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émanant des établissements d’enseignement et de
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jours su être accessible et partager tes connaissances scientifiques afin de me guider tout au long
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2.6.1 Dépendance de la dégradation NBTI en fonction du Duty Factor . . . . . 109
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4.4.2 Évaluation de la variabilité temporelle, due au BTI, des cellules SRAM . 214
4.4.3 Influence de la dégradation sur la stabilité en lecture des cellules SRAM . 221
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Introduction générale

La microélectronique est certainement le domaine qui a le plus influencé notre quotidien au
cours des dernières années. En effet, elle a permis la naissance et le développement de nom-
breuses applications comme l’informatique, la robotique, la téléphonie mobile, les consoles de
jeux vidéos, l’aérospatiale et bien d’autres encore. Le monde moderne, tel que nous le connais-
sons aujourd’hui, repose donc sur une industrie travaillant à l’échelle du micromètre. Au cœur
de cette industrie se trouve le transistor MOSFET (pour Metal Oxyde Semiconductor Field
Effect Transistor) dont l’invention remonte à Décembre 1947 par les américains John Bardeen,
William Shockley et Walter Brattein. Ce composant est l’élément de base de tout circuit logique
et c’est lui qui a permis l’essor de toute l’industrie microélectronique.

Si les procédés de fabrication utilisés lors de la conception du premier transistor étaient
sommaires, ils se sont largement améliorés depuis. Notamment, à partir des années 60, on
assiste à une réduction continue de la taille de ces dispositifs élémentaires. Cette réduction
a tout d’abord eu un but économique : elle a permis de réduire les coûts de fabrication en
construisant plus de dispositifs sur une même surface. De plus, cette miniaturisation entraine
aussi une augmentation des performances des dispositifs.

En 1965, Gordon E. Moore, postule que le nombre de transistors présents dans un circuit
intégré dense doublera tous les 2 ans. Cette prédiction a été vérifiée sur les 40 dernières années
et sert encore aujourd’hui de guide pour la poursuite de la recherche dans le domaine de la
microélectronique. A titre de comparaison, quand Gordon E. Moore établit cette loi empirique
en 1965, le circuit le plus performant ne comportait que 64 transistors tandis qu’aujourd’hui,
un microprocesseur en compte plus d’un milliard.

Jusqu’à la fin des années 1990, le transistor a gardé la même architecture, à savoir un
substrat en silicium, un oxyde constitué de silicium oxydé (SiO2) et une grille en polysilicium.
La diminution des dimensions poursuivie par l’industrie s’est alors heurtée à une difficulté de
taille : les fuites à travers l’oxyde de grille. En effet, la diminution de la taille caractéristique
des transistors passe par la réduction de l’épaisseur du SiO2 afin de maintenir un couplage
capacitif suffisant pour contrôler le courant délivré par le transistor en fonctionnement. Pour
contourner ce problème, des matériaux supplémentaires ont été incorporés dans l’oxyde de
grille des transistors : les matériaux High-K (nommés ainsi par rapport à leur grande constante
diélectrique). Cette innovation technologique a permis de repousser plus loin le problème des
fuites de grilles propres à la technologie � tout silicium � . Par la suite, de nombreuses autres
innovations ont été adoptées (utilisation de grilles métalliques, incorporation de germanium, ...)
et ont permis de continuer à appliquer la loi de Moore sur les transistors classiques.

Aujourd’hui, l’industrie microélectronique est à un nouveau tournant de son histoire. En
effet, là où une seule technologie, dite du transistor � planaire �, existait auparavant, on voit
aujourd’hui apparaitre de nouvelles architectures. Elles ont été développées afin d’améliorer les
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Introduction Générale

performances des transistors et augmenter le contrôle électrostatique de la grille sur le canal de
conduction. Parmi ces architectures on peut en distinguer deux importantes :

- L’architecture FinFET choisie par Intel et commercialisée en 2012 (par exemple dans les
processeurs Ivy Bridge) dans laquelle on voit apparaitre une grille qui vient enrober le canal du
transistor. Le transistor ressemble alors à un aileron (Fin en anglais). Cette innovation tech-
nologique est majeure car on passe de la configuration planaire historique à une configuration
3D.

- L’architecture FDSOI (pour Fully Depleted Silicon On Insulator) soutenue par STMi-
croelectronics par exemple. Dans cette configuration, le transistor garde une architecture pla-
naire mais adopte un oxyde enterré, appelé BOX (pour Buried OXide), permettant d’isoler
électriquement la zone active du substrat en silicium massif.

La nature tridimensionnelle de la technologie FinFET autorise une forte densité d’intégration.
En revanche les transistors FDSOI sont de type planaire, à l’instar des dispositifs historiquement
utilisés, ce qui autorise un transfert de certaines étapes technologiques et facilite la conception
des cellules standards, en comparaison aux dispositifs FinFET.

Pour la première fois dans l’histoire de la microélectronique, on observe un changement
radical de l’architecture du transistor telle qu’elle a été imaginée à l’origine. De plus, on voit que
des directions différentes sont empruntées par les leaders du milieu industriel. Ces innovations
ont permis de continuer à avancer sur le chemin de la réduction des dimensions des transistors.

Une autre problématique majeure liée à la miniaturisation des dimensions des transistors est
la difficulté croissante d’avoir des caractéristiques électriques qui soient les plus proches possibles
d’un dispositif à l’autre. En effet, des transistors supposés être identiques théoriquement sont,
en pratique, différents. On parle alors de variabilité. Ce phénomène impacte les performances
électriques des transistors et notamment leur tension de seuil (VT ) et il se répercute au niveau
des circuits analogiques (paires différentielles, miroirs de courants...) et il affecte également les
applications numériques en termes de courant de fuite et de délai de fonctionnement. Aujour-
d’hui, cette variabilité est un paramètre important avec lequel les ingénieurs doivent composer
pour développer une nouvelle filière technologique viable.

En plus des phénomènes de variabilité, il est nécessaire de composer avec les problèmes de
vieillissement des dispositifs. En effet, si la problématique de la variabilité permet de valider
une technologie à l’état initial, c’est à dire en sortie d’usine, il est nécessaire que les dispositifs
composant les circuits intégrés soient opérationnels pendant plusieurs années. On parle cette
fois de fiabilité et on peut la définir comme � la probabilité qu’un dispositif exécute une
fonction exigée dans les conditions indiquées pendant une période donnée �. En règle générale,
on souhaite que nos dispositifs soient fiables aux conditions normales de fonctionnement d’un
circuit pendant 10 ans. Évidemment, compte tenue de l’allure à laquelle la microélectronique
évolue de nos jours, il est impensable de laisser fonctionner un dispositif pendant 10 ans pour
voir s’il répond toujours aux critères de fiabilité. Tout l’enjeu des études de fiabilité et de
réaliser des vieillissements accélérés des dispositifs afin de modéliser cette dégradation le plus
efficacement possible pour pouvoir ensuite prédire la dégradation aux conditions normales de
fonctionnement.

La majeure partie des mécanismes de défaillances affectant les transistors se situe dans
l’oxyde de grille. La criticité de cette partie du transistor, en termes de fiabilité, s’est trouvée
encore plus affectée lors de l’adoption des technologies High-K. La dégradation des paramètres
électriques des transistors au cours du temps est, en grande partie, due aux mécanismes de cap-
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ture de porteurs du canal par le biais de défauts situés dans l’oxyde, aussi appelés pièges. Avec
l’adoption des nouvelles architectures (FinFET et FDSOI), il est vital de comprendre comment
l’ajout de zones susceptibles d’accueillir des pièges va influencer la fiabilité des dispositifs de
demain.

C’est dans ce contexte précis que se situe le travail de cette thèse. L’objectif principal est de
développer de nouvelles méthodes de caractérisation pour évaluer pour évaluer la fiabilité des
transistors de nœuds avancés. Parallèlement, on cherchera à développer de nouveaux modèles
pour décrire cette dégradation et évaluer, sur le long terme, la durée de vie de nos dispositifs.

Pour répondre à ces problématiques, ce manuscrit a été scindé en quatre grands Chapitres :

(1) Le Chapitre 1 présentera tout d’abord le fonctionnement du transistor MOS classique.
Ensuite, on exposera en détail les deux types de variabilité, statique et dynamique, pouvant
affecter les dispositifs. On présentera également les avantages et inconvénients de la technologie
FDSOI vis à vis de ces problématiques. Enfin, la dernière partie du Chapitre sera consacrée
aux techniques de mesures utilisées dans les Chapitre suivant pour évaluer la dégradation des
transistors. On mettra en particulier l’accent sur l’importance des mesures rapides pour réaliser
des évaluations correctes de la durée de vie des dispositifs.

(2) Le Chapitre 2 abordera spécifiquement la fiabilité liée à la dégradation NBTI (Negative
Bias Temperature Instability). Dans un premier temps, une introduction présentera le modèle
historique permettant de décrire la dégradation NBTI : le modèle de Réaction-Diffusion. En
particulier, on exposera les raisons qui ont poussé à abandonner ce modèle au profit de modèles
plus complexes. Ensuite, les mesures rapides développées précédemment ainsi que de nouvelles
mesures, imaginées spécialement pour étudier le comportement de la dégradation NBTI, seront
utilisées pour caractériser la fiabilité de nos transistors. A la lumière des résultats obtenus,
plusieurs modèles utilisés aujourd’hui pour décrire la dégradation NBTI seront confrontés aux
résultats expérimentaux. Finalement, on retiendra un modèle de cinétique du premier ordre (de
type RC) simplifié pour réaliser des descriptions correctes de la dégradation obtenue sur nos
dispositifs. Enfin, on discutera des avantages et des inconvénients du modèle RC et on proposera
un modèle composite permettant d’évaluer la durée de vie de nos dispositifs.

(3) Le Chapitre 3 se concentrera sur la dégradation affectant les transistors de petites dimen-
sions. On montrera dans un premier temps l’impossibilité d’utiliser la loi normale classique pour
modéliser la dégradation obtenue sur de larges populations de petits transistors. Puis on com-
parera deux modèles utilisés habituellement pour décrire les distributions de ∆VT : le modèle
de Skellam et le modèle Defect Centric. Ensuite, à l’aide de simulation 3D électrostatique, on
expliquera pour quelles raisons le modèle Defect Centric est utilisable dans le cas de transistors
FDSOI. Enfin, on proposera une � revue � du modèle Defect Centric dans laquelle on étudiera
l’influence de la présence de deux couches distinctes dans l’oxyde de grille : un oxyde interfacial
et une couche de diélectrique High-K.

(4) Le Chapitre 4 étudiera comment la variabilité et la fiabilité des transistors peuvent
affecter le fonctionnement d’un circuit. Le cas de la cellule mémoire SRAM (Static Random
Access Memory) sera choisi pour étudier ces influences. On présentera tout d’abord le principe
de fonctionnement de ces cellules et on montrera comment les variabilités statiques et dyna-
miques affectant les transistors peuvent perturber son fonctionnement. On présentera ensuite
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deux études de l’évaluation de la dégradation de cellule SRAM. Une première étude, proche
de celles couramment utilisées dans l’évaluation de la dégradation des cellules, dans laquelle
la dégradation BTI sera mesurée sur des dispositifs isolés puis � transposée � au niveau de
la cellule par des simulations. Enfin une deuxième méthode, basée sur des mesures rapides
et permettant de mesurer directement la variation de la stabilité des cellules au cours de la
dégradation. Dans cette dernière approche, on utilisera le modèle composite du Chapitre 2 et
le modèle Defect Centric du Chapitre 3 pour évaluer la dégradation des cellules aux conditions
normales de fonctionnement.

14



Chapitre 1

Introduction à la variabilité et la
fiabilité du transistor MOS
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Défauts de volumes dans le HfSiON . . . . . . . . . . . . . . . 34
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1.3.2.4 Variabilité dynamique � hors l’équilibre � induite par un stress
Hot Carrier Injection . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 40

1.3.2.5 Similitudes entre RTN et BTI . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41
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1.1. Introduction

1.1 Introduction

Ce premier Chapitre se veut être une introduction sur les problèmes de fiabilité et de varia-
bilité affectant les transistors MOS. Aussi, le Chapitre sera divisé en trois grandes parties.

Dans une première partie, on présentera rapidement le principe de fonctionnement du tran-
sistor MOS. On présentera également comment le caractériser et quels sont les paramètres
électriques qui permettent de déterminer ses performances électriques.

Après ce bref rappel, on se penchera sur les thématiques de variabilité et de fiabilité affectant
les transistors. On présentera en détail les principales sources susceptibles de provoquer une
variabilité des paramètres électriques des transistors. Ensuite, nous présenterons les défauts, ou
pièges, qui sont les principaux acteurs de la variabilité dynamique, ou fiabilité. On verra qu’il
est possible de distinguer deux types de variabilité dynamique : une variabilité dite à l’équilibre
et une dite hors équilibre.

Enfin, dans la dernière partie, on présentera les principales méthodes de caractérisation
utilisables pour évaluer cette variabilité dynamique. Tout d’abord, on montrera les mesures
lentes � classiquement � utilisées pour déterminer la fiabilité des transistor. Ensuite, on mettra
l’accent sur l’importance des mesures rapides. On verra notamment que ce type de mesure
est d’une importance de premier ordre pour réaliser une bonne évaluation de la dégradation
affectant nos transistors. Pour finir, on présentera des méthodes de caractérisation utilisables
sur des transistors de petites surfaces (typiquement avec S<0.01µm2), permettant d’étudier le
comportement des pièges individuels.
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1.2 Le transistor MOS à effet de champ

Le MOSFET (pour Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect-Transistor), également appelé
transistor MOS, est l’élément de base de la microélectronique contemporaine et est utilisé dans
tous les circuits intégrés.

Au cours des dernières années, le transistor n’a cessé d’évoluer pour répondre aux exigences
toujours croissantes de l’industrie.

Ainsi, de nombreuses optimisations ont été apportées au fil des nœuds technologiques afin
de surmonter les effets parasites induits par la miniaturisation des dimensions caractéristiques
et par l’augmentation de la densité d’intégration. Des dispositifs ayant des longueurs de grille
très faibles ont pu voir le jour, de nouveaux matériaux comme les oxydes à forte permittivité
et les grilles métalliques ont été adoptés.

Dans cette partie, on présentera le principe de fonctionnement du transistor MOS à effet de
champ.

1.2.1 Présentation du transistor MOS

Le transistor MOS constitue l’élément de base des circuits intégrés utilisés dans le domaine
de la micro électronique. La fonction première d’un transistor est globalement celle d’un in-
terrupteur. Son rôle est de laisser passer le courant ou de le bloquer. Il existe deux types de
transistors : les NMOS, pour lesquels les porteurs dans le canal de conduction sont des électrons,
et les PMOS, pour lesquels les porteurs sont des trous. Deux types de transistors sont nécessaires
pour réaliser des applications logiques (Inverseurs, portes NAND...).

Durant plusieurs décennies, les transistors MOS étaient fabriqués sur silicium massif, don-
nant ainsi le nom de � BULK � à cette technologie. Le substrat du transistor était de type P
pour les NMOS et N pour les PMOS. Le transistor comprend également des zones fortement
dopée, N pour les NMOS et P pour les PMOS, qui constituent ses électrodes de sources et de
drains et sont les réservoirs des porteurs.

La dernière zone importante du transistor est l’électrode de grille. En appliquant une tension
sur la grille, un champ électrique vertical est généré dans l’oxyde de grille et permet ainsi le
contrôle de la conduction dans le canal. La grille est isolée électriquement du canal de silicium
par un isolant diélectrique : l’oxyde de grille. Cet isolant est constitué d’un oxyde interfacial
(aussi appelé Inter Layer, ou IL) et d’un diélectrique haute permittivité (dit High-K pour sa
haute constante diélectrique k).

La Figure 1.1 montre le schéma d’un transistor BULK classique.

1.2.2 Principe de fonctionnement du transistor MOS

La conduction dans le canal du transistor MOS est modulée par le champ électrique vertical
contrôlé par l’électrode de grille. On appelle le potentiel électrique à l’interface oxyde/substrat
le potentiel de surface, ΨS .

La différence de type de dopant entre le canal et les jonctions source-drain crée une barrière
de potentiel dont la hauteur dépend de la polarisation appliquée par l’électrode de grille.

On introduit la grandeur Φf correspondant au potentiel de Fermi, ou niveau de Fermi. Elle
représente l’écart entre le niveau de Fermi extrinsèque (pour un semi conducteur ayant une
concentration Na de dopant de type accepteur) et le niveau de Fermi intrinsèque (pour le même
semi conducteur non dopé) :
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1.2. Le transistor MOS à effet de champ

Figure 1.1 – Schéma d’un transistor BULK

Φf =
kB ·T
q
· ln
(
Na

ni

)
(1.1)

Avec ni la densité intrinsèque de porteurs du semiconducteur (typiquement ni = 1.1010cm−3

à 300K).
On appelle la tension de bande plate, VFB, la tension qu’il faut appliquer sur la grille du

transistor pour que le potentiel de surface ΨS soit nul. Elle est définie par :

VFB = Φm − Φs −
QSS
Cox

(1.2)

Avec Φm le travail de sortie de la grille, Φs le travail de sortie du semiconducteur du substrat
et QSS l’ensemble des charges piégées à l’interface oxyde/substrat et des défauts chargés présents
dans le volume de l’oxyde de grille.

On peut maintenant déterminer les différents régimes de fonctionnement du transistor MOS
en fonction de la valeur du potentiel ΨS . On prend le cas d’un transistor NMOS pour détailler
les différents régimes.

1.2.2.1 Le régime d’accumulation

On se trouve dans le régime d’accumulation lorsque ΨS < 0. Cela correspond à V g < VFB.
Dans ce régime, les porteurs majoritaires du substrat (ici les trous) sont attirés vers l’oxyde

de grille et s’accumulent à l’interface substrat/oxyde.
La barrière de potentiel empêche les porteurs minoritaires présents dans la source de rentrer

dans le canal. Dans ce régime le transistor est bloqué et aucun courant ne circule entre la source
et le drain.
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1.2.2.2 Le régime de déplétion

On se trouve dans le régime de déplétion lorsque 0 < ΨS < Ef . Cela correspond à V g > VFB.

Dans ce régime, les porteurs majoritaires (trous) sont repoussés de l’interface oxyde/substrat.
Il se crée ainsi une zone déplétée, dépourvue de porteurs libres.

La barrière de potentiel entre le canal et les jonctions source-drain est plus faible que dans
le régime d’accumulation. Cependant, elle ne permet pas encore aux porteurs minoritaires de
circuler dans le canal. Dans ce régime aussi, le transistor est bloqué.

1.2.2.3 Régime d’inversion faible

Le régime d’inversion est atteint lorsque Φf < ΨS < 2.Φf . Cela correspond à VFB < V g <
VT . Avec VT qui constitue la tension de seuil du transistor et qui est définie par :

VT = VFB + 2Φf −
QDEP
Cox

(1.3)

Avec QDEP la charge de déplétion dans le canal.

Cette tension est un paramètre très important du transistor MOS. Elle détermine la limite
entre l’état bloqué et l’état passant du transistor.

Dans ce régime, les porteurs majoritaires du substrat sont toujours repoussés loin de l’in-
terface oxyde/substrat. De plus, la barrière de potentiel est suffisamment basse pour que les
porteurs minoritaires commencent à la franchir. Ces porteurs forment une couche de minoritaires
à l’interface oxyde/substrat.

La densité de porteurs minoritaires (électrons) reste inférieure à la quantité de majoritaires
(trous) dans le substrat.

Pour avoir une circulation des porteurs de la source vers le drain, une tension positive est
appliquée sur l’électrode de drain. Le courant de drain évolue exponentiellement avec la tension
appliquée sur l’électrode de grille Vg.

Les porteurs se déplacent grâce à un gradient de charges suivant un mécanisme de diffu-
sion. Les électrons vont de la zone de forte concentration (côté source) vers la zone de faible
concentration (côté drain). La tension de seuil, VT , est atteinte lorsque la concentration de por-
teurs minoritaires à proximité de l’interface oxyde/substrat devient égale à la concentration des
porteurs majoritaires dans le substrat, ce qui intervient quand ΨS=2.Φf .

1.2.2.4 Régime d’inversion forte

Le régime d’inversion est atteint lorsque ΨS > 2.Φf . Cela correspond à V g > VT .

Dans ce régime, la concentration de porteurs minoritaires (électrons) à proximité de l’in-
terface oxyde/substrat est beaucoup plus grande que la concentration de porteurs majoritaires
dans le substrat.

Le courant de drain dépend des polarisations appliquées sur le drain et la grille. On peut
distinguer deux régimes différents :

- Lorsque V d < V g − VT . Le transistor est en régime ohmique, ou linéaire. Le courant de
drain, noté Idlin, dépend linéairement de la tension Vg. L’équation donnant le courant dans ce
régime est rappelée ici :
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Idlin =
µeff ·Cox ·W

L

(
V g − VT −

V d

2

)
·V d (1.4)

Avec W la largeur du canal, L la longueur du canal et µeff la mobilité effective des porteurs.

- Lorsque V d > V g − VT . Le canal de conduction n’est plus présent sur toute la longueur
de la grille. Une zone avec une charge d’inversion nulle apparait prêt du drain et a tendance à
s’agrandir (en se rapprochant de la source) avec l’augmentation de Vd. Cette zone est appelée
point de pincement. Dans ce régime, le courant ne dépend plus de la tension de drain, d’où le
nom de régime de saturation. Le courant, noté Idsat, est donné par :

Idsat =
1

2

µeff ·Cox ·W
L

(V g − VT )2 (1.5)

Ces deux équations permettent de calculer le courant du transistor MOS dans les deux
différents régimes (linéaire et saturé).

1.2.3 Caractérisation d’un transistor MOS à effet de champ

On a vu quels étaient les différents régimes de fonctionnement du transistor MOS. On
présente maintenant les différentes façon de caractériser un transistor et les grandeurs extraites
lors des caractérisations. Ces grandeurs caractéristiques vont permettre de déterminer les per-
formances électriques des transistors.

1.2.3.1 Courbes de transfert - Id(Vg)

Il existe de nombreux paramètres permettant de caractériser électriquement les transistors
MOS. Une grande partie de ces paramètres peut être déterminée lors de mesures des courbes
de transfert Id(Vg). La Figure 1.2 montre une courbe caractéristique Id(Vg) et les paramètres
électriques extraits sur la courbe.

La courbe de transfert permet une extraction directe de plusieurs paramètres :

- Le courant du transistor aux conditions de fonctionnement dans un circuit, c’est à dire
quand la tension de grille est égale à la tension d’alimentation utilisée dans des circuits : Vdd.
Sur notre exemple on l’extrait à Vg=Vdd=1V. On le note Idlin quand il est extrait en régime
linéaire (Vd=0.1V) et Idsat pour le régime de saturation (Vd=1V).

- La pente sous le seuil des transistors, noté SS pour � Subthreshold Slope �. Elle correspond
à la pente, en échelle logarithmique, de la caractéristique Id(Vg) pour Vg< VT .

- Le courant de fuite, noté Idoff . Il correspond au courant quand le transistor n’est pas
alimenté (Vg=0). Ce paramètre résulte de la somme des courants tunnel entre la grille et le
substrat (IGB) et entre la grille et les extensions du drain (IGD) et de la source (IGS), de la
qualité des jonctions PN côté source et côté drain impactant les courants entre le drain et le
substrat (IDB) et entre la source et le substrat (ISB), ainsi que de la hauteur de la barrière de
potentiel entre le canal et les extensions (impactant le courant entre la source et le drain ISD).

- La tension de seuil, noté VT . On a introduit théoriquement ce que représentait la tension
de seuil VT lors de la présentation des régimes de fonctionnement du transistor. En pratique,
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Figure 1.2 – Courbes caractéristiques Id(Vg) mesurées en régime linéaire (Vd=0.1V) et en
régime saturé (Vd=0.9V)

c’est un paramètre très important qui détermine la limite entre l’état bloqué et l’état passant
d’un transistor.

Dans la suite, on s’intéressera aux méthodes d’extraction classiques de cette tension de seuil
VT à partir des courbes caractéristiques Id(Vg).

1.2.3.2 Tension de seuil : VT

La tension de seuil représente un paramètre clé des transistors. On présente ici les méthodes
d’extraction qui permettent de la déterminer à partir des courbes Id(Vg). Il existe deux méthodes
principales pour déterminer la tension de seuil, VT , d’un dispositif :

Méthode par extrapolation en régime linéaire La première méthode d’extraction du VT
se base sur l’expression du courant de drain en régime linéaire donné par l’expression 1.4. La
mobilité effective des porteurs, donnée dans l’expression 1.4, peut s’exprimer sous la forme :

µeff =
µ0

1 + θ1 (V g − VT − V d/2) + θ2 (V g − VT − V d/2)2 (1.6)

Avec µ0 la mobilité des porteurs à champ faible, θ1 et θ2 les facteurs de réduction de mobilité
dues aux interactions porteurs/phonons du réseau cristallin et à la rugosité Si/SiO2 [1], [2].

En définissant le paramètre de gain en transconductance β=µ0WCox/L, on peut écrire le
courant de drain sous la forme :

Id = β
V g − VT − V d/2

1 + θ1 (V g − VT − V d/2) + θ2 (V g − VT − V d/2)2 (1.7)
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1.2. Le transistor MOS à effet de champ

On définit la transconductance, Gm, d’un transistor par :

Gm =
∂Id

∂V g
(1.8)

En dérivant 1.7 on obtient :

Gm = β
1− θ2 (V g − VT − V d/2)2[

1 + θ1 (V g − VT − V d/2) + θ2 (V g − VT − V d/2)2
]2 (1.9)

On définit Vext la tension de grille extrapolée linéairement à partir du point d’inflexion de la
caractéristique Id(Vg) et V gGmmax la tension Vg pour laquelle Gm atteint son maximum. On
a donc :

Vext = V gGmmax −
Id(V gGmmax)

Gmmax
(1.10)

Ce qui donne :

Vext = VT +
V d

2
− θ1 (V gGmmax − VT − V d/2)2 + 2θ2 (V gGmmax − VT − V d/2)3

1− θ2 (V gGmmax − VT − V d/2)2 (1.11)

D’où, si on néglige les réductions de mobilité (θ1 = θ2 = 0), on obtient :

VT = Vext −
V d

2
= V gGmmax −

Id (V gGmmax)

Gmmax
− V d

2
(1.12)

La Figure 1.3 montre comment extraire le VT avec cette méthode sur une courbe Id(Vg).
Cette méthode est donc la seconde permettant d’obtenir la valeur de VT des transistors.

Méthode d’extraction de VT à courant constant Dans cette méthode, on cherche à
évaluer la tension de grille qui permet au courant d’atteindre un certain critère : IV T . Ce critère
est choisi de manière à ce que la tension de seuil extraite avec cette méthode corresponde à la
tension de seuil extraite avec la méthode du VT extrapolé.

De manière générale, les critères pour les transistors PMOS et NMOS sont donnés par les
formules :

IV T,PMOS(A) = 3 · 10−7W

L
(1.13)

IV T,NMOS(A) = 0.7 · 10−7W

L
(1.14)
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Figure 1.3 – Extraction du VT par extrapolation

Avec L la longueur de grille du transistor et W sa largeur.
Une représentation de l’extraction de la tension de seuil à courant constant a déjà été montrée

sur la Figure 1.2.
Le principal avantage de cette technique est sa simplicité d’utilisation. De plus, elle per-

met des évaluations rapides du VT ce qui permet, de ce fait, des utilisations à grande échelle
(notamment pour extraire la tension de seuil sur de larges populations de transistors).

On notera également que cette méthode est aussi bien utilisable pour extraire le courant en
régime linéaire qu’en régime saturé. Elle permet notamment de déterminer les effets de DIBL
(pour Drain Induced Barrier Lowering) qui est la différence de tension de seuil extraite à courant
constant dans les deux régimes et est définie par :

DIBL = VT (V d fort)− VT (V d faible) (1.15)

Le DIBL est un effet canal court, ou SCE (pour Short Channel Effect) qui apparait avec la
réduction des dimensions des transistors [3].

En pratique, dans la thèse, la méthode la plus couramment utilisée est la méthode d’extrac-
tion à critère de courant constant. En effet, cette méthode, plus simple et plus rapide, sera utile
pour les extractions multiples de VT au cours de dégradation BTI ou lors de mesures sur un
grand nombre de dispositifs par exemple.

1.2.4 Technologie FDSOI

Comme présenté précédemment, la miniaturisation des dimensions des transistors induit
des effets parasites qui altèrent leurs performances. Ces effets parasites ont été à chaque fois
repoussés par des innovations technologiques et ont permis à la technologie BULK de � repous-
ser � ses limites pour atteindre des nœuds technologiques très avancés.
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Figure 1.4 – Schéma d’un transistor SOI

Cependant, pour poursuivre les spécifications de l’ITRS (pour International Technology
Roadmap for Semiconductor) [4], une complexification du processus d’intégration était néces-
saire. En effet, pour des nœuds inférieur à 30nm, la technologie BULK atteignait des limites
intrinsèques sur plusieurs domaines comme la maitrise des effets de canaux courts ou la variabi-
lité entre dispositifs. D’autres technologies ont donc vu le jour pour remplacer la traditionnelle
technologie BULK.

Parmi celles ci, on trouve la technologie à Silicium sur Isolant, nommé SOI pour Silicon On
Insulator. La Figure 1.4 présente le schéma d’un transistor fabriqué dans cette technologie.

Dans cette architecture, contrairement à la technologie BULK, le substrat SOI est constitué
d’un film de Silicium non dopé (typiquement, le taux de dopage est NA ≈ 1015cm−3). Le film de
silicium, qui constitue la zone active, est isolé du substrat par un oxyde enterré, le BOX pour
Burried Oxide. Des détails sur les procédés de fabrication, et notamment la technique de Smart
CutTM utilisée pour fabriquer les plaques SOI, peuvent être trouvés dans [5], [6].

Deux nouveaux paramètres essentiels apparaissent pour caractériser les transistors SOI :
l’épaisseur du film de Silicium tSi, et l’épaisseur de l’oxyde enterré, tBOX .

Deux types de transistors FDSOI peuvent être réalisés avec des substrat SOI :

- Les transistors PDSOI, pour Partially Depleted SOI. Lorsque l’épaisseur tSi est supérieure
à la zone de déplétion (typiquement tSi >50nm), une partie du film n’est pas inversée lorsque
Vg> VT . Le film comporte alors une zone neutre non déplétée.

- Les transistors FDSOI, pour Fully Depleted SOI. Lorsque l’épaisseur tSi est inférieure à
la zone de déplétion. La zone de déplétion atteint alors le BOX du transistor et tout le film est
inversé.

Dans cette thèse, seule la technologie FDSOI a été étudiée. En effet, les épaisseurs de film
de Silicium des transistors utilisés ne dépassaient pas 10nm. Cette technologie a apporté de
nombreuses améliorations aux transistors MOS, principalement en terme de contrôle des effets
de canaux courts [7] et de variabilité statique [8].

Il est intéressant de noter que la technologie FDSOI n’est pas la seule à avoir repoussé les
limites du transistor planaire classique. La technologie Trigate, ou FinFET, adoptée notamment
par Intel [9], a permis elle aussi d’améliorer considérablement les performances des transistors.
La technologie FinFET est particulière car elle adopte une architecture 3D, contrairement aux
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structures � planaires � utilisées habituellement en microélectronique.

1.3 Variabilité des paramètres électriques du transistor

Les transistors sont le produit de très longs procédés de fabrication. Ainsi, on veut que les
paramètres clés d’un transistor : sa tension de seuil VT , son courant de drain à Id, sa pente
sous le seuil SS, soient les meilleurs possibles. Cependant, atteindre de bonnes performances
électriques n’est pas suffisant pour valider une technologie.

En effet, la grande complexité intervenant au cours de la réalisation des transistors dans
les nœuds technologiques avancés entrainent une fluctuation des paramètres électriques des
transistors : on parle de variabilité. Les paramètres électriques qui caractérisent des transistors,
supposés identiques, varient en fait d’un transistor à l’autre. On qualifiera cette variabilité de
variabilité statique, car due aux procédés de fabrication et n’évoluant pas avec le temps.

De la même façon, les paramètres électriques des transistors ne sont pas � figés �. Ils sont
susceptibles de varier, se dégrader, avec le temps, et surtout avec le fonctionnement des tran-
sistors. De ce fait, on qualifiera cette variabilité de variabilité dynamique ou temporelle.

Arriver à contrôler ces deux types de variabilité est vital aujourd’hui car elles apparaissent
comme un frein important à une poursuite de la miniaturisation des dispositifs ([10], [11] pour
la variabilité statique et [12], [13] pour la variabilité dynamique).

On présentera dans cette partie ces deux types de variabilité, quelles sont leur sources et
leurs effets sur les transistors.

1.3.1 Variabilité statique

La variabilité statique correspond à la variabilité initiale des transistors, c’est à dire, la
variabilité qui résulte majoritairement des procédés de fabrication.

Plusieurs sources sont susceptibles de générer une variabilité des paramètres électriques des
transistors. Dans cette partie, on passe en revue les différentes sources de variabilité statique.

1.3.1.1 Fluctuation du nombre de dopants : Random Dopant Fluctuation

Une source de variabilité importante, pour les technologies BULK, est la variation du nombre
de dopants dans le canal, le RDD (pour Random Discrete Dopant) [14], aussi appelé RDF. Le
RDD est devenue la source de variabilité la plus importante des technologies BULK [15] et
apparait comme un frein intrinsèque à cette architecture.

Comme présenté précédemment, le transistor BULK possède deux types de dopage. Les
sources et drains dopés N (respectivement P) et le substrat dopé P (respectivement N) pour
un transistor NMOS (respectivement PMOS). Lorsque les dimensions des transistors étaient
importantes, le nombre de dopants présents dans le canal d’un transistor évoluait peu d’un
transistor à l’autre.

Avec la réduction drastique des dimensions, le nombre de dopants présents dans le substrat
d’un transistor est devenu suffisamment faible pour que les fluctuations du nombre de dopants
entre deux transistors affectent grandement leurs caractéristiques. Cette variation entraine une
variabilité de tous les paramètres électriques des transistors. La Figure 1.5 montre la variabilité
uniquement due au RDD sur des courbes caractéristiques Id(Vg).
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Figure 1.5 – (Gauche) Simulations atomistiques d’un transistor NMOS BULK de longueur et
largeur de grille égale à 35nm. (Droite) Effet sur les courbes caractéristiques Id(Vg) [16]

Dans ces simulations, tous les transistors sont supposés être identiques : mêmes dimen-
sion, mêmes procédés de fabrication. Cependant la répartition aléatoire et le nombre variable
de dopants entre deux transistors entraine une forte variabilité des paramètres électriques des
transistors comme on peut le voir sur les courbes Id(Vg). Sur les simulations, la courbe cor-
respondant à un dopage continu, c’est à dire sans variabilité, est représentative de ce qu’on
pourrait attendre sur des dispositifs de grandes tailles (car peu affectés par la fluctuation du
nombre de dopants). On voit que le RDD affectant les dispositifs de petites tailles entraine une
fluctuation de tous les paramètres électriques des transistors (Id, Gm et SS) autour de la valeur
moyenne donnée par les simulations obtenues sur des dispositifs avec un dopage continu.

1.3.1.2 Rugosité de bord : Line Edge Roughness

Si le RDD est considéré comme étant la principale source de variabilité statique sur transistor
BULK [17]. Il existe d’autres sources non négligeables.

Les fluctuations des longueurs de grille, créant ainsi des longueurs de grille effectives, re-
présentent une autre source de variabilité importante. Cette source est principalement due aux
procédés de gravure, on l’appelle LER pour Line Edge Roughness.

De la même façon que pour le RDD, le LER était une source de variabilité de moindre
intérêt dans le passé quand les dimensions étaient bien plus importantes. Cependant, avec la
miniaturisation accrue opérée au cours des dernières années, nous avons atteint des dimensions
où la rugosité de surface joue un rôle important sur la variabilité.

Typiquement, le LER a une grandeur caractéristique de l’ordre de 5nm [18]. De ce fait,
aux longueurs de grille actuelles (≈30nm) cette source de variabilité commence à prendre une
importance non négligeable.

Sur la Figure 1.6 on représente tout d’abord une simulation réalisée sur un transistor de
longueur 30nm et de largeur 200nm montrant les effets physiques du LER sur un transistor.
Puis, on montre des résultats de simulations, réalisés par Dave Reid [17], modélisant les effets
du LER et du RDD sur la distribution de VT de transistors MOS.

Les simulations de variabilité des paramètres électriques sont aussi effectuées sur des transis-
tors avec une longueur de grille de 30nm et une largeur de 200nm. A ces dimensions les variations
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Figure 1.6 – Illustration de l’effet du LER sur la zone Source/Canal/Drain d’un transistor de
dimensions L=30nm et W=200nm et de ses effet sur la tension de seuil [17]

Figure 1.7 – Illustration de l’effet de MGG sur la distribution de VT en fonction du diamètre
moyen des grains (Ø) dans la grille métallique sur un transistor de taille 35x35 nm2 [19]

de la longueur de grille effective due aux procédés de gravure ont un impact non négligeable.
On remarque par ailleurs que la variabilité du VT due au LER, si elle est non négligeable, reste
néanmoins moins importante que celle due au RDD.

1.3.1.3 Granularité de la grille métallique : Metal Gate Granularity

La grille métallique des transistors est une autre source de variabilité affectant nos dispositifs.
Cette source repose sur la nature polycristalline de la grille. Celle ci est composée de grains de
différentes tailles et avec des orientations cristallographiques différentes créant ainsi des travaux
de sorties différents à l’interface Metal/High-K. Ces variations des travaux de sorties entrainent
des variations locales de la tension de seuil dans la région de la grille.

