bande d’énergie interdite dans le matériau graphéne
engendre un courant ambipolaire qui dans les caractéristiques du réseau de sortie empéche une
saturation franche du dispositif. Ceci réduit la résistance de sortie, le gain en tension et donc la
fréquence maximum d’oscillation. La maitrise des résistances d’accés semble étre en passe
d’optimisation grace a une meilleure compréhension du mécanisme par les technologues. Deux
composantes sont a prendre en compte : la premiére est la résistance de contact entre le métal (3D)
vers le graphene matériaux 2D. Cette résistance de contact relativement forte vient du passage d’un
matériau 3D a un matériau 2D et a la densité d’état limité du graphene. La seconde contribution
est la résistance de couche entre le contact et le début du canal qui est liée au nombre de charges
mobiles dans le matériau et donc au « dopage ». Si un dopage classique semble difficile, le couplage
métal-graphene crée un transfert de charge dopant le graphene électrostatiquement a proximité de

interface. Il semble nécessaire de travailler sur une structure auto-alignée pour réduire fortement
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I'impact de la résistance de couche. Un état de I'art des différents métaux montrant a la fois la

résistance de contact et celle de couche est présenté sur la Tab. 3. Pour comparaison, la résistance

de contact d’'un MOSFET silicium a Iétat de I’art est de 80Q.um [152]. Concernant I'absence de
bande d’énergie interdite, point le plus critique de la limitation du GFET, les solutions consistent
a découper le graphene en nano-ruban ou a réaliser des trous dans le graphene pour quantifier les
états d’énergie. Malheureusement, ces méthodes trés complexes a mettre en ceuvre réduisent
fortement la mobilité au sein du ruban et ainsi ne semble pas prometteuse pour les composants
RF. Une seconde méthode consiste a utiliser du graphene en 2 couches et a appliquer un champ
électrique vertical intense pour obtenir une ouverture de bandgap d’environ 200 a 250meV.
Malheureusement, ceci complexifie la structure imposant une seconde grille au transistor dont son

impact est préjudiciable sur les performances dynamiques.

Tres rapidement apres le développement des premiers transistors ,des premiers circuits ont été
développés allant de "amplificateur source commune a un seul transistor [153] a un récepteur RF
monolithique comportant plusieurs transistors et éléments passifs [154] en passant par les
mélangeurs et détecteurs THz. Une image du circuit « transciever » développé chez IBM ainsi que
ses résultats de mesures sont montrés sur la Fig. 62b. En ce qui concerne les amplificateurs, les
meilleures performances connues a ce jour sont un gain S21 de 5dB avec une bande passante de
6GHz [153] et un amplificateur a bande étroite donnant un gain de 3.4dB a 14 GHz [155]. Tres
peu d’amplificateurs ont été développés. En effet, la forte conductance de sortie limite le gain en
tension qui est en général inférieur a 1 obligeant dans la plupart des situations a créer une adaptation
d’impédance d’entrée méme a relativement basse fréquence pour espérer avoir un gain en
puissance. Ceci devient complexe en terme de qualité d’éléments passifs et n’est parfois pas
réalisable comme nous I’avons montré dans cette étude de caractérisation source-pull et load pull
[156]. Nos travaux concernant le design de circuit amplificateur a base de graphéne sont détaillés
dans les publications suivantes [157], [158]. Seule la référence [158] contient des données mesurées
au niveau de 'amplificateur. Des travaux sont en cours pour la réalisation d’un amplificateur MMIC

et sont détaillés dans le paragraphe N° 4.

Largeur de
Métal utilisé pour Rsu Condition de Best reported
canal (W) RcW (L pm)
le contact kQ /o) mesure RcW (L pm)
(pm)
Ni (75 nm) 40 1.919 (2248 £ 417) Air 100
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Largeur de

Métal utilisé pour Rsu Condition de Best reported
canal (W) RcW (L pm)
le contact (k2 /0) mesute RcW (L pm)
(wm)
Au (81 nm) 40 0.793 (500 £ 213) Air 340
Pd (75 nm) 40 1.149 (968 + 317) Air 69
Ni  (25nm) + Au
40 0.977 (404 £ 382.9) Air —
(50 nm)
Pt  (25nm) + Au
40 1.799 (1068 *+ 514.06) Air -
(50 nm)
Tab. 3. State of the art of contact résistance extracted from [152]

B | M

Fig. 62. Circuit « transceiver » MMIC en graphéne développé a IBM, a) image au microscope et b)
résultats de mesure démontrant sa fonctionnalité [154].

2. Positionnement et paysage international de la modélisation compacte du GFET

Les premiers travaux de modélisation des transistors a effet de champ a base de graphéene sont
apparus tres peu de temps apres la fabrication du premier transistor. En effet des 2008, le groupe
de T'université de Columbia propose un modele dérive diffusion et applique son modéle sur les
premiers résultats de mesure de GFET avec succes [159]. Cette approche dérive diffusion ainsi que
ce modele vont servir de base a de nombreux auteurs ; quelques-uns d’entre eux seulement vont
proposer des approches différentes en supposant le transport balistique comme le groupe de

I'université de Aizu au Japon [160]. Lors de nos premiers travaux de modélisation des GFET's et
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dans le cadre du POSTDOC de H. N. Nguyen, nous avons tenté une approche balistique qui s’est

révélée peu concluante lors de la comparaison avec les mesures de composants réalisées a PIEMN.

Si la majorité des groupes a utilisé une approche dérive-diffusion (DD) pour le transistor au
graphéne, il est intéressant de remarquer que la modélisation des transistors a nanotubes de carbone
a été principalement faite en considérant un transport balistique et ’équation de Landauer. Cette
différence s’explique par les raisons suivantes : le graphene étant encore peu idéal et surtout en
forte interaction avec son substrat et 'oxyde de grille, le transport de charge est détérioré et les
mobilités sont relativement faibles suggérant que le modéle DD est plus adapté. A Popposé, les
nanotubes de carbone sont moins en interaction avec leur environnement et le transport y semble
étre relativement balistique ; de plus, sa structuration est idéale. Aussi, le modele dérive-diffusion
implique une variation du potentiel et I'intégration de la charge tout au long du canal alors que
concernant le modele balistique, le potentiel est considéré comme constant. Ceci implique pour le
mode¢le balistique, un calcul de la charge qui est réalisé en considérant les porteurs injectés coté

source et cOté drain (voir paragraphe e)

Concernant 'approche DD dans les GFET, nous pouvons noter une exception, le modele appelé
« virtual-source » est un modele ayant une approche semi-empirique qui n’utilise ni 'approche DD
ni 'approche balistique. Il a été utilisé pour les transistors a nanotubes de carbone, au graphene et
HEMT III-V. Son efficacité a été démontré par des comparaisons aux mesures dans les deux cas,

travaux publiés en 2011 puis 2014 par le MIT [161] [162].