La Figure 1.7 présente la variabilité de la tension de seuil de transistors BULK en fonction
de la taille moyenne des grains métalliques présents dans la grille [19].
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Figure 1.8 – Illustration de l’effet de toutes les variabilités statiques combinées
(RDD+LER+MGG) sur les courbes caractéristiques Id(Vg) de transistors de petites dimen-
sions (W=35nm et L=35nm) [20]

L’étude porte sur un transistor de longueur et de largeur de grille égale à 35nm. Sur
ces résultats de simulations, on note que la taille moyenne des grains présents dans la grille
métallique a une forte influence sur la distribution de VT . En particulier, plus la taille moyenne
des grains présents dans la grille est importante et plus le VT des dispositifs est dispersé.

On insistera sur le fait que la variabilité due à cette granularité de la grille métallique est très
difficilement évaluable en pratique. En effet, si les effets électrostatiques peuvent être facilement
simulés, mesurer effectivement l’impact de cette variabilité est impossible expérimentalement.

Il est important de noter que toutes ces sources de variabilité s’additionnent. Ainsi, la va-
riabilité statique totale, σVT (tot), est donnée par :

σVT (tot) =
√
σV 2

T,RDF + σV 2
T,LER + σV 2

T,MGG (1.16)

Avec σVT,RDF , σVT,LER, et σVT,MGG les variances du VT dues au RDF, LER et MGG
respectivement.

La Figure 1.8 montre bien comment les différentes sources de variabilité se combinent pour
donner la variabilité statique globale [20].

On peut voir que, comparativement aux dispositifs de grandes tailles, représentés par une
répartition uniforme de tous les paramètres variables (position et nombre de dopants, longueurs
et largeurs de grille, tailles et orientations des grains métalliques), les petits dispositifs, qui
sont affectés par une distribution stochastique de tous ces paramètres, souffrent d’une variabi-
lité importante. Tous les paramètres électriques des transistors de petites dimensions peuvent
fortement varier autour de la valeur moyenne représentée par la distribution uniforme.

Nous avons présenté ici les critères de variabilités statique principaux pour les technologies
BULK. Il en existe d’autres comme la variation des épaisseurs d’oxyde (dit OTF, pour Oxyde
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Figure 1.9 – Variabilité statique pour différents empilement de grille d’une technologie FDSOI
[8]

Thickness Fluctuation) [21] ou encore la granularité du polysilicium (dit PSG, pour Poly Silicium
Granularity) [22].

Toutes ces sources de variabilité se combinent pour donner la variabilité statique.

1.3.1.4 Modèle de Pellgrom

Il est important de pouvoir évaluer l’importance de la variabilité sur une technologie donnée.
Habituellement, on utilise le modèle de Pelgrom [23] pour décrire la variabilité statique sur

nos dispositifs. Le modèle suppose que chacune des sources de variabilité locale s’exprime sous
forme d’une variable aléatoire distribuée selon une loi normale. Le paramètre AδVT , représentatif
du contrôle de la variabilité statique, est définie par :

AδVT = σδVT ·
√
WL (1.17)

Avec δVT qui représente, dans le cadre de la variabilité statique, la différence de VT , ou
�Mismatch �, entre deux transistors supposés identiques (dessinés au plus proche des règles de
dessin).

Le paramètre AδVT permet de qualifier la variabilité statique d’une technologie et s’extrait fa-
cilement par régression linéaire sur un graphique où l’on représente σδVT en fonction de 1/

√
WL

(aussi appelé diagramme de Pelgrom). La Figure 1.9 montre une comparaison des variabilités
statiques sur plusieurs empilements de grille.

Les mesures de variabilités sur différentes dimensions pour les 4 variantes technologies ont
permis d’extraire une valeur de AδVT pour chaque variante. Il est ainsi possible de déterminer
quelle variante est la moins critique du point de vue de la variabilité statique. Sur cet exemple,
l’utilisation de HfO2 dans l’empilement de grille à la place du diélectrique HfSiON (utilisé pour
les dispositifs de référence) dégrade fortement la variabilité des dispositifs.
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Figure 1.10 – Comparaison de la variabilité induite par le LER et le RDF sur technologies
BULK, FDSOI et FinFET [24]

1.3.1.5 Variabilité statique et technologie FDSOI

Il est intéressant de noter que certaines sources de variabilité peuvent être atténuées grâce
à des améliorations des procédés technologiques. Le LER, par exemple, peut être réduit grâce à
une amélioration des procédés de lithographie, ou le MGG peut être atténuer par des procédés
de recuit. A l’inverse, d’autres sources de variabilité apparaissent comme intrinsèques à une
technologie et ne pourront qu’augmenter avec la diminution des dimensions. C’est le cas du
RDD, déjà la source de variabilité principale sur technologie BULK. La réduction de cette source
de variabilité, propre au BULK, est en partie ce qui a poussé à chercher de nouvelles technologies
pour continuer l’objectif principal de la microélectronique : la réduction des dimensions des
dispositifs.

La technologie FDSOI apporte des solutions aux problèmes de variabilité statique de la
technologie BULK.

Comme nous l’avons précédemment expliqué dans la section 1.2.4, les transistors FDSOI
présentent un canal dépourvu de dopants. De ce fait, la variabilité due à la fluctuation du nombre
de dopants entre deux dispositifs (le RDD) disparait complètement avec cette technologie. Cette
amélioration constitue un des atouts majeurs de la technologie FDSOI pour lutter contre la
variabilité statique. La Figure 1.10 présente des résultats de simulations montrant l’évolution
de la variabilité du VT en fonction de la technologie considérée (BULK, FDSOI et FinFET)
[24].

On voit bien sur la Figure que la variabilité est clairement diminuée par l’élimination du
RDD (on peut considérer que la technologie FinFET, comme la technologie FDSOI, possède
très peu de dopants dans le canal de silicium).

Il convient cependant de noter que la technologie FDSOI introduit une nouvelle source de
variabilité liée à l’épaisseur du film de silicium tSi. En effet, l’épaisseur du film influence forte-
ment les caractéristiques électriques des transistors FDSOI. Il est donc important de maitriser
ce paramètre pour contrôler la variabilité de la technologie. La thèse de Jérôme Marurier [8] se
penche sur cet aspect particulier de la technologie FDSOI.

En plus de l’épaisseur du tSi, l’épaisseur du BOX, tBOX , est un autre paramètre propre aux
transistors FDSOI qui peut être source de variabilité.
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Toutefois, malgré l’apparition de ces deux paramètres susceptibles d’être des sources de
variabilité supplémentaires, il convient de noter que la technologie FDSOI permet de nette-
ment améliorer les performances des dispositifs vis à vis de la variabilité statique. En effet, de
nombreuses études ont montré à quel point cette technologie a permis de réduire la variabilité
intrinsèque affectant les dispositifs [25], [26], [24].

1.3.2 Variabilité dynamique

Les paramètres électriques des transistors ne sont pas � figés � : ils peuvent varier au cours
du temps. Historiquement, l’étude de la fluctuation de ces paramètres électriques au cours
du temps relève du domaine de la fiabilité. Cependant, avec la réduction des dimensions des
dispositifs, la variation des paramètres électriques change énormément d’un transistor à l’autre.
Pour cette raison, on préférera plutôt parler de variabilité temporelle ou dynamique.

Par la suite, on distinguera deux types de variabilité dynamique :

- La première, représentant une variabilité dynamique � à l’équilibre �. Elle est le fruit de
pièges dans l’oxyde de grille qui vont capturer et émettre des porteurs vers le substrat. Ces
événements de capture et d’émissions vont entrainer la fluctuation des paramètres électriques
des transistors autour d’une valeur moyenne.

- La seconde, représentant une variabilité dynamique � hors équilibre �. Cette fois, les pa-
ramètres électriques des transistors évoluent avec le temps (ils n’oscillent plus autour d’une
valeur moyenne). On parlera de dégradation quand les paramètres électriques se détériorent
(augmentation du VT , diminution de Id, ...) ou de relaxation quand les paramètres retournent
vers leurs valeurs d’origines après s’être dégradés.

Dans cette partie on présentera dans un premier temps les défauts, ou pièges, responsables
de cette variabilité dynamique. Ensuite, on présentera comment ces pièges impactent les per-
formances électriques des transistors et génèrent ainsi cette variabilité temporelle.

1.3.2.1 Nature des pièges responsables de la variabilité dynamique

La variabilité dynamique est essentiellement due à des défauts, ou pièges, présents dans les
transistors. Physiquement, deux zones particulières sont susceptibles de présenter des défauts :

- L’interface entre le substrat cristallin (Si) et l’oxyde interfacial (SiO2). Ces défauts pro-
viennent du désaccord de maille existant entre la structure cristalline du silicium dans le substrat
et la silice amorphe.

- Les défauts présents dans l’oxyde de grille du transistor. Ils peuvent être localisés dans
l’oxyde interfacial (SiO2) ou dans le diélectrique HK (HfSiON)

On présente ici brièvement la nature de ces différents défauts.

Défauts d’interface : Centres Pb A cause du désaccord de maille entre la structure cristal-
line du substrat et de la silice amorphe, certains atomes de silicium de l’interface se retrouvent
liés avec 3 autres atomes de silicium. De ce fait, ces atomes ne peuvent plus se lier avec un
atome d’oxygène présent dans l’oxyde. L’atome de silicium a donc une liaison pendante et
devient électriquement actif.

L’existence de ces défauts a été mise en évidence par des mesures ESR [27]. On les appelle
des centres Pb.
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Figure 1.11 – Défauts Pb0 et Pb1 à l’interface entre le substrat de silicium cristallin (Si) et
l’oxyde amorphe (SiO2)

En tout, deux types de défauts d’interface ont été identifiés :

- Les centres Pb0 correspondant à des liaisons : •Si ≡ Si3 [28]

- Les centres Pb1 correspondant à des liaisons : Si2 = Si • −Si ≡ Si2O [29]

La Figure 1.11 montre ces deux types de défauts à l’interface entre le le substrat de silicium
cristallin (Si) et l’oxyde amorphe (SiO2).

En pratique, on voit donc qu’il existe deux types de pièges. Cependant, des études ont montré
que les centres Pb1 étaient moins nombreux que les centres Pb0 [30]. Par la suite, on se référera
aux centres Pb0 et Pb1 sous l’appellation de défauts d’interfaces, notés Dit, sans chercher à les
différencier.

Il est intéressant de noter que les centres Pb sont de nature amphotère, c’est à dire qu’ils
peuvent capturer à la fois des trous et des électrons. En particulier, ils sont de type donneur
(i.e. sont des pièges à trous) si le niveau d’énergie du piège, ET , se situe dans la partie inférieure
de la bande interdite (EV < ET < Ei). De la même façon, les centres sont de type accepteur
(i.e. sont des pièges à électrons) si leur niveau d’énergie est au dessus de la moitié de la bande
interdite du silicium (ET > Ei).

Les dynamiques de remplissage et de vidage de ces pièges peuvent être modéliser par un
modèle SRH (pour Shockley Read Hall) [31]. Ces défauts d’interface jouent donc un rôle dans le
domaine de la variabilité dynamique. En effet, le remplissage de ces états d’interface influencent
les paramètres électriques des transistors comme le VT selon ∆VT,Dit :

∆VT,Dit =
q∆Dit(ΨS)

Cox
(1.18)

Avec q∆Dit la variation du nombre de porteurs piégées dans ces défauts. Le taux de rem-
plissage des défauts d’interface dépend donc du niveau de Fermi au travers de ΨS .

Enfin, il est important de noter que ces défauts peuvent être passivés électriquement. Une
méthode de passivation est le recuit à haute température (typiquement T=400oC) sous at-
mosphère hydrogénée. Le recuit permet une passivation des centres Pb avec des atomes d’hy-
drogène [32], formant ainsi une liaison électriquement neutre. Sur la Figure 1.11 on voit quelques
centres Pb qui ont été passivés par des liaisons Si-H.
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Il est toutefois intéressant de noter que, les centres Si-H, obtenus par cette passivation, s’ils
permettent de réduire le nombre de défauts d’interface présents à l’état initial, seront une des
sources de la dégradation NBTI qui sera décrite plus loin. En effet, sous l’effet de la température
et du champ électrique vertical, la liaison Si-H peut se casser et réactiver le défaut d’interface.

Défauts de volumes dans le SiO2 De nombreux types de défauts sont présents dans le
volume de SiO2 [33]

- Les oxygènes non liants : 03 ≡ Si−O•
- Les silicium bivalents : O2 ≡ Si • •
- Les centres E’ : O3 ≡ Si•
- Les lacunes d’oxygène : O3 ≡ Si− Si ≡ O3

- Les ponts peroxydes : O3 ≡ Si−O − Si ≡ O3

En règle générale, on considère que les centres E’ sont les défauts les plus présents dans
l’oxyde [34]. Ce défaut est important car il a été identifié comme un des principaux acteurs de
la dégradation NBTI [35].

Défauts de volumes dans le HfSiON De par la réduction des dimensions dans la mi-
croélectronique, les transistors ont intégrés des matériaux High-K (typiquement HfSiON et
HfO2) pour constituer l’oxyde de grille. Ces diélectriques présentent eux-aussi des défauts sus-
ceptibles d’interagir avec les porteurs du canal.

Les matériaux High-K sont plus récents et donc moins bien connus que l’oxyde de silicium
classique. Toutefois, deux types de défauts ont pu être identifiés [36]

- Les groupements moléculaires contenant des atomes d’oxygène interstitiels. Les atomes
d’oxygène peuvent être neutres (Oo) ou chargés négativement (O− ou O2−)

- Les lacunes d’oxygène qui présentent différents niveaux de charge : V+
O, V2+

O , V−O ou encore
V2−
O . Ces défauts sont considérés comme étant à l’origine des problèmes de piégeage dans les

High-K [37].

Ces pièges peuvent donc être de types accepteur ou donneur. On considère qu’ils jouent un
rôle important dans le PBTI où le piégeage dans le High-K est considéré comme prédominant.

1.3.2.2 Variabilité dynamique � à l’équilibre � : Bruit Basse Fréquence ou Random
Telegraph Noise

Comme présenté dans la partie précédente, l’oxyde de grille des transistors comportent un
certain nombre de pièges. Ces pièges sont susceptibles de capturer des porteurs du canal de
conduction. Lors de la capture d’un porteur, ces pièges deviennent chargés. Par la suite, ils
peuvent alors réémettre un porteur vers le canal pour retourner vers leur état neutre initial.
Ces phénomènes d’émission et de capture de porteurs entrainent une fluctuation des paramètres
électriques du transistor. On appelle cette variabilité temporelle le RTN (pour Random Tele-
graph Noise).

Ces événements discrets de fluctuation de courant ont été observés pour la première fois
sur des dispositifs de taille <0.1µm2 en 1984 par K. S. Ralls [38]. En effet, de la même façon
que pour le RDD, la réduction des dimensions a entrainé la diminution du nombre de pièges
présents dans la grille des transistors. Cette diminution est telle qu’aujourd’hui le nombre de
pièges est suffisamment faible pour pouvoir observer leur manifestation individuelle.
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Figure 1.12 – Mesure du bruit RTN sur un transistor FDSOI de dimension W=80nm et
L=30nm

La Figure 1.12 montre les fluctuations du courant de drain, à cause d’un piège unique,
mesurées sur un transistor FDSOI décananométrique (W=80nm et L=30nm).

Sur la Figure, on voit que le piège présent dans le transistor capture et émet un porteur
faisant ainsi osciller le courant mesuré sur l’électrode de drain.

Lorsque le piège est chargé, le courant Id du transistor diminue à cause de la répulsion
Coulombienne induite par le défaut chargé. Lorsque le piège réémet le porteur vers le canal, le
courant retourne vers sa valeur initiale. Le courant de drain peut donc prendre deux valeurs,
correspondant aux deux états du piège, et oscille autour d’une valeur moyenne (ici ≈110nA sur
la Figure).

Il est intéressant de noter qu’à un unique piège correspondent deux valeurs de courant
possibles. Ainsi, sur un transistor présentant 3 pièges par exemple il sera possible de mesurer
six valeurs de courant différentes. Ceci peut rendre l’étude du RTN passablement complexe et
nécessiter de long temps d’échantillonnage pour caractériser complètement les différents pièges,
notamment pour obtenir leurs temps caractéristiques de capture et d’émission.

La mesure directe du RTN sur des dispositifs a permis d’étudier leur comportement. En
particulier, on notera que les pièges sont tous entièrement déterminés par un trio de facteurs :
leur temps moyen d’émission τe, leur temps moyen de capture τc et leur impact sur le courant
∆Id qui traduit en fait une variation de la tension de seuil ∆VT .

On considère que cette variabilité est � à l’équilibre � car elle n’évolue pas avec le temps.
Le piège observé dans la Figure 1.12 se manifeste pour des conditions de mesures précises (Vg,
Vd) et fera fluctuer le courant de drain autour d’une valeur moyenne. En somme, le courant ne
fera qu’osciller entre deux valeurs distinctes.

Il est intéressant de noter que l’influence des pièges est maximale lorsque le transistor est
en régime de fonctionnement sous le seuil. La Figure 1.13 montre l’impact d’un piège sur le
courant de drain (∆Id/Id0) d’un transistor pour plusieurs polarisations de grille possible.
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Figure 1.13 – Impact d’un piège sur le courant de drain du transistor en fonction du courant
circulant de le canal

On distingue deux zones de fonctionnement différentes pour le piège. Une zone dans laquelle
son influence sur le courant du transistor est maximale (∆Id/Id0 ≈ 35%) et constante. Cette
zone correspond au régime de fonctionnement sous le seuil du transistor. Et une seconde zone
dans laquelle l’impact du piège diminue avec l’augmentation du courant de drain. Cette diminu-
tion de l’effet du piège vient de l’écrantage électrostatique de la couche d’inversion qui augmente
en régime de forte inversion [39] selon l’expression donnée par [40] :

∆Id

Id
=
Gm

Id

q

WLCox
(1.19)

1.3.2.3 Variabilité dynamique � hors l’équilibre � induite par un stress Bias Tem-
perature Instability

On se concentre maintenant sur la variabilité dynamique dite � hors équilibre �. Dans cette
variabilité, les paramètres électriques des transistors vont évoluer. Ils pourront devenir moins
bons, on parlera alors de dégradation. Mais ils pourront aussi, après s’être dégradés, retourner
vers leur valeur initiale (c’est à dire non dégradée), on parlera alors de relaxation.

La dégradation BTI (pour Bias Temperature Instability) est la principale source de varia-
bilité dynamique des transistors actuels.

Il existe deux mécanismes de dégradation BTI, un pour les transistors NMOS, le PBTI
pour (Positive BTI) et un pour les transistors PMOS, le NBTI (pour Negative BTI). Cette
dégradation se manifeste lorsqu’une tension (ou Bias) est appliquée sur la grille des transistors
tandis que la source et le drain sont maintenus à 0V. Par la suite, cette tension sera appelée
tension de contrainte, ou tension de stress V gStress.
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Figure 1.14 – Illustration de la dégradation BTI sur un transistor FDSOI

Ainsi, contrairement au RTN, le BTI se caractérise par une dégradation des paramètres
électriques des transistors (Id, Gm et VT ). En effet, à mesure que le temps de stress, tStress,
augmente, on observe une dégradation continue de ces paramètres.

Au cours d’un stress BTI, il est important de rappeler que la tension de drain est nulle. De
ce fait, aucun courant ne circule dans le canal. Lorsque la tension de stress est appliquée sur la
grille, il se forme un fort champ vertical, uniforme sur toute la surface du transistor. La Figure
1.14 illustre la configuration du transistor lors d’un stress BTI.

Une particularité du BTI est l’aspect réversible de la dégradation. En effet, les paramètres
dégradés au cours du stress ont tendance à revenir vers leur valeur initiale une fois le stress
arrêté. On parle alors de relaxation. La tension de grille appliquée au cours de cette phase est
nulle en règle générale, on la note V gRelax. De même, on note tRelax le temps ou l’on maintient
la tension de grille à V gRelax.

La Figure 1.15 montre l’évolution des courbes Id(Vg) (en régime linéaire), mesurées sur un
transistor PMOS FDSOI (large W=1µm et court L=30nm), pour différents temps de stress
et de relaxation. Les mesures ont été effectuées à T=125oC car la dégradation NBTI est un
phénomène qui est plus important à haute température.

On voit clairement une diminution des performances électriques du transistor au cours de la
phase de stress (diminution de Id et augmentation de |VT |). On voit également que la dégradation
diminue dans la phase de relaxation et les paramètres électriques du transistors ont tendance à
revenir vers leur valeur initial.

Par la suite, on se concentrera souvent sur l’effet du BTI sur le VT des transistors et, plus
particulièrement, sur le décalage de tension de seuil induit par le BTI, appelé ∆VT , et définie
par :

∆VT (t) = |VT (t)− VT (t0)| (1.20)

Avec t qui représente le temps de stress ou de relaxation, et t0 le temps de stress nul. Ainsi,
VT (t0) est la tension de seuil des transistors non stressés.

De la même façon, on peut définir les paramètres ∆Gm et ∆SS qui caractériseront la
dégradation de la transconductance et de la pente sous le seuil au cours du stress :
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Figure 1.15 – Courbes Id(Vg) mesurées au cours d’un stress BTI (Gauche) et d’une relaxation
BTI (Droite)

∆Gm(t) = |Gm(t)−Gm(t0)| (1.21)

∆SS(t) = |SS(t)− SS(t0)| (1.22)

Il est difficile de suivre l’évolution de ces grandeurs directement sur les courbes Id(Vg) au
cours du stress et de la relaxation comme c’est le cas sur le Figure 1.15. De ce fait, dans la
suite, on représentera directement la dégradation de ces paramètres au cours du temps. La
Figure 1.16, tout d’abord, montre tout d’abord la variation de VT au cours d’un stress et d’un
relaxation NBTI.

De la même façon, la Figure 1.17 montre la dégradation relative des paramètres VT , Gmmax,
et SS au cours du stress.

On voit sur la Figure que le BTI peut avoir un impact important sur le fonctionnement
des dispositifs. Sur ce transistor, la dégradation atteint ≈150mV d’augmentation du VT après
un stress de 1ks à V gStress=-2V. On remarque également que cette dégradation est temporaire
étant donné qu’une grande partie de la dégradation disparait dans la période de relaxation.

Lors des mesures de dégradation BTI, la tension de stress est typiquement égale à ∼2 fois
la tension d’alimentation Vdd. En effet, si le mécanisme de dégradation intervient quelle que
soit la tension utilisée, son importance s’accroit avec l’augmentation de la tension de stress.
Ainsi, pour accélérer les mécanismes de dégradation et mesurer des grandeurs non négligeables
de ∆VT on applique une tension de stress supérieure à celle qui sera appliquée au transistor
dans des conditions normales de fonctionnement (c’est à dire quand la grille sera égale à Vdd).
L’idée est d’accélérer les procédés de dégradation pour avoir une estimation correcte de la
dégradation et estimer ensuite, grâce à un modèle d’extrapolation, la dégradation aux conditions
de fonctionnement d’un circuit.

La Figure 1.17 montre les variations (en relatif) des paramètres VT , Gmmax, et SS au cours
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Figure 1.16 – Dégradation NBTI mesurée sur le transistor de la Figure 1.15. (Gauche) Stress
et (Droite) Relaxation

Figure 1.17 – Variations relative des paramètres VT (Gauche), Gmmax (Milieu), et SS (Droite)
mesurées au cours d’un stress NBTI
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Figure 1.18 – Illustration de la dégradation HCI sur un transistor FDSOI

d’un stress NBTI. On voit que la dégradation du VT (≈70%) est beaucoup plus importante que
la dégradation du Gmmax (≈4%) et de la pente sous le seuil (≈2%). Pour cette raison, par la
suite on s’intéressera principalement, lors des stress NBTI, à la dégradation du VT .

1.3.2.4 Variabilité dynamique � hors l’équilibre � induite par un stress Hot Carrier
Injection

Au même titre que la dégradation BTI, le HCI (pour Hot Carrier Injection) est un autre
mécanisme entrainant la dégradation des paramètres électriques des transistors. Il constitue
donc une autre source de variabilité dynamique � hors équilibre �.

Cette dégradation se manifeste lorsque une forte tension est appliquée sur la grille du tran-
sistor, V gStress, ainsi que sur le drain, V dStress (contrairement au BTI où l’électrode de drain
était connectée à la masse). Dans cette configuration, un fort courant circule alors dans le canal
du transistor et les porteurs, très énergétiques, créent une zone de dégradation localisée près
du drain comme on peut le voir sur la Figure 1.18. On est donc dans une configuration bien
différente de la dégradation BTI où le courant est quasi nul et la dégradation est uniforme dans
tout l’oxyde.

La Figure 1.18 montre que les porteurs (électrons pour des NMOS et trous pour des PMOS)
arrivent sur le drain et interagissent avec les atomes du réseau pour former des paires électrons-
trous. Ces paires vont ensuite être attirées vers l’oxyde de grille et vont endommager fortement
l’interface substrat/oxyde de grille.

La dégradation HCI est généralement plus importante sur les transistors NMOS. Ceci est en
partie due au fait que les transistors NMOS délivrent plus de courant que les transistors PMOS.

De la même façon que le mécanisme BTI, le HCI entraine une dégradation de tous les
paramètres électriques du transistor : Id, Gm et VT . De plus cette dégradation a aussi tendance
à se relaxer (même si, on le verra dans le Chapitre 2, la part de la relaxation est bien moins
importante que dans le cas d’une dégradation BTI).

Sur la Figure 1.18 on voit également que, contrairement au BTI, la dégradation HCI est
localisée. En effet, l’essentiel de la dégradation se produit près de l’électrode de drain et est
proche de l’interface substrat/oxyde de grille.

On voit également un problème posé par la technologie FDSOI. En effet, la présence d’une
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Figure 1.19 – Schéma de l’activité de 5 défauts dans les différentes configuration : (Gauche)
RTN, (Milieu) stress BTI et (Droite) relaxation BTI [42]

interface arrière pose la question d’une possible dégradation de cette interface lors du stress
HCI. Cependant, des études ont montré que l’essentiel de la dégradation générée au cours d’un
stress HCI se concentrait sur l’interface avant [41].

1.3.2.5 Similitudes entre RTN et BTI

Récemment, des études ont avancé que la dégradation BTI et la variabilité RTN n’étaient
que deux visions du même phénomène. Les travaux de Tibor Grasser [42], postulent que le
centre E’ serait responsable de ces deux phénomènes. La Figure 1.19 montre comment le piège
peut se manifester dans les deux configurations.

Les simulations montrées sur cette Figure montrent le comportement de 5 pièges dans les 3
différentes configurations (configuration RTN, stress BTI et relaxation BTI). Dans la configura-
tion RTN (V g = |Vg1| ≈ VT ), seul un piège est globalement actif durant la période de simulation
(le défaut #5) et un ne se manifeste qu’une seule fois (le défaut #4). Les autres restent inactifs
sur cette gamme de temps. Au final, le signal mesuré (Sum) montre globalement les oscillations
du seul piège #5. On retrouve globalement dans ce cas un bruit RTN semblable à celui que l’on
a mesuré expérimentalement dans la Figure 1.12.

Lorsqu’on passe en mode de stress NBTI (V g = |Vg2| > |Vg1|), on va alors favoriser la
capture de porteurs par les pièges. Ceux-ci vont se charger au cours du stress et vont rester
globalement chargés. De cette façon, les contributions des différents pièges se somment au cours
du temps et la tension de seuil des dispositifs augmente.

Finalement, lorsque la tension de stress est retirée (maintenant, on a de nouveau V g =
|Vg1| ≈ VT ), les pièges qui s’étaient chargés lors du stress NBTI ont tendance à se vider pour
retourner vers l’état dans lequel ils étaient lorsque V g = |Vg1|.

Une fois que tous les défauts se sont vidés, on retourne dans la configuration de RTN pré-
stress. Ainsi, selon cette théorie, BTI et RTN témoignent de la manifestation des mêmes pièges.
Cette théorie constitue une des explications possibles du NBTI et est largement débattue au-
jourd’hui dans la communauté de la fiabilité microélectronique.
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Figure 1.20 – Chronogrammes des tensions de grille et de drain lors d’un stress DC BTI

1.4 Techniques de caractérisation de la variabilité dynamique

On a présenté dans les parties précédentes le principe de fonctionnement du transistor FDSOI
et comment les différentes sources de variabilité, statique et dynamique, pouvaient affecter
leurs performances électriques. Dans cette partie, on présentera une partie des techniques de
caractérisation qui nous ont permis d’évaluer ces différentes sources de variabilité.

1.4.1 Mesure standard de la dégradation BTI et HCI

On présente dans un premier temps la technique de mesure classique pour réaliser des
stress BTI et HCI. Cette technique est habituellement utilisée pour comparer divers variantes
technologiques et estimer laquelle est la meilleure d’un point de vue de la fiabilité (comme on
le verra dans la partie 1.5).

Pour réaliser des mesures BTI, ou HCI, classiques on utilise des SMU (pour System Measu-
rement Unit) qui permettent d’appliquer une tension sur les différentes électrodes du transistor
et de mesurer un courant. La Figure 1.20 présente les chronogrammes des tensions appliquées
sur les électrodes de grilles et de drain par les SMU lors d’un stress BTI ou HCI.

Dans la technique présentée sur la Figure, on réalise une mesure Id(Vg) initiale permettant
de caractériser le transistor à l’état initial, i.e. le transistor non stressé. La tension de grille est
ensuite fixée à tension de stress V gStress. Après un certain temps, on arrête le stress pour réaliser
une nouvelle mesure de la caractéristique Id(Vg). Cette mesure permet d’évaluer la dégradation
des différents paramètres électriques du transistor au cours du premier temps de stress. Enfin,
la tension de grille est de nouveau fixée à V gStress et on répète ces opérations jusqu’à atteindre
le temps de stress total souhaité. Pour cette raison on appelle cette technique de mesure de
la dégradation : technique SMS (pour Stress-Mesure-Stress) ou MSM (pour Mesure-Stress-
Mesure).

Cette technique de stress est aussi appelée technique de stress BTI DC. Par DC, on entend
que la tension de stress V gStress reste constante au cours des phases de stress (par opposition
aux stress AC qui seront présentés dans le Chapitre 2).

Les stress NBTI et PBTI sont réalisés exactement de la même façon à la différence que
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les tensions de drain et de grille sont opposées (négatives pour les PMOS et positives pour les
NMOS).

On notera que la réalisation de stress HCI est tout aussi simple : il suffit d’appliquer une ten-
sion de stress sur l’électrode de drain, V dStress, synchronisée avec la tension de stress appliquée
sur la grille, au lieu d’appliquer 0V comme c’est le cas pour le stress BTI.

Les SMU utilisés dans nos expériences permettent des mesures � quasi statique� des courbes
caractéristiques Id(Vg). Le temps de mesure, tmes, d’une caractéristique complète Id(Vg) est
d’environ 10ms.

1.4.2 Techniques de mesures rapides

La technique de mesure de la dégradation BTI, présentée précédemment, est une mesure
dite quasi statique. De ce fait, les temps de mesures du VT au cours du stress sont de l’ordre de
la dizaine de millisecondes.

Si cette technique nous permet de comparer facilement des variantes technologiques, elle
nous donne peu d’information sur ce qui se passe en terme de dégradation pour des temps très
courts. De plus, elle peut conduire à des erreurs d’évaluation de la dégradation globale et donc
de l’évaluation des durées de vie des dispositifs.

Dans cette partie, on présentera une technique de mesure rapide permettant de répondre à
ces problèmes.

1.4.2.1 Importance des mesures rapides pour évaluer la dégradation BTI

Comme expliqué lors de la description de la dégradation BTI, le phénomène dégrade les
paramètres électriques du transistor lorsqu’une tension est appliquée sur la grille. Lorsque cette
tension est retirée, la dégradation se relaxe et les paramètres du transistors ont tendance à se
relaxer pour retourner vers leur valeur non-stressée.

De ce simple constat apparait un des plus grands défis de la fiabilité au niveau du transistor :
Comment mesurer efficacement la dégradation BTI ?

En effet, des mesures lentes entrainent une évaluation erronée de la dégradation. La Figure
1.21 illustre bien ce problème.

La dégradation BTI démarre dès qu’une tension est appliquée sur la grille des transistor.
Pour évaluer cette dégradation on arrête le stress pour mesurer les courbes caractéristiques
Id(Vg), permettant ainsi l’évaluation de la dégradation au cours du temps. La complexité de
l’évaluation de la dégradation BTI vient de cette période d’arrêt. En effet, de la même façon
que la dégradation, la relaxation va démarrer dès que la tension de grille va être abaissée pour
passer de la tension de stress à la tension de relaxation.

De ce fait, la caractéristique mesurée ne représente pas la dégradation affectant effectivement
les dispositifs. La Figure 1.21 illustre très bien cet effet, et montre que plus le temps de mesure
est long et plus la dégradation estimée par la mesure est éloignée de la dégradation affectant
réellement les dispositifs.

Cette problématique de la mesure constitue un véritable défi car estimer précisément la
dégradation affectant les transistors est primordial pour évaluer correctement la durée de vie
des dispositifs. Pour répondre à ce problème, nous avons développé une technique de mesure
ultra-rapide du courant.
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Figure 1.21 – Effet de la relaxation BTI sur l’évaluation de la dégradation [43]

1.4.2.2 Mesures rapides : Appareil de mesure

Pour réduire au maximum les temps de mesures et limiter les effets de relaxation, un appareil
de mesure rapide a été utilisé. Le B1530A d’Agilent permet de contrôler des WGFMU (pour
Waveform Generator Fast Measurement Unit) qui nous permettent de réaliser des mesures du
courant ultra rapide. La Figure 1.22 montre un schéma du montage utilisé pour réaliser ces
mesures.

La grille et le drain du transistor sont connectés aux WGFMU (ou RSU) par des câbles SMA.
Le montage préconise l’utilisation d’une boucle de masse afin de réduire le bruit de mesure. On
discutera dans l’annexe A de l’importance de cette boucle pour réaliser des mesures stables.

Les performances de mesures de l’appareil sont données sur La Table 1.1.

Gamme de courant Délai avant mesure TDel Temps de mesure min. TAvg
10 mA 100 ns 70 ns

1 mA 250 ns 250 ns

100 µA 0.6 µs 1 µs

10 µA 4.5 µs 10 µs

1 µA 80 µs 115 µs

Table 1.1 – Temps d’établissement du courant et de mesure en fonction des différents calibres
du B1530 [44]

Contrairement aux mesures quasi statiques effectuées avec des SMU, il est nécessaire de fixer
le calibre de mesure des WGFMU avant de réaliser la mesure. Un calibre de mesure donne accès
à des mesures de courants jusqu’à 3 décades en dessous du calibre sélectionné. Par exemple, un
calibre de 1mA sera capable de mesurer correctement des courants compris entre 1µA et 1mA.

En regardant le tableau 1.1, on voit que le temps de mesure est fortement influencé par le

44
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Figure 1.22 – Schéma du montage utilisé pour réaliser des mesures rapides [44]

calibre utilisé. Ainsi, plus nos dispositifs délivreront un courant important et plus il sera possible
d’utiliser un calibre élevé et réaliser des mesures rapides.

De plus, on constate que, quel que soit le calibre choisi, le temps de mesure nécessaire pour
réaliser des caractéristiques Id(Vg) est fortement réduit par rapport au temps nécessaire à des
SMU pour mesurer la même caractéristique.

Le temps de mesure, tmes, d’une caractéristique complète Id(Vg) est simplement donné par :

tmes = (TDel + TAvg) ·NbPas (1.23)

Avec TDel, le temps d’attente nécessaire pour que la tension appliquée soit stable, TAvg le
temps de mesure minimum pour avoir une estimation correcte du courant et NbPas le nombre
de point dans la caractéristique Id(Vg).

Ainsi, une caractéristique Id(Vg) sur 10 points ne prendra que 5µs au calibre 1mA. Ce
temps est ≈1000 fois plus faible que celui nécessaire aux SMU classiques pour réaliser une
caractéristique (≈10ms).

La stabilité de ces mesures rapides a été évaluée au cours de la thèse. Les résultats de ces
mesures sont présentés dans l’annexe A.

1.4.2.3 Erreur sur la dégradation réelle lors de mesures lentes

Mesurer la dégradation exacte affectant les transistors est un enjeu réel. On a réalisé des
mesures sur les mêmes dispositifs en utilisant des mesures lentes (avec des SMU) et en utilisant
des mesures rapides (avec les WGFMU). Les résultats sont présentés sur la Figure 1.23.

Les dispositifs ont donc vu exactement les mêmes stress NBTI, la seule chose qui diffère
entre les deux expériences est la rapidité avec laquelle a été effectuée la mesure des courbes
caractéristiques Id(Vg). Le premier résultat important que l’on voit et la quantité d’information
que nous apporte les mesures rapides : elle est bien plus grande. En effet, on est capable de
suivre la dégradation sur 9 décades de temps (de 10−6s de stress à 103s) là où les mesures avec
des SMU ne nous permettent que de suivre la dégradation sur un peu plus de 4 décades.
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Figure 1.23 – Comparaison de mesures
NBTI réalisées lentement (Noir) et rapidement
(Rouge)

Figure 1.24 – Évaluation des durées de vie
pour des mesures lentes (Noir) et rapides
(Rouge)

Le deuxième point important que l’on remarque est que la dégradation est plus importante
sur les mesures rapides. En effet, à tension de stress égale, la dégradation obtenue au cours
des mesures rapides est toujours supérieure à celle extraite au cours des mesures lentes. Ces
mesures illustrent bien le problème énoncé en introduction avec la Figure 1.21. La dégradation
plus importante obtenue grâce aux mesures rapides est uniquement due au fait que les dispositifs
ont moins eu le temps d’entamer leur relaxation que la dégradation obtenue sur des dispositifs
mesurés lentement. Cette � sous estimation � de la dégradation peut conduire à des erreurs
sur l’évaluation de la durée de vie des dispositifs. Ce problème est illustré sur la Figure 1.24
dans laquelle on présente une estimation des durées de vie des dispositifs dans le cas de mesure
rapides et lentes

Pour valider une technologie du point de vue de la fiabilité, on veut que celle ci ne présente
pas plus de 50mV de ∆VT après 10 ans de fonctionnement à la tension de fonctionnement
du circuit. Grâce aux mesures de dégradation NBTI réalisées à plusieurs tensions de stress,
on est capable, pour chaque tension, d’extraire le temps nécessaire pour parvenir à 50mV de
dégradation. En faisant cette opération pour trois tensions on est capable d’estimer, par un
modèle d’extrapolation linéaire simple, la tension maximale autorisée pour ne pas dépasser
50mV de dégradation après 10 ans (≈3.108s) de fonctionnement. Pour valider une technologie,
cette tension doit être évidemment supérieure à la tension d’alimentation.