La méme année, un groupe de I'université de Barcelone améliore le modele DD de l'université de
Columbia en y ajoutant un modele de charge prenant en compte la densité d’état du graphéne et
améliore le modeéle dynamique [163]. En 2012, dans le cadre du Postdoc de V. Nguyen, nous
modifions le modele DD de Columbia et y introduisons un modele de piege [164]. Ce modele sera
validé de maniére exhaustive sur des mesures en DC et RF. En parallele, I’équipe de 'Université de
Chalmers améliore le modéle de I'Université de Columbia pour le régime dynamique et valide ce

modele avec des mesures RF ainsi qu’en puissance

En 2013 et dans le cadre des projets FP7 STREP GRADE et ANR GRACY, nous progressons
sur notre approche de modélisation [165] en prenant en compte la densité d’état du graphene dans
le modele de charge mais notre méthode basée sur une simplification du calcul du champ électrique
dans le canal est différente de 'approche de Barcelone qui utilise un modele polynomial [163].
Notre modeéle est validé sur des mesures de transistors ayant différentes longueurs de grille avec un

seul jeu de parameétres montrant ainsi la cohérence du modéle. Nous améliorons ce modeéle en y
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intégrant une mobilité dépendante de la densité de charge dans le graphene et en améliorant le

modele dynamique au point de Dirac [157].

En 2012, le groupe de D. J. Akinwande de l'université du Texas propose une consolidation du
modele de charge a proximité du point de Dirac. En effet, la structure de bande est souvent
approximée par une fonction « valeur absolue » de I’énergie qui se révele étre fausse a proximité de

ce point de Dirac. Elle est remplacée par une fonction plus adaptée.

En 2014, dans le cadre du projet GRADE et dans le cadre d’une collaboration de Bordeaux avec
les universités de Stockholm et Siegen, nous proposons une version simplifiée de notre modele. Ce

dernier permet de faire des calculs d’optimisation de circuits [160].

Notre équipe ainsi que celle de Southampton ont développé des modéles pour transistor a graphene
multi-couches [167]et [168]. Celui développé a Bordeaux a été réalisé dans le cadre de la these J. D.
Aguirre Morales financée par PFANR GRACY. Les approches sont relativement différentes. En
effet, le modele de Southampton décompose chaque couche d’un point de vue électrostatique et
prend ’écrantage en compte alors que le modele de Bordeaux fonctionne de maniére plus globale
en prenant en compte directement la densité d’état du graphene multicouche. Le modele bordelais
prend aussi en compte Pouverture de la bande interdite lorsqu™un champ vertical est appliqué a la

structure, ce qui n’est pas le cas du modele de Southampton.

Finalement, d’autres mode¢les ont été publiés pour mieux prendre en compte les dissymétries en
terme de mobilité électrons-trous [169], [170] ou encore ayant pour objectif d’améliorer le modele
de charge qui a un impact sur le courant, sa transconductance et la précision du modele dynamique
[171], [172]. Le modele [41] développé au sein de notre groupe permet aussi une prédiction de la

fiabilité sur cette technologie.

Notre dernier modele publié en 2017 [173] présente les différentes caractéristiques : il prend en
compte la dissymétrie de mobilité de la branche d’électrons et de trous avec une approche plus
physique ; il utilise un mod¢le de charge simplifié de type Ward-Dutton et les éléments parasites

sont calculés par la simulation électromagnétique [174].

L’historique des différents mode¢les, leur origine, leur nombre de citations et leur principale

caractéristique sont présentés sur la Fig. 63.
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Fig. 63. Evolution des modéles de GFET selon les universités jusqu’en 2017 (citations Google Scholar au
18 mars 2019)-non exhaustif

Finalement, un article de « review » publié¢ par I’éditeur Institute Of Physics (IOP) a valorisé notre
activité en citant cinq de nos articles. Cette étude montre ’évolution du nombre de publications de
modeles compacts jusqu’en 2016. Nous pouvons constater que notre article de 2012 fait partie des

dix premiers articles sur cette thématique d’apres [205].

—
£

Compact Model for Graphene FET

Ll

2008 2009 2010 2011 2012 2013 2014 2015 2016
Year

-
(=]

—
& o == =

Number of Publications

"~

Fig. 64. Nombre d’articles de revues dédiées a des modeéles compact pour les transistors GFET. [205]
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Notre activité est par ailleurs mise en avant via la plateforme de simulation en ligne NanoHub pour
laquelle nous avons été sollicités par Mark Lundstrom afin d’y implémenter notre mod¢le de

transistor pour le graphene a double couche [175].

L’ensemble de ces travaux sur le GFET ont fait 'objet de 14 revues internationales avec

comité de lecture depuis 2008.

3. Eléments de modélisation

. Modele Graphene monolayer (thése |. D. Aguirre Morales, 2013-2016 ANR GRACY, FP7
GRADE)

Cette section décrit les points clés du modéle de transistor graphéne monolayer le plus avancé.
Tout d’abord, nous considérons une structure a grille duale (Fig. 65.2), ce qui d’'un point de vue
modele électrostatique vertical donne un empilement grille-isolant-graphéene-isolant-grille arriere.
Cet empilement de matériaux est donné par la Fig. 65.b. Une premicre étape consiste a modéliser
la structure verticale d’un point de vue électrostatique. Ainsi, deux capacités Ctop et Cback
modélisent les diélectriques, une capacité variable Cq modélise la charge au sein de la couche de
graphéne et finalement la source de tension V(x) modélise la variation de potentiel horizontale liée

a la tension Vps qui sera intégrée dans un second temps dans le mode¢le.

Top-Gate
Dielectric

Top-Gate Drain —
[ ]
Ctop| Chack
Monolayer
Graphene b) | |

— | —Graphene
ves () i_CQ——TVCH IO ves

0
| |
Substrate
L Q|

Back-Gate

Fig. 65. (a) Cross-section view of the m-GFET structure and (b) Equivalent capacitive circuit of the m-
GFET structure

Pour résoudre, ce probléme 1D, il est nécessaire de modéliser la capacité Cq et donc la charge dans

le canal en fonction du potentiel de la couche de graphene. Ainsi, en utilisant la densité d’état 2D
d’une couche de graphéne monocouche, soit DOS(E) = [2|E|]/[m(# - vg)?] et en utilisant la

statistique de distribution de la densité de porteurs de Fermi-Dirac et en supposant que le potentiel
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de la couche de graphéne est supérieur a q|Vey| > kgT, la charge dans une couche de graphéne

3
peut s’éctire [173] : Qper(x) = Qp —Qn = _n(:—vF)zVCH(x)lVCH(x)l

avec Coq = Crop + Cpack €t Qtot = Crop * Vis; + Chack * Vs, + q - Np., avec @y et Qp les
charges d’électrons et de trous, respectivement, q la charge élémentaire, h la constante de Planck
réduite, Ve (x) et le potentiel du graphéne le long du canal 4 une distance X, et Vg (~ 10°m/s) est
la vitesse de Fermi. En utilisant le schéma électrique de la structure verticale ainsi que le modéle de

charge dans le graphene, nous pouvons en déduire le potentiel du canal [176]: Vey =