Il est important de noter que le modèle d’extrapolation linéaire de la dégradation utilisé
ici est très basique et généralement faux. On verra dans la suite des modèles plus adaptés
pour prédire correctement la dégradation BTI. On utilise ici ce modèle d’extrapolation linéaire
simplement pour illustrer l’importance des mesures rapides lors de l’évaluation des durées de
vie des dispositifs.

On regarde maintenant les résultats de la Figure 1.24, si on considère les mesure lentes, la ten-
sion maximale autorisée pour ne pas dépasser un ∆VT de 50mV après 10 ans de fonctionnement
est Vdd,lent(10ans)=0.93V. Alors que si l’on considère les mesures rapides, la tension extraite
pour valider ce critère est Vdd,rapide(10ans)=0.78V. On voit bien ici comment la différence des
dégradations mesurées au niveau des dispositifs peut entrainer une mauvaise évaluation de la
dégradation à long terme.
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Étant donné que la microélectronique cherche à réduire de plus en plus les tensions d’ali-
mentation (afin de diminuer la consommation des produits par exemple), il est important de
savoir exactement quelle dégradation affecte nos transistors sur le long terme pour évaluer cor-
rectement leurs durées de vie.

Ces résultats sont problématiques et illustrent bien une des grandes difficultés de la fiabilité
contemporaine liée au NBTI. En effet, la dégradation affectant nos dispositifs démarre dès que la
tension de stress est appliquée, c’est à dire, dès que les pièges sont capables de capturer/émettre
des porteurs. Seulement nous sommes limités par les instruments de mesures pour évaluer cette
dégradation.

Il est important de mesurer le plus rapidement possible les dispositifs pour évaluer la
dégradation exacte affectant nos transistors. Ces mesures sont essentielles pour avoir des modèles
correctement calibrés et ainsi permettre ensuite de prédire correctement le comportement de
nos dispositifs à des temps de fonctionnement très longs.

1.4.3 Caractérisation du piégeage dans des transistors décananométriques

Dans cette partie, on se concentre sur l’utilisation de ces mesures rapides pour caractériser
les phénomènes de piégeage dans des transistors de petites dimensions.

1.4.3.1 Caractérisation électrique de pièges individuels

Comme expliqué précédemment dans la section 1.3.2.5, les pièges d’oxyde qui jouent un rôle
important dans la dégradation NBTI sont également responsables du RTN.

De ce fait, il est possible d’étudier le comportement de ces pièges de deux façons différentes.
La première consiste simplement à mesurer le RTN présent dans les transistors comme présenté
dans la Figure 1.12. Cette technique comporte toutefois des limites.

En effet, on ne caractérise qu’une portion des pièges d’oxyde : ceux qui sont visibles aux
conditions de tensions de grille et de drain appliquées lors de la mesure. De plus, le choix de la
fenêtre de mesure expérimentale pose problème : quand doit on arrêter de mesurer le bruit RTN ?
Typiquement, si on mesure le bruit RTN pendant une fenêtre de 60s et qu’un unique piège se
manifeste durant la mesure, cela implique t-il nécessairement qu’un seul piège est présent dans
ce transistor ? Si la mesure avait été étendue à 600s peut-être un autre piège aurait-il pu se
manifester.

On comprend donc bien qu’il n’est pas aisé de caractériser le nombre de pièges d’un dispositif
avec des mesures de bruit RTN seul.

De ce fait, il est plus efficace pour étudier le comportement des pièges d’utiliser le fait que
le BTI représente une manifestation hors équilibre de ces pièges. En mesurant les pièges dans
une configuration de relaxation BTI, il est possible de caractériser plus facilement un nombre
bien plus important de pièges [45].

Expérimentalement, la technique consiste à appliquer une tension de grille permettant le
remplissage des pièges d’oxyde. On appellera cette tension V gStress par analogie avec la tension
utilisée lors de stress BTI cependant elle correspond plus à une tension de � remplissage � des
pièges qu’à une tension de stress à proprement parler. Le temps de � remplissage � des pièges
sera de même noté tStress.

Une fois la phase de remplissage terminée, la tension de grille est alors abaissée à une valeur
proche de la tension de seuil (appelé aussi V gRelax) du transistor pour permettre la lecture du
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Figure 1.25 – (Gauche) Schéma de l’expérience permettant de mesurer la relaxation des pièges
après remplissage. (Droite) Conversion des décalages de courants causés par la capture des
pièges, ∆Id(n), en décalage de tension de seuil, ∆VT (n)

courant de drain. Les pièges chargés vont alors se vider et on pourra mesurer leur émission
individuelle pendant la durée de la relaxation tRelax.

De par sa nature, on appellera donc cette technique de mesure : technique de stress/relax
ou de remplissage/vidage. La Figure 1.25 montre un schéma expliquant rapidement le principe
de l’expérience.

Le premier paramètre facilement mesurable avec cette expérience est l’effet des pièges sur
le courant. Cette variation du courant est facilement transformable en influence sur le VT par
la conversion montrée sur la Figure 1.25. Avant d’augmenter la tension à V gStress pour charger
les pièges, on procède à une mesure de la caractéristique Id(Vg) initiale permettant ainsi de
caractériser les transistors avant la capture des pièges. Les valeurs des sauts de courants dus à
un unique piège, ∆Id(n), mesurés après lors de la relaxation sont ensuite comparés à la courbe
initiale Id(Vg) pour obtenir le décalage équivalent en terme de tension de seuil ∆VT (n). Il est
important de noter que l’on considère ici que toute la dégradation du courant est due à la
dégradation de la tension de seuil. En théorie, la dégradation devrait résulter de la dégradation
de VT et de la mobilité des porteurs dans le canal [46] :

∆Id

Id
= −Gm

Id
∆VT +

∆β

β
(1.24)

Cependant, la tension de relaxation à laquelle on mesure la dégradation est inférieure à la
tension de seuil des dispositifs testés. De plus, la tension de drain appliquée lors de la relaxation
(Vd=100mV) correspond à un régime de fonctionnement linéaire. Si bien que l’on considère que
le mobilité n’est pas dégradée et que toute la dégradation du courant est due uniquement à la
dégradation du VT . Cette approximation permet de convertir directement les sauts de courant
dus aux pièges ∆Id en sauts de tension équivalent ∆VT .

1.4.3.2 Caractéristiques des pièges d’oxyde

On a donc fait le choix d’étudier les pièges individuels en mesurant leur relaxation après une
période de chargement.
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Figure 1.26 – Mesure de la relaxation NBTI
sur deux transistors après 10s de stress à
V gStress=-1.6V

Figure 1.27 – Histogramme des sauts me-
surés lors des mesures de remplissage/vidage
sur ≈180 transistors

La Figure 1.26 montre des mesures de relaxation effectuées sur deux transistors. Les sauts
de courant dus à l’émission des porteurs piégés ont été transformés en saut de tension de seuil.

Après 10s de stress, on a mesuré un ∆VT total de ≈9mV et ≈17mV sur les deux dispositifs.
Par des émissions successives dues aux différents pièges qui s’étaient chargés lors de la phase de
stress, le ∆VT sur les deux dispositifs se relaxe pour retourner vers un ∆VT nul.

Chaque changement instantané de courant (appelé communément saut) correspond donc à
l’émission d’un piège du dispositif. La hauteur des sauts permet d’identifier les pièges. On verra
dans le Chapitre 3 l’origine du ∆VT induite par ces pièges.

Avec cette technique, on voit bien que l’on est capable d’étudier facilement la réponse indi-
viduelle d’un grand nombre de pièges. On a souvent recourt à cette technique pour caractériser
la sensibilité au piégeage d’une technologie. Pour ce faire, on réalise des mesures de remplis-
sage/vidage sur une large population de dispositif et on regroupe les sauts obtenus dans un
histogramme. La Figure 1.27 montre un histogramme réalisé sur une population de ≈180 tran-
sistors.

On voit que l’influence des sauts sur le ∆VT suit globalement une loi exponentielle. On
expliquera aussi dans le Chapitre 3 l’origine de cette influence particulière.

1.4.3.3 Caractérisation des temps de capture et d’émission des pièges : Time De-
pendent Defect Spectroscopy

Réaliser des mesures de remplissage/vidage sur plusieurs dispositifs est intéressant pour
comparer des nombres de pièges entre des variantes technologiques ou simplement mesurer
l’influence des pièges sur le VT (valeurs de ∆VT ). Cependant, on peut chercher à obtenir plus
d’informations sur les pièges : notamment leurs constantes de temps caractéristiques (τe et τc)
et/ou leurs énergies d’activations (Ea).

Pour ce faire, on réalise non plus une unique mesure sur un grand nombre de transistors
mais plutôt un grand nombre de mesures sur un unique transistor. Les sauts mesurés lors de
la phase de relaxation sont alors placés dans un diagramme en fonction de la valeur du saut
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Figure 1.28 – (Haut) Deux mesures de relaxation sur le même transistor. (Bas) Diagramme
TDDS pour les deux mesures de relaxation [45]

et du temps d’émission te où ils ont été mesurés. Cette technique, appelée TDDS (pour Time
Dependent Defect Spectroscopy) et développée par Tibor Grasser, a été illustrée sur la Figure
1.28.

Sur la Figure du haut on présente deux mesures de la relaxation du même dispositifs après
deux phases de remplissage. Sur la Figure du bas, on relève les valeurs des sauts des pièges et
leurs temps d’émission pour les regrouper dans le diagramme TDDS.

Sur ces mesures, on voit bien l’aspect stochastique de l’émission des pièges. En effet, si la
valeur du décalage de tension de seuil causée par le piège est unique, le temps de déclenchement
de l’émission est, lui, aléatoire. Pour obtenir les constantes caractéristiques, il est donc nécessaire
de répéter ces opérations de remplissage/vidage un certain nombre de fois sur le même dispositif
afin d’établir une statistique des temps des pièges.

Temps d’émission τe : Dans cette partie, on choisit un dispositif présentant un unique piège
aux conditions de stress et de relaxation appliquées pour montrer de façon simple comment
mener une telle étude.

On réalise 100 expériences de remplissage/vidage en utilisant 1s de stress à V gStress=1V et
en mesurant la relaxation pendant 10s à V gRelax=0.4V. Les traces de relaxation mesurées sont
reportées sur la Figure 1.29 et le diagramme TDDS associé à ce dispositif est reporté sur la
Figure 1.30.

Comme on peut le voir, le piège a un aspect stochastique de par l’émission d’un porteur
mais aussi par la capture de ce dernier. En effet, sur les 100 traces de relaxation mesurées, on
voit qu’un certain nombre commence avec un ∆VT nul. Ces traces témoignent de stress dans
lesquels le piège n’a pas eu le temps de se charger. Sur la Figure 1.30, le diagramme TDDS
du dispositif a été reporté. Il permet d’étudier facilement, et rapidement, le comportement des
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Figure 1.29 – Traces de relaxation mesurées
sur un transistor comportant un unique piège

Figure 1.30 – Diagramme TDDS associé au
dispositif mesuré dans la Figure 1.29

pièges vis à vis de plusieurs critères (V gStress, V gRelax, tStress, Température...).
On représente maintenant la fréquence de déclenchement du piège en fonction du logarithme

du temps, ln(te) (Figure 1.31). Par ailleurs, il a été montré que les temps de capture et d’émission
des pièges obéissent à une loi exponentielle [47], [48], dont la PDF (Probability Density Function)
est donnée par :

fexp(t) =
1

τ
e
−
t

τ (1.25)

Avec τ la constante de temps moyenne du piège. Cette loi permet de décrire la distribution
obtenue sur la Figure 1.31.

On obtient une bonne description de la fréquence des temps d’émission pour un temps
d’émission moyen τe ≈0.04s. Ce temps permet également de décrire correctement la moyenne
des traces de relaxation (µ∆VT ) obtenue expérimentalement sur la Figure 1.29 comme on peut
le voir sur la Figure 1.32.

Temps de capture τc : Il est intéressant de noter que ces expériences répétées de remplis-
sage/vidage permettent aussi de déterminer indirectement le temps de capture caractéristique
du piège. Sur la Figure 1.29, on voit que pour un temps de stress de 1s, le piège n’a été chargé
qu’un certain nombre de fois : les traces commençant avec un ∆VT nul témoignent de stress où
le piège n’a pas capturé de porteur.

Dans notre expérience, le piège a capturé un porteur exactement 50 fois sur les 100 mesures,
soit 50% du temps. On considère maintenant la CDF (Cumulative Distribution Function) de la
distribution exponentielle, définie par :

Fexp(t) = 1− e
−
t

τ (1.26)
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Figure 1.31 – Fréquence des temps de relaxa-
tions obtenus lors des 100 traces de relaxations.
(Lignes) Loi exponentielle

Figure 1.32 – Moyenne des ∆VT obtenus sur
les 100 traces de relaxation. (Lignes) Loi expo-
nentielle

De ce fait, pour le temps de capture tStress=1s, on a Fexp(tStress) = 0.5. De cette façon, on
peut en déduire le temps de capture moyen τc du piège. On obtient τc ≈1.4s.

Cette formule permet donc d’obtenir le temps de capture moyen des pièges sans les mesurer
directement. Il est intéressant qu’une telle approche permette de remonter aux temps de capture
des pièges car il est difficile, techniquement, d’adapter la technique de remplissage/vidage pour
mesurer la capture des pièges. En effet, si on veut se positionner en condition BTI, il est
important de ne pas appliquer de tension drain lors de la phase de remplissage, rendant ainsi
impossible la mesure du courant pendant cette période.

1.4.3.4 Mesure directe du temps de capture d’un piège

Les mesures rapides développées au cours de la thèse ont permis d’étudier différemment les
pièges d’oxyde. Notamment, au lieu de mesurer la réponse des pièges lors de la relaxation, il
est possible de mesurer leur effet directement sur des courbes caractéristiques Id(Vg). On verra
que cette approche aura un certain nombre d’avantages par rapport à l’approche précédente.

Dans cette partie, on utilise le même dispositif que celui testé dans la partie précédente. On
a vu que ce dispositif comportait un unique piège, on va chercher à obtenir, de la même façon
que précédemment, les paramètres de ce piège.

La technique est simple, elle consiste à réaliser un stress BTI pour charger le piège suivi
d’une relaxation BTI pour le vider. Toutefois, elle est rendue possible par la rapidité des temps
de mesure qui sont négligeables devant les temps caractéristiques du piège. Cette expérience
serait impossible avec des mesures lentes.

La Figure 1.33 montre le ∆VT du transistor, extrait des courbes Id(Vg), évoluer au cours
du stress BTI et de la relaxation BTI.

Afin d’avoir une précision suffisante pour évaluer les constantes de temps, le nombre de
mesures de courbes Id(Vg) par décade de temps a été augmenté : on réalise 10 mesures de
caractéristique Id(Vg) par décade de temps de stress. Contrairement aux dégradations BTI
mesurées sur des dispositifs de grande taille (montrées, par exemple, lors de la présentation de
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Figure 1.33 – Mesure du ∆VT du transistor de la Figure 1.29 au cours d’un stress et d’une
relaxation BTI

la dégradation BTI sur la Figure 1.16), le ∆VT du transistor n’augmente pas continuellement
avec le temps de stress.

En effet, un unique décalage de VT est mesuré au cours du stress BTI lors du chargement
du piège (autour de tStress=0.5s). Le même phénomène est observé lors de la relaxation, le
transistor conserve un décalage de VT jusqu’à ce que le piège réémette le porteur et que le VT
retourne à sa valeur d’origine.

On voit donc bien que l’on est capable de mesurer de façon précise la capture et l’émission
des pièges avec cette technique. On remarque par ailleurs, que le ∆VT induit par la capture
d’un électron par le piège est de ≈20mV, soit le même que celui obtenu par la méthode utilisée
dans la partie précédente.

On cherche maintenant à utiliser notre technique pour extraire les temps caractéristiques
du piège.

On répète des mesures de stress et de relaxation BTI sur le dispositif. Les temps de capture
et d’émission du piège sont relevés. Les résultats sont présentés sous la forme d’un graphe TDDS
dans la Figure 1.34.

Le diagramme TDDS obtenu est semblable à celui observé précédemment dans la Figure
1.30. Cependant, on est capable cette fois de mesurer directement les temps de capture du piège.
De la même façon qu’avec la technique précédente, on reporte les temps de capture et d’émission
du piège dans un histogramme et la loi exponentielle est utilisée pour décrire les distributions
obtenues. Les résultats sont présentés sur la Figure 1.35.

On extrait un temps caractéristique de capture τc ≈0.6s et un temps d’émission de τc ≈0.04s.
Ces valeurs sont très proches de celles extraites avec la technique précédente : pour rappel, pour
ce piège, on avait extrait τe ≈0.04s et on avait estimé τc à 1.4s.

Notre technique est donc validée et donne des résultats semblables à la technique de rem-
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Figure 1.34 – Diagramme TDDS des temps de relaxation et de capture obtenus par notre
méthode de caractérisation rapide

Figure 1.35 – Fréquence des temps de capture et de relaxation obtenus lors des stress et
relaxation BTI. (Lignes) Loi exponentielle
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Figure 1.36 – Transconductance Gm mesurées rapidement avant et après capture d’un porteur
par le piège

plissage/vidage utilisée habituellement. Elle comporte toutefois un certain nombre d’avantages :

- Le premier avantage est d’étudier directement la variation des paramètres électriques du
transistor sur les courbes caractéristiques Id(Vg). Cette particularité permet d’évaluer directe-
ment l’impact des pièges sur la tension de seuil (et non pas en convertissant l’écart de courant
en écart de tension de seuil par le procédé présenté sur la Figure 1.25).

- Ensuite, il permet une évaluation directe du temps de capture des pièges τc alors que la
technique classique est obligée de l’estimer par rapport à une probabilité de remplissage à un
temps de stress donné.

- Cette technique permet aussi d’étudier les temps d’émissions des pièges à des tensions
de relaxation nulle (i.e. dans les mêmes conditions que lors des études BTI classique). Cette
possibilité n’était pas permise avec l’autre technique où une mesure du courant était nécessaire
à V gRelax.

- Enfin, elle rend possible l’évaluation de l’impact des pièges sur d’autres paramètres :
courant à Vdd, pente sous le seuil et transconductance. La transconductance notamment est un
paramètre important car on attribue toujours le décalage de courant mesuré lors de la relaxation
à un décalage de tension de seuil et on néglige une possible dégradation de la transconductance.
La Figure 1.36 montre la transconductance avant et après capture d’un porteur par le piège.
On voit que la transconductance est simplement décalée, indiquant que ce piège ne provoque
donc pas de dégradation de mobilité, juste une dégradation de la tension de seuil.

S’il est vrai que cette méthode présente un certain nombre d’avantages, il convient de dire
qu’elle comporte néanmoins quelques inconvénients. Notamment, s’il est vrai que la méthode
s’appuie sur des mesures rapides, elle n’en demeure pas moins plus lente qu’une simple mesure
du courant. De ce fait, elle ne pourra pas être utilisée pour caractériser des pièges trop rapides :
typiquement des pièges ayant des constantes de temps inférieures au temps nécessaire pour
mesurer une caractéristique Id(Vg).
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Figure 1.37 – Diagramme TDDS réalisé à
trois températures sur un transistor avec un
unique piège

Figure 1.38 – Extraction de l’énergie d’acti-
vation en émission, Eae, du piège de la Figure
1.37

1.4.3.5 Énergie d’activation de pièges individuels

On peut aussi utiliser le diagramme TDDS pour étudier le comportement en température
des pièges. On utilise à nouveau un dispositif présentant un piège unique et on réalise des
expériences de remplissage/vidage du piège. On effectue 50 expériences de remplissage/vidage
pour trois température : 25oC, 50oC et 75oC. Les résultats sont reportés sur la Figure 1.37 dans
un diagramme TDDS.

On voit clairement que l’émission des pièges évolue avec la température. Les pièges émettent
plus vite quand la T augmente. On peut extraire les temps d’émission moyen des pièges en
fonction de la température et ainsi extraire l’énergie d’activation en émission des pièges Eae.
Sachant que l’énergie d’activation pour les temps caractéristiques est définie par :

τc,e α e

Eac,e
kT (1.27)

Expérimentalement, on trouve une énergie d’activation en émission, pour ce piège, égale
à 0.80eV. L’énergie d’activation extraite sur ce piège est proche de celle extraite par Maria
Toledano-Luque (≈ 0.68 eV) [49].

1.4.4 Résumé des techniques de caractérisations

Avant de conclure ce Chapitre d’introduction générale, on rappelle ici les différentes tech-
niques de mesures utilisées couramment pour la caractérisations des défauts et l’évaluation de
la fiabilité des transistors :

- Mesures du bruit RTN. Dans cette mesure, la grille et le drain sont alimentées par une
tension et on mesure les oscillations du courant de drain à cause de la capture et de l’émission
de pièges présents dans le transistor. Généralement, on étudiera le bruit RTN en régime linéaire
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du courant (Vd=100mV).

- Mesures de dégradation BTI. Les mesures de dégradation BTI se font en deux phases.
Dans un premier temps on applique une forte tension de stress sur la grille du transistor tandis
que le drain est connecté à la masse. On mesure alors la dérive des paramètres électriques du
transistors lors du stress (dégradation de VT , Id, Gm). La seconde phase consiste à mesurer la
relaxation du transistor. Cette fois, on abaisse la tension de stress appliquée sur la grille (en
général, on connectera la grille à la masse) et on mesure le retour des paramètres électriques du
transistors vers leurs valeurs initiales (i.e. pré-stress).

- Mesures de dégradation HCI. La méthode utilisée pour caractériser la dégradation
HCI est semblable à celle utilisée pour mesurer la dégradation BTI. La seule différence vient de
la tension de drain qui est non nulle lors de la phase stress.

- Technique de remplissage/vidage. Cette technique consiste à remplir les pièges d’un
transistor par une phase de stress et mesurer l’émission de ces pièges lors de la phase de relaxa-
tion. Cette technique peut être répétée plusieurs fois sur un même transistor pour construire
le diagramme TDDS du transistor. Elle permet d’étudier le comportement de pièges individuels.

Ces techniques sont très importantes pour observer le comportement des pièges et évaluer
la fiabilité des dispositifs et seront utilisées dans les Chapitres suivants.

1.5 Influence des procédés technologiques

Afin d’illustrer les techniques de caractérisation présentées dans la partie précédente. On
montre une étude typique de la dégradation BTI sur plusieurs variantes technologiques.

1.5.1 Étude de la dégradation NBTI sur la technologie SiGe

Les performances des transistors PMOS sont souvent inférieures à celles des transistors
NMOS en raison de la plus faible mobilité des trous comparativement à celle des électrons.
Pour contourner ce problème lié à la nature même des transistors PMOS, l’emploi de ger-
manium a été envisagé. Dans cette technologie, le canal des transistors PMOS incorpore un
pourcentage d’atomes de germanium. Le cristal de Silicium devient alors un alliage Si1−xGex,
où x est le pourcentage de germanium présent dans les électrodes de source et de drain. Grâce
à l’incorporation du germanium, la tension de seuil des transistors a pu être diminuée. Cette
diminution a permis d’augmenter les performances des transistors PMOS [50].

Si les performances électriques initiales des transistors sont meilleures grâce à l’utilisation
d’une nouvelle technologie ou d’un nouveau procédé quelconque, il convient de vérifier si cette
amélioration a une influence sur la fiabilité des dispositifs.

1.5.1.1 Étude sur des dispositifs de grandes dimensions

Pour répondre à cette question, on a réalisé une étude visant a évaluer comment la dégrada-
tion NBTI évolue lorsque du germanium est utilisé dans les transistors. La Figure 1.39 présente
les résultats obtenus pour plusieurs pourcentages de germanium.

Afin de comparer les différentes variantes technologiques, on a relevé les dégradations NBTI
mesurées au terme de 1ks de stress à différentes tensions V gStress : -1.4V, -1.6V et -2.0V.
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Figure 1.39 – Dégradations NBTI mesurées sur des transistors avec différents % de germanium :
pur Si (Noir), 20% (Rouge), 30% (Bleu) et 40% (Vert)

On rappelle que l’incorporation de germanium a aussi un effet important sur la tension de
seuil VT des transistors [50]. De ce fait, les dégradations NBTI mesurées après 1ks de stress ne
sont pas tracées en fonction V gStress mais en fonction du champ électrique vertical dans l’oxyde
au cours du stress, Eox, qui détermine la dégradation NBTI. Il est défini par :

Eox =
V gStress − VT0

EOT
(1.28)

Avec VT0 la tension de seuil des transistors non stressés et l’EOT (pour Equivalent Oxyde
Thickness) définie par :

EOT = tIL +
tHK · εIL
εHK

(1.29)

Avec tIL et tHK les épaisseurs de l’oxyde interfacial et du diélectrique High-K, εIL et εHK
les permittivités des oxydes IL et HK.

La Figure 1.39 montre donc que l’incorporation du germanium est bénéfique en terme de
fiabilité. En effet, la dégradation diminue avec l’augmentation du pourcentage de germanium.

Au final, on peut dire que cette technologie est donc bonne d’un point de vue des perfor-
mances (diminution du VT , augmentation de la mobilité ...) mais aussi de la fiabilité (diminution
de la dégradation NBTI). Ces résultats rejoignent ceux obtenus dans la littérature sur la fiabilité
des technologies SiGe [51], [52].

Il est intéressant de noter que ce genre de résultat est très rare. En général, l’augmentation
des performances se fait au détriment de la fiabilité d’une technologie et vice versa.
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Figure 1.40 – Histogrammes des sauts me-
surés lors des relaxations NBTI sur les va-
riantes : référence Si et SiGe 20%

Figure 1.41 – Nombre moyen de piège détectés
lors de la relaxation en fonction de la variante
technologique testée

1.5.1.2 Étude sur des dispositifs de petites dimensions

On réalise maintenant une étude du piégeage sur les mêmes variantes technologiques mais
sur des transistors de petites dimensions cette fois.

On effectue donc des mesures de remplissage/vidage sur des populations de dispositifs (≈60)
et pour les 3 variantes technologiques (référence Si, 20% de germanium et 30% de germanium).
Tous les sauts mesurés lors de la relaxation sur les deux premières variantes sont regroupés dans
un histogramme en fonction de la valeur du saut. La Figure 1.40 montre donc les histogrammes
obtenus pour la référence Si et le SiGe 20%.

On voit que le nombre de pièges mesurés sur la référence Si est plus important (quel que
soit la valeur de saut considérée) que le nombre de pièges mesurés sur la variante SiGe. On
considère maintenant juste le nombre de sauts moyens détectés lors de la relaxation. La Figure
1.41 montre que le nombre total de sauts (et donc de pièges) détectés lors de la relaxation pour
les 3 variantes. On voit que le nombre de pièges diminue avec l’augmentation du pourcentage
de germanium.

Ces mesures confirment donc les résultats obtenus précédemment sur des dispositifs de
grandes dimensions à savoir que la dégradation NBTI est moins critique sur les variantes SiGe
que sur la référence silicium. Cette meilleure fiabilité pourrait donc être due à un plus faible
nombre de pièges impactant le VT des transistors sur les technologies utilisant le germanium.

On voit donc ici pourquoi il peut être intéressant de travailler rapidement, et au niveau de
petits dispositifs, pour obtenir des informations sur le comportement moyen des transistors de
grandes surfaces.

1.5.2 Étude de l’effet de nitruration de la grille sur la dégradation NBTI

Les stress DC BTI ont aussi été utilisés pour étudier les effets de l’azote sur l’importance de
la dégradation NBTI. L’azote, reconnu pour limiter les fuites de grilles et limiter la diffusion des
atomes de bore, est souvent incorporé dans l’empilement de grille des transistors (au niveau de
l’oxyde interfacial : SiON, au niveau du High-K : HfSiON, ou au niveau de la grille métallique :
TiN). Il est donc important de voir si l’azote à une influence sur la fiabilité globale des transistors.
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Figure 1.42 – Dégradations NBTI mesurées sur des transistors avec différents recuits. Le recuit
influence le niveau d’azote : %N faible (ISSG), %N moyen (RTN/RTO), %N fort (RTN)

On adopte la même démarche que celle utilisée pour réaliser la Figure 1.39. On évalue la
dégradation NBTI sur des dispositifs comportant plusieurs concentrations d’azote dans l’empi-
lement de grille des transistors. Les résultats sont présentés sur la Figure 1.42.

On montre des dégradations mesurées après différents recuits. La référence ISSG (pour In
Situ Steam Generator) comporte la plus faible concentration d’azote, le procédé RTN (pour Ra-
pid Thermal Nitridation) comporte la plus forte concentration d’azote et le procédé RTN/RTO
(pour Rapid Thermal Oxydation) a une concentration d’azote comprise entre les deux précédents
recuits.

Encore une fois, on a mesuré la dégradation NBTI après 1ks de stress et pour trois tensions
de stress (−1.4V, −1.6V et −2.0V). Les mesures de dégradations NBTI après 1ks de stress
montrent que l’augmentation de la concentration d’azote dans l’empilement de grille augmente
légèrement la dégradation NBTI. L’aspect négatif de l’azote, d’un point de vue de la fiabilité
NBTI, est donc confirmé par ces mesures. Ces résultats rejoignent ceux obtenus habituellement
sur l’influence de l’azote dans les études de fiabilité [53].

Ainsi, contrairement à la technologie SiGe, on a cette fois un cas où l’ajout d’une variante
technologique peut augmenter les performances des dispositifs mais dégrader leur fiabilité.

Historiquement, la microélectronique a toujours été guidée par une volonté d’augmenter les
performances. Les aspects de fiabilité n’étant considérés que dans un second temps. Aujourd’hui,
sur les technologies des nœuds avancés, il est vital de trouver des compromis entre de bonnes
performances et une bonne fiabilité pour valider une technologie.
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1.6 Conclusion

Dans ce Chapitre d’introduction générale nous avons tout d’abord présenté rapidement le
principe de fonctionnement du transistor MOS. En particulier, nous avons vu comment ca-
ractériser les transistors et extraire, à partir des courbes de transfert Id(Vg), les paramètres
électriques importants des dispositifs. Enfin, on a brièvement présenté l’architecture du transis-
tor FDSOI dans laquelle ont été fabriqués tous les transistors testés dans cette thèse.

Ensuite, nous avons introduit les problématiques de variabilité et de fiabilité affectant les
transistors.

Nous avons tout d’abord présenté la variabilité statique. Cette variabilité est figée et n’évolue
pas au cours du temps, elle résulte essentiellement des procédés de fabrication. Les différentes
sources de variabilité pouvant affecter les transistors ont été répertoriées (RDD, LER, MGG...).
On a vu aussi les avantages qu’apportait l’architecture FDSOI en terme de variabilité statique
(suppression du RDD, la source de variabilité principale du BULK).

Ensuite, nous nous sommes penchés sur le thème de la fiabilité, aussi appelée variabilité
dynamique. Cette fois, on a une évolution des paramètres électriques des transistors au cours
du temps. On a vu que l’on pouvait distinguer deux types de variabilité dynamique. Une varia-
bilité dite à l’équilibre où les paramètres électriques du transistor fluctuent autour d’une valeur
moyenne (c’est le cas du bruit RTN) et une variabilité dite hors équilibre où les paramètres
électriques se détériorent, on parle alors de dégradation, ou retournent vers leur valeur initiale
après s’être dégradés, on parle de relaxation. Les dégradations BTI et HCI sont des exemples
de variabilité dynamique.

Enfin, nous avons présenté les méthodes de caractérisation disponibles pour évaluer cette
variabilité dynamique. Nous avons notamment présentés comment réaliser des stress BTI et
HCI. Nous avons pu illustrer l’importance de réaliser des mesures rapides de nos dispositifs afin
d’évaluer correctement leurs dégradations et, à terme, leurs durées de vie.

De plus nous avons proposé plusieurs techniques pour étudier le comportement des pièges sur
des dispositifs de petites dimensions. Tout d’abord nous avons rapidement expliqué comment
caractériser le bruit RTN. Nous avons vu qu’une caractérisation minutieuse du RTN pouvait être
complexe. Aussi, on a choisi d’utiliser une méthode différente pour étudier le comportement des
pièges. Notamment, nous avons présenté comment réaliser des mesures de remplissage/vidage
et comment construire un diagramme TDDS permettant d’extraire les constantes de temps
caractéristiques et l’énergie d’activation des pièges.

Toutes ces techniques seront utilisées dans les Chapitres suivants de la thèse pour caractériser
nos dispositifs et comprendre les mécanismes de piégeage mis en jeu au cours de stress BTI.
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[43] M. Denais, “Etude des phénomènes de dégradation de type negative bias temperature (nbti)
dans les transistors mos submicroniques des filières CMOS avancées,” Ph.D. dissertation,
PMSI, 2005.

[44] Agilent, Agilent B1530 Waveform Generator Fast Measurement Unit - User’s Guide.
Agilent Technologie, june 2011.

[45] T. Grasser, H. Reisinger, P.-J. Wagner, F. Schanovsky, W. Goes, and B. Kaczer, “The time
dependent defect spectroscopy (TDDS) for the characterization of the bias temperature
instability,” in Reliability Physics Symposium (IRPS), 2010 IEEE International, May 2010,
pp. 16–25.

[46] O. R. dit Buisson, G. Ghibaudo, and J. Brini, “Model for drain current RTS amplitude in
small-area MOS transistors,” Solid-State Electronics, vol. 35, no. 9, pp. 1273 – 1276, 1992.

[47] S. Kobayashi, M. Saitoh, and K. Uchida, “Id fluctuations by stochastic single-hole trappings
in high-k dielectric p-MOSFETs,” in VLSI Technology, 2008 Symposium on, June 2008,
pp. 78–79.

[48] J. Campbell, J. Qin, K. Cheung, L. Yu, J. Suehle, A. Oates, and K. Sheng, “Random
telegraph noise in highly scaled nMOSFETs,” in Reliability Physics Symposium, 2009 IEEE
International, April 2009, pp. 382–388.

65



Bibliographie

[49] M. Toledano-Luque, B. Kaczer, P. Roussel, M. J. Cho, T. Grasser, and G. Groeseneken,
“Temperature dependence of the emission and capture times of SiON individual traps after
positive bias temperature stress,” Journal of Vacuum Science and Technology B, vol. 29,
no. 1, pp. –, 2011.

[50] A. Soussou, “Modeling and characterization of electrical effects of Ge integration in
Metal/High-K/SiGe MOS structures,” Ph.D. dissertation, EEATS, 2014.

[51] J. Franco, B. Kaczer, M. Cho, G. Eneman, G. Groeseneken, and T. Grasser, “Improvements
of NBTI reliability in sige p-FETs,” in Reliability Physics Symposium (IRPS), 2010 IEEE
International, May 2010, pp. 1082–1085.

[52] G. Groeseneken, M. Aoulaiche, M. Cho, J. Franco, B. Kaczer, T. Kauerauf, J. Mitard, L.-A.
Ragnarsson, P. Roussel, and M. Toledano-Luque, “Bias-temperature instability of Si and
Si(Ge)-channel sub-1nm EOT p-MOS devices : Challenges and solutions,” in Physical and
Failure Analysis of Integrated Circuits (IPFA), 2013 20th IEEE International Symposium
on the, July 2013, pp. 41–50.

[53] B. Kaczer, T. Grasser, J. Martin-Martinez, E. Simoen, M. Aoulaiche, P. Roussel, and
G. Groeseneken, “NBTI from the perspective of defect states with widely distributed time
scales,” in Reliability Physics Symposium, 2009 IEEE International, April 2009, pp. 55–60.

66



Chapitre 2
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2.5.3.1 Modèle NRMP à 3 états - Chaine de Markov . . . . . . . . . . 92
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2.7.1 Modèle composite . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 120
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2.1 Introduction

2.1.1 Historique de la dégradation NBTI

Dans ce Chapitre on s’intéressera aux problèmes de fiabilité liés à la dégradation NBTI
(Negative Bias Temperature Instabilities). La dégradation NBTI est un phénomène observé
pour la première fois en 1967 [1] et qui n’a cessé de prendre de l’ampleur depuis.

Avant de présenter, dans ce Chapitre, les travaux effectués pour caractériser et modéliser la
dégradation NBTI, il convient de rappeler brièvement la nature de ce phénomène.