) —ceq+\/c§q+4a|th—cqu|

2a

Sign(Qtot - Ceq |4

Calcul du courant drain-source avec le mode¢le dérive-diffusion :
Apreés la premicre étape de modélisation de la structure verticale, il est nécessaire d’intégrer les
¢quations dans le sens horizontal correspondant au sens du transport des porteurs pour permettre
le calcul de la charge totale dans le canal ainsi que pour le calcul du courant drain-source. En se
basant sur un modele de transport de type dérive-diffusion, en considérant une saturation douce
de la vitesse des porteurs et en connaissant la charge dans le canal grace a 'expression de la charge
en fonction des potentiels extérieurs, il est possible d’en déduire le courant drain-source Ips. Ainsi,

le courant Ips peut s’exprimer par ’équation suivante [19] :

Vps:
Ine = uW fO Dsl(lQnetl +q- npuddle)dv 3.12
ps = H os, 1
L+ p|f)Si—=—av
sat

Ou W et L sont respectivement la largeur et la longueur du canal, 4 est une mobilité moyenne,
Npuaate = A% /[m(AvE)?] modélise la charge résiduelle et localisée dans le canal liée a la
déformation locale de la couche de graphene [177]. Le terme A represente 'inhomogénéité spatiale

du potentiel de surface.

Bien que cette équation de courant qui considere une mobilité moyenne fonctionne généralement
sur les transistors GFET, dans de nombreux cas, une différence de comportement en termes de
transport est observé entre la branche de trous et la branche d’électrons limitant la précision du
modele. Ainsi, nous avons étendu les capacités du modele en considérant séparément les

contributions des courants d’électrons et de trous dans le courant total drain-soutrce.
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Pour ce faire, les contributions électrons et trous ont été séparées (Ips = Ipg, + Insp) avec

n
f(lQ(n,p)l""T%)

T

"sat(np)

I’équation suivante : IDS(np) = U)W . Si cette approche semble simple

L+i(np)

lorsque le canal est constitué soit d’électrons soit de trous, la procédure se complexifie lorsque que
le canal est constitué des deux types de porteurs. En effet, la tension dans la longueur du canal
Ven(x) déterminée par les conditions de polarisation définit si la conduction est principalement
assistée par des électrons (Fig. 2a) ou par des trous (Fig. 2b) ou une combinaison de 'ensemble
(Fig. 2c et Fig. 2d). La fronticre entre la zone dominée par les électrons ou les trous de déplace en
fonction de la polarisation extérieure. Cette frontiere va servir de borne pour le calcul de I'intégral

du courant.

L
V(0)=0 V(L)=Vos V(0)=0 V(L)=Vos

D —————— ] >

L 0 L
V(0)=0 Vo V(L)=Vps V(0)=0 Vo V(L)=Vos

Fig. 66. Channel charge polarity for different operating modes of the m-GFET.

Lorsque D'équation est simplement dominée par un type de porteur, la nouvelle équation

s’exprimera de la maniére suivante :

Vcu 2 Npuddle av 3.13
fchoL (aVCH tq — ) : dVen

l Veny, [TTQ 1,2 MNpuddile ) dv
QfVCHO \/ q VCH + 2 dVCH dVCH

Ips, = unW

L+ py

Lorsque, deux types de porteurs seront présents, I’équation du courant d’électrons se transformera

de la maniére suivante :
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Ips, 3.14

n n
J«VCHD (OKVCZH-FCI' puddle) dv dVCH-l-fVCHLCI' puddle dv v,

VcHy 2 dVey VcHp 2 dVey
~ 1 mn av mn dv
2| (Yenp |TTX (52 puddle Veny puddle
Lt g <fvcy0 g Vent—7 g Vet T2 g,

La solution complete est détaillée dans [174].

Schéma de répartition de la charge :
Les premiers modeles développés au sein de notre laboratoire [165] et par d’autres équipes [178]—
[180] utilisaient un modéle dynamique de type Meyer basé sur deux capacités Cgs et Cop dérivées
de la charge par rapport aux tensions Vs et Vps. Le modele de Meyer donne directement la valeur
de Cgs et Cop. Ce modele, pratique pour la modélisation petit signal qui utilise les dérivées des
termes « grand signal » soit par exemple la transconductance ou la capacité, n’est pas adapté pour
la modélisation en grand signal. En effet, un mode¢le grand signal travaillera non pas avec les
transconductances et capacités mais directement avec le courant et la charge qui seront
ultérieurement dérivées de manicre numérique par le simulateur lors d’une simulation AC. Ainsi, le
mode¢le de Meyer oblige a recalculer la charge en utilisant 'expression approximative Q=C*V,
Pexpression plus précise utilisant I'intégrale n’ayant pas de solution. Ce modéle de type Meyer ne
permet pas une conservation de la charge et peut mener a des problémes de convergence
spécialement lors de simulation transitoire. Pour étendre les capacités de notre modele, dans le
cadre de la these de J. D. Aguirre Morales, nous avons proposé d’'implémenter un modele de type
Ward-Dutton tres utilisé pour les modéles de type MOSFET sur Silicium. La répartition de la
charge sur les quatre terminaux peut se faire de la facon suivante (voir eq. 3.15 a eq. 3.18). On peut
noter que la répartition entre la source et le drain est faite de manic¢re empirique en intégrant avec

une fraction de la charge croissant linéairement a mesure que Ion se rapproche du terminal.

L 3.15
W * CtOp
Q¢ =7+ | Crack L(Vasi — Vs, + qNr) = | (Qnet + 4 - Npudate)dx
Ctop + Cback 0
L
WGy 3.16
Qg =——7F7"— CtopL(VBSi — Vis, — qu) - (Qnet +q- npuddle)dx
Ctop + Cback 0
3.17

L
X
Qp =W f Z(Qnet +q- npuddle)dx
0
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Qs = —(Q¢ + Qp + Qp) 3.18

La solution analytique a ce probléme est détaillée dans [174].

Contrairement au modéle de Meyer, le modele de Ward-Dutton donne directement la charge sur
chaque neeud ce qui est plus direct en terme d’implémentation dans le modele compact. En effet,
I'implémentation de la charge dans le schéma équivalent (voir Fig. 67a) se réalise simplement (voir

Fig. 67b):

Rgrp Lero

branch (dii, sii) b_ds;

;LD branch (gii, sii) b_gs;
Codos I[(b_ds) <+ ddt(Q_D)
T T I(b_gs) <+ ddt(Q_G)
—I
II— ;LQ
Cuias  OS
Fig. 67. (a) Intrinsic large-signal equivalent circuit and (b) Fig. 68.Implémentation du modéle
Large-Signal equivalent circuit of the m-GFET in measurement  de charge dans le code Verilog A.

conditions.