Historiquement, le phénomène de dégradation NBTI a été initialement attribué à la géné-
ration de centres Pb, ou états d’interface Nit, à l’interface entre le substrat et l’oxyde de grille
par dépassivation des liaisons Si-H :

≡ Si3 − SiH ⇀↽ Si3 + Si• +H (2.1)

Le premier modèle qui a permis de décrire cette création d’états d’interface lors d’une
contrainte NBTI est le modèle de Réaction-Diffusion qui a été imaginé par Jeppson et Sven-
son [2] et formalisé par Ogawa et Shiono [3]. Le modèle se base sur la réaction de passiva-
tion/dépassivation des liaisons Si-H à l’interface et introduit une diffusion des atomes d’hy-
drogène ainsi libéré dans l’oxyde de grille. Ces atomes d’hydrogène pourront ensuite se recom-
biner avec d’autres atomes ayant réagi et former des espèces H2 qui pourront elles aussi diffuser
dans l’oxyde de grille comme on peut le voir sur la Figure 2.1 :

Figure 2.1 – Illustration du phénomène de Réaction Diffusion lors d’un stress NBTI. ε corres-
pond à l’épaisseur de l’interface Si/SiO2

Dans ce modèle, la dégradation NBTI est donc contrôlée par la création d’états d’interface,
∆Nit, et la diffusion dans l’oxyde des atomes d’hydrogène. Le modèle de Reaction Diffusion,
développé par Alam et Mahapatra [4], prévoit cinq phases dans la dégradation NBTI. Ces cinq
phases sont décrites sur le schéma de la Figure 2.2 :

Chaque phase est caractérisée par une loi en puissance.
(1) La phase de réaction qui est contrôlée par la dissociation des liaisons Si-H
(2) La phase d’équilibre dans laquelle on a une équivalence entre la dissociation des espèces
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Figure 2.2 – Illustration des différentes phases intervenant dans le modèle de Réaction Diffu-
sion. Seule la phase de diffusion dans l’oxyde est observable expérimentalement

Si-H et la recombinaison. Dans cette phase, tout les atomes d’hydrogènes sont encore à l’interface

(3) La phase de diffusion dans l’oxyde. C’est la phase la plus importante et aussi la seule que
l’on observe expérimentalement. Elle est contrôlée par la diffusion des atomes d’hydrogène dans
l’oxyde de grille. Dans cette phase, la dégradation suit une loi en puissance temporelle tn avec
n≈0.25. C’est pour cette raison que le NBTI a longtemps été modélisé par une loi temporelle
simple.

(4) La phase de diffusion dans la grille. Elle correspond au moment où l’hydrogène atteint
l’interface oxyde/grille poly-Si.

(5) La dernière phase est celle de la saturation. Dans cette phase, toutes les liaisons Si-H
ont été dissociées. De ce fait, la génération d’états d’interface est nulle.

Le modèle de Réaction Diffusion a subi de nomreuses modifications depuis son introduction
et fera office de référence pour décrire la dégradation NBTI pendant une vingtaine d’années.

2.1.2 Limitations du modèle historique

Le modèle de Réaction-Diffusion, noté modèle RD, et ses modèles dérivés ont toutefois
montré leurs limites quand à leurs capacités à décrire complètement la dégradation NBTI.
Notamment pour décrire les phénomènes de relaxation du ∆VT qui se produisent après le stress
NBTI.

En effet, le modèle RD prévoit une période de relaxation relativement courte, ne durant pas
plus de 4 décades de temps. De plus, la relaxation prévue par le modèle est relativement lente :
après un stress de 10ks seul 1% de la dégradation est supposée se relaxer durant la première
seconde de relaxation [5]. En réalité, la relaxation démarre dès que la tension de stress est retirée
et elle est globalement uniforme sur toute la période de relaxation.

De plus, la relaxation prévue par le modèle de RD est due à la rétro-diffusion des espèces
neutres H2 vers le substrat. Or ces espèces étant neutres, elle ne devrait pas être influencée par
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une polarisation de grille pendant la relaxation. Cependant, des expériences ont montré que la
relaxation étant fortement dépendante de la tension de grille appliquée pendant la relaxation
V gRelax [6].

2.1.3 Nouveau modèle de la dégradation BTI

En fait, la dégradation NBTI n’est pas seulement due à la dégradation de l’interface Si/SiO2.
Elle est aussi fortement liée à la capture de porteurs par des défauts, ou pièges, dans l’oxyde de
grille comme les centres E’ par exemple [7]. De ce fait, on se dirige aujourd’hui vers un modèle
qui sera capable de prendre en compte ces deux contributions lors du stress. Les phases de stress
et de relaxation résulteront de la variation induite par ces deux mécanismes et sont schématisées
sur la Figure 2.3 :

Figure 2.3 – Dégradation Permanente (DP) et dégradation recouvrable (DR) au cours d’un
stress et d’une relaxation NBTI

Ce formalisme a été introduit par Vincent Huard [8] et permet de considérer le ∆VT au
cours de la dégradation NBTI comme la somme de deux composantes indépendantes :

- La dégradation permanente, DP, qui serait principalement due aux défauts d’interface.
Cette dégradation augmente avec le temps de stress et ne diminue pas quand la tension de
stress est retirée

- La dégradation recouvrable, DR, qui est principalement due aux pièges d’oxyde et qui se
relaxe fortement une fois que la tension de stress est retirée

C’est en s’appuyant sur ce contexte que nous allons développer notre modèle NBTI

2.1.4 Cadre de notre étude de la dégradation NBTI

Un des principaux enjeux de la micro-électronique est la réduction des tensions d’alimenta-
tion afin de créer des technologies dites � Low Power �. De ce fait, contrôler la tension de seuil
des dispositifs tout au long de leur durée de vie apparait comme une condition nécessaire pour
réaliser cet objectif. Il est donc important de caractériser, comprendre et modéliser au mieux le
phénomène de dégradation NBTI pour décrire le plus correctement possible la variation de la
tension de seuil des dispositifs au cours du temps.
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Pour apporter une nouvelle vision de la dégradation NBTI, on étudiera le phénomène à
la lumière de nos mesures ultra-rapides présentées dans le Chapitre 1. Ces expériences nous
permettrons d’explorer les phénomènes de dégradation et de relaxation du ∆VT sur 10 décades
de temps : de 10−6s à 104s. Par la suite, ces résultats de mesures ultra-rapides seront utilisés
pour évaluer la pertinence des modèles utilisés aujourd’hui pour décrire la dégradation BTI.
Cette comparaison permettra de tester les limites et la validité des modèles utilisés en fiabilité
et de choisir le plus adapté pour décrire la dégradation mesurée sur nos dispositifs.

Dans ce Chapitre, on se focalisera essentiellement sur la dégradation NBTI, c’est à dire
l’application de tension de stress négative sur la grille de transistors PMOS. Quelques résultats
PBTI seront néanmoins présentés. Le choix de considérer en particulier le NBTI est guidé par
l’importance du phénomène comparé à la dégradation PBTI.

Tous les tests NBTI effectués dans cette partie sont réalisés en utilisant la même méthodolo-
gie : une forte tension de stress négative, V gStress est appliquée sur la grille des transistors tandis
que la source et le drain sont mis à la masse. Les dispositifs testés sont tous larges (W=1µm)
et courts (L=30nm). On choisit de tester des transistors à larges surfaces pour minimiser la
variabilité statique et dynamique inter dispositifs.

On présentera dans ce Chapitre les méthodes utilisées pour caractériser la dégradation NBTI.
On rappellera notamment la technique de stress DC NBTI rapide déjà présentée dans le Chapitre
1. On présentera également la technique de stress AC NBTI rapide et les techniques de stress
via génération de motif, ou pattern, et via pattern répétable dit AVGP pour Arbitrary Vg
Pattern. On montrera les résultats expérimentaux obtenus sur nos dispositifs PMOS FDSOI et
on comparera ces résultats aux modèles existants : modèle de Andreas Kerber [9], modèle de
Tibor Grasser [10] et modèle de Hans Reisinger [11]. En adaptant ces modèles, on proposera
notre propre modèle pour expliquer la dégradation NBTI. On discutera également des avantages
et des inconvénients de notre modèle. Finalement, on présentera un modèle composite simple
[8] pour décrire efficacement la dégradation NBTI mesurée en mode DC et estimer les durées
de vie des dispositifs.

Une grande partie des résultats montrés dans ce Chapitre ont été présentés à la conférence
IRPS [12].
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2.2 Dégradation NBTI - Techniques de caractérisation

Dans cette partie, on présente les différentes méthodologies développées pour caractériser
la dégradation NBTI. Dans un premier temps, on rappellera la technique de mesure DC NBTI
présenté dans le Chapitre 1. On s’intéressera également à la technique de stress AC NBTI qui
présente de nombreux avantages pour l’étude de cette dégradation.

Enfin, On présentera des tests originaux comme la technique de génération de pattern et la
technique de stress via Pattern de grille répétables (dite technique AVGP pour Arbitrary VG
Pattern). Ces techniques nous permettront de mettre en évidence certaines propriétés parti-
culières du NBTI et d’étudier ce phénomène dans toutes les conditions possibles.

2.2.1 Méthodologie de stress DC

La méthode de stress classique utilisée pour caractériser la dégradation BTI est celle présen-
tée dans le Chapitre 1 de Mesure-Stress-Mesure. On dit aussi que c’est une technique de stress
DC dans le sens où la tension V gStress est constante au cours des phases de stress.

Sur la Figure 2.4 on rappelle les chronogrammes permettant de réaliser ces mesures.

On rappelle que, dans ce Chapitre, les transistors débitent suffisamment de courant pour
utiliser un calibre de mesure élevé. De ce fait, on peut atteindre des temps de mesures de l’ordre
quelques microsecondes pour obtenir les courbes caractéristiques Id(Vg) au cours du stress.

2.2.2 Méthodologie de stress AC

Dans cette partie, on présente la méthodologie permettant de réaliser des stress en mode
AC.

Depuis quelques années, une nouvelle méthode de stress des transistors a été mise au point
pour évaluer la dégradation des transistors en conditions de fonctionnement � circuit � : les
stress BTI AC (pour alternatif). Contrairement aux stress DC, présentés dans le Chapitre 1,
la tension de stress V gStress n’est pas constante pendant la phase de stress. Les stress AC
sont une succession de très courtes phases de stress et de relaxation. On reproduit ainsi des
conditions plus proches de celles d’un circuit dans lequel la tension vue par les transistors n’est
pas constante, typiquement elle peut prendre deux valeurs : 0 et Vdd. Sur la Figure 2.5, on
montre les chronogrammes des tensions de grille et de drain pendant un stress BTI de type AC.

Au final, les stress en mode AC sont assez similaires aux stress en mode DC. En effet, on
utilise une fois encore la méthode de Mesure-Stress-Mesure, la différence se trouve dans la tension
de stress qui n’est plus constante. Maintenant, la tension de grille lors du stress oscille entre la
tension de stress V gStress et la tension de relaxation V gBase. Généralement, la tension V gBase
est égale à 0 pour être proche des conditions circuits. Cependant, il est tout à fait possible de
choisir des tensions positives pour accélérer la relaxation lors de stress AC NBTI. Par ailleurs,
on notera qu’il est aussi possible de réaliser des stress HCI en mode AC en synchronisant la
tension de drain avec la tension de grille : c’est à dire en appliquant V dStress en même temps
que V gStress.

Enfin, on notera que la phase de relaxation après les stress AC est mesurée de la même façon
que pour les stress DC. La tension de grille est laissée à la masse et on mesure des caractéristiques
Id(Vg) un certain nombre de fois par décade de temps pour évaluer la relaxation du ∆VT .
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Figure 2.4 – Chronogrammes des tensions de grille et de drain pendant un stress BTI de type
DC

Figure 2.5 – Chronogrammes des tensions de grille et de drain pendant un stress BTI de type
AC. Encart : représentation d’une unique période de stress AC
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En observant la période d’un stress AC (encart de la Figure 2.5), on voit que le stress AC
peut être entièrement défini par deux paramètres :

- La fréquence utilisée au cours de stress AC qui permet de faire le lien avec la vitesse de

fonctionnement d’un circuit. Elle est définie par : f =
1

T
- Le � Duty Factor �, noté DF, qui permet de faire le lien avec l’activité d’un circuit. Il est

donné par le rapport entre le temps de stress THaut et le temps de relaxation TBas au sein d’une

période : DF (%) =
THaut

THaut + TBas
· 100

A ce stade, il est intéressant de noter que, si la méthodologie des stress BTI en mode AC est
connue depuis plusieurs années, très peu de tests sont effectués aujourd’hui avec des mesures
ultra-rapides (i.e. avec des temps de mesures du VT de l’ordre de la µs). La plupart des tests
BTI AC � classiques � se font avec un générateur de pulse pour générer le signal AC pendant le
stress, la mesure quant à elle s’effectue avec des SMU classiques qui ont des temps de mesures de
l’ordre de la dizaine de ms. On verra plus tard dans ce Chapitre que s’il est important de générer
des signaux rapidement lors du stress AC, il est tout aussi important de les mesurer rapidement
afin de s’affranchir des phénomènes de relaxation et évaluer correctement la dégradation.

2.2.3 Méthodologie de stress via pattern

En plus des stress en mode DC et en mode AC, il peut être intéressant d’utiliser d’autres
types de test pour mieux comprendre les phénomènes mis en jeu dans une dégradation NBTI.

2.2.3.1 Patterns arbitraires : technique AVGP

Comme mentionné précédemment, le stress BTI en mode AC est un outil couramment
utilisé aujourd’hui dans la fiabilité pour évaluer la dégradation des transistors en condition
circuit. Cependant, les stress vraiment subis par les transistors en mode circuit ne sont jamais
aussi réguliers que les stress AC BTI. On a donc développé une technique permettant de stresser
les transistors avec des patterns de stress complètement modulables.

La technique a donc été nommée AVGP pour � Abitrary VG Pattern �. Dans cette tech-
nique, on reprend le principe de base de la méthodologie Mesure-Stress-Mesure classique en
remplaçant cependant la phase de stress par des répétitions pattern arbitraires. Un pattern est
une succession de � bits �, nommé ainsi par analogie avec les instructions reçues par les tran-
sistors en mode circuit, qui va constituer le pattern final. Ces bits vont constituer les briques
élémentaires du pattern AVGP, ils seront de deux natures : les bits de stress, notés � 1 �,
codant une période où la tension de grille est maintenue à V gStress et les bits de relaxation,
notés � 0 �, codant une période où la tension de grille est maintenue à V gRelax. Un exemple de
pattern AVGP est présenté sur la Figure 2.6.

Dans cet exemple, le pattern est une succession aléatoire de � 1 � et de � 0 � avec un Duty
Factor global de 50%, c’est à dire autant de bits de stress que de bits de relaxation. Les pattern
reçoivent un code qui correspond simplement à la succession des bits dans le pattern. Cela rend
plus facile leur identification et leur comparaison.

Sur la Figure 2.6, on peut voir également qu’il est possible de mesurer la dégradation après
chaque bit du pattern grâce à des mesures ultra-rapide du VT après chaque bit. Ces mesures
montrent notre capacité à mesurer efficacement la tension de seuil des transistors sur des durées
très courtes. On peut voir clairement l’augmentation du VT du transistor mesuré après chaque
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Figure 2.6 – (Haut) Exemple de stress AVGP de Duty Factor global 50%. Les temps
élémentaires passés à 0V représentent les bits de relaxation � 0 � et les temps passés à -2V
les bits de stress � 1 � . (Bas) Dégradation mesurée après chaque bit. La dégradation mesurée
est cohérente avec la séquence des bits de stress et de relaxations

bit de stress et sa diminution après chaque bit de relaxation. En pratique, cependant, on se
contentera de mesurer la dégradation après un certain nombre de pattern. Il n’est pas utile
d’avoir la dégradation après chaque bit de chaque pattern. Typiquement, on procédera de la
même façon que pour les stress DC et AC, i.e. le pattern est répété pour atteindre le nombre
de pattern total voulu et la dégradation n’est mesurée que quelques fois par décade du nombre
de patterns répétés.

Par la suite, le terme AVGP sera utilisé pour qualifier les patterns ayant un certain nombre
de critères communs :

- Les bits de stress, � 1 �, durant lesquels la tension de grille sera maintenue à V gStress =
−2V

- Les bits de relaxation, � 0 �, durant lesquels la tension de grille sera maintenue à V gRelax =
0V

- Le nombre de bits présents dans un pattern répétable sera égal à 20

- La longueur des bits pourra varier de 1 µs à 100 µs

Techniquement, il est possible de répéter un pattern jusqu’à 1012 fois. Il est donc possible
d’explorer des temps de stress de l’ordre de ≈ 106s avec des patterns mettant en jeu des bits
ayant des longueurs de l’ordre de la µs.

Il est intéressant de noter que la technique de stress AVGP est un outil très pratique et à
usages multiples. En effet, en plus de produire des stress de type AVGP, la technique permet
également de reconstruire facilement des stress de type DC, en utilisant uniquement des bits
� 1 � dans le pattern de stress, et des stress de type AC, en répétant simplement des séquences
de � 1 � et de � 0 �.
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Figure 2.7 – Chronogrammes représentant l’évolution des tensions Vg et Vd lors de stress
en mode � génération de pattern �. Le pattern comprend une caractéristique Id-Vg complète
initiale et finale. La mesure du VT lors du stress se fait avec une unique mesure du courant et
dure ≈600ns

2.2.3.2 Patterns arbitraires : Génération de patterns

Enfin, la deuxième technique développée pour étudier la dégradation BTI nous permet de
générer nos propres patterns de Grille/Drain afin de réaliser des signaux de stress totalement
arbitraires. Dans ce mode, on ne limite plus la technique à des stress aux tensions V gStress et
V gRelax. La tension de grille peut prendre n’importe quelles valeurs. La Figure 2.7 montre le
type de signaux de grille réalisables avec cette méthode.

Le pattern généré est caractérisé par une succession de tension de stress (V gs1, V gs2, V gs3,
...) chaque période durant un certain temps de stress (tss1, tss2, tss3, ...). Les tensions et temps
de stress (V gsi,tssi) sont totalement arbitraires et peuvent prendre n’importe quelle valeur
pour étudier la dégradation BTI dans un toute sorte de configuration. Entre chaque période de
stress, une mesure rapide du courant (tmes=600ns) permet d’évaluer la dégradation au terme
de la période de stress. Contrairement aux stress AVGP, ce type de pattern n’est pas répétable,
on l’utilisera donc pour étudier le BTI dans des cas bien précis.

2.3 Propriétés du NBTI observées par des mesures DC

Dans cette partie, on présentera essentiellement des résultats de dégradation NBTI obtenus
avec nos techniques de mesures ultra-rapides en mode DC et avec la technique de génération
patterns (qui est, au final, un mode DC particulier). Ces résultats permettront de s’orienter
vers le modèle à considérer pour décrire au mieux la dégradation NBTI sur nos dispositifs.
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Figure 2.8 – (Gauche) Résultats de
dégradation NBTI (Noir) et HCI (Rouge)
donnant des dégradations semblables. (Droite)
Relaxation après les stress NBTI et HCI.
Deux dynamiques de relaxation différentes
sont obtenues

Figure 2.9 – Pourcentage de dégradation re-
laxée, R, après des phases de stress allant du
NBTI (V gStress=-2V, V dStress=0V) au pire
cas HCI (V gStress=-2V, V dStress=-2V). La
part de dégradation relaxée diminue fortement
avec l’augmentation de V dStress

2.3.1 Dispositifs testés

Une brève description des dispositifs testés est nécessaire avant de commencer cette partie
sur les résultats expérimentaux.

Tous les dispositifs mesurés sont des transistors fabriqués en technologie 28nm FDSOI par
STMicroelectronics. Les transistors comportent un oxyde de grille à forte permittivité électrique
(High-K) et une grille métallique. L’épaisseur équivalente d’oxyde, ou EOT pour Equivalent
Oxide Thickness, des transistors est d’environ 1nm. Les détails des procédés de fabrication et
des performances électriques peuvent être trouvés dans la publication de N. Planes [13].

On s’intéressera essentiellement à la dégradation NBTI dans cette partie, tous les tests
ont été effectués à T=125oC. De plus, pour des raisons de confidentialité, tous les résultats
expérimentaux dans cette partie sont présentés en Unité Arbitraire (U. A.).

2.3.2 Le NBTI est il la résultante d’un seul ou plusieurs types de défauts ?

Dans un premier temps, on cherche à obtenir les dynamiques de dégradation et de relaxation
du NBTI. Pour ce faire, on réalise des stress en mode NBTI et HCI et on compare les dynamiques
de stress et de relaxations obtenues. Les résultats de dégradation sont présentés sur la Figure
2.8. Les conditions de stress du HCI sont adaptées pour que la dégradation globale, après la
période de stress, soit comparable à celle du NBTI. Dans les deux cas, la relaxation s’effectue
de la même façon, c’est à dire à tension de grille et de drain nulle.

Le but de cette expérience est de montrer que les dynamiques de relaxation après les
deux types de stress sont différentes. Les mesures montrent que deux vitesses de relaxation
caractérisent les deux différents stress. En particulier, on voit qu’une grande partie de la
dégradation NBTI est relaxée au terme de 100s à V gRelax=0V. Au contraire, la partie re-
laxée après stress HCI est très faible. Ces deux dynamiques de relaxation signent la présence
d’au moins deux types de défauts/pièges générés lors des deux dégradations. Des pièges � quasi

78



2.3. Propriétés du NBTI observées par des mesures DC

permanent � qui sont majoritaires lors des stress HCI et des pièges � recouvrables � qui sont
majoritaires lors des stress NBTI.

Afin de quantifier plus précisément cette différence de dynamique durant les relaxations après
un stress NBTI et un stress HCI. Nous avons réalisé plusieurs stress dans lesquels V gStress est
fixée à -2V et la tension de drain varie de V dStress=0V (pour le cas du NBTI) à V dStress=-2V
(pour le � pire cas � du HCI). Dans les deux cas, on mesure une fois encore la relaxation dans
les mêmes conditions que précédemment (tension de grille et de drain nulle) et on évalue la part
de la dégradation relaxée au terme de 100s de relaxation.

Le pourcentage de dégradation relaxée R étant simplement donné par :

R =
∆VT (tStress = 100s)−∆VT (tRelax = 100s)

∆VT (tStress = 100s)
· 100 (2.2)

La Figure 2.9 montre l’évolution de ce ratio, et donc donne une idée de la proportion du
nombre de pièges permanents et recouvrables, à mesure que le stress passe du NBTI classique
au pire cas du HCI. En particulier, le pourcentage de dégradation relaxée au bout 100s passe de
80 % pour le cas NBTI à 20 % pour le pire cas du HCI. Ces résultats tendent donc à confirmer
l’existence de deux types de pièges distincts dans nos dispositifs :

- Certains avec des constantes de temps de capture équivalentes aux constantes de temps
de relaxation (visibles en grande partie lors de stress NBTI) et qui constituent la Dégradation
Recouvrable : DR.

- Certains avec des temps de relaxation bien plus importants que les temps de capture (vi-
sibles principalement lors de stress HCI) et qui constituent une Dégradation quasi Permanente :
DP.

Une conséquence intéressante de ces mesures est qu’il n’est pas nécessaire d’effectuer des
tests HCI en utilisant les techniques ultra rapides. En effet, la partie relaxée étant très faible
et très lente, les mesures quasi statiques permettront de capturer l’essentiel d’une dégradation
HCI.

En réponse à la question posée dans cette partie, on peut dire que le NBTI est du à
au moins deux types de défauts. Des défauts rapides qui sont majoritaires et des
défauts aux constantes d’émissions très lentes et qui sont minoritaires.

2.3.3 La dégradation NBTI est elle cumulative ?

En utilisant notre technique de génération de patterns, il est possible d’étudier d’autres
aspects de la dégradation NBTI. On va notamment chercher à répondre à la question suivante :
Est-ce que la dégradation NBTI est cumulative ?

On s’appuiera en particulier sur les travaux de Andreas Kerber et sur la technique de �Ramp
Voltage Stress � (RVS).

2.3.3.1 Principe du modèle RVS

La technique de Ramp Voltage Stress a été mise au point par Andreas Kerber en 2006 pour
des applications de claquage (TDDB) [14]. Elle a été étendue au NBTI en 2009 [9]. L’idée de
cette technique est d’adresser plus rapidement la dégradation NBTI des dispositifs par des stress
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Figure 2.10 – Chrono-grammes représentant l’évolution des tensions de Vg et Vd au cours du
temps pour des stress CVS (a) et (c) et des stress RVS (b) et (c)

où la tension de grille augmente progressivement. La Figure 2.10 montre une comparaison des
stress RVS (b) et CVS (pour � Conventional Voltage Stress �) (a).

Le principe de la technique est de considérer que la dégradation NBTI sur chaque palier de
temps ∆t peut être exprimée par une loi en puissance définie par :

∆VT (tCV S , VCV S) = A · tnCV S ·V m
CV S (2.3)

Avec A une constante technologique, n la puissance temporelle et m l’accélération en tension.
Pendant le stress RVS, la tension de stress Vi est variable. On peut exprimer la tension de

stress Vi au cours du stress RVS comme :

Vi = RRRV S ·∆t · i (2.4)

où RRRV S définie par la vitesse de rampe,RRRV S = ∆V/∆T

Avec i qui représente le i-ème intervalle de stress appliqué lors du RVS.
Ainsi, chaque stress à la tension Vi durant un stress RVS peut être relié à la dégradation

équivalente causée par un stress CVS à la tension VCV S :

∆ti(VCV S) =
∆Vi

RRRV S

(
Vi

VCV S

)m/n
(2.5)

Le temps total équivalent à un stress CVS pour toute la durée du stress RVS peut être
exprimé en sommant les contributions obtenues sur chaque palier du stress RVS :
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tCV S =

∫ Vmax
RV S

0

dV

RRRV S

(
V

VCV S

)m/n
(2.6)

Ce qui donne, après intégration :

tCV S =
V
−m/n
CV S

RRRV S · (m/n+ 1)
(V max
RV S )m/n+1 (2.7)

En réinjectant l’équation 2.6 dans l’équation 2.3, on obtient une loi en puissance du ratio
de rampe (RRRV S) et de la tension maximale de la rampe (V max

V RS ) :

∆VT (RRRV S , V
max
V RS ) =

A

(m/n+ 1)

(V max
RV S )m+n

RRnRV S
(2.8)

Cette équation donne la dégradation obtenue au cours d’un stress RVS en fonction des
facteurs de dégradations d’un stress CVS, m et n, de la vitesse de rampe, RRRV S , et de la
tension max atteinte lors du stress RVS, V max

RV S .
Au final, l’idée principale de ce modèle est d’augmenter graduellement la tension de stress

pour accélérer la dégradation. L’hypothèse de base du modèle est que la dégradation NBTI
mesurée sur chaque palier est cumulative, on peut ainsi sommer les dégradations sur chaque
période de temps ∆ti et obtenir la dégradation finale donnée par l’équation 2.8. On s’intéressera
par la suite à la validité de ce modèle.

2.3.3.2 Résultats expérimentaux et validité du modèle RVS

Comme détaillé dans la partie précédente, ce modèle se base sur deux hypothèses essentielles :
(i) La dégradation NBTI suit une loi en puissance donnée par l’équation 2.3
(ii) La dégradation NBTI sur chaque palier de la rampe de stress est additive
On se propose de vérifier ces hypothèses sur nos dispositifs.
On réalise tout d’abord des stress NBTI conventionnels (i.e. des stress DC). La Figure 2.11

montre les dégradations NBTI obtenues pour 4 tensions de stress. La loi en puissance donnée
par l’équation 2.3 est utilisée pour décrire les dégradations mesurées.

On voit clairement que la loi en puissance n’est adaptée que sur les dernières décades de
temps, c’est à dire pour des temps de stress longs. En particulier, les dégradations obtenues dans
les 4 premières décades (de 10−6s à 10−2s) sont clairement éloignées de la dégradation prévue
par la loi en puissance. Ce résultat est problématique car la première hypothèse du modèle est
que les dégradations NBTI suivent une loi en puissance sur toute la durée du stress, or on
voit que ce n’est pas le cas pour les faibles temps de stress.

On cherche maintenant à vérifier la deuxième hypothèse du modèle RVS.
En utilisant la technique de génération de patterns, on est capable de créer un pattern

de stress permettant de vérifier l’additivité des stress NBTI. On réalise un pattern de stress
à � 4 étapes �. La Figure 2.12 montre le pattern utilisé. Chaque étape de stress dure 10s et
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Figure 2.11 – (Symboles) Dégradations NBTI pour 4 tensions de stress V gStress : -1.4V (Noir),
-1.8V (Rouge), -1.8V (Bleu), -2.0V (Vert) à T=125◦C. Les dégradations sont représentées en
échelle log-log. (Lignes) Loi en puissance. La loi en puissance est efficace pour décrire le ∆VT
uniquement sur les dernières décades de temps.

Figure 2.12 – (Gauche) Pattern à 4 étages. La tensions de stress décroit de V gStress=-2V à
V gStress =-1.4V. Chaque phase de stress dure 10s. (Droite) Résultats de la dégradation NBTI
DC (Figure 2.11) représenté en échelle lin-log et de la dégradation due au pattern à 4 étages
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Figure 2.13 – (Gauche) Stress NBTI réalisés à V gStress=-2V et arrêté à différents temps de
stress (de 1ms de stress à 100s). (Droite) Relaxation à V gRelax=-1.8V après les différents stress
NBTI pendant tRelax=1ks

les tensions de stress décroissent de V gStress=-2V à V gStress=-1.4V par palier de 200mV. Une
mesure rapide du VT en ≈600ns permet d’extraire la dégradation NBTI au cours du pattern.

On compare la dégradation obtenue avec le pattern aux dégradations obtenues pour des
stress DC aux 4 mêmes tensions de stress. Les résultats sont reportés sur la Figure 2.12. On peut
voir que le ∆VT mesuré avec le pattern après les 10 premières secondes de stress se superpose
parfaitement avec la dégradation NBTI DC à V gStress=-2V. Cependant, alors qu’un stress est
toujours appliqué sur la grille du transistor dans les 3 étages suivants, le ∆VT diminue et la
dégradation se relaxe.

Des résultats identiques ont été obtenus sur transistors NMOS pour des stress PBTI.

Clairement, ces résultats montrent l’absence d’additivité de la dégradation NBTI sur nos
dispositifs. De ce fait, il est impossible de considérer le modèle RVS proposé par Andreas Kerber
comme valable dans notre cas.

Il est intéressant de noter que la dégradation ne peut décroitre éternellement quand on
passe d’une tension de stress forte (e.g. V gStress=-2V) à une tension de stress plus faible (e.g.
V gStress=-1.8V). La dégradation du VT doit reprendre après un certain temps. Pour mettre en
évidence cette reprise de la dégradation, on a réalisé des stress en changeant les ratios entre
les temps de stress et les temps de relaxation. La Figure 2.13 montre des stress NBTI obtenus
à V gStress=-2V pour différent temps de stress : tStress=1ms à tStress=100s. Les relaxations
s’effectuent à V gRelax=-1.8V et les temps de relaxation sont tous identiques et égaux à 1ks.

On voit que la dégradation reprend dans la phase de � relaxation � après un certain temps.
La tension de seuil dégradé lors de la phase de stress se relaxe pendant un certain temps (qui
augmente avec le temps de stress). Après cette période de relaxation, la dégradation reprend et
le VT recommence à augmenter.

Ce résultat est intéressant et particulièrement dur à prendre en compte dans les études de
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Figure 2.14 – Dégradation NBTI mesurées
après 1ks de stress en fonction de la
température pour 5 tensions de stress : -1.15V
(Noir), -1.4V (Rouge), -1.6V (Bleu), -1.8V
(Vert) et -2.0V (Orange). (Lignes) Loi d’Ar-
rhenius

Figure 2.15 – Relaxation NBTI mesurées
après 1ms de relaxation en fonction de la
température pour 5 tensions de stress : -1.15V
(Noir), -1.4V (Rouge), -1.6V (Bleu), -1.8V
(Vert) et -2.0V (Orange). (Lignes) Loi d’Ar-
rhenius

fiabilité et d’évaluation de durée de vie.

Enfin, en réponse à la question posée dans cette partie, on peut dire que le NBTI n’est
pas cumulatif. On ne peut pas sommer directement la dégradation NBTI obtenue
sur chaque période de stress pour obtenir la dégradation totale.

2.3.4 Le NBTI est il activé en température ?

Le dernier point caractérisé avec nos mesures NBTI rapides est l’énergie d’activation Ea de
la dégradation. Des mesures de stress et de relaxations NBTI DC à différentes températures ont
permis d’extraire l’énergie d’activation du stress Eas et de la relaxation Ear.

Pour extraire Eas, on réalise des stress DC NBTI pour différentes température : 25oC, 75oC
et 125oC. On mesure la dégradation dans ces trois cas au terme de 1ks de stress. On répète
cette opération pour plusieurs tensions de stress pour étudier si l’énergie d’activation varie avec
la tension de stress. Les résultats sont reportés sur la Figure 2.14.

De la même façon, on peut obtenir l’énergie d’activation de la relaxation Ear en mesurant la
relaxation aux même températures après les phases de stress. Pour avoir une estimation correcte
de la dégradation, on mesure la dégradation après 1ms de relaxation. En effet, la dégradation
serait trop faible pour certaines tensions de stress après 1ks de relaxation. Les résultats sont
reportés sur la Figure 2.15

Les énergies d’activation extraites sont indépendantes de la tension de stress et valent toutes
≈100meV pour la capture et ≈75meV pour l’émission. Ces énergies sont cohérentes avec celles
trouvées dans la littérature [15], [16].

En conclusion, on peut dire que le stress NBTI et la relaxation NTBI sont des
mécanismes activés en température.
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2.3.5 Résumé des propriétés NBTI obtenues par des mesures DC

On résume ici les propriétés essentielles observées grâce à nos mesures de stress DC ultra-
rapides. Ces propriétés vont nous aiguiller vers le modèle à considérer pour modéliser la dégra-
dation sur nos dispositifs.

On a notamment vu que :

(1) La dégradation NBTI résulte de deux types de défauts. (i) Des défauts qui se relaxent
dans des constantes de temps proches des constantes de temps utilisés lors du stress et qui
constituent la partie recouvrable de la dégradation NBTI. (ii) Des défauts qui ont des constantes
d’émissions très grandes et qui constitue donc la partie permanente de la dégradation. On a vu
également que, pour des stress NBTI, les défauts recouvrables semblent plus nombreux que les
défauts permanents.

(2) La dégradation NBTI n’est pas cumulative. On ne peut pas sommer directement la
dégradation NBTI obtenue sur chaque période de stress pour obtenir la dégradation totale. De
plus, on a vu que la loi en puissance, couramment utilisée pour décrire la dégradation NBTI, ne
permet pas une description correcte de la dégradation sur l’ensemble du temps de stress. Elle
convient cependant pour modéliser la dégradation pour les temps de stress longs.

(3) La phénomène de dégradation et de relaxation NBTI sont, tous les deux, des mécanismes
activés en température.

2.4 Propriétés du NBTI observées par des mesures AC

Dans cette partie, on présente maintenant des résultats de dégradation NBTI obtenues avec
nos techniques de mesures ultra-rapides en mode AC.

2.4.1 Intérêt des stress BTI en mode AC

La technique des stress AC a été développée car elle présentait de nombreux avantages :

(i) Le premier avantage est d’évaluer la dégradation des transistors dans des conditions
plus proches des � conditions circuits �. En effet, dans un fonctionnement réel, les transistors
ne sont pas soumis en permanence à une tension de stress comme c’est le cas quand on se
place en configuration de stress DC. La tension de grille des transistors varie entre la tension
d’alimentation, i.e de la tension de stress, et la tension de relaxation en fonction des instructions
reçues. Le Duty Factor permet de prendre en compte l’activité globale d’un circuit et la fréquence
la vitesse de fonctionnement du circuit.

(ii) Le second avantage est que les stress AC semblaient permettre d’évaluer expérimentale-
ment principalement la dégradation permanente (DP) de la dégradation NBTI. En particulier,
la technique devrait permettre de s’affranchir d’une grande partie de dégradation recouvrable
(DR) en s’appuyant sur l’idée que les pièges d’oxyde, responsables de la DR, n’ont qu’un rôle
très limité dans la dégradation NBTI AC. Le raisonnement était le suivant, les pièges qui ont
des constantes de capture τc largement supérieures à la demi période THaut n’ont pas le temps
de se charger pendant les courtes périodes du stress AC. De plus, les pièges ayant des constantes
de temps inférieures ou égal à THaut peuvent se remplir pendant cette phase mais ils se videront
dans la phase suivante TBas. De ce fait, les pièges rapides, eux non plus, ne contribuent pas au
∆VT AC. En conclusion, la dégradation NBTI mesurée après un stress AC se limiterait, selon
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Figure 2.16 – (Haut) Probabilité de remplissage des pièges, Ppiege, lors de stress AC BTI. Les
pièges ayant des constantes de temps trop grandes n’ont pas le temps de se remplir durant THaut
et ceux avec des temps trop rapides sont très vite vidés lors de la phase de relaxation, TBas.
(Bas) Augmentation de la dégradation permanente lors des stress AC BTI. Lors des phases de
relaxation, la DP ne diminue pas et constitue la principale composante du ∆VT global après la
phase de stress

cette idée, principalement à la contribution de la DP comme on cela est schématisé sur la Figure
2.16.

2.4.2 Le stress AC NBTI peut il évaluer la dégradation permanente ?

On cherche maintenant à évaluer la capacité des stress AC NBTI à obtenir la partie per-
manente de la dégradation. Notamment, on verra si cette théorie est confirmée lors de mesures
ultra rapides.

La Figure 2.17 montre des résultats de stress AC NBTI réalisés pour 3 différentes tensions de
stress : V gStress =-1.6V, -1.8V et -2V. La tension basse utilisée lors du stress est V gBase=+0.7V
afin de favoriser le dé-piégeage pendant les phases basses du stress AC. La Figure montre
également les relaxations à tension de grille nulle après le stress AC.

Malgré des conditions largement en défaveur du piégeage lors du stress (V gBase=+0.7V,
f=100kHz et DF=25%), une partie recouvrable non négligeable est observée. En effet, on voit
que lors de la phase de relaxation la dégradation diminue sur les 9 décades de temps de mesures
(de 10−6s à 103s de relaxation).

Ces mesures montrent que les stress AC ne génèrent pas uniquement une dégradation per-
manente, une partie de la dégradation AC NBTI est due au piégeage de trous et est clairement
réversible. En particulier, ces expériences montrent qu’une quelconque dégradation
permanente ne peut être extraite directement à partir de mesures AC NBTI
simples.
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Figure 2.17 – (Gauche) Dégradation NBTI au cours de stress AC de fréquence f=100kHz et
DF=25%. Trois tensions de stress sont représentées : -1.6V (noir), -1.8V (rouge), -2.0V (Bleu),
dans les trois cas on a V gBase=+0.7V. (Droite) Relaxation à V gRelax=0V après les stress AC
NBTI. Une partie recouvrable non-négligeable est mesurée

2.4.3 Pourquoi des pièges recouvrables se remplissent au cours d’un stress
AC ?

On a vu que les stress AC se voulait être une méthode permettant de limiter la partie recou-
vrable du NBTI en ne donnant pas aux pièges les plus lents l’opportunité de se charger durant
les faibles périodes de stress THaut. Les résultats expérimentaux obtenus sur nos dispositifs avec
des mesures rapides ont permis de montrer qu’une part non négligeable de relaxation existait
encore après des stress AC NBTI, prouvant ainsi qu’un certain nombre de pièges avaient réussi
à se charger lors du stress AC.

Dans un premier temps, on cherche donc à comprendre cette question du remplissage des
pièges. Notamment, comment des pièges avec des constantes de capture plus longues que la
demi période du stress AC (c’est à dire telles que τpiegec >> 1/f) parviennent tout de même à
se remplir au cours d’un stress AC ? .

Pour répondre à cette question du remplissage des pièges, on considère une approche sto-
chastique. On imagine un dispositif possédant exactement un piège par décade de temps de
capture et d’émission. Ainsi, sur les 10 décades de temps de capture et d’émission (de 10−6s à
104s) le dispositif comportera exactement 11x11=121 pièges.

On représente ces pièges par un carré sur une carte des constantes de temps de capture et
d’émission. La Figure 2.18 présente cette carte, avec en ordonnée les temps d’émission moyens
τe des pièges et en abscisse leurs temps de capture moyens τc. De ce fait, chaque carré de la
carte correspond à un piège unique ayant le couple de constantes de temps (τc, τe).

De plus, on a vu dans le Chapitre 1 que le remplissage et le vidage des pièges obéit à une loi
exponentielle. Les probabilité de capture d’un piège lors des phases de stress, Pc, et d’émission,
Pe, lors des phases de relaxation d’un stress AC sont données par :
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Figure 2.18 – Cartographie des couples de
constantes de temps de capture et d’émission
considérer. Chaque carré correspond à un
unique piège i ayant le couple de constante de
temps (τ ic , τ

i
e)

Figure 2.19 – Démarche pour évaluer le rem-
plissage et le vidage des pièges au cours d’une
période de stress AC

Pc(tc) = 1− e
−
tc

τc (2.9)

Pe(te) = e
−
te

τe (2.10)

Par simulation itérative, il est donc possible de voir l’évolution du remplissage des pièges
lors d’un stress BTI AC.

Pour ce faire, on considère que, sur chaque période du stress AC, les pièges ont deux com-
portements possibles suivant leurs états :
(i) Si les pièges sont vides, ils vont avoir l’opportunité de se charger au cours de la demi-période
de stress. Pour tous les pièges i vides, une valeur de temps de capture tic est tirée aléatoirement
suivant une loi exponentielle centré de valeur moyenne τ ic . Le temps de capture est alors comparé
à la valeur de la demi-période du stress AC. Si le temps est inférieur on considère que le piège
se charge, s’il est supérieur on considère que le piège n’a pas eu le temps de se charger. Durant
cette période de stress, on considère que tous les pièges déjà chargés restent chargés
(ii) Si les pièges sont pleins, on réalisera une étude similaire mais cette fois orientée sur le vidage
des pièges. Tous les pièges vides resteront vides pendant la phase de relaxation. Les pièges pleins
auront une opportunité de se vider si la constante de temps d’émission tie tirée aléatoirement
suivant la loi exponentielle de moyenne τ ie est inférieure à la durée de la demi période du stress
AC
Cette démarche est détaillée sur la Figure 2.19. On considère que les pièges pleins sont égaux à
� 1 � (carrés jaunes) et les pièges vides à � 0 � (carrés noirs).

En conservant ce formalisme et en appliquant ces simulations sur tous les pièges de la carte
présentée sur la Figure 2.18 on est capable de calculer le remplissage des différents pièges au
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Figure 2.20 – Simulations de remplissage des pièges lors d’un stress AC NBTI de Duty Fac-
tor 50% et de fréquence 1MHz en utilisant la démarche de la Figure 2.19. Les carrés jaunes
correspondent aux pièges chargés et les carrés noirs aux pièges vides. On a simulé 3 nombres
de périodes différentes : (Gauche) 1 période, (Milieu) 103 périodes et (Droite) 105 périodes. Le
nombre de pièges remplis augmente avec le temps de stress global malgré leur grand temps de
capture comparé à la durée de la période (THaut=500ns)

cours d’un stress AC.
Les résultats sont présentés sur la Figure 2.20. On a soumis le dispositif, et donc les pièges,

à un stress AC de fréquence f=1MHz et un Duty Factor de 50%. Les remplissages et vidages des
pièges ont été calculés pour des durées de stress totales allant jusqu’à 100ms, soit l’équivalent
de 100000 périodes. Les résultats de simulations montrent que, malgré les très faibles temps de
stress effectifs (THaut=500ns), les pièges avec des constantes de captures relativement longues
arrivent quand même à se remplir : pour 100000 périodes, on arrive à remplir des pièges ayant
des constantes de temps moyennes égales à 100ms. C’est d’ailleurs un autre résultat intéressant
de la simulation : lors de stress AC, on a tendance à remplir les pièges ayant en moyenne (i)
une constante moyenne de temps de capture τc inférieure à la constante moyenne de temps
d’émission τe et (ii) une constante moyenne de temps de capture τc inférieure au temps de stress
total tStress.

Ces résultats montrent donc que, malgré la très faible probabilité des pièges ayant une
constante de capture τc très supérieure à THaut de se remplir sur une période donnée, ces pièges
arrivent tout de même à se remplir du fait du grand nombre de � chances � qui leur sont donné
au cours du stress AC. On en déduit que les stress AC ne concernent donc pas uniquement des
pièges ayant des constantes de temps de l’ordre de la période du stress. Les pièges ayant des
constantes de temps très longues peuvent aussi se remplir s’ils sont soumis à suffisamment de
périodes. Cela permet de donner une explication à la relaxation mesurée après le stress AC NBTI
de la Figure 2.17, la partie recouvrable proviendrait des pièges lents qui se seraient chargés au
cours des 1000s de stress AC.

Cet aspect particulier du comportement des pièges lors de stress AC devra être
pris en compte par le modèle décrivant la dégradation NBTI sur nos dispositifs.
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2.5 Modélisation de la dégradation NBTI

On s’intéresse maintenant à la modélisation de la dégradation NBTI sur nos dispositifs. On
se basera sur les résultats expérimentaux obtenus dans la partie précédente pour choisir un
modèle adapté.

On présentera rapidement quel modèle on utilisera pour décrire la partie permanente de la
dégradation.

Puis, dans un second temps, on s’intéressera à la modélisation de la dégradation recouvrable.
En se basant sur le comportement des pièges vis à vis du pattern à quatre étage, on considérera
un modèle dont le remplissage serait majoritairement contrôlé par le niveau de Fermi. On se
penchera plus particulièrement sur le modèle Multi Phonon Non Radiatif développé par Tibor
Grasser [10].

Enfin, on présentera un modèle simplifié, dit modèle RC, pour décrire plus efficacement la
dégradation NBTI sur nos dispositifs.

2.5.1 Modélisation de la dégradation permanente : loi de puissance tempo-
relle

On associe la dégradation permanente à la génération d’états d’interface. Ce phénomène
serait donc gouverné par le mécanisme de Réaction-Diffusion décrit dans l’introduction.

De ce fait, l’éventuelle partie dégradation permanente présente sur nos dispositifs sera décrit
par une loi en puissance temporelle :

∆VT,Nit(ts, V gs, T ) = C ·V gγpStress · e
−
qEap

kT · tsn (2.11)

Avec C une constante technologique, γp le paramètre d’accélération en tension, Eap l’énergie
d’activation de la dégradation et n le facteur d’accélération temporelle.

2.5.2 Modélisation de la dégradation recouvrable : modèle SRH

On cherche maintenant à modéliser la dégradation due aux pièges d’oxyde, soit la dégradation
recouvrable. On s’intéresse dans un premier temps à un modèle ou la capture et l’émission sont
gouvernés par modèle SRH modifié (pour Shockley-Read-Hall). Le modèle utilisé ici est adapté
du modèle de Xavier Garros [17] initialement utilisé dans le cadre de dégradation PBTI.

2.5.2.1 Principe du modèle SRH

A l’origine, le modèle SRH traite les défauts présents dans le canal d’un semiconducteur
[18]. On suppose ici que les défauts sont dans l’oxyde de grille et que leur remplissage ou leur
vidage s’effectue par une transition tunnel des trous présents dans le canal. Dans notre modèle,
on considère en plus que lorsqu’un piège capture un trou il se relaxe pour gagner un niveau
d’énergie plus stable. Ainsi, on notera Eti l’énergie du piège et Er son énergie de relaxation.
La Figure 2.21 illustre les mécanismes de capture et d’émission de trous depuis le canal vers les
pièges d’oxyde.
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Figure 2.21 – Capture et émission de trous par un piège situé dans l’oxyde lors d’un stress
NBTI à V gStress=-2V.

Dans ce modèle, le remplissage et vidage des n pièges est gouverné par (n + 1) équations
différentielles couplées.

On a tout d’abord n équations différentielles régissant le remplissage des n différents pièges
d’oxyde i :

∂f it
∂t

= cps · (V g,Eti) · (1− f it )− eps(V g,Eti) · f it (2.12)

Avec cps et eps les taux de capture et d’émission des pièges et f it leur taux de remplissage
par un trou.

En plus de ces n équations, il faut considérer une dernière équation, électrostatique, qui
prend en compte le changement de champ dans l’oxyde induit par le remplissage et le vidage
des différents pièges au cours du stress et de la relaxation :

V g = V fb+ ∆VT (t) + Ψs(V g) + V1(V g) + V2(V g) (2.13)

Avec V fb le potentiel de bande plate, Ψs le potentiel de surface.
Au final, le ∆VT causé par le remplissage de pièges présents dans la couche d’oxyde interfacial

IL est donné par l’expression :

∆VT = q
∑
i

Ntif
i
t

(
1

CIL
+

1

CHK
− xti
TILCIL

)
(2.14)

Avec Nti la densité du piège i, TIL l’épaisseur de l’oxyde interfacial, xti la position du piège
dans l’oxyde et (CIL, CHK) les capacités d’oxyde interfacial et de HK du transistor.

Pour utiliser le modèle, il reste donc à déterminer les constantes de temps caractéristiques
des pièges.
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2.5.2.2 Constante de temps données par le modèle SRH

Les constantes de temps qui permettent de calculer le remplissage des pièges sont donnés
par un simple modèle tunnel. Ainsi on a :

1

τ ic
= cps = vthσp · ps(V g) ·Ttunnel(Eti, V g) (2.15)

1

τ ie
= eps = cps · e

−
(Eti − Eri − Ef)

kT (2.16)

Avec σp la section efficace de capture des tous, Ttunnel la transparence tunnel, Ef le niveau
de Fermi, vth la vitesse thermique et ps la concentration de trous dans le canal à l’interface.

Ce modèle permet d’obtenir les constantes de capture et d’émission des pièges. Toutefois,
on constate que le modèle est indépendant de la température. En effet, cps et eps dépendent très
peu de T. Or, on a clairement montré, expérimentalement, que la capture et l’émission sont des
mécanismes activés en température.

Pour ces raisons, on préférera considérer un autre modèle pour déterminer les temps de
capture et d’émission des pièges.

2.5.3 Modélisation de la dégradation recouvrable : modèle Multi Phonon
Non Radiatif

Le modèle Multi Phonon Non Radiatif (NRMP) initialement proposé par B. K. Ridley
[19] suscite aujourd’hui un engouement nouveau dans la communauté de la fiabilité micro
électronique. Notamment, les travaux de Tibor Grasser sur le modèle NRMP ont beaucoup
contribué à l’amélioration de ce modèle pour les applications de fiabilité NBTI contemporaines
[20].

2.5.3.1 Modèle NRMP à 3 états - Chaine de Markov

Dans cette partie, on adopte le modèle NRMP proposé par Tibor Grasser dans [10]. Dans
ce modèle, les pièges d’oxyde peuvent se trouver dans 3 états distincts :

(i) L’état � 1 � qu’occupe le piège quand il est vide. Dans cet état il se trouve à l’énergie
E1. Lorsque le dispositif est soumis à un stress électrique, l’énergie E1 augmente et facilite les
transitions vers les autres états.

(ii) L’état � 2 � qui correspond à l’état qu’occupe un piège qui est chargé. On choisira
l’énergie du piège dans cet état comme référence d’énergie, de ce fait on aura E2=Ev=0

(iii) L’état méta-stable � 2’ � qui correspond à un état transitoire entre � 1 � et � 2 �. Dans
cet état, Le piège peut transiter vers l’état � 2 � par une relaxation du réseau ou ré-émettre un
trou pour retourner vers l’état � 1 �. La justification de l’existence de cet état se trouve dans
l’existence des � switching trap � responsables du RTN anormal [21].

Le diagramme d’énergie correspondant au modèle NRMP à 3 états est représenté sur la
Figure 2.22. Les énergies E1, E2′ , E2 représentent les énergies du piège dans les différents états.
Les énergies ε12′ , ε2′1, ε22′ correspondent aux énergies de transitions entre les différents états.
Par convention, on notera toujours εij l’énergie nécessaire pour passer de l’état i à l’état j.
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Figure 2.22 – Schéma montrant les trois états
du piège et les transitions non radiatives as-
sistées par des phonons entre les différents états

Figure 2.23 – Chaine de Markov dans le
cas d’un stress et d’une relaxation NBTI d’un
système à 3 états (Gauche) et d’un système
simple à 2 états (Droite)

On peut schématiser les transitions entre les différents états avec des � chaines de Mar-
kov � donné par la Figure 2.23 pour le stress et la relaxation NBTI. En configuration de stress
la probabilité de retour de � 2 � vers � 2’ � est quasiment nulle [10]. De la même façon, lorsque
le système est en relaxation, la probabilité de retour de � 1 � vers � 2’ � est aussi proche de
0. Les constantes kij correspondent aux taux de transition entre les états i et j. De la même
façon que pour les énergies, kij correspond au taux de transition de l’état i vers l’état j et kji de
l’état j vers l’état i. Ainsi, si on se trouvait dans un système simple à deux états � 1 � et � 2 �,
les constantes de temps d’émission et de capture seraient données par τe = 1/k21 et τc = 1/k12

respectivement.

On cherche maintenant à résoudre ces chaines de Markov pour obtenir l’expression des
constantes de temps de capture et d’émission des pièges.

Si on se place en configuration de stress, on peut écrire les équations différentielles régissant
les probabilité d’acceptation, pi, des différents états du système :



∂p1

∂t
= k2′1.p2′ − k12′ .p1

∂p2′

∂t
= k12′ .p1 − (k2′1 + k2′2).p2′

∂p2

∂t
= k22′ .p2′

(2.17)

Ce qui donne, écrit sous forme matricielle :

X ′ = M ·X (2.18)

Avec :
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X ′ =

p′1p′2′
p′2

 ,M =

−k12′ k2′1 0
k12′ −(k2′1 + k12′) 0
0 k22′ 0

 , X =

p1

p2′

p2


On résout le système d’équations différentielles en calculant les valeurs propres de M. Après

calcul du déterminant |M − λI|, on obtient les trois valeurs propres λi :



λ0 = 0

λ1 =
1

2

(
−s+

√
s2 − 4k12′k2′2

)
λ2 =

1

2

(
−s−

√
s2 − 4k12′k2′2

) (2.19)

Avec s=k12′ + k2′1 + k22′

La solution générale du système d’équations 2.17 peut s’écrire :

X(t) = α0e
−λ0tU0 + α1e

−λ1tU1 + α2e
−λ2tU2 (2.20)

Avec U0, U1 et U2 vecteurs propres de M et α0, α1 et α2 des constantes à déterminer. Par
calcul à partir des valeurs propres, on trouve que les vecteurs propres sont égaux à :

U0 =

0
0
1

 , U1 =


s− 2k2′2 −

√
s2 − 4k12′k2′2

2k2′2

−s−
√
s2 − 4k12′k2′2

2k2′2
1

 , U2 =


s− 2k2′2 +

√
s2 − 4k12′k2′2

2k2′2

−s−
√
s2 + 4k12′k2′2

2k2′2
1


En considérant les conditions limites : p1=1, p2′=0 et p2=0 à l’état initial (t=0), on peut

calculer les constantes α0, α1 et α2. Finalement, en projetant la solution générale 2.20 sur l’axe
des z, on obtient la probabilité de capture pc :

pc(t) = 1− 1

τ2 − τ1

(
τ2e
−t/τ2 − τ2e

−t/τ2
)

(2.21)

Avec τ1=-1/λ1 et τ2=-1/λ2. La densité de probabilité que le piège passe de l’état � 1 � à
l’état � 2 � dans ce modèle à 3 états est donné par :

g(τ) =
dpc(τ)

dτ
(2.22)
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Ce qui donne :

g(τ) =
e−τ/τ2 − e−τ/τ1

τ2 − τ1
(2.23)

La constante de capture moyenne est donnée par l’espérance de la densité de probabilité
g(τ) :

τc =

∫ ∞
0

τg(τ)dτ (2.24)

Après calcul de l’intégrale, on obtient :

τc = τ1 + τ2 (2.25)

En écrivant le temps de capture moyen des pièges en fonction des paramètres du modèle,
on peut exprimer τc sous la forme :

τc =
k2′1 + k12′ + k2′2

k12′ + k2′2
(2.26)

De la même façon, lorsqu’on se trouve en configuration de relaxation, on peut obtenir le
temps d’émission moyen des pièges en effectuant la même démarche :

τe =
k2′2 + k22′ + k2′1

k22′ + k2′1
(2.27)

On a maintenant les expressions des constantes de temps de capture et d’émission des pièges
dans le modèle NRMP à 3 états.

2.5.3.2 Modèle NRMP - Constantes de temps

Il est maintenant possible de calculer les deux constantes de temps moyennes du piège. Les
facteurs kij étant donné par :



k12′ = σ · vth · p · e−βε12′

k2′1 = σ · vth · p · e−βε2′1

k22′ = 1/τ2′
c,min En configuration de stress

k2′2 = 1/τ2′
e,min En configuration de relaxation

(2.28)
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Avec σ la section efficace de capture des trous, vth la vélocité thermique des porteurs, p la
concentration de porteurs, calculée en utilisant une statistique de Boltzmann. Les constantes de
temps τ2′

c,min et τ2′
e,min correspondent aux transitions thermiques qui � bornent � les constantes

de temps globales.

En réécrivant les expressions de τc et τe on obtient :

τc = τ2′
c,min

(
1 +

k2′1

k12′

)
+

1

k12′
(2.29)

τe = τ2′
e,min

(
1 +

k2′2

k2′1

)
+

1

k2′1
(2.30)

A ce stade, il ne reste plus qu’à calculer les différents paramètres kij en fonction des
paramètres du modèle. Ainsi, après calculs, on obtient pour les paramètres utilisés dans la
constante de capture [10] :

1/k12′ =
τ0

p
· exp

[
− Rx

1 +R

F

VT

]
·Nv · exp

[
β

(
εR

(1 +R)2
− R

1 +R
(∆E1 − ε2′2)

)]
(2.31)

k2′1/k12′ = Nv · exp [β(ε2′2 −∆E1)] · exp
[
−xF
VT

]
(2.32)

Et pour les paramètres utilisés dans la constante d’émission :

1/k2′1 = τ0 · exp
[
β

(
εR

(1 +R)2
+

∆E1 − ε2′2

1 +R

)]
· exp

[
βx

1 +R

F

VT

]
(2.33)

k2′1/k12′ = 1/k2′1 · exp (βε2′2) (2.34)

Avec τ−1
0 = Nvvthσe

−x/x0 , R = ω1/ω2 où ωi est la fréquence vibration du défaut i au minium
d’énergie Ei, ∆E1 = E1−Ev, β = q/kBT , εR est l’énergie de relaxation et vaut Sh̄ω où S est le
coefficient de Huang-Rhys qui détermine le nombre de phonons permettant la relaxation d’un
état i vers un état j. Finalement F représente le champ électrique dans la structure.

Ces expressions permettent donc de connaitre les constantes de temps moyennes de capture
et d’émission des pièges répartis dans tout l’oxyde. Le calcul du remplissage des pièges, ft, au
cours du temps se fait en résolvant la même équation différentielle du premier ordre que celle
utilisée par le modèle SRH, l’équation 2.12 reformulée ici :

∂f it
∂t

=
1

τc(V g, xt, Et, Er...)

(
1− f it

)
− 1

τe(V g, xt, Et, Er...)
f it (2.35)
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Figure 2.24 – Simulation de la dégradation AC NBTI obtenue au cours de la première période
du stress AC (Noir), de la dixième période (Rouge), de la centième période (Bleu) et de la
millième période (Vert)

En utilisant cette équation, on est maintenant capable de calculer le remplissage/vidage des
pièges au cours du temps. Notamment, on verra si le modèle est capable d’expliquer les résultats
expérimentaux obtenus précédemment.

Avant d’utiliser le modèle NRMP, il convient de noter que ce modèle requiert un nombre
important de paramètres pour déterminer � physiquement � les deux constantes de temps τc
et τe des pièges. Parmi ces paramètres, un certain nombre sont impossibles à déterminer en
pratique. En réalité, ils deviennent des � paramètres de fits � et n’ont finalement que peu de
sens physique. Les valeurs des paramètres utilisés pour faire fonctionner le modèle sont celles
données par Tibor Grasser dans [10].

2.5.3.3 Modèle NRMP - Simulations et résultats expérimentaux

On cherche à reproduire les résultats expérimentaux en utilisant le modèle NRMP développé
précédemment. Le premier résultat que l’on tente de reproduire est l’augmentation de la dé-
gradation au cours de stress AC NBTI. On a simulé un stress AC classique à V gStress =-
2V, de fréquence 100kHz et de Duty Factor 50%. Les résultats des dégradations obtenues par
simulations au cours de la première, dixième, centième et millième période sont reportés sur la
Figure 2.24.

Durant chaque période du stress AC, les simulations montrent une augmentation de la
dégradation durant la première demi-période, correspondant au moment où la tension de stress
est appliquée, suivie d’une relaxation de la dégradation durant la seconde demi période, durant
laquelle on applique V gRelax=0V. Cependant, on voit que la dégradation globale augmente avec
le nombre de périodes, c’est à dire avec le temps de stress total. On a donc bien une augmentation
constante du ∆VT avec le temps de stress malgré le fait que des pièges ont des constantes de
temps de capture bien supérieures aux demi périodes de stress appliquées au cours du stress
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Figure 2.25 – (Centre) Simulations du pattern à 4 étages (voir Figure 2.25) avec le modèle
NRMP. Les diagrammes de bandes d’énergie pendant les 10 premières secondes du pattern
(Gauche) et 10 dernières secondes (Droite) sont également présentés

AC : τc ≈2s pour un piège situé au milieu de l’oxyde et à ET ≈ -0.6eV.

On cherche maintenant à reproduire le comportement des pièges vis à vis du pattern à 4
étages. Les simulations obtenues avec le modèle NRMP sont présentées sur la Figure 2.25. Les
diagrammes des bandes lors du premier palier de stress (V gStress=-2V) et du dernier palier de
stress (V gStress=-1.4V) sont également reportés sur la Figure.

Le modèle est capable de bien reproduire le comportement observé expérimentalement, i.e.
la relaxation de la dégradation après les premières 10s de stress à V gStress=-2V. En particulier,
on remarque que, suivant leur niveau d’énergie, certains pièges avec des niveaux d’énergies Et-
Ev de -0.85eV capturent un trou durant les premières 10s de stress et le ré-émette au cours
des changements de tensions de stress successifs de -2.0V à -1.4V. Par exemple, si on choisit
les pièges ayant une énergie Et=-0.85eV, la Figure 2.26 montre le remplissage de ces pièges au
cours des trois premières phases du pattern en fonction de leur position dans l’oxyde.

La Figure montre que lors des premières 10s de stress à V gStress=-2V une partie des pièges
est remplie (les plus éloignés de l’interface). Lors des phases de stress suivantes, les pièges les
plus proches de l’interface vont avoir tendance à se vider avec la diminution de la tension de
stress.

On confirme donc que le modèle NRMP permet de bien décrire la dégradation NBTI mesurée
sur nos dispositifs. Ces résultats montrent que le remplissage des pièges gouverné par le niveau
de Fermi est une hypothèse valable pour expliquer les résultats de dégradation NBTI.

2.5.3.4 Modèle NRMP - Limitations

On a vu que le modèle centré exclusivement sur le piégeage et dont le remplissage est
gouverné par le niveau de Fermi permet donc d’expliquer qualitativement les résultats expé-
rimentaux de dégradation NBTI obtenus sur nos transistors. Toutefois, on veut être capable
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Figure 2.26 – Remplissage des pièges d’énergie Et=-0.85eV au cours des trois premières phases
du pattern à 4 étages

d’expliquer parfaitement la dégradation mesurée expérimentalement. On s’intéresse notamment
à l’ensemble des dynamiques mesurées lors d’un stress NBTI : dégradation et relaxation. En
particulier, on veut que le modèle NRMP soit capable de reproduire les cinétiques de stress et
de relaxation mesurées. Pour tester le modèle dans ces conditions, on a réalisé des mesures de
stress DC NBTI à V gStress=-2V durant 1ks suivie d’une relaxation de 1ks à V gRelax=-1.8V.
Les résultats sont présentés sur la Figure 2.27. Cette expérience peut se voir comme un pattern
à deux paliers dans lequel on mesure la dégradation tout au long des paliers (au lieu de la
mesurer uniquement en fin de palier). Ces mesures nous donne donc les dynamiques de stress
et de relaxation. En gardant les mêmes paramètres que ceux utilisés dans la partie précédente,
on reporte également sur la Figure 2.27 les simulations obtenues avec le modèle NRMP.

On voit que l’on est bien capable de reproduire l’aspect qualitatif de la dégradation, i.e. la
décroissance du ∆VT durant la phase de relaxation malgré la forte tension appliquée V gRelax=-
1.8V. Cependant, on voit que les dynamiques obtenues grâce au modèle sont clairement mau-
vaises. On arrive aux bons niveaux de dégradation après stress et après relaxation mais les
cinétiques de piégeage et de dé-piégeage prévues par le modèles conduisent à une mauvaise
cinétique du ∆VT final.

Cette mauvaise évaluation des cinétiques de stress et de relaxation vient, selon nous, du
trop grand nombre de paramètres nécessaires pour faire fonctionner le modèle et notamment
calculer les temps de capture et d’émission des pièges. De ce fait, ce modèle semble inadapté
pour décrire des phénomènes plus complexes, tels que les stress en mode AVGP. Par la suite,
on se concentrera donc sur un autre modèle où les constantes de temps des pièges seront cette
fois considérées comme un paramètre d’entrée du modèle plutôt que la résultante d’un modèle
� physique � avec de trop nombreux paramètres.

99
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Figure 2.27 – (Gauche) Dégradation NBTI durant un stress à V gStress=-2V pendant 1ks et
(Droite) relaxation à V gRelax=-1.8V durant 1ks. (Symboles) Mesures expérimentales. (Traits)
Modèle NRMP

2.5.4 Modèle de piégeage simplifié - Modèle RC

On a vu dans la partie précédente qu’un modèle de piège était capable d’expliquer les phases
de stress et de relaxation de stress AC NBTI.

Le modèle établi par Tibor Grasser est capable d’expliquer qualitativement les résultats
expérimentaux (pattern à 4 étages, stress AC). Cependant, notre étude nous a montré que le
trop grand nombre de paramètres nécessaires pour faire fonctionner le modèle entrainait une
mauvaise évaluation des constantes de temps. Pour cette raison, une autre voie a été envisagée
pour modéliser la dégradation NBTI sur nos dispositifs.

Dans la suite, on va considérer un modèle où les constantes de temps ne sont pas déterminées
physiquement, mais sont cette fois des paramètres d’entrée d’un modèle RC, proposé pour la
première fois par Hans Reisinger en 2010 [11] puis affiné en 2011 [22].

2.5.4.1 Analogie : modèle SRH/modèle NRMP/circuit RC

On a vu que les modèles SRH et NRMP utilisaient la même équation différentielle pour
calculer le remplissage d’un piège :

∂ft
∂t

=
(1− ft)
τc

− ft
τe

(2.36)

Toute la différence provient de la façon dont les modèles calculent les constantes de temps
τe et τc.

Si on considère maintenant le circuit électrique de la Figure 2.28 pour un piège unique,
l’équation différentielle régissant la charge d’une capacité C est donnée par :

100



2.5. Modélisation de la dégradation NBTI

Figure 2.28 – Circuit RC équivalent. Chaque piège k voit ses constantes de temps d’émission
et de capture déterminé par les résistances Rek et Rck

dU

dt
=

1− U
τc
− U

τe
(2.37)

Avec τc=1/RcC et τe=1/ReC. On considère ici que U est normalisée par la tension de stress
VH .

On voit donc que cette équation en U (avec U qui est la tension aux bornes de la capacité)
est la même que celle résolue par les modèles NRMP et SRH pour calculer le remplissage d’un
piège unique. Par analogie, le principe du modèle RC, développé par Hans Reisinger [22], est
donc de considérer chaque piège présent dans l’oxyde de grille des transistors comme un circuit
électrique RC individuel.

Chaque piège aura ses constantes de temps d’émission et de capture qui seront fixées comme
paramètres d’entrée du modèle et le remplissage des différents pièges sera calculé par l’équation
2.37. L’impact de chaque piège sur le VT est représenté par la capacité. Comme les transistors
étudiés dans cette partie ont une surface importante on considère que tous les pièges ont le
même impact sur le VT , i.e. la même capacité [11].

2.5.4.2 Principe du modèle RC

En considérant le circuit donné par la Figure 2.28, il est simple de calculer la probabilité de
remplissage de chaque piège, représentée par la tension de la capacité U .

Lorsque qu’une tension de stress VH est appliquée, la probabilité de remplissage d’un piège
au cours du temps est donnée en résolvant l’équation différentielle :

VH = Rc ·CdU
dt

+ U (2.38)

Ainsi la probabilité de charge lors d’un stress de durée ts est donnée par :
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U(ts) = Uts=0

1− e
−ts
τc

 (2.39)

Avec τc=1/RcC

De la même façon, pour une relaxation on résout l’équation différentielle :

0 = Re ·CdU
dt

+ U (2.40)

Et on obtient la probabilité de remplissage du piège lors de la relaxation :

U(tr) = Utr=0e

−tr
τe (2.41)

Avec τe=1/ReC

Les équations 2.39 et 2.41 permettent de calculer la charge et la décharge des pièges lors de
stress DC. Or on cherche à modéliser la dégradation NBTI dans toutes les conditions possibles :
DC, AC, AVGP.

Dans un premier temps on se concentre sur la dégradation NBTI AC. On va voir qu’il est
possible de trouver une formule analytique simple permettant de calculer l’état de charge des
pièges lors de stress NBTI AC.

2.5.4.3 Stress AC - Modèle RC analytique

On cherche à calculer la charge des pièges au cours d’un stress AC. On considère un piège
unique lors d’une période d’un stress AC. La Figure 2.29 montre les deux circuits équivalents
lors des deux phases du stress AC.

Avant de calculer le remplissage d’un piège au cours d’un stress AC, on définit :

Ui(t) : La tension aux bornes de la capacité au cours de la période [Ti−1, Ti] en cours

Ui−1(Ti−1) = Ui−1 : La tension de la capacité au terme de la i-1 ième période

Avec ce formalisme et en s’appuyant sur les solutions des équations différentielles du circuit
RC (équations 2.39 et 2.41), on peut calculer la tension aux bornes de la capacité après un
certain nombre de périodes et donc obtenir le chargement du piège. Si on considère la i-ème
période d’un stress AC, c’est à dire dans l’intervalle [Ti−1, Ti], alors la tension aux bornes de la
capacité Ui(t) au terme de la première phase de stress est donnée par :
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Figure 2.29 – Circuits équivalent lorsque Vg=VH dans un stress NBTI AC (Gauche) et lors
que Vg=0 (Droite)

Ui(t) = (Ui−1 − VH)e
−
t

τc + VH (2.42)

De la même façon, dans la période [Ti−1, Ti], au cours de la phase de relaxation suivant la
phase de stress on a :

Ui(t) = Ui(αT )e
−
t− αT
τe (2.43)

En considérant que les périodes de stress AC se finissent pas une phase de relaxation, on
peut déterminer l’état de charge du piège au terme de la période en évaluant 2.42 en fin de sa
demi-période, i.e. en t=αT :

Ui(αT ) = (Ui−1 − VH)e
−
αT

τc + VH (2.44)

Et 2.43 en fin de sa période, i.e. en t=T :

Ui(Ti) = Ui (2.45)

= Ui(αT )e
−

(1− α)T

τe (2.46)

D’où, en injectant 2.44 dans 2.46 :
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Ui = Ui−1e
−T
(
α

τc
+

1− α
τe

)
+ VHe

−
(1− α)T

τe

1− e
−
αT

τc

 (2.47)

On a donc la tension de la capacité Ui au court de la période i-ème période du stress AC en
fonction de la tension de la capacité au cours de la période précédente Ui−1.

Par récurrence, il est possible de trouver la relation entre la charge du piège après n périodes
de stress, Un, et l’état de charge initial du piège U0. Après calcul on trouve :

Un = U0 · e
−nT

(
α

τc
+

1− α
τe

)
+ VH · e

−
(1− α)T

τe

1− e
−
αT

τc

 · 1− e−nT
(
α

τc
+

1− α
τe

)

1− e
−T
(
α

τc
+

1− α
τe

) (2.48)

Si on considère que les pièges sont initialement dans un état complètement vides (U0 = 0),
l’équation donnant la charge du piège au cours du temps devient :

Un,Bas = VH

1− e
−nT

(
α

τc
+

1− α
τe

) · e−
(1− α)T

τe − e
−T
(
α

τc
+

1− α
τe

)

1− e
−T
(
α

τc
+

1− α
τe

) (2.49)

On note la charge des pièges au cours du stress AC Un,Bas car cette équation n’est valable
que pour des stress se terminant par une phase de relaxation.

Cependant, il est simple d’obtenir l’équation de charge des pièges dans le cas d’un stress
NBTI AC se terminant par une phase de stress, c’est à dire Un,Haut. Il suffit de faire les mêmes
calculs en partant de l’injection de 2.46 dans 2.44 cette fois ci. Ainsi, l’état de charge du piège
après un stress AC se terminant par un stress est donné par :

Un,Haut = VH

1− e
−nT

(
α

τc
+

1− α
τe

) · 1− e
−
αT

τc

1− e
−T
(
α

τc
+

1− α
τe

) (2.50)

Expérimentalement, tous les stress AC réalisés dans notre étude se termineront par une
phase de relaxation. De ce fait, on utilisera donc exclusivement l’équation 2.49.

La formule 2.49 peut être utilisée pour calculer le remplissage des pièges quelles que soit
leurs constantes de temps. Par exemple, si on reprend la cartographie comprenant 1 unique
défaut par décade de temps (Figure 2.18), le remplissage des différents pièges de la carte peut
être facilement calculé. La Figure 2.30 reprend le formalisme utilisé précédemment pour les
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Figure 2.30 – Simulations du remplissage des pièges lors d’un stress NBTI AC de Duty Factor
50% et de fréquence 1MHz en utilisant la formule 2.49. Les carrés jaunes correspondent à un
piège dont le taux de remplissage est supérieur à 90%

simulations � itératives �, à savoir un carré jaune représente un piège rempli et un carré noir
représente un piège vide.

On a simulé le remplissage des pièges dans le cas d’un stress DC de 100ms suivie d’une
relaxation de 100ms.

Ensuite, on a également simulé le remplissage des pièges de la carte au cours d’un stress AC
de fréquence 1MHz et de DF 50%.

Au cours d’un stress DC, tous les pièges ayant une constante de temps de capture τc inférieure
au temps de stress tStress sont remplis. Ensuite, lors de la phase de relaxation qui succède à
la phase de stress, tous les pièges ayant une constante d’émission τe inférieure au temps de
relaxation tRelax sont vidés. Le rectangle jaune restant après ces deux phases de stress et de
relaxation correspond à la valeur de ∆VT final.

De la même façon, on calcule, en utilisant les formules du modèle, le remplissage des pièges
au cours du stress AC.

Tout d’abord, on remarque que ces résultats sont très similaires à ceux obtenus par simu-
lations itératives présentées dans la Figure 2.20. Notamment, on confirme la tendance observée
lors des simulations itératives à savoir que les pièges remplis lors d’un stress AC sont ceux qui
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ont globalement un temps de capture τc inférieur au temps de stress tStress et avec τc inférieur
à τe.

Par la suite on utilisera donc cette formule pour calculer le remplissage des pièges respon-
sables du NBTI et modéliser les résultats de dégradation obtenus sur nos dispositifs au cours
de stress AC.

2.5.4.4 Stress AVGP - Modèle RC numérique

La formule 2.49 calculée précédemment permet donc de simuler les dégradations NBTI
obtenues en mode AC classiques. Cependant, on cherche aussi à modéliser la dégradation dans
le cas de stress AVGP, i.e. avec des signaux de grilles plus complexes qu’une simple succession
périodique de phases de stress et de relaxation.

Il serait trop fastidieux de calculer la formule analytique du remplissage des pièges pour
chaque AVGP utilisé. De ce fait, on utilise une méthode numérique pour calculer le remplissage
des N pièges. Calculer numériquement le remplissage de chaque piège d’une cartographie de
N pièges, et ce, bit après bit prendrait un temps de calcul considérable. Pour accélérer les
simulations, il est possible d’écrire les équations de remplissage des pièges sous forme matricielle.
Ainsi pour calculer le remplissage des N pièges au cours d’un bit de stress, on devra résoudre
le système :

U(tn+1) = M1 ·U(tn) +B1 ·VH (2.51)

où U(tn) définie le remplissage des N pièges au n-ième bit U(tn) =

U1(tn)
...