Des exemples de modélisation de transistors provenant de FPIEMN sont montrés en suivant :

Le premier GFET utilise du graphéne de type croissance CVD transféré sur un substrat SOI. Ce
transistor CVD GFET utilise deux doigts de grille en aluminium sur lesquels une couche de 3nm
ALOs a été crue par oxydation. Cette couche sert d’oxyde de grille. La couche de graphéne est
déposée sur cet oxyde. Le transistor a une largeur de 2*12um et une longueur de grille de 300nm.
Les caractérisations et la modélisation ont été menées a 'IMS et sont présentées en Fig. 69.

Le second GFET est fabriqué sur wafer SiC. Cette fois-ci, 'oxyde de grille de 12 nm d’ALO; est
déposé directement sur la couche de graphéne. Le transistor a une largeur de 2*24um et une
longueur de grille de 270nm. Les caractérisations et la modélisation ont été menées a 'IMS et sont

présentées en Fig. 70.
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Fig. 69. Comparaison des caractéristiques DC (a) et (b) Ip-Vss, (c) gm-Vss et (d) Ib-Vps. (b) Evolution du
modele compact par rapport au modéle précédent. Comparaison des caractéristiques AC (e) Css, Cop (f)
fréquence de coupure frand (g) |Y21| en fonction de Vs (variant de -1 to 1.5 V et Vps = 500 mV) @ 4
GHz; (h) Parametres S pour Ves = 250 mV et Vips = 500 mV et1.5 V pour des fréquences allant de 400
MHz jusqu’a 40 GHz. Mesures (symboles) et modéle compact (lignes continues)
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Fig. 70. : Comparaison des caractéristiques DC (a) Ips-Ves, (b) gm-Ves et (c) Ips-Vps. Comparaison des
caractéristiques AC (d) Css, Cop en fonction de Vs pour Vips = 1to 3 V par pas de 1 V; (e) (|Hz1/), f) Gain
en puissance unilatéral (U) et (g) Paramétres S pour Vs = -2 V et Vps = 1, 2, 3V pour une gamme de
fréquence allant de 1 GHz jusqu’a 40 GHz. Mesures (symboles) et modeéle compact (lignes continues)

4. Design de circuit et applications du modele compact

a. BalUn circuit with GFET

Un des concepts clé en conception de circuit a tres haute fréquence est I'utilisation de signaux
électroniques différentiels. I’architecture de type BalUn offre la possibilité de transformer un signal
«single ended » en signal différentiel. D’un point de vue circuit, la topologie différentielle offre
différents avantages telle que 'immunité au bruit en mode commun ou la réduction de la distorsion

d’ordre pair par exemple.

Dans le cadre du projet GRADE, T. Zimmer, H. Happy et moi avons imaginé une premicre
structure de type BalUn actif a partir de transistors au graphene (Fig. 71a). Cette topologie
innovante a été modélisée, développée et mesurée. Suite a la démonstration de fonctionnalité du
circuit en utilisant des résistances discretes, un brevet a été déposé [181]. Les mesures de ce circuit
n’ont pu se faire que dans une gamme de fréquence limitée de 'ordre du MHz [182]. Finalement,

j’ai imaginé une seconde cellule de type BalUn (Fig. 71b). Ces travaux ont été publiés dans [182].
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Veez

Fig. 71. Cellules circuits permettant de faire une fonctionnalité de type « BalUn »

Plus récemment, j’ai dessiné une version intégrée du circuit BalUn (voir Fig. 72) utilisant la
topologie de la Fig. 71a. Les mesures ont montré que ce circuit était fonctionnel (voir Fig. 73a) et
permettait d’obtenir deux sorties déphasées de 180° avec une erreur de phase inférieure a 10°
jusqua 6 GHz. La différence de gain est inférieure a 0.5dB jusqu’a 6 GHz (voir Fig. 73b). II est
intéressant de noter que ce type d’architecture peut étre réutilisé sur d’autres composants

émergents.

Fig. 72. Circuit BalUn MMIC en grapheéne (SiC) con¢u et mesuré a I'IMS et fabriqué a I'lEMN. Les deux
résistances sont remplacées par deux transistors montés en charge active
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Fig. 73. a); b) Forme d’onde mesurée a I'oscilloscope, voie D input, voies B et C output, mesuré a
f=100MHz ; b) mesure de la différence de phase mesurée jusqu’a 20 GHz.

b.  Circuit amplificatenr avec un GFET

Le principal objectif du projet ANR GRACY consistait a développer un amplificateur faible bruit.
L’amplification avec les transistors GFET est un des points bloquant I’évolution de la technologie
graphéne pour les fonctions RF. En effet, malgré des fréquences de transition et fréquence
maximum d’oscillation d’un niveau correct pour des technologies de laboratoire, peu de circuits
amplificateurs ont été développés ; or, cette fonction est a la base de I’électronique analogique ou
RF. La fabrication de circuit MMIC est relativement complexe car elle nécessite d’intégrer les
¢léments passifs sans détériorer les performances du transistor. Apres des premiers essais se
limitant a la simulation (These J. D. Aguirre Morales, Tony Hanna (financement UB 2014-2017)),
nous avons réalisé un circuit d’adaptation d’impédance en PCB et avons connecté le PCB aux
transistors via une pointe RF [158]. Cette méthode assez rustique et faible en terme de
performances a eu le mérite de montrer pour la premicre fois en France une fonction
d’amplification puis nous a permis de valider la précision du modéle. Plus récemment, 'IEMN a
développé une technologie permettant I’adjonction d’éléments passifs, capacités, inductances et
ponts a air sur la technologie graphéne. Nous avons développé différents jeux de parameétres pour
le modeéle sur trois géométries de transistors pour évaluer la meilleure géométrie a utiliser puis, une
fois sélectionnée, trois jeux de parameétres ont été développés sur une méme géométrie pour évaluer
I'impact de la dispersion. Suite a cette étude, nous avons proposé un design de layout au plus proche
de la technologie IEMN en utilisant la simulation circuit combiné a la simulation

électromagnétique.
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Fig. 74. A) Layout du circuit, b) Gain S21 pour différentes épaisseurs de métal du BEOL.

Le layout et les résultats de simulation sont donnés en Fig. 74. Le circuit est réalisé en Fig. 75.
Malheureusement, les performances du GFET s’averent étre trop faibles par rapport au précédent
procédé qui avait servi de référence pour la modélisation des transistors, et le circuit ne fonctionne
pas comme attendu. Par contre, ceci nous a permis de valider les performances des éléments passifs

ainsi que la précision de leur modele.