UN (tn)


Ainsi, en connaissant U(tn) le vecteur donnant le remplissage des pièges à la fin du bit n,

on calcule U(tn+1) le vecteur de remplissage des pièges au terme du bit de stress en cours. Les
termes M1 et B1 sont des matrices définies par :

M1 =

 e−tb/τ
1
c 0

. . .

0 e−tb/τ
N
c

 et B1 =

1− e−tb/τ1c
...

1− e−tb/τNc


Avec tb la longueur du bit et (τkc , τke ) les constantes de capture et d’émission du piège i.

Avec ces matrices, on est capable de calculer la charge des N pièges lorsqu’un bit de stress est
appliqué au cours du stress AVGP. Pour calculer la décharge des pièges au cours d’un bit de
relaxation, on utilise l’équation matricielle :

U(tn+1) = M0 ·U(tn) (2.52)

Avec M0 définie par :
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M0 =

 e−tb/τ
1
e 0

. . .

0 e−tb/τ
N
e


Au final, grâce un algorithme simple :

U(tn+1) =

{
M0 ·U(tn) si le n-ième bit est un � 0 �

M1 ·U(tn) +B1 si le n-ième bit est un � 1 �

Il est possible de calculer numériquement le remplissage des pièges, représenté par le vecteur
U, au terme de chaque bit d’un stress AVGP en fonction de la nature du bit appliqué.

2.5.4.5 Carte des temps de capture et d’émission - CET MAP

A ce niveau, le modèle RC développé jusqu’à présent permet de calculer le remplissage des
pièges dans les deux cas qui nous intéresse : stress NBTI AC et stress NBTI AVGP. Cependant,
pour simuler le ∆VT il manque un outil qui donnera la densité des pièges ayant les couples
de constante de temps (τkc , τke ) : g(τkc , τ

k
e ). Cette densité donne la probabilité d’existence des

couples (τkc , τke ). Avec cette densité, la formule donnant le ∆VT total est donnée par :

∆VT (t) = K

N∑
k=1

g(τkc , τ
k
e )Uk(t) (2.53)

Avec K est une constante propre à la technologie utilisée. Pour fonctionner, le modèle RC
a donc besoin d’une � carte � qui donnera la densité locale g de chaque piège k. On appellera
cette carte la CET MAP (pour Capture-Emission Time Map).

La MAP utilisée dans notre étude est présentée sur la Figure 2.31. On peut distinguer deux
populations différentes :
- Une population où les pièges présentent une forte corrélation entre les temps d’émission et
de capture. Ces pièges s’apparentent à des pièges rapides et sont globalement réversibles. Cette
population pourrait être due aux pièges d’oxyde.
- Une population où les pièges présentent de très grandes constantes de temps d’émission devant
les constantes de temps de capture. C’est à dire une population de pièges � quasi-permanent �.
On peut penser que cette population est la signature des pièges d’interface.

En utilisant cette MAP et les équations du paragraphe précédent, on est maintenant capable
de modéliser la dégradation au cours de stress AC et AVGP.

La Figure 2.32 illustre comment les deux cartes (celle régissant le remplissage des pièges la
CET MAP donnant la densité locale des piège) se combinent pour donner le ∆VT au cours du
temps.
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Figure 2.31 – CET MAP utilisée pour le modèle RC et donnant la densité g(τ ic , τ
i
e) de chaque

couple de constantes de temps. Deux populations principales se distinguent : une population de
pièges réversibles avec une corrélation entre τc et τe et une population de pièges quasi permanents
avec de très grandes valeurs de τe quel que soit τc

Figure 2.32 – Combinaison de la cartes donnant le remplissage des pièges U et de la CET
MAP donnant la densité des pièges g pour donner le ∆VT final.
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2.6 Dégradations AC NBTI - Expériences et Simulations

Dans un premier temps, on cherchera à expliquer la dégradation NBTI AC. En particulier,
on cherchera à obtenir les figures de mérite de la dégradation NBTI AC à savoir : la dépendance
de la dégradation en fonction du Duty Factor et la dépendance de la dégradation à la fréquence
du stress.

2.6.1 Dépendance de la dégradation NBTI en fonction du Duty Factor

La dépendance du NBTI en fonction du Duty Factor a été largement étudiée depuis l’intro-
duction du stress AC. La � courbe en S � est le résultat classiquement obtenu pour de telles
mesures [23], [24].

La dépendance de la dégradation NBTI AC en fonction du Duty Factor a été caractérisée
sur nos dispositifs grâce à nos mesures rapides. Les résultats sont présentés sur la Figure 2.33.

Les dégradations NBTI AC obtenues sont normalisées par la dégradation DC. Les résultats,
tracés en échelle linéaire du Duty Factor, forment bien une � courbe en S � comme obtenue
classiquement.

Ces résultats sont une confirmation de cet aspect propre aux stress NBTI AC pour des me-
sures ultra-rapides. Le modèle RC, utilisé conjointement à notre CET MAP à deux populations,
permet de bien décrire ce résultat expérimental (à la fois en échelle linéaire du Duty Factor et en
échelle logarithmique). On notera qu’une MAP uniforme, c’est à dire une MAP où les densités
locales de tous les couples (τ ic , τ

i
e)) sont égales, est incapable d’expliquer la dégradation mesurée

sur nos dispositifs.

2.6.2 Dépendance de la dégradation NBTI en fonction de la fréquence

On s’intéresse maintenant à la dépendance de la dégradation NBTI AC à la fréquence
appliquée lors du stress. Aujourd’hui, il est majoritairement considéré que la dégradation NBTI
AC est reconnue comme étant indépendante de la fréquence appliquée lors du stress [25]. Des
mesures portant sur une très large gamme de fréquences, de 1Hz à 2Ghz, ont même été menées
et n’ont montré aucune dépendance de la dégradation NBTI AC à la fréquence du stress [26].
On cherche donc à vérifier aussi cet aspect de la dégradation AC avec nos mesures rapides et
notre modèle RC.

On réalise dans un premier temps des stress NBTI AC à un Duty Factor de 50% et pour
des fréquences allant de 100Hz à 1MHz. Les résultats sont présentés sur la Figure 2.34.

On voit que la dégradation obtenue est très peu dépendante de la fréquence. Effet, la plupart
des courbes se superposent. On observe un petit effet de la fréquence pour les faibles temps de
stress mais qui reste très marginal. On voit notamment que, si l’on procède à l’extraction de la
dégradation NBTI AC au terme de temps de stress longs, comme c’est le cas dans toutes les
études de l’influence de la fréquence sur la dégradation NBTI AC, alors très peu de dépendance
en fréquence est obtenue. Le modèle RC prévoit aussi une faible dépendance en fréquence et
permet de bien expliquer les résultats expérimentaux.

En plus de la dégradation NBTI, on a mesuré la relaxation après stress à V gRelax=0V. Étant
donné que les relaxations aux différentes fréquences, s’arrêtent à différents temps de stress total,
les courbes ∆VT,Relax ont été normalisées par les valeurs des ∆VT à la fin de leurs phases de stress
AC. Un aspect singulier des dynamiques de relaxation est observé : un plateau, correspondant à
une dynamique de relaxation nulle, est obtenue au début des phases de relaxation. La longueur
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Chapitre 2. Compréhension et Modélisation de la dégradation NBTI sur dispositifs FDSOI

Figure 2.33 – (Symboles) Dégradations NBTI AC, pour plusieurs Duty Factor, obtenues après
100s de stress à une fréquence de 1kHz. La dégradation AC, normalisée par la dégradation DC,
est représentée en échelle linéaire du Duty Factor (Gauche) et en échelle log (Droite). (Lignes)
Modèle RC en utilisant une MAP uniforme (Noir) et en utilisant notre MAP à deux populations
(Rouge)

Figure 2.34 – (Gauche) Dégradations NBTI AC mesurées au cours du temps pour plusieurs
fréquences (de 100Hz à 1MHz) pour un Duty Factor de 50% . (Droite) Relaxation DC à
Vgrelax=0V après le stress NBTI AC. (Symboles) Résultats expérimentaux (Lignes) Modèle
RC avec la MAP à deux populations. MAP : état de remplissage des MAP au terme de la phase
stress AC de fréquence 1MHz et de fréquence 100Hz
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2.6. Dégradations AC NBTI - Expériences et Simulations

Figure 2.35 – (Symboles) Dégradations NBTI AC mesurées au cours du temps pour différentes
fréquences (de 10Hz à 1MHz) pour des Duty Factor de 25% (Gauche) et 1% (Droite). (Lignes)
Modèle RC avec la MAP à deux populations

du plateau dépend de la fréquence utilisée lors du stress : plus la fréquence est basse plus le
plateau est grand. Cet aspect est assez bien prédit par le modèle RC qui reproduit bien les
plateaux après les stress AC. Ce phénomène est dû aux pièges recouvrables, lors de la dernière
période du stress AC. Lorsque les fréquences du stress sont hautes (e.g. 1MHz), les pièges ont
très peu de temps pour se vider au cours de la dernière période (500ns pour une fréquence de
stress de l’ordre de 1MHz). De ce fait, lorsque la relaxation commence, à la µs, la dynamique de
relaxation est tout de suite enclenchée car tous les pièges sont encore pleins. Au contraire, pour
les fréquences très basses (e.g. 100Hz), les pièges ont beaucoup de temps pour se dé-piéger lors
de la dernière période du stress (5ms pour une fréquence de 100Hz). Donc, quand on commence
à mesurer la relaxation à des temps de l’ordre de la µs, la dégradation reste constante car tous
les pièges ayant des constantes de temps d’émission inférieures ou égales à la demi période ont
déjà été vidés. Il faut attendre un temps approximativement égal à la période du stress pour
voir redémarrer la relaxation.

On réalise maintenant une étude de la dépendance en fréquence pour des Duty Factor de
25% et de 1%. La Figure 2.35 présente les résultats obtenus pour ces deux Duty Factor.

Le premier point important est la dépendance en fréquence mesurée expérimentalement.
Pour les deux Duty Factor, et contrairement à ce qui a été obtenu pour le Duty Factor 50%,
une nette dépendance en fréquence est observée. En particulier, les fréquences les plus hautes
montrent une dégradation NBTI AC plus importante que pour les fréquences les plus basses.
L’autre point à noter est que le modèle RC capture très bien cette dépendance en fréquence
dans les deux cas.

Ces résultats sont en désaccord avec ceux obtenus habituellement dans les études NBTI AC.
Il est donc important de comprendre les raisons de cette différence.
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Chapitre 2. Compréhension et Modélisation de la dégradation NBTI sur dispositifs FDSOI

Figure 2.36 – Dégradations NBTI AC mesurées pour différentes fréquences (de 10Hz à 1MHz)
et un Duty Factor de 25%. Le temps de mesure du VT au cours du stress est ≈10ms (Symboles)
et ≈1.5µs (Lignes)

2.6.3 Origine de la dépendance en fréquence de la dégradation AC NBTI

On cherche à savoir pourquoi la plupart des études menées jusqu’à présent dans les mesures
NBTI AC obtiennent une indépendance en fréquence de la dégradation. Pour expliquer cette
dépendance, on étudiera l’influence de la vitesse de mesure tmes du VT lors du stress et la durée
totale du stress. Ces deux paramètres sont ceux qui différent le plus entre notre étude et celles
menées habituellement.

2.6.3.1 Dépendance en fréquence - tmes

Comme expliqué au début du Chapitre (Section 2.2.2), les mesures NBTI AC classiques se
font en couplant un générateur de pulse pour créer le stress AC tandis que la mesure du VT se
fait en utilisant des SMUs. La mesure est donc lente et s’effectue en ≈10ms. Dans notre cas, à
la fois la mesure et le signal de stress AC sont effectués avec le même instrument, permettant
ainsi des mesures du VT en ≈1.5µs.

Le premier point sur lequel on peut étudier l’origine de cette dépendance en fréquence est
donc le temps de mesure du VT au cours du stress AC. On réalise les mêmes stress NBTI AC
que la Figure 2.35 où l’on observait une forte dépendance des ∆VT mesurés à la fréquence de
stress en changeant le temps nécessaire pour mesurer le VT . Pour avoir un temps de mesure
équivalent à celui des SMUs utilisés dans des mesures NBTI AC classiques, tmes est allongé
pour atteindre ≈10ms. Les résultats de ces mesures lentes sont présentés sur la Figure 2.36. On
a également reporté sur la Figure les valeurs de ∆VT mesurées rapidement pour les fréquences
de 10Hz et 1MHz qui étaient les dégradations minimales et maximales obtenues.

On peut voir que, lorsque le temps de mesure est allongé pour atteindre des temps de
l’ordre de la ms, toutes les courbes de dégradation AC se superposent. Cette superposition
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2.6. Dégradations AC NBTI - Expériences et Simulations

Figure 2.37 – (Symboles) Dégradations NBTI AC mesurées pour différentes fréquences (de
10Hz à 1MHz) et un Duty Factor de 25%. Le temps de mesure du VT au cours du stress est
≈10ms (Lignes) Modèle RC prenant en compte le temps de mesure du VT de 10ms

est d’autant plus intéressante qu’elle se produit sur la courbe mesurée rapidement à fréquence
f=10Hz. En fait, la dégradation a diminué car le temps de mesure, trop important, a permis aux
pièges rapides de se vider avant l’évaluation du VT diminuant ainsi la dégradation effectivement
mesurée. Dans ces conditions, on mesure donc nous aussi, une indépendance de la dégradation
NBTI AC à la fréquence du stress. Cependant, cette indépendance est erronée. Elle provient
uniquement du fait que les mesures du VT sont trop lentes par rapport aux temps caractéristiques
du stress NBTI AC.

Il est aussi intéressant de vérifier si le modèle RC est capable de prévoir cette indépendance
si les temps de mesure du VT sont trop importants. Pour prendre en compte le temps de
mesure, une période de relaxation de 10ms est rajoutée dans le modèle après la simulation de la
dégradation à chaque temps de stress. Sur la Figure 2.37 on a reporté les résultats expérimentaux
obtenus avec des stress NBTI AC en utilisant des temps de mesure longs et on a ajouté les
simulations données par le modèle RC lorsque l’on prend en compte ce temps de mesure.

Le modèle RC reproduit très bien cette indépendance fréquentielle lorsqu’on prend bien en
compte ce délai de mesure propre aux SMUs. La dépendance en fréquence est donc bien réelle
pour les stress NBTI AC, contrairement à ce qui a put être annoncé dans plusieurs études [26],
[25]. Elle est due aux pièges corrélés rapides qui se vident durant la dernière période du stress
AC.

2.6.3.2 Dépendance en fréquence - tStress

Le second point sur lequel on peut insister est la durée du stress AC. La plupart des études
montrant une indépendance en fréquence de la dégradation NBTI AC se contentent de donner
uniquement la dégradation obtenue après un long temps de stress tStress. Or, en regardant la
Figure 2.35, on voit que cette dépendance à tendance à se réduire avec le temps de stress. Si
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Chapitre 2. Compréhension et Modélisation de la dégradation NBTI sur dispositifs FDSOI

Figure 2.38 – Écart, en pourcentage, entre la dégradation NBTI AC mesurée pour une
fréquence de 1MHz et pour une fréquence 10Hz

l’on considère l’écart des ∆VT entre deux fréquences (1MHz et une autre fréquence), on peut
calculer l’évolution de cette dépendance D(f) au cours du temps par la formule :

D(f) =
∆VT,1MHz(t)−∆VT,f (t)

∆VT,1MHz(t)
· 100 (2.54)

Sur la Figure 2.38, on montre l’évolution du ratio D(f) entre la fréquence 10hz et 1MHz qui
donnaient les ∆vT minimum et maximum au cours du stress AC.

Avec l’augmentation du temps de stress, cette dépendance fréquentielle a clairement ten-
dance à diminuer. Si bien que les études qui donnent uniquement le décalage de VT après des
temps de stress très longs ont d’autant plus de chance de ne pas voir cette dépendance. Par
exemple, dans notre cas, avec des mesures ultra-rapides qui plus est, on ne verrait pas plus de
10% de dépendance entre les deux fréquences extrêmes après 1000s de stress.

2.6.3.3 Dépendance en fréquence - DP et DR

Il est possible d’utiliser le modèle RC pour analyser plus en détail cette dépendance en
fréquence. Notamment, le rôle des deux populations (DP et DR) dans cette dépendance. Pour
réaliser cette étude, on utilise deux CET MAP, la première constituée uniquement des pièges
permanents (DP) et la seconde constituée uniquement des pièges corrélés (DR). On utilise le
modèle RC avec ces deux MAP pour évaluer leur rôle dans la dépendance en fréquence. La
Figure 2.39 montre les résultats de simulations NBTI AC réalisées avec le modèle RC pour les
deux MAPs : DP et DR.

Le ∆VT global est obtenu en sommant les contributions des deux populations, DP et DR.
Grâce au modèle RC on montre que :
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2.6. Dégradations AC NBTI - Expériences et Simulations

Figure 2.39 – Simulations de dégradation NBTI AC pour différentes fréquences et un Duty Fac-
tor de 25%. Le modèle RC permet d’évaluer la dépendance en fréquence des pièges permanents
(Lignes), des pièges recouvrables (Symboles ouverts), et du ∆VT total (Symboles fermés)

- La population de pièges permanents, DP, entraine une dégradation qui est indépendante de
la fréquence du stress AC. De plus, cette dégradation a tendance à accélérer au cours du stress
- La population de piège recouvrable, DR, présente une forte dépendance à la fréquence du stress
AC. Cependant, cette dégradation tend à saturer à mesure que le temps de stress augmente

Ainsi, le ∆VT obtenue au cours du stress AC présente une dépendance en fonction de la
fréquence du stress. Cependant, cette dépendance est due uniquement aux seuls pièges recou-
vrables. C’est pourquoi, si on laisse un temps de relaxation long ou, identiquement, que le temps
de mesure est trop important, alors le ∆VT au cours du stress s’affranchit de la DR et apparait
comme indépendant de la fréquence (comme on a pu le voir sur la Figure 2.37).

De plus, étant donné la saturation de la DR avec le temps de stress et l’accélération de la
DP, la dépendance en fréquence est de moins en moins importante au cours du stress. Cela
confirme les résultats expérimentaux de la Figure 2.38.

On a maintenant compris pourquoi nos mesures NBTI AC montraient une dépendance en
fréquence alors que ce n’est pas habituellement le cas dans la littérature. Il était important de
justifier et comprendre ces résultats expérimentaux car ils sont souvent source de polémiques
dans les études de fiabilité [24], [25].

2.6.4 Résultats avec stress AVGP - Expériences et Simulations

Le modèle RC analytique a montré qu’il était capable de décrire efficacement tous les
résultats de dégradation NBTI AC obtenus sur nos dispositifs, validant ainsi notre CET MAP
à deux populations. La version � numérique � du modèle RC va maintenant être utilisé pour
simuler des stress AVGP. Dans un premier temps, on cherchera à savoir si la position des bits
au sein d’un pattern a une influence sur la dégradation globale. Par la suite, on cherchera à
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Chapitre 2. Compréhension et Modélisation de la dégradation NBTI sur dispositifs FDSOI

Figure 2.40 – (Symboles) Dégradations NBTI mesurées après 4 stress AVGPs avec tb=100µs.
(Lignes) Modèle RC numérique. (Droite) État de remplissage d’une CET MAP uniforme au
terme des 4 stress AVPGs

déterminer l’influence du Duty Factor global de stress AVGP sur la dégradation totale.

2.6.4.1 Influence de la position des bits dans un stress NBTI AVGP

La technique des stress NBTI en mode AC a été développée principalement pour évaluer la
dégradation en mode circuit des dispositifs. Cependant, les signaux appliqués aux transistors
en mode circuit ne sont jamais aussi réguliers que ceux générés lors de stress en mode AC. Le
premier but recherché lors de la conception de notre technique de stress AVGP était de vérifier
que la position des bits de stress et de relaxation n’avait pas d’influence sur la dégradation finale
et, de fait, qu’il y a bien équivalence entre la dégradation en mode circuit � réelle � et celle
générée artificiellement lors de stress AC.

En utilisant la technique des stress AVGP, on a réalisé 4 patterns de stress. Les quatre
AVGP ont le même Duty Factor global de 25 % (i.e. 5 bits � 1 � et 15 bits � 0 �) mais la
position des bits dans chaque pattern est différente. Dans un premier temps, on se place dans
une configuration assez éloignée des � conditions circuits � en fixant la longueur des bits tb à
100µs, qui équivaut globalement à une fréquence de ≈10kHz. Les résultats obtenus avec les 4
AVGP sont présentés sur la Figure 2.40.

Les stress effectués avec les AVGP 1, 2 et 3 donnent les mêmes dégradations. Cependant,
le stress effectué avec l’AVGP 4 montre une grande augmentation de la dégradation. Dans les
deux cas, le modèle RC numérique, couplé avec notre CET MAP à deux populations, permet
de très bien décrire ces dégradations. De plus, le modèle permet d’expliquer l’augmentation de
la dégradation, mesurée et simulée, pour le stress utilisant l’AVGP 4. Les états de remplissage
des pièges de la MAP aux termes des stress utilisant les différents AVGP sont donnés à côté des
dégradations sur la Figure 2.40. On a choisi de montrer ici le remplissage d’une MAP uniforme,
on cherche juste à montrer les pièges potentiellement remplis/vidés au terme des stress AVGP.

116



2.6. Dégradations AC NBTI - Expériences et Simulations

Figure 2.41 – (Symboles) Dégradations NBTI mesurées après 4 stress AVGPs avec tb=1µs.
(Lignes) Modèle RC numérique. (Droite) État de remplissage d’une CET MAP uniforme au
terme des 4 stress AVPGs

Dans le cas du stress utilisant les AVGP 1, 2 et 3, tous les stress se terminent par un bit de
relaxation � 0 �. De ce fait, une large partie des pièges se vident lors du tout dernier pattern
de stress. A l’inverse, lorsque le dernier bit du pattern est un bit de stress � 1 �, comme c’est le
cas pour l’AVGP 4, alors plusieurs pièges se remplissent lors du dernier bit du pattern appliqué,
entrainant ainsi une augmentation de la dégradation NBTI.

Ces résultats montrent donc que la dégradation finale est grandement affectée par la nature
du dernier bit du pattern. On note néanmoins que l’on est loin des � conditions circuits �. En
effet, les circuits fonctionnent à des fréquences beaucoup plus élevées que la dizaine de kHz.
Pour se rapprocher de ces conditions, on diminue la longueur des bits pour atteindre 1µs et
ainsi être à des fréquences de fonctionnement de l’ordre du MHz.

En gardant les 4 mêmes AVGPs que ceux utilisés dans la Figure 2.40, on présente les résultats
des dégradations mesurées pour tb=1µs sur la Figure 2.41.

Cette fois, les dégradations mesurées avec les 4 AVGP donnent la même dégradation. Notam-
ment, la dégradation obtenue avec l’AVGP 4 se terminant avec un bit de stress est équivalente
aux dégradations obtenues avec les AVPG 1, 2 et 3, se terminant par des bits de relaxation. Le
modèle RC numérique explique encore une fois assez bien les dégradations mesurées et l’absence
de différence entre les 4 patterns.

Cette équivalence entre les 4 AVGP est facilement compréhensible quand on regarde l’état
de charge des pièges de la MAP après stress. Cette fois ci, la durée du dernier bit étant très
faible, très peu de pièges ont eu le temps de se charger ou vider lors du dernier bit du pattern
du stress. De ce fait, l’état de charge des pièges après les AVPG 1, 2, 3 et 4 sont très proches et
donnent logiquement la même dégradation.

Ce résultat est important car il montre que lorsque l’on est proche des conditions de fonc-
tionnement d’un circuit, i.e. proche des hautes fréquences, la position des bits dans un pattern
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Chapitre 2. Compréhension et Modélisation de la dégradation NBTI sur dispositifs FDSOI

Figure 2.42 – (Symboles) Dégradations NBTI mesurées après des stress AVGP à différents
Duty Factor :(Gauche) DF=50% et (Droite) DF=25%. Différentes longueurs de bits tb sont
utilisées pour les deux AVGPs : 1µs (Noir), 10µs (Rouge), 100µs (Bleu). (Lignes) Modèle RC
numérique

n’a pas d’effet sur la dégradation NBTI. De ce fait, les stress AC à hautes fréquences sont un
bon moyen de reproduire les dégradations NBTI en condition circuit.

2.6.4.2 Influence du Duty Factor global d’un stress AVGP

On cherche maintenant à valider que le Duty Factor joue toujours un rôle sur la dégradation
finale lorsque l’on applique un stress AVGP aux dispositifs. On génère aléatoirement deux AVGP
avec des Duty Factor globaux de 25% et 50%. Les codes des pattern et les dégradations NBTI
obtenues après des stress en utilisant ces pattern sont présentés sur la Figure 2.42. On a réalisé
les stress pour 3 longueurs de bit différentes : de 1µs, 10µs et 100µs.

Tout d’abord, on remarque que la dégradation mesurée après les stress AVGP de Duty Factor
global 50% est plus importante que celle obtenue après les stress AVGP de Duty Factor global
25%. Ce résultat montre bien que la dégradation NBTI, même en mode AVGP, est gouvernée
par le Duty Factor du pattern. Le second point intéressant est que l’on retrouve l’influence de
la fréquence (i.e. de la longueur des bits) propre aux stress AC. On remarque en effet que le
∆VT mesuré lors des stress avec les AVGP de DF 50% ne dépendent pas de tb, similairement
aux mesures NBTI AC à DF=50% qui montraient, elles aussi, une très faible dépendance en
fréquence. De la même façon, les stress AVGPs effectués avec un DF de 25% montrent une
dépendance non négligeable à la longueur des bits, identiquement aux stress AC à 25% qui
montraient une forte dépendance à la fréquence du stress.

Ces résultats, conjointement avec ceux déjà obtenus sur la non-influence de la position des
bits lors de stress à hautes fréquences, démontrent la validité de l’emploi des stress NBTI en
mode AC pour évaluer la dégradation en condition de circuits.

118



2.7. Modèle composite et dégradation NBTI

2.6.5 Limites du modèle RC et de la CET-MAP

Comme démontré tout au long de la partie précédente, le modèle RC est très efficace pour
décrire non seulement les caractéristiques de base des stress NBTI AC mais aussi les résultats
plus complexes comme les stress AVGP. Cependant, il est important de noter que ce modèle
présente un certain nombre de limitations :

- La première limitation est qu’il n’y a pas de méthode simple et directe pour extraire la
CET MAP utilisée par le modèle RC. Sans cette MAP le modèle est inutilisable. La méthode
initialement proposée par Hans Reisinger pour extraire la MAP se basait sur des mesures
NBTI DC stoppées à plusieurs temps de stress suivies de longues mesures de relaxation afin de
réaliser un � scan � de la MAP. Cette méthode se révèle rarement efficace et peine à expliquer
les résultats AC. La meilleure méthode pour extraire la CET MAP est par � retro-fit � des
données expérimentales, i.e. une MAP de base est choisie à partir de mesures simples comme les
expériences NBTI DC et est affinée pour expliquer le plus de résultats expérimentaux possibles.

- La seconde limitation concerne l’unicité de la CET MAP. En effet, cette façon de définir
la MAP entraine implicitement la question de son unicité. Même si la MAP extraite arrive à
décrire tous les résultats expérimentaux, il est possible qu’une autre MAP y arrive.

- Le dernier point, le plus critique, est l’incapacité de la MAP à prévoir ce qui se passe
au-delà de ses bornes. Comme énoncé dans le premier point, la CET MAP est extraite à partir
des mesures expérimentales. De ce fait elle est normalement bornée par les décades de temps
que l’on a exploré lors des mesures. Par exemple, dans notre cas, la MAP est bornée entre 1µs,
qui est notre résolution minimale, et 10ks, qui sont les temps de stress maximum utilisés pour
la déterminer. De ce fait, il est impossible d’utiliser notre MAP pour prédire ce qui se passera
en dehors de ses bornes. Notamment il est impossible de donner la dégradation à 10 ans (108s)
et donc estimer la durée de vie des dispositifs.

Ce dernier point est un facteur particulièrement limitant du modèle. Pour ces raisons, on
gardera le modèle RC et la CET MAP pour expliquer physiquement les résultats obtenus
expérimentalement. Cependant, on utilisera une autre méthode pour réaliser les évaluations
de durée de vie.

2.7 Modèle composite et dégradation NBTI

On a vu que le modèle RC, s’il pouvait être efficace pour expliquer la dégradation mesurée
dans notre fenêtre expérimentale, était en revanche difficilement utilisable pour obtenir des
estimations de durée de vie. Or, une des fonctions fondamentales de ces études de fiabilité est
de donner un moyen d’extrapoler la dégradation à des temps de stress très supérieurs à ceux de
notre fenêtre expérimentale.

Dans un premier temps on présentera le modèle analytique appelé �modèle composite � car
il se base sur la contribution de deux sources pour expliquer la dégradation BTI. Ce modèle
permet de décrire efficacement le ∆VT mesurée sur nos dispositifs. On présentera ensuite une
normalisation permettant de vérifier la validité de ce modèle. Enfin, la CET MAP et le modèle
RC seront utilisés pour expliquer certains aspects du modèle composite.
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Chapitre 2. Compréhension et Modélisation de la dégradation NBTI sur dispositifs FDSOI

2.7.1 Modèle composite

Ce modèle est appelé modèle composite car il se base sur l’hypothèse que deux types de
pièges contribuent au NBTI : les pièges d’oxyde Not et les pièges d’interface Nit. En cela, on
peut dire que le modèle est assez proche de notre modèle RC qui s’appuie sur une CET MAP
à deux populations.

Dans le modèle composite, le remplissage des pièges d’oxyde constituent la dégradation
recouvrable DR et la génération de défauts à l’interface la dégradation permanente DP. Ce
modèle a été développé par Vincent Huard [8].

2.7.1.1 Dégradation Permanente : DP

On associe la dégradation permanente à la génération de Nit. On la modélise donc par une
loi en puissance classique :

∆VT,Nit(ts, V gs, T ) = Cp ·V gsγp · e
−
qEap

kT · tsn (2.55)

Avec Cp une constante technologique, γp le paramètre d’accélération en tension, Eap l’énergie
d’activation de la génération de défauts d’interface et n le facteur d’accélération temporelle et
ts le temps de stress.

2.7.1.2 Dégradation Recouvrable : DR

La modélisation du stress et de la relaxation des pièges d’oxyde prévoit une dépendance en
ln(ts/tr) :

∆VT,Not(ts, tr, V gs, T ) = Cr ·V gsγr · e
−
qEa

kT ln

(
1 +

τcts

τetr

)
(2.56)

Avec Cr une constante technologique, τc et τe les constantes de temps moyennes des pièges
d’oxydes contribuant à la partie recouvrable, γr le paramètre d’accélération en tension, Ear
l’énergie d’activation des pièges d’oxyde et tr le temps de relaxation.

En pratique, on préférera utiliser la formulation donnée par Tewksbury [27] qui modélise
mieux la dégradation obtenue sur nos dispositifs :

∆VT,Not(ts, tr, V gs, T ) = Cr ·V gsγr · e
−
qEa

kT ln

(
1 +

τcts

τetr

)(
1 + Cr2ln

(
1 +

τcts

τetr

))
(2.57)
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2.7. Modèle composite et dégradation NBTI

2.7.1.3 Dégradation totale : modèle composite

Le ∆VT global au cours du stress et de la relaxation est simplement donné par la somme
des deux contributions :

∆VT (ts, tr, V gs, T ) = ∆VT,Nit(ts, V gs, T ) + ∆VT,Not(ts, tr, V gs, T ) (2.58)

Cette formule permet de décrire la dégradation NBTI DC mesurée sur nos dispositifs au
cours du stress et de la relaxation.

2.7.2 Vérification du modèle composite

On se propose dans un premier temps de vérifier la validité du modèle composite avec nos
mesures rapides. Pour cela, on vérifiera les deux parties partie du modèle : la dégradation
recouvrable engendrée par les pièges d’interface Nit et la dégradation permanente engendrée
par les pièges recouvrables Not.

2.7.2.1 Dégradation permanente induite par les pièges d’interface Nit

Vérifier l’évolution de la dégradation permanente est difficile car aucune technique de mesure
ne permet d’obtenir directement cette dégradation. La solution adoptée pour valider l’évolution
de la dégradation due aux Nit a été de s’appuyer sur les résultats obtenus avec le modèle
RC. Notamment, on a vu que la CET MAP définie dans la partie précédente présentait aussi
deux populations distinctes : une population de pièges permanents et une population de pièges
recouvrables. On simule donc l’influence des seuls pièges permanents avec le modèle RC et on
utilise la loi en puissance donnée par la formule 2.55 pour décrire la dégradation. Les résultats
sont présentés sur la Figure 2.43.

L’accélération de la dégradation en tension, γp=4, a été extraite de mesure NBTI DC à
différentes tensions. On considère que la dégradation due aux Nit et aux Not ont la même
accélération en tension : γp=γr.

La dégradation permanente donnée par la CET MAP et le modèle RC suivent la loi en
puissance donnée par la formule 2.55 sur les dernières décades de stress. La loi en puissance
n’est pas parfaite pour décrire la dégradation permanente mesurée sur nos dispositifs mais elle
convient pour décrire la dégradation à long terme. Il est important de noter que la dégradation
à court terme prévue par la CET MAP est très faible, les points obtenus dans les premières
décades de temps de stress sont donc peu significatifs. De plus, la dégradation permanente
prend tout son sens à des temps de stress longs. De ce fait, la loi en puissance, qui décrit bien
les dernières décades de temps de stress, apparait donc comme appropriée pour modéliser cette
dégradation.

2.7.2.2 Dégradation recouvrable induite par les pièges d’oxyde Not

On cherche maintenant à vérifier la formule 2.57 permettant la description de la dégradation
recouvrable.
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Chapitre 2. Compréhension et Modélisation de la dégradation NBTI sur dispositifs FDSOI

Figure 2.43 – (Symboles) Dégradation simulée par le modèle RC en ne considérant que la
population de pièges permanents. (Lignes) Dégradation modélisée par la loi en puissance de la
formule 2.55. Représentation logarithmique de la dégradation (Gauche) et linéaire (Droite)

Figure 2.44 – (Gauche) Mesures de dégradations NBTI arrêtées à différents temps de stress
tsmax. (Droite) Mesure de la relaxation après les dégradations NBTI aux différents temps de
stress
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2.7. Modèle composite et dégradation NBTI

Figure 2.45 – (Symboles) Relaxations mesurées après stress NBTI et tracées en fonction du
ratio tsmax/tr. (Lignes) Formule 2.57 du modèle composite prévoyant le comportement de la
partie recouvrable

Pour ce faire, on réalise des stress NBTI que l’on arrête à différents temps de stress tsmax, et
on mesure la relaxation après chaque stress. Les résultats des stress et relaxations sont reportés
sur la Figure 2.44.

Toutes les courbes de stress se superposent montrant la bonne maitrise des mesures du VT au
cours des tests. Étant donné que les stress ont été stoppés à différents temps tsmax, les courbes de
relaxation démarrent à différents niveaux. Pour étudier la partie recouvrable de la dégradation
due aux pièges d’oxyde, et la validité de la formule 2.57, il est plus facile de représenter les
courbes de relaxation mesurées en fonction du ratio tsmax/tr. La Figure 2.45 montre donc la
relaxation du ∆VT en fonction de ce ratio. On représente également sur la Figure la relaxation
des Not prévue par le modèle composite (en traits pleins).

Il est clair que les résultats de relaxations NBTI ne sont pas uniquement décrit par la formule
2.57 du modèle composite relative aux Not. Notamment, les faibles temps de stress : de 1ms
à 100ms, temps qui étaient difficilement atteignables avec des techniques classiques et pour
lesquels le modèle avait été initialement proposé, sont clairement en dehors des prévisions du
modèle composite.

Pour pouvoir vérifier correctement la formule décrivant la dégradation prévue pour les pièges
Not, il est nécessaire de s’affranchir de la partie permanente présente sur nos dispositifs lors
du stress DC NBTI. En effet, la dégradation permanente est présente à la fois dans les mesures
de stress et de relaxation. Il convient donc de la retirer pour vérifier la contribution des pièges
d’oxyde Not prévue par le modèle composite.

2.7.3 Modélisation de la partie recouvrable

On se focalise maintenant sur la modélisation de la partie recouvrable de la dégradation
due aux pièges d’oxyde. On a vu dans la partie précédente que l’on ne pouvait pas modéliser
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Chapitre 2. Compréhension et Modélisation de la dégradation NBTI sur dispositifs FDSOI

Figure 2.46 – (Symboles) Mesures de la relaxation de tr=1µs à tr=1000s après différents
temps de stress tracé en fonction du ratio tsαmax/tr. (Lignes) Modèle composite prévoyant le
comportement de la partie recouvrable avec la modification tsαmax/tr

directement la dégradation recouvrable avec la formule 2.57 du modèle composite.

Dans cette partie on proposera une normalisation qui permettra de complètement décrire
la relaxation mesurée après différents temps de stress. On utilisera aussi la CET MAP et le
modèle RC pour montrer que la formule 2.57 est finalement adaptée pour décrire la dégradation
recouvrable.

2.7.3.1 Normalisation en tsα/tr

L’équation 2.57 a été modifiée pour mieux décrire les relaxations obtenues expérimentalement :

∆VT,Not(t, V gs, T ) = Cr1 ·V gsγr · e
−
qEa

kT ln

(
1 +K

tsα

tr

)(
1 + Cr2ln

(
1 +K

tsα

tr

))
(2.59)

La première chose qu’il est important de noter est que cette formule n’est pas physique .

En effet, l’ajout de la puissance α en exposant du temps de stress donne une équation non
homogène. De plus, cela a aussi entrainé le remplacement des temps τc et τe de l’équation 2.57
par cette constante générique K.