Fig. 75. Circuit fabriqué et mesuré sous pointes a I'lEMN (Les ponts a air ne sont pas encore
implémentés sur cette technologie)
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D. Conclusion — transistors émergents

20 ans apres le développement du premier transistor a base de carbone, les activités de recherche
sont toujours en cours et les applications directement liées au transistor découlant des technologies
émergentes de type graphéne ou nanotube de carbone sont jusque-la quasi inexistantes a I’'exception
de quelques sociétés dont Nantero qui fabrique des mémoires. En effet, 'industrialisation de ces
technologies nécessite soit de rentrer directement en compétition avec les technologies silicium ce
qui est tres difficile aux vues des performances des technologies Si, soit de proposer une innovation
majeure en terme de fonctionnalité ou une performance nettement supérieure sur un point précis

pour cohabiter sur le méme substrat.

Les limitations sont différentes dans le cas du nanotube de carbone et dans le cas du graphene.
Dans le cas du CNTFET, les caractéristiques physiques sont quasi idéales pour I'application
transistor. En effet, le nanotube présente une bande d’énergie interdite, un comportement quasi
balistique et d’autres caractéristiques comme sa conductivité thermique par exemple.
Malheureusement, sa principale limitation vient du procédé technologique. En effet, la fabrication
d’un transistor performant et reproductible nécessite I'alighement de nanotubes avec une densité
trés forte tout en conservant la chiralité des nanotubes pour éviter la présence de nanotubes
métalliques. De plus, la fabrication d’un circuit nécessite la fabrication de transistors a trés grande

échelle avec un taux d’échec extrémement faible.

Dans le cas du Graphene FET, méme si le procédé technologique n’est pas encore mature des
voies semblent étre possible pour améliorer ce procédé, réduire la dispersion et envisager de
fabriquer ces transistors a plus grande échelle. Malheureusement, dans le cas de ce matériau les
limitations semblent étre physiques, en effet, 'absence de bande interdite d’énergie banni son
utilisation pour les applications numériques et aussi empéche un bon fonctionnement en mode
amplification pour les applications RF. De plus si dans des conditions idéales son comportement
est balistique, dés que le graphene est déposé sur son substrat il rentre en forte interaction avec ce

dernier limitant fortement ses performances (a I'exception du H-BN).

Nos activités de recherche sur cette thématique ont permis de mieux appréhender le
fonctionnement des transistors pour optimiser le procédé technologique et évaluer les
performances de ces derniers a I’échelle du circuit. Nous avons aussi contribué au développement

de circuits innovants comme les circuits logiques reconfigurables ou les BaLuns a base de GFET.
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Les statistiques de citations de deux publications majeures [112] et [183]sur les nanotubes de
carbone sont ici utilisées pour montrer la dynamique et I’évolution dans le temps de I'intérét pour
cette thématique. La Fig. 76 montre en effet une forte évolution de cette thématique dans la
premicre décennie suivie d’une 1égere chute liée a 'apparition de nouveaux themes de recherche et
d’un déplacement des centres d’intérét notamment vers le graphene. Malgré cela, Pactivité sur les

nanotubes se maintient avec des publications récentes de Stanford, IBM et de 'université de Pékin.

1998 1999 2000 2001 2002 2003 2004 2005 2006 2007 2008 2009 2010 2011 2012 2013 2014 2015 2016 2002 2003 2004 2005 2006 2007 2008 2009 2010 2011 2012 2013 2014 2015 2016

Fig. 76. Distributions du nombre de citations dans le temps de [112] et [183] cité un total de 6285 fois
et 3292 fois respectivement. (Google Scholar)

Sur la thématique des dispositifs carbone, nous avons publiés 29 revues a ce jour. Ces publications
sur les transistors émergents sont bien citées en comparaison de celles sur les composants avancés
HBT SiGe pour des raisons de taille de communauté et de leur dynamisme et ceci malgré un avenir

trés incertain de ces technologies émergentes que sont les CNTFET et le GFET.
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IV. Projet

Pendant plusieurs décennies, la partie du spectre concernant le Sub-THz (100GHz a 500GHz) n’a
été utilisée que dans des applications de niche et dans la recherche fondamentale. Depuis moins
d’une décennie, le domaine des ondes THz est per¢qu comme un nouveau champ de
développements scientifiques et aussi d’applications; il est encore largement inexploré et
inexploité. En effet, au niveau industriel, la mise en ceuvre de techniques basées sur les ondes THz
reste marginale car celles-ci dépendent encore, a ’heure actuelle, pour une large part de procédés
optiques et/ou électro-optiques extrémement colteux et encombrants lesquels sont incompatibles
avec une production de masse et des applications grand public. En imaginant que I'utilisation de
technologies électroniques a base de semi-conducteurs apporte ne serait-ce qu’une fraction des
réductions de cott et d’encombrement qu’elles ont apporté a la téléphonie mobile puis a I'internet,
on imagine aisément le potentiel formidable de création, d’innovation et de richesses que celles-ci
pourraient apporter au domaine des applications THz et Sub-THz. Par exemple, les applications
d’imagerie THz et Sub-THz actuelles, que ce soit pour des applications de sécurité aéroportuaires,
médicales ou industrielles, pourraient étre largement adoptées en passant d’un pixel électro-optique
coutant plusieurs centaines de milliers d’Euros et pesant plusieurs kg [184] a une multitude de pixels
a base de semi-conducteurs similaires a ceux existant actuellement dans les caméras de Smartphone
[185]. Ci-dessous est donné un exemple d’imagerie THz (Fig. 77) d’un tissu cancéreux réalisé au
laboratoire IMS dans le cadre du projet NearSense auquel mon groupe participe. Un second
exemple d’application et de réduction d’échelle grace aux technologies sub-THz, qui sera largement
exploité et ceci a plus court terme est le radar automobile pour le transport intelligent. En effet, si
dans le passé, le radar était un systéme couteux, complexe et encombrant réservé a des applications
spécifiques, 'augmentation en fréquence de la technologie va le faire passer du systeme encombrant
a une simple puce de type « sensor » (voir Fig. 78) qui, a 'avenir, pourra étre utilisée a grande échelle

dans I'automobile, les drones et certainement d’autres applications du « transport intelligent ».

82



fixed RADAR
EVOLUTION

yesterday

tomorrow

255 imec 140 GHz with antenna-on-chip
. \ ‘. - Iz,s

0.4 THz 0.6 THz 1.1 THz 12 THz 1.3 THz

& rtcmoLoay romum

Fig. 77. Tissu cancéreux mesuré par imagerie Fig. 78. Source : “79 GHz CMOS RADAR Chips for
THz dans le cadre du projet NearSense au Cars from IMEC and INFINEON”,
laboratoire IMS (groupe Nanoélectronique) Semiconductor Manufacturing & Design

La Fig. 79a extrait de [180] présente un état de l'art des technologies ayant un potentiel pour les
technologies THz en fonction de trois criteres : leur performance (fonctionnalité / sensibilité), leur
capacité a étre associées a une électronique de commande et finalement leur cott. En effet, si
auparavant, le critere donnant la puissance en fonction de la fréquence était prépondérant (voir Fig.
79b), cette caractéristique est maintenant fortement pondérée par le cott, le « scaling » et la capacité
a associer directement sur la puce le traitement numérique. Ainsi en regardant, I'ensemble de ces
criteres, les technologies CMOS Si et BiICMOS SiGe sont particuliérement bien placées. En effet,
grace a la fabrication de transistors bipolaires a hétérojonction (TBH) haute performance et aussi
aux technologies CMOS en technologie Silicium, la communauté scientifique et industrielle
mondiale commence a s’intéresser fortement aux dispositifs électroniques fonctionnant dans ce
domaine de fréquence. Ces progres technologiques concernant la fabrication de ces TBHs en
Silicium-Germanium en font actuellement des candidats idéaux pour la conception de circuits
dédiés aux applications Sub-THz émergentes, qui répondent aux défis socié¢taux des décennies a
venir. IHP Microelectronics, un de nos proches partenaires, a en effet fabriqué des transistors
fonctionnant au-dela de 700 GHz. Ce record mondial, qui a été publié a IEDM 2016, a été confirmé
par des mesures réalisées sur notre plateforme. Ainsi, la société Terasense basée a San José et
spécialisée dans les imageurs THz affiche officiellement sur leur site internet leur objectif de
remplacer leur technologie GaAs couteuse par une technologie silicium moins chére et relativement
diffusée, ce qui permettra d’intégrer sur la méme puce la détection et 'amplification ainsi qu’une

augmentation du nombre de pixels et une simplification de la production [Terasense.com].

Grace aux technologies silicium, si nous pouvons transformer les technologies THz présentes dans

les laboratoires en des technologies compactes, complexes, reconfigurables et le tout a cout
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contenu tel que nous sommes passés de 'électronique discrete a I’électronique intégrée, se profilent

alors a ’horizon de nombreuses possibilités d’applications.
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Fig. 79. a) Progres des sources THz durant les dernieres décennies, b) lllustration qualitative des
technologies ayant un potentiel fort pour les applications THz en fonction de trois critéeres,
performances en termes d’efficacités, sensibilité, du colt et de leur fonctionnalité et leur capacité a
étre programmer extrait de [186].

Cette constante augmentation des performances des technologies silicium nécessite une évolution
coordonnée des capacités et des connaissances en termes de caractérisation électrique, modélisation
et dessin de structure. L’objectif principal de mon projet de recherche vise a développer ces
moyens, ces connaissances et ces méthodologies de mesure et de modélisation
indispensables a I’émergence des technologies de semi-conducteur silicium dans le
domaine THz. Au niveau Européen, la disponibilité de ces technologies est un point stratégique

pour I'indépendance des intégrateurs de systeme électronique européen.
A. Court et moyen terme

1. Caractérisations de transistors au-dela de 140 GHz

Mes travaux de caractérisation s’attacheront a développer des méthodes de parameétres S sous
pointes et sur substrat silicium jusqua 500GHz et au-dela. Pour rendre les mesures précises et
répétables, les principaux verrous sont de : i) maitriser la qualité du contact entre la sonde de mesure
et le plot de contact en aluminium ; if) pousser le plan de référence de la mesure du transistor au
plus proche de la zone intrinseque ; iif) minimiser l'incertitude de mesure liée aux erreurs de
positionnement de pointes et aussi a la dispersion des métallisation servant a faire le kit de
calibrage ; iv) s’affranchir de I'impact des structures adjacentes dont I'influence est grandissante
avec la fréquence ; v) mieux comprendre I'influence de la géométrie de la pointe qui a un impact
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modéré mais présent sur la mesure notamment a cause d’un couplage entre la sonde, le substrat et
entre sondes. Si I’étude de certains points a d’ores et déja commencé depuis 2016, il est nécessaire
d’approfondir ces études pour clarifier les méthodologies de mesures et regles de conception afin

d’obtenir des mesures répétables et utilisables pour I'industrie.

Fig. 80. Banc de mesure de la plateforme NANOCOM sous pointe fonctionnant jusqu’a 500 GHz

a.  Simulation EM

Pour atteindre ces objectifs, un travail de simulation conséquent permettra de mieux
comprendre et dé-corréler les phénomenes avérés des incertitudes de mesure. En effet, notre
méthodologie de simulation décrite dans le chapitre 1 (voir Fig. 33) qui permet de prendre en
compte une partie du systeme de mesure, c’est-a-dire au moins jusqu’aux sondes, permettra de
clarifier chacun des points cités plus haut indépendamment les uns des autres et donc de
s’affranchir de l'incertitude liée a la mesure. Cette méthodologie de simulation permet de comparer
des simulations calibrées sur ISS ou sur plaque puis épluchées et de comparer le résultat final a la
simulation de la structure intrinseque. En traitant les données de simulation de la méme manicre
que les données de mesure, nos comparaisons seront au plus proche de la réalité. Les erreurs de
positionnement horizontal ou de contact seront nulles dans ces études de simulation contrairement
a 'expérience ou, au contraire, pourront étre volontairement introduites dans la simulation pour

une étude de dispersion liée a application de I'utilisateur.

b.  Contact

La difficulté de premier ordre concerne la qualité de contact sur plot aluminium En effet,

quelques secondes suffisent pour voir croitre une vingtaine d’Angstrom d’oxyde d’Aluminium sur
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un plot a Pair ambiant [187]. L’épaisseur d’oxyde d’aluminium peut atteindre 60 Angstrom. Cette
croissance est de plus favorisée par ’échauffement thermique local lorsqu’une puissance électrique

est dissipée par un mauvais contact.

Une force appliquée sur la pointe de 5 a 10 grammes est suffisante pour casser I'oxyde
d’aluminium. L’utilisateur doit jouer manuellement sur la pression de la pointe pour ajuster le
contact ce qui peut entrainer une différence de pression de contact de structure a structure.
Malheureusement, cet oxyde d’aluminium vient aussi polluer la pointe, imposant un nettoyage
régulier qui peut induire une usure prématurée de la pointe. Aussi, la stabilité de ce type de contact
est trés sensible aux vibrations mécaniques et diminue la durée de vie de ces contacts, ce qui peut
générer des incohérences lors d’'une mesure longue de parameétres S de transistor a différentes

polarisations.