Cette puissance α, appliquée au temps de stress, enlève sa nature � physique � à l’équation :
le ratio tsα/tr n’étant plus sans dimension. L’équation devient juste une � formule de fit � et
α un paramètre de fit supplémentaire. Cependant, en utilisant cette équation, il est possible
de parfaitement décrire les résultats de relaxation NBTI. La Figure 2.46 reprend les résultats
obtenus précédemment, le modèle analytique en tsα/tr donnée par l’équation 2.59 est également
reporté sur la Figure.
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Figure 2.47 – Simulations de la relaxation du
∆VT avec le modèle RC et la CET MAP en
considérant : (Rouge) Uniquement la popula-
tion de pièges permanent (Bleu) Uniquement la
population de pièges corrélés, (Noir) Les deux
populations de pièges

Figure 2.48 – (Symboles) Soustraction des
relaxations mesurées après stress à différents
tsmax, ∆VT , et de la dégradation permanente
obtenue aux différents tsmax donnée par la
CET MAP. (Ligne) Modèle composite donnant
le comportement des pièges d’oxyde

L’équation 2.59 permet donc de très bien modéliser les relaxations obtenues aussi bien après
les faibles temps de stress que les longs avec un paramètre α=1.9.

2.7.3.2 Origine du ratio tsα/tr

Le modèle RC, détaillé dans la partie précédente, est utilisé ici pour comprendre l’origine
de cette normalisation en tsα/tr. Des simulations de stress et de relaxations NBTI de durées
identiques à celles mesurées expérimentalement ont été réalisées. On distingue trois cas parti-
culiers :

(i) Des simulations en ne considérant que les pièges ayant une corrélation entre τe et τc, i.e.
les pièges recouvrables

(ii) Des simulations en ne considérant que les pièges ayant de très longues constantes
d’émission, i.e. les pièges permanents

(iii) Des simulations prenant en compte les deux populations de la CET MAP, i.e. la CET
MAP présentée dans la Figure 2.31

Les résultats sont tracés en fonction du ratio tsαmax/tr et sont présentés sur la Figure 2.47.

On remarque tout d’abord que les simulations prenant en compte les deux populations de
pièges montrent une dégradation qui se normalise aussi en tsα/tr avec α=1.9 comme ce que
l’on avait obtenue expérimentalement.

Ensuite, on voit que la population de pièges recouvrables, elle, suit bien une normalisation
en ts/tr. En effet, un coefficient αr=1 permet une bonne normalisation des courbes. Ce résultat
montre que la formule 2.57, du modèle composite, qui donne la dégradation due aux pièges
d’oxyde est correcte.

Enfin, on note qu’aucune normalisation n’est possible pour la dégradation permanente DP.
Sur la Figure, un paramètre αp=2 a été utilisé mais il est clair qu’aucune valeur d’alpha ne
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Figure 2.49 – Relaxation PBTI mesurées après différents temps de stress. Les relaxations sont
tracées en fonction de tsαmax/tr avec α=2

pourra permettre une normalisation des résultats de relaxation.
Ces simulations nous donne l’origine du paramètre α=1.9 obtenue dans notre formule 2.59.

Les pièges recouvrables, sur nos dispositifs, suivent une loi classique en ts/tr, l’ajout d’une
population de pièges permanents tend à augmenter ce ratio. Dans notre cas, cela donne un α
égal à 1.9.

En d’autre termes, le paramètre α peut être vu comme un indicateur du ratio entre deux
populations de pièges : une population de pièges causant une Dégradation Permanente et une
population causant une Dégradation Recouvrable. Plus la proportion de pièges recouvrables
est importante par rapport à la population de pièges permanents et plus α tendra vers 1. A
l’inverse, plus la population de pièges permanents sera importante par rapport à la population
de pièges recouvrable et plus α sera important.

2.7.3.3 Paramètre α et dégradation PBTI

Sur nos dispositifs, le stress PBTI génère une dégradation permanente beaucoup plus im-
portante que la dégradation NBTI. Il est intéressant de voir comment la normalisation ts/tr
se comporte avec un stress PBTI. La Figure 2.49 présente les relaxations PBTI mesurées après
différents temps de stress et représentées en fonction du ratio tsαmax/tr.

Il est clair, au vu des résultats, que la normalisation avec α=1.9 est impossible cette fois ci.
La valeur de α=2 choisie pour représenter les résultats est clairement inadaptée pour normaliser
les relaxations. Le paramètre est en réalité bien supérieur à 2 et témoigne d’une population de
pièges permanents bien plus importante que la population de pièges recouvrables.

2.7.4 Modélisation simple de la dégradation et extraction de durée de vie

On a donc vu que le modèle composite permettait d’assez bien reproduire la réalité. On utilise
ce modèle pour décrire les dégradations et relaxation dues au NBTI. Les Figures 2.50 et 2.51
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Figure 2.50 – (Symboles) Mesures de
dégradation NBTI à différentes tensions de
stress. (Lignes) Modèle composite

Figure 2.51 – (Symboles) Mesures de relaxa-
tions après les stress aux différentes tensions.
(Lignes) Modèle composite

montrent respectivement les stress effectués à différentes tensions et les relaxations mesurées
après les phases de stress. Les descriptions données par le modèle composite sont également
donnée sur les deux Figures.

Le modèle donne une assez bonne description de la dégradation mesurée pour les 5 tensions
de stress. Les relaxations mesurées après stress sont aussi très bien décrites par ce modèle
composite. Contrairement au modèle RC développé dans la partie précédente, on se limite ici à
la modélisation de la dégradation et de la relaxation NBTI DC. On n’est plus capable de prédire
directement la dégradation en cas de stress AC ou AVGP.

Cependant, un des intérêts du modèle est de fournir une extrapolation de la dégradation
pour les longs temps de stress. La Figure 2.52 montre une extrapolation de durée de vie réalisée
grâce au modèle composite.

Au critère C choisi, la tension permettant aux dispositifs d’atteindre 10 années de fonction-
nement est ≈1.2V.
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Figure 2.52 – Extrapolation de la durée de vie des dispositifs à partir du modèle composite
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2.8 Conclusion

Dans ce Chapitre, nous nous sommes penchés sur les mécanismes mis en jeu lors de dégra-
dations NBTI. Plusieurs techniques de caractérisation rapide ont été présentées : le stress NBTI
AC, le stress via génération de pattern arbitraire et le stress via pattern répétable (AVGP). Les
résultats expérimentaux obtenus avec ces techniques rapides ont permis d’apporter un regard
nouveau sur le NBTI.

On a vu notamment que sur nos dispositifs, la partie recouvrable de la dégradation NBTI
était non négligeable après un stress AC. Les mesures effectués avec des patterns arbitraires ont
montré que l’hypothèse d’une dégradation NBTI cumulable était inadéquat pour nos dispositifs.
Les expériences de stress NBTI DC et HCI DC ont permis de mettre en lumière l’existence claire
de deux populations de pièges dans les dispositifs PMOS : des pièges aux constantes de temps
d’émission lentes (présents majoritairement lors des stress HCI) et des pièges rapides, avec des
constantes d’émission de l’ordre des constantes de capture (actifs majoritairement lors des stress
NBTI).

A la lumière de ces résultats expérimentaux, nous avons pu comparer les modèles couram-
ment utilisés dans la fiabilité NBTI et évaluer leur capacité à décrire les mesures effectuées sur
nos dispositifs. On a vu notamment que le modèle de Andreas Kerber, basé sur l’additivité de
la dégradation NBTI, était inapplicable dans notre cas. De même, le modèle Multi Phonon Non
Radiatif développé par Tibor Grasser, basé exclusivement sur le rôle des pièges d’oxyde, permet
d’expliquer qualitativement les résultats expérimentaux. Cependant, le trop grand nombre de
paramètres nécessaires pour faire fonctionner le modèle le rend difficilement utilisable.

Finalement, un autre modèle centré exclusivement sur le rôle des pièges a été utilisé : le
modèle RC. En effet, on remarque que les équations de remplissage des pièges dans le cas des
modèles SRH et NRMP sont les mêmes que les équations décrivant la charge d’une capacité
dans un circuit RC. De ce fait, ce modèle assimile les pièges présents dans l’oxyde des transistors
à un circuit RC et calcule leur remplissage grâce aux mêmes équations que les modèles NRMP
et SRH. Grâce aux mesures effectuées pour décrire au mieux la dégradation sur nos dispositifs,
une CET MAP a pu être définie. Le modèle RC, couplé à une CET MAP à deux populations
de défauts a permis d’expliquer tous les résultats obtenus expérimentalement : la courbe en
S obtenue pour des stress AC à différents Duty Factor, la dépendance en fréquence mesurée
pour la dégradation aux DF à 25% et 1%, les plateaux de relaxation après des AC à différentes
fréquences...

Une version numérique du modèle RC a été développée pour décrire les dégradations ob-
tenues au cours de stress AVGP. Le modèle a permis une très bonne description des résultats
expérimentaux. Ces expériences de stress AVGP ont notamment permis de confirmer l’emploi
du stress AC pour caractériser la dégradation en condition de circuit. En particulier, on a pu
montrer que la position des bits au sein d’un AVGP n’avait pas d’influence sur la dégradation
finale si la fréquence du stress était suffisamment haute. On a montré également que le Duty
Factor continuait de contrôler la dégradation globale même dans le cas de stress AVGP.

Une discussion sur le modèle RC a aussi été faite, donnant les avantages et les inconvénients
du modèle. Il a notamment été exposé que le modèle était inadapté pour décrire la dégradation
en dehors de la fenêtre expérimentale. Cet aspect est un inconvénient important du modèle
RC car il ne permet aucune prédiction de durée de vie, juste une explication des résultats
expérimentaux.

Pour contourner ce problème, et donner des estimations de durée de vie des dispositifs,
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un modèle analytique composite, séparant les contributions des dégradations permanentes et
recouvrables, a été proposé. Ce modèle permet une bonne description des dégradations NBTI
DC et des relaxations et donne une idée de la dégradation pouvant affecter nos dispositifs après
10 ans de fonctionnement.
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3.2 Caractérisation de la variabilité dynamique . . . . . . . . . . . . . . . 139
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135
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3.1. Introduction

3.1 Introduction

Avec la réduction des dimensions des dispositifs utilisés dans la microélectronique contempo-
raine, la manière de considérer la fiabilité a fortement évolué au cours des dernières années. Les
paramètres électriques des transistors, qui correspondaient autrefois à une valeur moyennée,
lorsqu’ils étaient mesurés sur de grand dispositifs, sont maintenant fortement distribués et
nécessitent une étude statistique.

En particulier, en ce qui concerne les contraintes, ou stress, BTI, le principe qui considérait
que les dégradations mesurées auparavant sur des dispositifs longs et larges étaient représen-
tatives d’un comportement général n’est plus vrai pour des transistors ayant des longueurs et
largeurs de grille inférieures à la centaine de nanomètres.

Les dégradations sur ces transistors décananométriques devront donc être traitées de façon
statistique grâce notamment aux fonctions de densité de probabilité (PDF) et aux fonctions de
distribution cumulée (CDF).

En terme de mesures expérimentales, cela se traduira par des mesures de la dégradation sur
de larges populations de dispositifs afin de recueillir des distributions des paramètres étudiés
(VT , Gm, Idsat, ...) et de leurs dégradations (∆VT , ∆Gm, ∆Idsat, ...)

Figure 3.1 – Illustration de l’effet de la réduction des dimensions des transistors sur le nombre
de pièges (Haut) et sur le ∆VT (Bas). (Gauche) Grands dispositifs (surface > µm2) . (Droite)
Petits dispositifs (surface < 0.01µm2)

Plus précisément, en ce qui concerne la dégradation BTI, les défauts, ou pièges, voient
leur nombre et leur impact grandement affectés par la réduction des dimensions. En effet, on
considère que les dispositifs de grande taille ont un nombre de défauts moyen qui est semblable
d’un dispositif à l’autre. De plus, tous les défauts d’un même dispositif ont globalement le même
impact sur les paramètres électriques du transistor. Cela conduit à une étude de la fiabilité sur
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un nombre restreint de dispositifs.
Cependant, lorsque les dimensions des dispositifs sont réduites, le nombre de défauts devient

très faible et varie grandement d’un dispositif à l’autre. Dans le Chapitre 1, on a vu que sur de
tels dispositifs il est alors possible d’observer des sauts discrets de capture et de relaxation de
pièges uniques. Ces sauts discrets sont également visibles sur la Figure 3.1. Lors d’un stress BTI,
les pièges se chargent par la capture d’un porteur et chaque capture entraine un saut unique de
VT .

En plus du nombre de défauts qui varie beaucoup d’un dispositif à l’autre, l’impact des
défauts au sein d’un même dispositif change énormément. Les raisons de cette augmentation
de l’influence des défauts avec la diminution de la taille des transistors seront abordés dans ce
Chapitre. La combinaison de ces deux effets : grande variabilité du nombre et de l’influence
des défauts, entraine que l’évaluation de la durée de vie, ou TTF (pour Time To Failure), ne
peut plus être envisagée aussi simplement que sur des dispositifs de grande taille. La Figure 3.1
résume bien cette nouvelle problématique de la fiabilité dans le contexte de la microélectronique
contemporaine en montrant comment la dégradation BTI évolue avec la réduction des dimen-
sions.

Dans ce Chapitre, on commencera par présenter des mesures de dégradation de tensions
de seuil à la suite de stress BTI sur des transistors de petite dimension. On mettra ainsi
en évidence la variabilité de la dégradation obtenue en mode BTI sur des dispositifs déca-
nanométriques. Différents modèles seront comparés pour décrire les distributions BTI obtenues
expérimentalement : le Modèle proposé par S. E. Rauch [1], basé sur les travaux de Skellam
[2], et le Modèle Defect-Centric (ou DCM) proposé pour la première fois par Ben Kaczer [3].
Ces deux modèles sont les deux principaux outils employés aujourd’hui dans la fiabilité des
dispositifs de petite dimension. On présentera leur intérêt et leur limitation et on conclura sur
leur pertinence pour les études de fiabilité dans la microélectronique contemporaine.

On réalisera également des simulations électrostatiques 3D sur dispositifs FDSOI. Ces si-
mulations permettront d’étudier la validité du DCM qui a été mis au point initialement pour
des technologies BULK. Les simulations seront aussi utilisées conjointement avec des résultats
expérimentaux pour étudier l’influence de la dimension des dispositifs sur les dégradations BTI.

Finalement, on présentera une revue complète du DCM. Dans cette revue, on s’attardera
sur les différentes étapes nécessaires à la construction du DCM et on étendra le modèle pour des
dispositifs avec des oxydes de grille comportant deux couches distinctes : une couche d’oxyde
interfacial (IL) et une couche de diélectrique haute permittivité (HK).
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3.2. Caractérisation de la variabilité dynamique

3.2 Caractérisation de la variabilité dynamique

Dans cette partie on s’intéressera plus particulièrement à la modélisation de la dégradation
du VT sur des transistors de petites dimensions (largeur et longueur de grille inférieure à la
centaine de nanomètres). Plus particulièrement, on comparera les distributions obtenues sur ces
transistors à la loi normale, dont la PDF est rappelée par la formule 3.1, qui est adaptée pour
modéliser la dégradation sur de grands dispositifs.

θNorm(x) =
1

σ
√

2π
e
−

1

2

(
x− µ
σ2

)2

(3.1)

Avec σ qui définit l’écart type de la distribution et µ la valeur moyenne.
On notera que la loi normale réduite, θ∗ est obtenue pour µ=0.

3.2.1 Dérive du VT induite lors de stress BTI

L’importante variabilité des ∆VT obtenus sur des transistors de petites dimensions nécessite
de réaliser une étude du ∆VT sur un grand nombre de transistors afin d’avoir une évaluation
correcte de la dégradation. Les mesures de ∆VT effectuées dans cette partie ont été réalisées
avec une méthode rapide de Stress-Mesure-Stress classique. Étant donné les dimensions des
transistors étudiés dans cette partie (jusqu’à 80nm de largeur de grille et 30nm de longueur),
les courants mesurés sont de l’ordre de la dizaine de µA. De ce fait, les temps de mesure sont
considérablement allongés et sont de l’ordre de la centaine de µs.

3.2.1.1 Distributions expérimentales de ∆VT

Les décalages de tension de seuil mesurés sur des dispositifs de petite taille ne sont pas
aussi simples à modéliser que sur des dispositifs de grande taille. La Figure 3.2 montre les
distributions de VT , initiales et après stress BTI, obtenues sur des transistors courts et étroits
(W=80nm et L=50nm). La loi normale est également reportée sur la Figure et est donnée par
une droite dans cette représentation.

Quel que soit le temps de stress, les distributions de VT suivent une loi normale. Seules
les valeurs moyennes, valeurs de VT à l’ordonnée y=0, et les variances, pentes des distribu-
tions, augmentent avec le temps de stress. Cependant, les distributions de ∆VT , elles, dévient
légèrement de la loi normale, notamment au niveau des queues de distribution (faibles et forts
∆VT ) comme il est possible de le voir sur la Figure 3.3. On a donné deux représentations des
mêmes distributions sur la Figure, une en représentation normale qui permet d’avoir une bonne
vision de la dégradation pour les fortes valeurs de ∆VT et une en représentation de Weibull, qui
permet de voir facilement la dégradation pour les faibles valeurs de ∆VT .

Sur ces mesures, on constate que la déviation à la loi normale est, somme toute, assez faible.
Hormis le faible écart au niveau des queues de distribution pour les faibles valeurs de ∆VT , la loi
normale permet une bonne description de la dégradation mesurée. De tels résultats ont aussi été
observés récemment par Andreas Kerber [4] mais ne sont pas les plus courants. Généralement,
les distributions de ∆VT mesurées sur des dispositifs de petites surfaces dévient assez clairement
de la loi normale [5], [6].
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Figure 3.2 – (Symboles) Distributions de VT mesurées sur des transistors de petites tailles
(W=80nm, L=30nm) après différents temps de stress : avant stress (noir), 100µs (rouge), 100s
(bleu). (Lignes) Loi normale utilisée pour modéliser les distributions

Figure 3.3 – (Symboles) Distributions de ∆VT mesurées sur des transistors de petites tailles
(W=80nm, L=30nm) à différents temps de stress : 100µs (noir), 300ms (rouge), 10s (bleu) et
100s (vert) en représentation normale (à gauche) et de Weibull (à droite). (Lignes) Loi normale
utilisée pour décrire les distributions. La loi normale permet ici de capturer l’essentiel de la
dégradation mais rate parfois les queues de distribution
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Figure 3.4 – (Symboles) Distributions de ∆VT mesurées sur des transistors présentant une
grande sensibilité au piégeage. (Lignes) La loi normale utilisée pour modéliser la dégradation
BTI est clairement inadaptée pour expliquer la dégradation

Notamment, il est possible de mesurer une claire déviation à la loi normale sur des tech-
nologies plus sensibles au piégeage. La Figure 3.4 montre des ∆VT mesurés sur des transistors
NMOS d’une technologie avec beaucoup de piégeage rapide, on a également représenté la loi
normale.

Sur de tels transistors, on voit bien que la loi normale apparait comme clairement inadaptée
pour décrire les distributions de ∆VT . Il est donc important de trouver un modèle permettant
de mieux estimer cette dégradation mesurée sur nos dispositifs.

3.2.1.2 Origine de la forme des distributions de ∆VT

Avant de présenter les différents modèles permettant de décrire les distributions de ∆VT ,
on cherche à savoir pourquoi ces distributions dévient de la loi normale. Le résultat est en effet
surprenant sachant que les distributions de VT avant et au cours du stress BTI, elles, suivent
une loi normale (comme on a pu le voir sur la Figure 3.2).

L’origine de cette déviation par rapport à la loi normale vient de l’absence de corrélation
entre la tension de seuil initiale des petits transistors n’ayant pas subi de stress BTI (VT0) et le
∆VT obtenu après stress. On a reporté les ∆VT mesurés après un stress de 100s à V gStress = −2V
en fonction de la tension de seuil initiale VT0 sur la Figure 3.5.

On voit bien que les transistors avec le plus faible VT0 (respectivement plus fort) ne donnent
pas le plus fort ∆VT (respectivement plus faible). C’est cette absence de corrélation qui entraine
la perte de la � normalité � pour les distributions de ∆VT .
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Figure 3.5 – (Symboles) Corrélation entre les ∆VT mesurés sur des transistors de petites tailles
(W=80nm, L=30nm) après 100s de stress à V gstress = −2V et le VT0. Aucune corrélation n’est
trouvée entre les deux grandeurs

3.2.2 Modèles analytiques décrivant les distributions de ∆VT sur des dispo-
sitifs de taille nanométrique

Ces résultats de distribution � non-normale � ont déjà été observés à plusieurs reprises
dans la littérature [1], [7], [3]. Plusieurs modèles ont été proposés pour permettre de décrire les
distributions mesurées. Dans cette partie, on présentera les deux modèles les plus utilisés.

Le premier modèle étudié ici a été proposé par Ben Kaczer [3]. Il se base uniquement sur le
rôle de pièges d’oxyde dont le nombre suit une loi de Poisson et l’influence sur le ∆VT suit une
loi exponentielle.

Le second modèle étudié a été proposé pour la première fois par Stewart E. Rauch [1] et plus
tard repris par Vincent Huard [5]. Ce modèle se base sur la concurrence entre deux phénomènes :
la création de défauts et leur destruction. Chaque procédé suit lui aussi une loi de Poisson et
l’influence des pièges est supposée Gaussienne.

3.2.2.1 Modèle de Kaczer - Defect Centric Model

Récemment, un nouveau modèle a été développé pour expliquer ces distributions de ∆VT qui
dévient de la loi normale classique. Développé par Ben Kaczer [3], ce modèle permet de mieux
décrire les résultats obtenus expérimentalement. Étant donné que ce modèle est exclusivement
centré sur le rôle des défauts, on se référera par la suite à ce modèle sous le nom de DCM pour
Defect-Centric Model. L’essentiel des calculs nécessaires pour la mise au point de ce modèle
sont reportés dans l’annexe de cette partie : Annexe B.

Ce modèle se base sur deux hypothèses principales. La première est que le décalage de
tension de seuil provoqué par des pièges individuels suit une loi exponentielle dont les PDF et
CDF sont rappelées ici :
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3.2. Caractérisation de la variabilité dynamique

Figure 3.6 – (Symboles) Histogramme des sauts de ∆VT obtenus après 10s de charge des pièges
à V gstress = −2V selon la technique expliquée dans le Chapitre 1. Les sauts discrets de ∆VT
dus à la relaxations des pièges suivent une loi exponentielle

fexp(∆VT , η) =
1

η
e
−

∆VT
η (3.2)

Fexp(∆VT , η) = 1− e
−

∆VT
η (3.3)

Avec η qui correspond à l’influence moyenne des pièges sur le VT .
Cette hypothèse est vérifiée expérimentalement par des mesures de remplissage/vidage dont

la technique est présentée en détail dans le Chapitre 1. Une population de ≈180 transistors est
stressée pendant 10s à V gStress=-2V et la relaxation des transistors a été mesurée après ces 10s
de stress. Les décalages discrets de tension de VT , dus au dé-piégeage des porteurs capturés sont
regroupés dans un histogramme et les résultats sont présentés sur la Figure 3.6.

On peut voir que les amplitudes des sauts discrets de ∆VT dues à la relaxation des pièges
obéissent globalement à une loi exponentielle. Il est aussi intéressant de noter que ces mesures
ont été réalisées sur transistors FDSOI et que l’on observe aussi, comme sur les dispositifs
BULK, une � queue de distribution � pour les forts ∆VT qui dévient de la loi exponentielle.
Une explication pour cet écart à la loi exponentielle sur dispositifs FDSOI sera proposée dans
la Section 2.

Si on considère maintenant que n défauts sont présents dans la grille de chaque transistor,
alors la PDF à laquelle doit obéir une telle population de dispositifs s’obtient par n convolutions
des PDFs données par l’équation 3.2. Les PDFs et CDFs obtenues après calcul des convolutions
sont données par les équations :
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fn(∆VT , η) =
e
−

∆VT
η

(n− 1)!

∆V n−1
T

ηn
(3.4)

Fn(∆VT , η) = 1−
Γ

(
n,

∆VT
η

)
(n− 1)!

(3.5)

Avec Γ qui représente la fonction Gamma étendue définie par :

Γ

(
n,

∆VT
η

)
=

∫ ∞
∆VT /η

tn−1e−tdt (3.6)

Ces formules sont importantes mais elles ne représentent toujours pas totalement la réalité.
En effet, il est clair que le nombre de défauts présents dans chaque transistor n’est pas identique
d’un transistor à l’autre. La deuxième hypothèse importante du DCM est de supposer que, dans
des transistors de petites dimensions, le nombre de défauts présents dans l’oxyde suit une loi
de Poisson dont la formule de la PDF est rappelée ici :

fN,Poiss(n) =
e−NNn

n!
(3.7)

Avec N qui représente le nombre moyen de défauts dans la grille des transistors.
Ainsi, en sommant toutes les distributions Fn pondérées par la probabilité de Poisson, on

obtient la CDF qui permet de modéliser les distributions de ∆VT sur des transistors de petites
dimensions :

FN,DCM (∆VT ) =
∞∑
n=1

fN,Poiss(n)Fn(∆VT ) (3.8)

Ce qui donne :

FN,DCM (∆VT , η) =

∞∑
n=1

e−NNn

n!

1−
Γ

(
n,

∆VT
η

)
(n− 1)!

 (3.9)

Et la PDF par dérivation de la CDF :
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fN,DCM (∆VT , η) = e−N

δ(∆VT ) +N
e
−

∆VT
η

η
0F1

(
2;N

∆VT
η

) (3.10)

Avec 0F1 qui représente la fonction hypergéométrique définie par :

0F1

(
2;N

∆VT
η

)
=

∞∑
k=0

Nk∆V k
T

(k + 1)!(k!)2ηk
(3.11)

Le terme δ(∆VT ) rend compte de la fraction de dispositifs qui ont un ∆VT nul (i.e les
dispositifs sans aucun piège). On notera que ce terme tend vers 0 quand le nombre de pièges
moyen, N, augmente.

En calculant les moments de la PDF (équation 3.10), il est possible de remonter à deux
formules simples qui lient le nombre moyen de défauts (N) présents dans les transistors et leurs
impacts moyens (η) sur le VT à la valeur moyenne de la dégradation (µ∆VT ) et la variance de
la dégradation (σ∆VT ). Ainsi, après calculs, on obtient :

µ∆VT = Nη (3.12)

σ∆V 2
T = 2Nη2 (3.13)

En utilisant les formules 3.12 et 3.13 on est maintenant capable de modéliser les distributions
de ∆VT mesurées sur des dispositifs de petites dimensions. Un des intérêts majeurs du modèle
est l’aspect pratique de ces deux équations : par un simple calcul de moyenne et de variance
des distributions mesurées, on est capable de retrouver le nombre moyen de défauts N et leurs
impacts moyens η donnés par les formules 3.14 et 3.15 respectivement :

N =
2(µ∆VT )2

(σ∆VT )2
(3.14)

η =
(σ∆VT )2

2µ∆VT
(3.15)

Le couple de paramètres (N, η) sont les deux seuls paramètres nécessaires pour utiliser le
DCM.
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3.2.2.2 Modèle de Skellam

Le deuxième modèle permettant de décrire ces distribution de ∆VT a été proposé pour la
première fois par Stewart E. Rauch [1] et se base sur les travaux de Skellam [2]. Par la suite, on
se référera donc à ce modèle comme modèle de Skellam.

Le premier point important du modèle est de considérer que la dégradation NBTI est prin-
cipalement due à la génération d’états d’interface et à l’accumulation de charges dans l’oxyde.
De ce fait, le procédé stochastique à l’origine du NBTI est de nature discrète.

Le second point est qu’il y a une concurrence dans la relaxation de la dégradation entre :
la re-passivation des états d’interface (qui est une caractéristique prévue par le modèle de
Réaction-Diffusion) et le procédé de dé-piégeage des pièges d’oxyde.

Ces deux hypothèses entrainent que le procédé contrôlant le nombre de charges ∆N ne suit
pas une loi de Poisson classique. C’est en fait la différence entre deux lois de Poisson, que l’on
appelle une distribution de Skellam [1].

En effet, si on considère les deux variables aléatoires indépendantes C et D (pour Création
et Destruction) toutes deux suivant une loi de Poisson avec comme valeur moyenne µC et µD.
Alors, en calculant la valeur moyenne et la variance de la différence on obtient :

µ(C −D) = µC − µD (3.16)

V ar(C −D) = µC + µD (3.17)

De ce fait, on peut calculer le facteur de dispersion R qui est défini par le rapport entre la
variance et la moyenne :

R =
V ar(C −D)

µ(C −D)

=
µC + µD
µC − µD

> 1

(3.18)

Le facteur R > 1 montre que la différence de deux procédés de Poisson ne suit pas une loi
de Poisson (R = 1 si le procédé suit une loi de Poisson classique).

Lorsqu’une charge est créée ou détruite, cela entraine un décalage discret du VT des transis-
tors. La hauteur du saut est, elle aussi, distribuée aléatoirement et dépend de sa position dans
l’oxyde et de la position des dopants dans le canal. De ce fait, les procédés de Création et de
Destruction sont modélisés par un procédé dit � Poisson composé � défini par :

∆VT (t) =

N(t)∑
i=1

Si (3.19)

Avec N(t) la variable aléatoire donnant la variation du nombre de défauts dans la structure.
N(t) suit un procédé de Poisson et Si des variables aléatoires indépendantes entre elles et avec
N(t) qui représente l’impact des pièges sur le ∆VT .

En développant l’expression précédente on obtient :
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∆VT (t) =

NC(t)∑
i=1

Si −
NC(t)+ND(t)∑
i=NC+1

Si (3.20)

On définit la variable aléatoire normalisée U par :

U =
S

KQ
(3.21)

Avec KQ qui représente l’impact moyen des pièges donné par :

KQ =
q ·Tox,Eff
εOx ·W ·L

(3.22)

En considérant uniquement la variation de charges lors du stress BTI, on peut réécrire
l’équation 3.20 en :

∆VT (t) ≈ KQ

∆N∑
i=1

U
′
i (3.23)

Pour les larges valeurs de ∆N la somme
∑∆N

i=1 U
′
i tend vers une distribution normale de valeur

moyenne µ = ∆N et de variance σ =
√

∆N(φ− 1) avec φ le facteur � d’extra-dispersion � φ,
qui représente la dispersion de notre procédé par rapport à ce qui aurait résulté d’un simple
procédé de Poisson, définie par :

φ ≡ V ar(∆VT )

KQµ(∆VT )
=
µC + µD
µC − µD

(1 + V ar(U)) (3.24)

Après calculs, on en déduit la PDF de la distribution de Skellam :

fSkell(∆VT ) ≈
∞∑
n=0

θ∗

(
∆−m√
m(φ− 1)

)
√
m(φ− 1)

e−µ(∆)µ(∆)m

m!
(3.25)

Avec ∆ =
∆VT
KQ

et θ∗ la PDF de la loi normale réduite. Pour m=0, θ∗ est pris égal à la

fonction de Dirac δ(x).
Par intégration de la PDF, on en déduit la CDF de la distribution de Skellam :
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Figure 3.7 – (Symboles) Distributions de ∆VT mesurées sur des PMOS de petites tailles
(W=80nm, L=30nm) à différents temps de stress : 100µs (noir), 300ms (rouge), 10s (bleu) et
100s (vert) en représentation normale (à gauche) et de Weibull (à droite). (Lignes) Modèle de
Skellam utilisé pour décrire les résultats expérimentaux

FSkell(∆VT ) ≈
∞∑
n=0

Θ

(
∆−m√
m(φ− 1)

)
e−µ(∆)µ(∆)m

m!
(3.26)

Où Θ est la CDF de la loi normale standard. Pour m=0, Θ est égal à la fonction de Heavyside
H(x).

En utilisant cette expression analytique, on va maintenant être capable de mieux décrire les
distributions de ∆VT mesurées précédemment sur nos dispositifs.

3.2.3 Description des distributions de ∆VT sur une technologie FDSOI stan-
dard avec les modèles de Skellam et de Kaczer

Dans cette partie on va chercher à confronter les modèles de Skellam et de Kaczer aux
résultats obtenus expérimentalement. Dans un premier temps, on se concentrera sur les résultats
obtenus sur une technologie � stable �, c’est à dire les résultats de la Figure 3.3, où la loi
normale permettait une bonne description de la majeure partie de la distribution mais omettait
une partie des queues de distributions.

3.2.3.1 Modélisation des distributions avec le modèle de Skellam

En utilisant la CDF du modèle de Skellam, donnée par la formule 3.26, il est possible
de modéliser les résultats expérimentaux de la Figure 3.3 précédemment modélisés avec la loi
normale. Sur la Figure 3.7, on a reporté les distributions de ∆VT aux différents temps de stress
de la Figure 3.3 et la loi normale a été remplacée par la CDF du modèle de Skellam.

Les distributions de ∆VT sont correctement reproduites par le modèle de Skellam. On re-
marque que, en plus de la partie principale des distributions qui était déjà bien reproduite par la
loi normale, les queues de distributions, sont, elles aussi, un peu mieux décrites par ce modèle.
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Figure 3.8 – Var(∆VT ) tracée en fonction de KQµ(∆VT ) aux différents temps de stress. La
corrélation permet d’évaluer le paramètre φ=2

Seule la queue de distribution des faibles valeurs de ∆VT pour le temps de stress tstress=300ms
dévie un peu du modèle.

Les deux paramètres nécessaires pour utiliser le modèle de Skellam sont déterminés par :
(a) Pour KQ, le paramètre est fixé par la structure des dispositifs, et est égal à 2.9 mV pour
nos transistors.
(b) Pour φ, le paramètre est extrait en traçant la variabilité de la dégradation aux différents
temps de stress en fonction de la valeur moyenne de la dégradation. Le paramètre est extrait
dans la Figure 3.8 et est égal à 2.

Il est intéressant de noter qu’un paramètre φ égal à 2 implique un procédé de destruction
nul (i.e. µD=0). Ce résultat témoignerait d’une absence de re-passivation des états d’interface
et impliquerait que toute la partie recouvrable après un stress NBTI proviendrait exclusivement
du dé-piégeage de pièges d’oxyde. De manière générale, le paramètre φ obtenu par le modèle de
Skellam est toujours très proche de 2 [1], [5].

3.2.3.2 Modélisation des distributions avec le modèle de Kaczer

On cherche maintenant à modéliser ces résultats expérimentaux en utilisant le DCM. On
reprend les données expérimentales de la Figure 3.3 et, pour les quatre temps de stress, on calcule
les couples de paramètres (N, η) en utilisant les formules 3.14 et 3.15. Ces quatre couples de
paramètres obtenus sont résumés dans le tableau 3.1.

Grâce à ces couples il est possible d’utiliser la formule 3.9 pour modéliser les distributions de
∆VT aux différents temps de stress. Les résultats des distributions de ∆VT et de la modélisation
en utilisant le DCM sont présentés sur la Figure 3.9.

Le modèle permet de très bien décrire les distributions obtenues expérimentalement aux
quatre temps de stress. On voit notamment que les queues de distribution sont très bien cap-
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Temps de stress Nombre de défauts N Impact des Défauts η (mV)

100µs 2.6 2.92

300ms 7.55 3.08

10s 11.37 2.95

100s 13.82 3.11

Table 3.1 – Liste des couples de paramètres (N,η) calculés aux 4 différents temps de stress. Ces
paramètres sont utilisés par le DCM dans la Figure 3.9 pour décrire les distributions de ∆VT
mesurées expérimentalement

Figure 3.9 – (Symboles) Distributions de ∆VT mesurées sur des PMOS de petites tailles
(W=80nm, L=50nm) à différents temps de stress : 100µs (noir), 300ms (rouge), 10s (bleu) et
100s (vert) en représentation Normale (à gauche) et de Weibull (à droite). (Lignes) DCM utilisé
pour décrire les résultats expérimentaux

turées par le DCM. En effet, les ∆VT les plus faibles, qui échappaient auparavant à la loi normale
(Figure 3.3) et un peu au modèle de Skellam (Figure 3.7) sont, cette fois, très bien modélisés
par le modèle, comme on peut le voir sur la représentation de Weibull.

Il est aussi intéressant de commenter les paramètres utilisés par le modèle. En effet, on
remarque un des grands intérêts du modèle : le sens physique des paramètres extraits. On voit
une augmentation constante du nombre de défauts dans les dispositifs avec le temps de stress.
Le nombre de pièges remplis lors du stress passe de ≈ 2.6 à ≈ 13.8. En terme de densité, donnée
par N/WL, la dégradation passe d’une densité effective de pièges de 1.08x1011 cm−2 à 100 µs
de stress à une densité de 5.7x1011 cm−2 à 100s de stress qui sont des valeurs typiquement
observées pour le NBTI sur de grands dispositifs [3].

Enfin, on remarque que, quel que soit le temps de stress, l’impact moyen des pièges ne
change pas : on extrait une valeur de η constante au cours du stress avec η ≈ 3mV). Ce résultat
montre que l’influence des pièges est indépendante du temps de stress, c’est à dire que les
pièges chargés au cours du stress ont en moyenne le même impact sur le VT . Un dernier point
intéressant à noter est que l’on retrouve l’impact moyen des pièges mesurés au cours des mesures
de piégeage/dé-piégeage (pour rappel, sur la Figure 3.6 on avait extrait η ≈ 2.6mV).

Cet aspect logique des valeurs extraites contribue à montrer que les paramètres (N, η) ne
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sont pas juste des � paramètres de fit � mais ont bien un vrai sens physique.

3.2.4 Limites des modèles de Skellam et de Kaczer

On a vu que les deux modèles permettaient de mieux décrire les distributions de ∆VT que
la loi normale classique. Cependant, il est intéressant de déterminer les capacités de ces deux
modèles à décrire des distributions de ∆VT lorsqu’elles dévient nettement de la loi normale.