Nous avons prévu d’introduire une dispersion de la qualité de contact dans la simulation
pour évaluer son impact. Cette étude en simulation sera recoupée avec des tests répétés ayant pour
but d’évaluer la dispersion de mesure contact aprés contact. Différents types de sondes utilisant
des matériaux différents seront finalement investigués. En fonction du résultat, nous envisageons

des dépots d’or sur les plots aluminium pour améliorer la qualité du contact.
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Fig. 81. Image d’une pointe qui se déforme en Fig. 82. Déviation des parametres S en fonction
fonction de la force du posé (réalisée sur notre de la force du posé sur plot or [188]

plateforme)

Nous envisageons aussi de prendre en compte Ueffet des déformations de la pointe sur le
résultat de mesure (voir Fig. 81). En effet, comme le montre les images relevées lors d’une de nos
expériences, ces pointes se déforment légerement lors du contact en fonction de la pression exercée
par lutilisateur (voir Fig. 81). Il est clair que cette déformation va entrainer un couplage différent
si chaque posé n’est pas réalisé avec une pression constante. C’est la raison pour laquelle la marque

Dominion a publié de nouvelles pointes basées sur des techniques MEMS qui embarquent des
86



capteurs de contrainte mécanique pour améliorer la répétabilité du contact mécanique [189] [188].
De plus, leurs pointes sont utilisées sur une station semi-automatique pour un meilleur contréle du
positionnement de la pointe. Actuellement, seule la taille de la marque de la pointe sur le plot nous
informe de la pression exercée. Il est difficile de reproduire exactement la méme empreinte de
campagne de mesure en campagne de mesure, alors qu’un capteur donnant la contrainte mécanique
permettrait de mieux controler ce parameétre. De plus, aprés de premicres études, il semble
envisageable de modifier notre station sous pointe pour y ajouter un positionneur en z avec un pas

sub-micrométrique permettant de mieux controler la pression exercée sur la pointe.
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T\ Recessy

Waveguide Stgp’}/’\
/ GSG Probe
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Channel

Fig. 83. Schéma d’une pointe 500-750 GHz pour la mesure sur plaque intégrant un capteur de pression
[188]

Par ailleurs, la mesure de parametres S sans contact semble envisageable et tres intéressante
dans le principe comme la société Teraprobe avec 'université de ’'Ohio 'ont démontrée. Cette
méthode permet de s’affranchir de pointes couteuses sur quatre bandes pour atteindre 500 GHz et
de supprimer les erreurs de contacts. Malheureusement, la démonstration réalisée dans [190], [191]
de la mesure d’un transistor HEMT méthode semble consommer beaucoup d’espace sur le wafer.
Il faut plus de 3mm de longueur pour positionner la structure, les lignes d’acces et surtout les
antennes qui remplacent les plots de contact. Nous investiguerons des possibilités de rendre plus

compact cette technique via la simulation EM.

¢.  Meéthode de calibrage et épluchage

En second lieu, les méthodes de calibrage et le design de kit de calibrage innovant on —
wafer peuvent étre évalués en termes de précision. Nous proposerons des méthodes de calibrage
dont le plan de référence sera situé au plus pres du transistor comme par exemple la méthode 3D
TRL ou en travaillant sur les niveaux de métaux inférieurs. En effet, il est nécessaire de minimiser
I'étape d’épluchage qui exige des mesures supplémentaires et introduit une erreur cumulative au
résultat final. I’augmentation des étapes de mesures impose un nombre de contacts de pointes

supplémentaires ainsi quun accroissement de la durée de mesure réduisant la précision du résultat.
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Par ailleurs, I’épluchage utilise dans la plupart des cas des éléments non distribués qui oblige ainsi
a réduire au maximum la dimension de ces éléments par rapport a la longueur d’onde du signal. Si
le plan de référence de calibrage ne peut étre suffisamment rapproché, nous évaluerons des

méthodes d’épluchages plus complexes utilisant des éléments distribués.

d.  Optimisation du layont et conplage

Nos premieres mesures et simulations ainsi que quelques études bibliographiques (sur
alumine [192] ou 111V, voir Fig. 84) ont montré que les structures voisines ont une influence non
négligeable sur le résultat de la mesure d’'un DUT alors que celui-ci devrait étre totalement
indépendant des contributions voisines. Ainsi, le dessin du plot sera amélioré pour confiner au
mieux le signal EM. Aussi les distances inter-structures seront optimisées pour réduire le couplage
sonde-substrat et le couplage inter-structure. Différents types de sondes seront investigués pour
clarifier 'impact de leur géométrie sur le couplage avec le substrat, les structures adjacentes et le
crosstalk. En effet, le comportement des pointes microstrip de la marque Infinity se comporte tres
différemment des pointes CPW de marque Picoprobe, autant d’un point de vue électromagnétique
que d’un point de vue mécanique. La technologie de type MEMs utilisée pour la fabrication des

pointes de marque Dominion sera également investiguée.

Fig. 84. Simulation du module du champs électrique lorsque la sonde est posée sur un méme « thru »
mais a deux positions différentes [192] a 85 GHz

Le calibrage sur plaque suppose une bonne maitrise des dimensions des lignes. Hors, la
dispersion d’un procédé silicium est relativement important, de 'ordre de 10% sur la largeur d’une
ligne sur une technologie 28nm d’apres le « design rules manual ». Aussi, la dispersion des
métallisations de la plaque de silicium sera étudiée pour évaluer son influence sur le résultat des

mesures.
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e.  Conclusion

Les compétences acquises au cours de la derniere décennie sur la partie caractérisation avec
Iencadrement de la thése de Manuel Potéreau ainsi que les compétences de mes collegues T.
Zimmer et Marina Deng sur cette thématique de la caractérisation me confortent sur les chances
d’atteindre mes objectifs sur cette partie. De plus, depuis 2015, mon fort investissement tant d’un
point de vue expérimental que d’un point de vue simulation sur la mesure au-dela de 110 GHz m’a
permis d’obtenir des résultats de bons niveaux et des premieres mesures jusqu’a 500 GHz. Par
ailleurs, I'investissement matériel, des bancs de mesures jusqua 500 GHz consolide la partie
développement de méthode de caractérisation jusqu’a 500 GHz. D’un point de vue dispositif sous
test et développement de véhicule de test, le laboratoire commun STM-IMS ainsi que mes
collaborations avec IFX et IHP confortent nos capacités pour la fabrication de futur kit de

calibrage, de transistors de test et éventuellement de circuit démonstrateur.

Finalement, nos mesures seront comparées avec d’autres acteurs du domaine notamment
au sein de projets européens comme Taranto. Les résultats de ces mesures seront exploités pour le

développement de modeles compacts pour la conception de circuits dans la gamme THz.

2. Modélisation des technologies HBT SiGe

Draprées Voiginescu et al. [193], les simulations TCAD et atomistiques confirment qu’un scaling de
la technologie CMOS est possible théoriquement jusqu’a 5nm mais que les interactions de surface
et les effets quantiques méneraient a une dégradation des performances hautes fréquences en
dessous de 10nm. D’apres ces simulations, les performances en termes de fr plafonneraient aux
alentours de 600 GHz. En revanche, celles des HBT SiGe pourraient continuer a croitre jusqu’en
2030 avec une fr de 0.78 THz et une fyax de presque 2 THz. Les travaux de la these Tuan Van Vu
ont montré que les performances pourraient d’ores et déja s’approcher du THz sur le nceud 28nm
(FD SOI) alors que nous sommes aux alentours de 400 GHz de fuax sur la technologie 55nm de

chez STMicroelectronics (voir Fig. 85).
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2) b)

Fig. 85. Structure TCAD du HBT SiGe dans la technologie a) B55 et b) dans la technologie B28FDSOI.
These Tuan Van VU.

Sur la partie modélisation des technologies B55, de nouvelles difficultés apparaissent d’ores
et déja au-dela de 110 GHz, car des effets distribués latéraux comme le « lateral emitter current
crowding » et des phénomeénes de déplacement verticaux non quasi statiques (NQS) de charges
entrent en jeu. La Fig. 86 montre une mesure et le mode¢le associé jusqu’a 500 GHz d’un HBT SiGe
pour des points de polarisation jusqu’au pic de la fr. Si lorsque I'on regarde le gain en puissance et
le gain en courant, le modé¢le et la mesure semblent cohérents, les parametres S montrent dans
certains cas un désaccord entre mesure et simulation comme le parameétre |S22| par exemple. Des
modeles NQS et distribués ont été développés mais leur validation n’a pu se faire jusqu’a présent
qu’uniquement via des outils de simulation par manque de données expérimentales [194], [194]—

[196].

De plus, la montée en fréquence des transistors HBTs est suivie d’une dissipation
thermique forte au sein de ces composants imposant une modélisation de plus en plus précise de
ces effets avec une meilleure prise en compte de la dépendance en température des matériaux, des
métallisations du BEOL. Finalement, le changement d’architecture des composants de la nouvelle
génération avec par exemple le HBT en 28nm nécessite de repenser la modélisation de ces
transistors tant d’un point électrique que thermique. Au premier ordre et d’un point de vue
thermique, la suppression des tranchées profondes d’isolation et leur remplacement par des
tranchées courtes nécessite de modifier les modéles « scalables ». Aussi, ’amincissement des
couches actives modifie la conductivité thermique de ces dernieres par effet de confinement des
phonons [68]. D’un point de vue électrique, la validité du modele compact basée sur ’équation de
dérive-diffusion devra étre réévaluée car 'épaisseur de base peut laisser supposer un transport quasi
balistique des porteurs. Concernant la partie modélisation, les outils de TCAD seront utilisés pour

mieux comprendre les mécanismes mis en jeu dans ces transistors a tres haute fréquence.
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Fig. 86. HBT SiGe de la technologie STMicroelectronics jusqu’a 500 GHz, HICUM simulation en ligne et
mesure en symboles ; a) Gain en courant, b) Gain unilatéral, c) [S22]. (measurement : symbole ;
simulation : ligne)

3. Démonstrateurs circuits

Quelques équipes ont déja démontré les capacités des technologies silicium a fonctionner au-dela

de 100 GHz et jusqu’au THz. Par exemple en Fig. 87, une boucle a verrouillage de phase a été

dessiné pour fonctionner a 0.56 THz par une équipe de UCLA [197].
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I . 374GHZ
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Fig. 87. Fully integrated THz phase-locked loops in CMOS where the fundamental and the harmonic
signal (at 0.56 THz) is locked to an external low phase-noise reference [197]

91



Rx: RHCP

RXPATH
Dif. IF Out 3-stage PA S Ebi @

Fund. mixer
4-stage PA 4-stage PA

Single-to-Diff. Freq. multiplier

Dual Palar.
Antenna

Chirp Input ’
13-17 GHz

240GHz
3 dB spliter

TX PATH

Fig. 88. 210-270 GHz radar front-end chip in 0.13-um SiGe HBT technology. (a) Chip architecture. (b)
Chip micrograph. (c) Silicon lens-packaged radar module on low-cost FR-4 PCB with the mounted
absorber material [198].

Le groupe de Wuppertal, partenaire du projet Taranto, a proposé plusieurs circuits dont un radar
FMCW [198] présenté en Fig. 88 et a aussi fait la démonstration de différentes caméra THz basées

sur des technologies SiGe ou CMOS dont I’état de 'art est rappelé dans [198].

Pour notre part, et comme premicre étape, des démonstrateurs circuits seront congus dans la
gamme au-dela de 140 GHz pour évaluer la pertinence de nos modeles et de nos caractérisations
au niveau du transistor. Tous ces travaux s’appuieront sur les outils de simulation
électromagnétique 3D. En effet, pour discriminer 'erreur engendrée par le modele de transistors
de celles des éléments passifs, il sera nécessaire d’avoir une simulation précise des éléments passifs
mais également des éléments mesurés servant au calibrage de la simulation de ces éléments passifs.
Cette partie sera réalisée en collaboration avec Marina Deng qui a eu une expérience sur la partie
conception de circuit silicium entre 140 GHz et 220 GHz lors de sa thése au laboratoire IEMN
[199]. Nous espérons a terme gagner en compétence sur cette thématique pour contribuer au

développement de systemes plus complexes.
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B. Moyen et long terme : Contribution au développement de la mesure THz :TDR et

VNA basé sur un laser pour la mesure jusqu’au THz

Alors que le principal outil de caractérisation des ingénieurs en électronique haute fréquence
fonctionnant du GHz au THz est I” analyseur de réseau VNA, la méthode prédominante dans le
THz optique est basée sur une analyse dans le domaine temporelle (TDS-time domain system).
Cette derniere méthode inventée au début des années 90 est basée sur l'utilisation de lasers pulsés
ultra-rapides. Cette méthode TDS qui opére dans le domaine temporel et qui utilise des pulses THz
large bande contient des fréquences allant de la centaine de GHz jusqu’a plusieurs THz. Si la
méthode TDS est principalement utilisée pour la mesure de matériaux et objets, les VNAs sont
essentiellement utilisés pour la mesure de dispositifs électroniques. Alors que les méthodes de
calibrage de VNA sont robustes, éprouvées et aussi en évolution, les mesures TDS nécessitent
d’étre mieux standardisées [200], avec des méthodes d’analyse de données et de calibrage
notamment lorsqu’elles sont utilisées en espace guidée. Une des forces du groupe nanoélectronique
est de posséder ces deux types d’équipements dont les bandes de fréquence se superposent et
d’avoir I'expertise associée. Alors que la plupart des travaux sont réalisés en espace libre, peu de
travaux ont été menés en espace guidé de facon analogue a ce que 'on peut retrouver avec un
VNA. Le principal acteur de ce domaine est Teraview <ns1:XMLFault xmlns:ns1="http://cxf.apache.org/bindings/xformat"><ns1:faultstring xmlns:ns1="http://cxf.apache.org/bindings/xformat">java.lang.OutOfMemoryError: Java heap space</ns1:faultstring></ns1:XMLFault>