Dans cette partie on cherchera à déterminer la validité des deux modèles dans des cas
extrêmes, où la loi normale est clairement inadaptée pour modéliser les dégradations mesurées.
On montrera notamment une étude dans laquelle le nombre de dispositifs testés était très grand.
De plus, on reprendra les résultats de la Figure 3.4, obtenus pour des dispositifs présentant une
sensibilité particulière au piégeage, et on montrera les descriptions données par les deux modèles.

3.2.4.1 Mesures sur un très grand nombre de dispositifs

Le premier point sur lequel il est possible de différencier ces modèles se trouve dans le
comportement au niveau des queues de distribution. En effet, c’est autour des +/- 3σ que l’écart
entre les deux modèles est le plus important. Récemment, une étude approfondie sur plus de
cent mille transistors a été menée par Damien Angot [8] afin de comparer la distribution mesurée
expérimentalement aux prédictions faites par les deux modèles. Grâce à un tel échantillonnage,
les comparaisons ont pu se faire jusqu’à des valeurs de +/- 4.5σ. Les résultats de cette étude
sont présentés sur la Figure 3.10 et ont montré que le DCM était légèrement plus adapté que
le modèle de Skellam pour décrire ces distributions de ∆VT , notamment pour les très grandes
valeurs de σ.

3.2.4.2 Mesures sur des transitors d’une technologie présentant de nombreux
pièges

On revient maintenant sur les mesures de transistors NMOS qui présentaient de fortes
dégradations du VT pour des valeurs très faibles de la tension de stress (résultats de la Figure
3.11). On avait montré que dans ce cas, la loi normale était incapable de fournir une bonne
description de la distribution de ∆VT . On cherche maintenant à savoir si le modèle de Skellam
et le DCM sont capables de mieux décrire les distributions expérimentales.

La Figure 3.11 montre les données obtenues expérimentalement et les modélisations données
par la loi normale (a), le DCM (b) et le modèle de Skellam (c).

Cette fois ci, la CDF donnée par le modèle de Skellam, bien que meilleure que la loi normale,
n’est guère satisfaisante pour décrire la dégradation obtenue. On remarque également que le
paramètre utilisé par le modèle pour le fit φ=7.3, est très loin des valeurs habituelles. Ceci
laisse à penser que le paramètre a finalement peu de sens physique.

Seule la CDF donnée par le DCM décrit ici correctement l’essentiel de la dégradation. Le
modèle indiquerait par ailleurs que le nombre de pièges remplis au cours du stress serait très
faible (autour de 3.3 à 1000s de stress) mais que leur impact serait importants (η ≈6mV). Ce
résultat expliquerait pourquoi la loi normale serait complètement inadaptée pour modéliser les
distributions de ∆VT mesurées sur ces transistors. En effet, la loi normale est efficace pour
décrire des distributions de dispositifs comportant un grand nombre de pièges. Cependant, les
transistors testés ici ont un nombre de pièges très faible tandis que leur impact sur le VT est
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Figure 3.10 – Comparaison des modèles de Skellam et de Kaczer avec une distribution des
∆VT obtenus après stress NBTI sur plus de 100000 transistors FDSOI réalisés en technologie
28nm [9]

important. C’est cette combinaison qui expliquerait cette grande déviation entre la loi normale
et les distributions mesurées.

Très récemment, une étude très similaire à la nôtre a été réalisée par Intel [10] sur des
transistors FinFETs. Les conclusions de ces travaux arrivent au même constat, à savoir que le
DCM est plus adapté que le modèle de Skellam pour décrire les distributions de ∆VT sur des
transistors de petite taille.

Pour ces raisons, on se concentrera désormais uniquement sur le seul DCM dans la suite de
ce Chapitre.

3.2.5 Problématique soulevée par le DCM

Le DCM se base sur une hypothèse principale essentielle qui stipule que l’influence des
défauts sur le VT des transistors suit une loi exponentielle. Lors de la mise au point du modèle,
l’explication principale avancée pour justifier cette distribution exponentielle était l’existence
d’un couplage entre les dopants présents dans le canal des dispositifs BULK et les défauts
présents dans l’oxyde. Les dopants positionnés aléatoirement dans le canal créent des � chemins
de percolation � qui forment des passages préférentiels empruntés par les porteurs quand ils
circulent de la source vers le drain (voir Figure 3.12 (gauche)).

Les pièges d’oxyde sont, eux aussi, positionnés aléatoirement dans toute la grille des tran-
sistors. Lors de stress BTI ils peuvent se charger d’un porteur et ainsi obstruer la circulation
du courant au-dessous du piège par répulsion électrostatique. Si, par hasard, les pièges chargés
viennent à se retrouver au-dessus d’un chemin de percolation, ils peuvent couper la route des
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Figure 3.11 – (Symboles) Distributions de ∆VT mesurés sur des transistors présentant une
grande sensibilité au piégeage.(Lignes) L’efficacité des modèles de Skellam (bas gauche), de
Kaczer (bas droite) et de la loi normale (haut) sont comparés aux distributions de ∆VT mesurées
à différents temps de stress : 10ms (noir), 1s (rouge), 1000s (bleu)
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Figure 3.12 – Schématisation des potentiels formés par les dopants présents dans le canal
de transistors BULK et du � chemin de percolation � emprunté par les porteurs. (Gauche)
Transistor sans piège d’oxyde chargé. (Droite) Pièges d’oxyde chargés, un piège bloque le flux
de porteur

porteurs comme on peut le voir sur la Figure 3.12 (droite). Cette coupure du chemin de perco-
lation entraine un très fort décalage du VT du transistor et c’est ce phénomène qui expliquerait
la loi exponentielle suivie par l’influence des pièges sur le VT .

Le problème levé par cette conclusion est que le modèle ne pourrait s’appliquer qu’à des
transistors avec une population de dopants dans le canal, i.e. essentiellement des technologies
BULK planaires. Or on a montré expérimentalement, avec les résultats de la Figure 3.6, que
l’on pouvait obtenir des distributions exponentielles de l’influence des pièges sur des films non
dopés. De plus, on a montré l’efficacité du DCM pour décrire des distributions de ∆VT obtenues
sur de petits dispositifs FDSOI avec les Figures 3.9 et 3.11. On va donc s’intéresser dans la suite
de ce Chapitre à l’origine de cette distribution exponentielle de l’influence des pièges d’oxyde
et à la validité de l’emploi du DCM pour décrire des distributions mesurées sur des transistors
FDSOI.

3.3 Simulations électrostatiques et Mesures Expérimentales

Dans la partie précédente, on a identifié le DCM comme étant le modèle le plus apte à décrire
les distributions expérimentales de ∆VT obtenues sur des transistors de petite taille. Cependant,
on a vu qu’une des hypothèses du DCM était justifiée par une théorie qui ne pouvait être utilisée
dans le cas de dispositifs FDSOI. En effet, l’idée selon laquelle l’impact des pièges sur le ∆VT
suit une distribution exponentielle à cause de chemins de percolations générés par un couplage
� Dopants-Pièges d’Oxyde � est invalide sur des transistors FDSOI comportant des films non-
dopés.

En particulier, une étude comparant la variabilité sur dispositifs BULK et FDSOI a montré
que les dopants présents dans le canal n’avaient pas d’influence sur le ∆VT des dispositifs [8].

Dans cette partie, on s’intéressera donc plus particulièrement à la raison première de cette
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Figure 3.13 – Schéma des structures FDSOI trigate (gauche) et FDSOI planaires (droite)
utilisées pour les simulations

distribution exponentielle de l’influence des pièges sur le ∆VT .

Le travail présenté dans cette partie a été publié dans le journal TED [11].

3.3.1 Description de la simulation

Pour déterminer l’influence des charges piégées sur le VT des transistors, on réalise des
simulations électrostatiques 3D d’une structure FDSOI.

3.3.1.1 Structure FDSOI simulée

Deux structures ont été modélisées : un transistor planaire FDSOI et un transistor tri-gate
FDSOI (voir Figure 3.13). Pour le transistor planaire, la grille est juste présente au-dessus du
film Silicium alors qu’elle est aussi présente sur les flancs pour le transistor tri-gate. L’épaisseur
physique de l’oxyde de grille est tox=3nm et sa permittivité relative κ = 9.75 dans le but
d’avoir une EOT de 1.2nm proche de celle de nos dispositifs expérimentaux. Les dimensions de
la structure simulée sont prises proches des structures testées expérimentalement, la largeur de
grille W est de 80nm et la longueur L de 30nm. L’épaisseur du film de Silicium est de 8nm et il
est non-dopé (i.e. on considère un dopage résiduel Na ≈ 1.45 x 1015 cm−3). Le dopage dans les
sources et drains est pris égal à N ≈ 5x1019 cm−3. Le BOX des structures FDSOI simulées est
de 145nm (qui est l’épaisseur du BOX des structures testées expérimentalement dans la partie
précédente).

3.3.1.2 Description du modèle - Équation de Poisson et de Drift-Diffusion

Les simulations sont basées sur la résolution par éléments finis de l’équation de Poisson pour
obtenir le potentiel dans la structure :

div(ε ·
−−→
grad(V )) = ρ+Qox (3.27)
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Avec V le potentiel électrostatique dans la structure et ρ la densité volumique de charge
dans les différentes zones de la structure. On aura donc ρ=0 dans toute la structure sauf dans
le film où il sera égal à :

ρ = q.

R(x, y).n0.e

V

kT −R(x, y).p0.e
−
V

kT +Na

 (3.28)

Avec R(x,y) un facteur de correction quantique.
Étant donné que l’on cherche à étudier l’influence de pièges uniquement sur le VT (i.e. sous

le seuil), on peut simplifier le paramètre ρ en faisant l’approximation :

ρ = q.Na (3.29)

Enfin, la grandeur Qox représente la charge piégée dans l’oxyde. On considère que la distri-
bution spatiale de la charge obéit à une distribution Gaussienne définie par :

Qox =
q√

2.π.σ
e
−

(x− x0)2 + (y − y0)2 + (z − z0)2

2σ2


(3.30)

On a choisi de considérer une telle répartition gaussienne de la charge de façon à ce que
l’intégrale de la distribution sur tout l’espace soit égale à la charge ponctuelle q :

q =

∫ ∫ ∫
Qox · dx · dy · dz (3.31)

Les coordonnées (x0, y0, z0) représentent la position de la charge dans l’oxyde. La déviation
standard σ détermine le confinement de la charge autour de sa position. On choisit σ suffisam-
ment petit pour capturer l’aspect ponctuel de la charge piégée et assurer en même temps une
distribution lisse pour éviter les divergences lors de la résolution de l’équation de Poisson. De
ce fait, on fixe σ égal à tox/5 dans les simulations.

Pour obtenir le courant de drain, on résout également l’équation de la continuité du courant
de � drift-diffusion � donnée par :

div(q.n.µ.
−−→
grad(Uc)) = 0 (3.32)

Avec Uc le quasi niveau de Fermi des électrons. La densité de porteurs dans le film, n, est
calculée par une statistique de Boltzmann :
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n = R(x, y).n0.e

V − Uc
kT (3.33)

Le paramètre R(x,y) correspond à la correction de Hanch [12] et permet de prendre en
compte le confinement quantique des porteurs :

R(x, y) =

1− e
−
(x
λ

)2

1− e

−
(
W − x
λ

)2
1− e

−
(y
λ

)2

1− e

−
(
tSi − y
λ

)2 (3.34)

Où λ est définie par :

λ =
h̄√

2mekT
(3.35)

Avec me la masse d’un électron. En pratique on a λ ≈1.2nm.
En utilisant ces équations, on est capable de simuler l’influence d’une charge sur le potentiel

électrostatique de la structure et sur la conduction dans le canal, quelque soit la position de la
charge piégée.

Sur la Figure 3.14, on a représenté l’influence d’une charge élémentaire sur la densité de
porteur dans le canal dans le plan Y=L/2. On voit que la charge modifie clairement la conduction
et, de ce fait, le VT du transistor.

C’est sur l’effet de cette charge unique, en fonction de sa position dans l’oxyde, que l’on va
se concentrer dans la suite de ce Chapitre.

3.3.2 Résultats de simulations en éléments finis

On s’intéresse maintenant à l’impact d’une charge sur le VT du transistor en fonction de sa
position. Pour ce faire, on réalise une cartographie de l’influence de la charge en fonction de son
emplacement dans l’oxyde de grille. Deux positions particulières sont étudiées : l’interface entre
l’oxyde face avant (GOX pour Gate OXyde) et le film de Silicium et l’interface entre l’oxyde face
arrière (BOX pour Buried OXyde) et le Film de Silicium. Ces cartographies de ∆VT générées
par une charge unique à ces deux interfaces sont présentées sur la Figure 3.15.

Dans les deux cas, on obtient une influence en forme de dôme avec le maximum d’influence
qui est atteint lorsque la charge est positionnée au milieu du canal. Ces résultats sont cohérents
avec ceux obtenus pour des simulations sur des FinFET FDSOI [13] ou des nanofils [14]. Un
autre résultat important est qu’une charge située à l’interface BOX/Si a une importance bien
plus grande qu’une charge située à l’interface GOX/Si. La raison de cette différence vient des
différentes capacités de grille face avant et de Box comme cela à déjà été reporté dans [15], [16].

Qualitativement, une charge située dans la grille face avant ne peut générer, selon nos si-
mulations, de valeur de ∆VT supérieure à 5mV tandis qu’une charge située dans la grille face
arrière peut provoquer des ∆VT qui dépassent 10mV.
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Chapitre 3. Variabilité dynamique sur des transistors FDSOI de tailles <0.1µm2

Figure 3.14 – Coupes de transistors TriGate en Y=L/2 avec une charge unique placée à
différentes positions dans l’oxyde de grille. (Haut) Aucune charge présente dans la grille (Milieu)
Une charge présente dans un coin de la grille. (Bas) Une charge présente au milieu de la grille
en (x0 = W/2, y0 = L/2, z0 = tsi)

Les résultats sont présentés ici pour des transistors FDSOI planaires. Toutefois, des résultats
équivalents ont été obtenus sur transistors tri-gate FDSOI pour une charge située sur la grille du
dessus ou des côtés. Dans la suite de ce Chapitre, on se concentrera donc sur la seule structure
FDSOI planaire.

3.3.3 Distributions Exponentielles et DCM

On a maintenant un outil qui permet de calculer l’influence des pièges sur le VT des transis-
tors quelles que soient leurs positions. Le but est maintenant de faire le lien entre les résultats
expérimentaux et les simulations. Dans un premier temps, on va chercher à retrouver la distri-
bution exponentielle de l’influence des pièges. Puis on cherchera à retrouver les distributions
prédites par le DCM.

3.3.3.1 Dispositifs avec exactement une charge - Simulations Monte Carlo

Pour se rapprocher des conditions réelles des résultats précédents, la charge est maintenant
placée de façon aléatoire dans les deux régions de diélectriques : le GOX ou le BOX. Le ∆VT
généré par la charge dans l’oxyde est reconstruit via la formule 3.36 qui permet, grâce aux
dômes obtenus dans la partie précédente, d’obtenir le ∆VT induit par la charge piégée quelle
que soit sa position dans la structure.

∆VT (x, y, z) = ∆VT,Dome(x, y)

(
1− z

Tox

)
(3.36)
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3.3. Simulations électrostatiques et Mesures Expérimentales

Figure 3.15 – Simulation des ∆VT générés par une charge unitaire en fonction de sa position
à l’interface GOX/Si (Haut) et à l’interface BOX/Si (Bas). Le transistor simulé a une longueur
de grille de L=30nm et une largeur de W=80nm. Dans les deux cas, une influence en forme de
dôme est obtenue
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Chapitre 3. Variabilité dynamique sur des transistors FDSOI de tailles <0.1µm2

Avec Tox l’épaisseur de l’oxyde (GOX ou BOX).

Pour reproduire l’influence des charges sur le ∆VT , on réalise des simulations Monte Carlo
pour générer 20000 dispositifs avec exactement une charge dans le GOX ou le BOX. Étant
donné que l’on se place dans une configuration de stress BTI, la tension de stress appliquée est
uniforme sur toute la surface de la grille. De ce fait, la charge piégée obéit donc à une loi de
répartition uniforme dans les directions x et y. De plus, comme le potentiel est uniforme sur
toute la surface de la grille, le champ vertical favorisant le piégeage est, lui aussi, uniforme dans
tout l’oxyde de grille. Au final, on en déduit qu’aucune position dans l’oxyde n’est privilégiée
pour la position de la charge piégée. On considère donc que la position de la charge dans l’oxyde
obéit à une loi uniforme dans les 3 directions de l’espace (x,y,z).

On va étudier 3 cas de figure particuliers :
(a) Lorsque la charge est exclusivement placée dans le GOX.
(b) Lorsque la charge est exclusivement placée dans le BOX.
(c) Quand les charges sont présentes à la fois dans le GOX et le BOX avec des concentrations
de 95 % dans le GOX et 5 % dans le BOX. Notons que ce ratio est pertinent par rapport aux
concentrations de pièges mesurés sur les BOX et GOX de dispositifs FDSOI [17].

La Figure 3.16 montre les histogrammes de ∆VT obtenus quand une charge est présente
uniquement dans un des deux oxydes de grille (cas (a) et (b)). On voit que le ∆VT est dis-
tribué de façon exponentielle dans les deux cas avec différentes valeurs de η (ηGOX et ηBOX).
On retrouve donc la distribution exponentielle de l’impact des charges sur le ∆VT , observée
dans les technologies BULK [18], et mesurée également sur nos dispositifs FDSOI. Ces résultats
démontrent que la loi exponentielle de l’influence des charges provient uniquement de la sensi-
bilité particulière du VT à une charge (i.e. la forme de dôme obtenue précédemment) et d’une
répartition uniforme des charges dans l’oxyde.

En particulier, il n’est pas nécessaire d’utiliser une quelconque corrélation entre les dopants
présents dans le film et les charges présentes dans l’oxyde pour expliquer cette distribution
exponentielle, comme cela est fait communément pour les technologies BULK [18], [19].

Qualitativement, on remarque aussi que le ηBOX extrait est 2.15 fois plus grand que le ηGOX .
Cela confirme que les charges présentes dans le BOX ont un impact bien plus important sur
le VT des transistors que les charges de la GOX. Une telle différence permet aussi d’expliquer
la queue de distribution visible sur la distribution expérimentale de la Figure 3.6. En effet, en
considérant le cas (c) avec une répartition des charges asymétrique entre le GOX et le BOX,
il est possible de bien reproduire cette écart à la loi exponentielle obtenue expérimentalement
comme cela est montré sur la Figure 3.17.

A ce niveau il est important de noter que le piégeage de charge dans la BOX est un évènement
tout à fait possible pour les valeurs de tensions de grilles appliquées expérimentalement qui
correspondent à une inversion faible pour l’interface Si/BOX. En particulier, d’autres exemples
de piégeage/dé-piégeage pour des concentrations très faibles de porteurs ont été observées, que
ce soit pour l’interface BOX/Si [17], ou plus couramment pour du RTN sous le seuil [20].

On précisera également que l’on ne réfute pas, ici, le modèle de chemin de percolation
établi sur BULK. Le point que l’on veut souligner est que la raison première de la distribution
exponentielle de l’influence des charges provient de la sensibilité particulière du VT à la position
des charges dans l’oxyde (i.e. le dôme) et de la répartition uniforme des charges dans l’oxyde.

Le modèle de percolation est probablement correct, mais il n’est pas la raison principale de
cette distribution exponentielle observée sur les transistors, que ce soit pour les technologies
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Figure 3.16 – Histogrammes des simulations des ∆VT induit par une charge unique positionnée
aléatoirement dans le GOX (cercles) ou le BOX (carrés). (pointillés) Loi exponentielle utilisée
pour modéliser les résultats de simulations

Figure 3.17 – Comparaisons entre les résultats expérimentaux de la Figure 3.6 (carrés) et
simulés (étoiles) des ∆VT induits par une charge unique. Les deux histogrammes présentent
une majeure partie suivant une distribution exponentielle et une queue de distribution bien
expliquée par la présence de pièges dans le GOX
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Chapitre 3. Variabilité dynamique sur des transistors FDSOI de tailles <0.1µm2

Figure 3.18 – Distributions cumulées des ∆VT obtenus par simulations Monte Carlo sur des
dispositifs avec exactement un défaut dans le GOX (Carrés) ou avec un nombre de défauts
moyen de 1 et suivant une loi de Poisson (Ronds). (Ligne) DCM

FDSOI ou BULK. Il est d’ailleurs tout à fait possible que ce modèle soit une explication aux
queues de distribution qui s’écartent de la loi exponentielle sur les dispositifs BULK (étant
donné l’absence de BOX).

3.3.3.2 Dispositifs avec plusieurs charges

On cherche maintenant à reproduire les résultats expérimentaux de distributions de ∆VT
semblables à la Figure 3.3. Pour ce faire, on ne va plus limiter à 1 le nombre de charges présentes
dans les différents dispositifs. Chaque dispositif simulé va se voir doter d’un nombre aléatoire de
pièges qui suivra une loi de Poisson (première hypothèse du DCM). Chaque piège sera positionné
aléatoirement dans le GOX des transistors et le ∆VT du dispositif sera calculé en sommant les
contributions individuelles de chaque piège.

La Figure 3.18 compare les distributions de ∆VT obtenues sur des dispositifs ayant :
(a) Exactement un défaut dans le GOX
(b) Le nombre de défauts dans le GOX qui suit une loi de Poisson centrée sur NPoisson=1

On constate que si le nombre de défauts est fixé exactement à 1, une saturation du ∆VT est
visible dans la distribution (voir Figure 3.18). Cependant, si le nombre de défauts moyen est
fixé à 1 mais suit globalement une loi de Poisson, alors cette saturation disparait complètement
et la distribution obtenue est bien reproduite par le DCM.

On cherche maintenant à reproduire le cas expérimental dans lequel le nombre de défauts
NPoisson augmente avec le temps de stress à cause du piégeage. La Figure 3.19 montre des
simulations Monte Carlo avec un nombre de pièges moyen, centré sur une loi de Poisson, variant
de 1 à 100. On a aussi représenté les descriptions réalisés avec le DCM à partir des couples (Nfit,
ηfit) extraits par le calcul de µ∆VT et σ∆VT des distributions simulées.
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3.3. Simulations électrostatiques et Mesures Expérimentales

Figure 3.19 – (Symboles) Distributions de ∆VT obtenues par simulations Monte Carlo pour des
dispositifs avec un nombre moyen de défauts suivant une loi de Poisson : 1 (noir), 5 (rouge), 20
(bleu) et 100 (vert). (Traits pleins) DCM (Pointillés) Loi normale. Les valeurs de Nfit données
par le DCM sont en accords avec celles utilisées pour les simulations Monte Carlo

Il est clair à ce niveau que ces simulations Monte Carlo qui combinent :
(i) une influence en forme de dôme sur le ∆VT des charges à l’interface
(ii) une répartition uniforme des charges dans l’oxyde
(iii) un nombre Poissonien de pièges dans l’oxyde
permettent de décrire toutes les caractéristiques des dégradations mesurées expérimentalement.
On note de plus, que les simulations Monte Carlo sont très bien expliquées par le DCM. Les
valeurs des couples (Nfit, ηfit) extraites par le DCM sont cohérentes : le modèle permet de
retrouver les nombres de pièges moyens (NPoisson) entrés en paramètres des simulations et
l’impact moyen des pièges (ηfit) est égal à la valeur de ηGOX (voir Figure 3.16).

Finalement, la Figure 3.19 permet aussi de mieux comprendre comment NPoisson affecte
les distributions de ∆VT . Quand NPoisson est faible (1 à 10), l’écart des distributions obtenues
par rapport à une loi normale est très important. Le DCM étant alors bien plus adapté que
la loi normale pour expliquer les distributions. Cependant, quand NPoisson devient assez grand
(typiquement ≥ 20), la différence est bien moins importante et la loi normale devient une bonne
approximation des distributions de ∆VT . On retrouve en fait le cas de dispositifs de grandes
tailles, i.e avec beaucoup de défauts, pour lesquelles les distributions de ∆VT peuvent être
modélisées par des lois normales classiques.

3.3.4 Influence de la dimension sur la variabilité dynamique

On va s’intéresser dans cette partie à l’influence de la taille des dispositifs sur les paramètres
du DCM à savoir : l’impact moyen des pièges et le nombre moyen de pièges. Cette influence sera
étudiée à la fois avec des résultats de mesures expérimentales et des résultats de simulations.
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Chapitre 3. Variabilité dynamique sur des transistors FDSOI de tailles <0.1µm2

Figure 3.20 – (Symboles) Distributions de ∆VT mesurées après 100s de stress à V gStress = −2V
sur des transistors de différentes tailles. (Lignes) DCM

3.3.4.1 Résultats expérimentaux

Une étude NBTI en fonction de la dimension des dispositifs a donc été réalisée. Les résultats
de cette étude sont présentés sur la Figure 3.20. On voit clairement que la variabilité due au
stress NBTI augmente avec la diminution de la dimension des dispositifs, comme cela a déjà
été observé pour des technologies BULK. Notons au passage que les tensions de seuil initiales
des transistors étaient indépendantes de la longueur de grille (grâce à un bon contrôle des
phénomènes de canaux courts). Cela implique que le même stress a été vu par les transistors
des différentes dimensions.

On constate donc que seule la variabilité de la dégradation (σ(∆VT )) augmente avec la
diminution des dimensions des dispositifs. La dégradation moyenne (µ(∆VT )), elle, est constante
quelle que soit la dimension des dispositifs. Ces résultats sont plus facilement visibles sur la
Figure 3.21. En particulier, on met en évidence le fait que σ(∆VT ) suit une loi de Pelgrom
avec une pente de 0.8mV.µm. Ces deux dépendances en

√
WL sont bien prédites par un simple

modèle de charge − sheet qui considère, lui aussi, que le nombre de charges suit une loi de
Poisson. Dans ce modèle, σ(∆VT ) et µ(∆VT ) sont liés par la relation :

σ(∆VT ) =
√
KNµ(∆VT )/

√
WL (3.37)

Avec KN donné par q.EOT/εox
Cependant, la pente extraite expérimentalement A∆VT est

√
2.7 fois supérieure à celle

prévue par l’expression 3.37. Cet écart entre la pente prédite par le modèle et celle mesurée
expérimentalement a aussi été observé sur des dispositifs BULK [1]. Cette différence est due au
fait que ce modèle analytique est un modèle 1D qui ne prend pas en compte une distribution
dans les trois directions de l’espace.
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3.3. Simulations électrostatiques et Mesures Expérimentales

Figure 3.21 – Valeurs moyennes et variances des ∆VT obtenus dans la Figure 3.20 tracés en
fonction de (WL)−0.5

Pour avoir une meilleure compréhension de l’influence de la dimension sur la variabilité
dynamique, on s’intéresse aux paramètres (N, η) extrait avec le DCM et utilisés pour décrire les
résultats de la Figure 3.20. Les couples, extraits par le modèle pour toutes les dimensions, sont
reportés sur la Figure 3.22. Au lieu de reporter directement le nombre total de pièges extraits,
on a reporté la densité de défauts, donnée par N/WL.

On remarque dans un premier temps que cette densité est constante, autour de 5.1011 cm−2.
Ce résultat montre qu’au terme d’un temps de stress tStress sur des dispositifs de différentes
dimensions, la dégradation finale sera identique. En particulier, cela implique qu’il n’y a pas
de piégeage préférentiel pour des dispositifs de petites dimensions. Ce résultat était attendu
théoriquement mais n’est pas toujours observable facilement expérimentalement. En effet, de
nombreuses étapes intervenant dans les procédés de fabrication comme la gravure, le nettoyage
ou les recuits à hautes températures peuvent affecter la qualité de l’oxyde de grille d’un tran-
sistor (notamment ses flans) et produire une densité anormalement élevée de défauts dans les
dispositifs de plus petites dimensions. Ce n’est pas le cas ici et cela témoigne d’une bonne qualité
de cette technologie FDSOI très � agressive �.

Si la densité de défauts reste constante, la valeur de η, elle, augmente avec la diminution
de la dimension. Étant donné que η est donné par la relation 3.15, il varie linéairement avec
1/(WL) avec une pente de αη de 7.45µV.µm2. On en déduit que la dégradation de la variabilité
dynamique (capturée par σ(∆VT )) résulte uniquement du fait qu’une charge a une plus grande
influence sur le VT pour des transistors de petites dimensions. Cet effet avait déjà été prédit par
des simulations [21] mais n’avait jamais été confirmé clairement sur des transistors FDSOI.

3.3.4.2 Simulations de la variation de η avec la dimension des dispositifs

Pour mieux comprendre ces effets de variations de l’influence de la charge en fonction des
dimensions des transistors, on réalise encore une fois des simulations 3D électrostatiques. Ce-
pendant, on simule cette fois des dispositifs de plusieurs largeurs et longueurs de grille. On se
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Chapitre 3. Variabilité dynamique sur des transistors FDSOI de tailles <0.1µm2

Figure 3.22 – Valeurs des couples (N, η) donnés par le DCM appliqué aux distributions de la
Figure 3.20. Les résultats sont tracés en fonction de (WL)−1

concentre ici uniquement sur le GOX (l’effet étant globalement le même sur le BOX mais en
plus intense). La cartographie d’influence de la charge à l’interface GOX/Si est générée pour
des L et W variant toutes deux de 100nm à 20nm. Pour toutes les géométries, et en appliquant
la procédure utilisée dans la partie précédente, on extrait la valeur de ηGOX . La variation de
l’influence des charges en fonction de la dimension est présentée sur la Figure 3.23.

Dans un premier temps, on voit clairement que l’on reproduit la diminution de l’influence des
charges avec l’augmentation de la dimension des dispositifs. Plus particulièrement, on observe
que ηGOX varie en (WL)−1 et non en W−1L−0.5 jusqu’à des dimensions de L=20nm. Ces résultats
sont cohérents avec les mesures expérimentales sur nos dispositifs et différents des résultats
obtenus pour des technologies BULK pour lesquels on prévoit une dépendance de η en W−1L−0.5

donné par la formule établie par Andreas Ghetti [21]

ηBULK =
C

αG

tαox
√
Na

W
√
L

(3.38)

Avec C une constante propre à la technologie, αG un coefficient légèrement inférieur à 1 et
Na le dopage du canal.
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Figure 3.23 – ηGOX extraits des simulations et tracés en fonction de (gauche) (WL)−1 et
(droite) W−1L−0.5 pour différentes tailles de dispositifs

3.4 Structures réalistes de transistors FDSOI

Le DCM a prouvé être efficace pour décrire les distributions de ∆VT mesurées sur nos
dispositifs et par d’autres groupes. On a vu que des simulations électrostatiques 3D simples
permettaient d’expliquer la distribution exponentielle de l’impact des pièges sur le ∆VT et, de
ce fait, permis de valider l’emploi du DCM sur nos dispositifs FDSOI. Seulement, les struc-
tures utilisées pour les simulations (voir Figure 3.13) sont une simplification des structures
� réelles �. En effet, les transistors dotés d’un unique oxyde de grille sont quasi inexistant dans
la micro électronique contemporaine. Aussi, il est important, pour se rapprocher des cas réels,
de considérer non pas une unique couche d’oxyde, mais deux couches superposées : une couche
d’oxyde inter-facial (IL) et une couche de diélectrique haute permittivité High-K (HK).

Le travail présenté dans cette partie a été soumis à publication dans le journal TED [22].

3.4.1 Problématique liée aux hypothèses du DCM

Le problème soulevé par ces structures bicouches est que l’on ne se trouve plus avec une
unique zone pour accueillir des pièges d’oxyde. Deux zones distinctes sont en fait susceptibles
de présenter des populations de pièges. On va chercher à savoir si ces deux populations sont
mesurables en pratique, et si on peut reproduire leur influence par notre méthode de simulations
électrostatiques.

En particulier, on cherchera à savoir comment la prise en compte de deux populations de
défauts modifie les résultats obtenus jusqu’à présent.

167



Chapitre 3. Variabilité dynamique sur des transistors FDSOI de tailles <0.1µm2

Figure 3.24 – Histogrammes des ∆VT dues à des pièges d’oxyde. (Gauche) Mesures sur des
transistors avec une unique couche de d’oxyde SiON (Droite) Mesures sur des transistors avec
deux couches d’oxyde SiO2/HfSiO [23]

3.4.1.1 Populations de pièges multiples dans l’oxyde - Résultats expérimentaux

Des études récentes (voir Figure 3.24) ont montré que les pièges des deux couches (IL et
HK) avaient une influence mesurable sur le VT des transistors. Sur ces résultats, on peut voir
que dans le cas d’un oxyde unique, l’influence des pièges obéit à une loi purement exponentielle.
Cependant, quand deux couches d’oxyde sont présentes (IL et HK) il est possible de distinguer
deux pentes dans la distribution exponentielle de l’influence des pièges. La première pente,
englobant les valeurs de ∆VT les plus faibles, correspond aux pièges présents dans le HK. La
seconde pente, prenant en compte les pièges avec les plus forts ∆VT , correspond aux pièges
situés dans l’IL.

Ces résultats expérimentaux posent la question de la légitimité d’appliquer le DCM pour
décrire des distributions de ∆VT mesurées sur des transistors de la microéletronique contem-
poraine. En effet, les dispositifs ont aujourd’hui tous adoptés la technologie HK pour limiter
les fuites de grille et possèdent de ce fait au moins deux couches d’oxyde. En particulier, les
distributions présentées sur les dispositifs élaborés au CEA-LETI, dans ce Chapitre, ont toutes
été mesurées sur des transistors possédant deux couches d’oxyde (typiquement une couche d’IL
constituée de SiON et une couche de HK constituée de HfSiON).

Dans la suite, on cherchera à répondre à la question suivante : pourquoi le DCM est un
modèle adapté pour décrire les distributions expérimentales de ∆VT ?

En effet, les dispositifs mesurés présentaient tous deux couches dans l’oxyde de grille (IL
et HK). De ce fait, le DCM, qui ne prend en compte qu’une unique population de pièges (i.e.
un seul η), devrait être incapable de reproduire aussi bien les distributions expérimentales. On
s’intéressera aussi aux limites du modèle et on proposera un modèle étendu plus général qui
prendra en compte ces deux populations.
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Figure 3.25 – (Gauche) Structure FDSOI monocouche. (Droite) Structure FDSOI bicouche

3.4.1.2 Simulations électrostatiques sur des transistors bicouches

Les simulations électrostatiques réalisées ici reprennent la même démarche que dans la partie
précédente. Cependant, on simule cette fois une structure bicouche (voir 3.25 (droite)) compor-
tant une couche d’oxyde interfacial (IL) et une couche de diélectrique High-K (HK). On prend
une épaisseur de la couche d’IL égale à 1nm et une épaisseur de la couche de HK égale à 2nm.

On simule également, en plus de la structure bicouche, une structure monocouche avec un
oxyde unique de 3nm (voir 3.25 (gauche)).

Les permittivités des structures monocouches et bicouches sont choisies pour que les EOTs
des deux structures soient proches de 1.3nm.

De la même façon que dans la partie précédente, on s’intéresse à l’influence d’une charge sur
le VT des transistors quand elle est placée à des positions particulières. On regarde donc l’effet
de la charge quand elle est positionnée à l’interface Film de Silicium/IL (voir Figure 3.26 (bas))
et IL/HK (voir Figure 3.26 (haut)).

Comme pour les résultats obtenus précédemment, le ∆VT montre une dépendance en forme
de dôme (à la fois pour l’interface Si/IL et l’interface IL/HK) avec le maximum d’influence
atteint lorsque la charge est située au milieu du canal.

On simule maintenant l’effet de la profondeur sur l’influence de la charge. La Figure 3.27
montre le ∆VT causé par une charge en fonction de sa profondeur dans l’oxyde quand elle est
placée au milieu du canal (x=W/2, y=L/2). On effectue ces simulations pour un transistor
monocouche et un transistor bicouche.

Dans le cas du bicouche, le ∆VT décroit linéairement dans chaque couche mais avec des
pentes différentes αIL et αHK pour les couches d’IL et de HK.

Pour l’oxyde monocouche, l’influence de la charge décroit linéairement depuis l’interface Si
Film/Oxyde jusqu’au sommet de l’oxyde avec une unique pente αeff .

Enfin, il est intéressant de noter que ces simulations 3D sur l’influence de la charge en
fonction de sa profondeur sont assez bien expliquées par un simple modèle analytique 1D donné
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Figure 3.26 – Simulation des ∆VT générés par une charge unitaire en fonction de sa position
à l’interface IL/HK (Haut) et à l’interface Si Film/IL (Bas). Dans les deux cas, une influence
en forme de dôme est obtenue
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Figure 3.27 – Simulation du ∆VT généré par une charge unitaire positionnée en (x=W/2,
y=L/2) en fonction de sa profondeur dans l’oxyde. (Cercles) Pour un transistor monocouche
(Ronds) Pour un transistor bicouche (carrés). (Pointillés) Modèle analytique 1-D donné par
l’équation 3.39

par l’équation 3.39 [24] :

∆VT =


q

(
tHK
εHK

+
tIL − x
εIL

)
si 0 ≤ x ≤ tIL

q

(
tHK
εHK

(
1− x− tIL

tHK

))
si tIL ≤ x ≤ tIL + tHK

(3.39)

En effet, les résultats donnés pas les simulations électrostatiques sur la Figure 3.27 sont bien
décrits par le modèle analytique 1D donné par le système d’équation 3.39.

3.4.2 Revue détaillée du DCM

Maintenant que l’on est capable de reconstruire l’influence d’une charge piégée quelle que
soit sa position (que ce soit dans l’IL ou le HK), on va s’intéresser aux différentes étapes
nécessaires à la construction du DCM. En particulier, on va chercher à comprendre comment
ces � étapes � sont affectées par une structure de transistor bicouche IL/HK.

3.4.2.1 Dispositifs avec un unique piège d’oxyde

Dans cette partie, on va se pencher plus particulièrement sur les résultats obtenus par M.
Toledano-Luque [23] et B. Kaczer [25] lors de la mesure de la réponse des pièges. En particulier,
on cherchera à reproduire les histogrammes de ∆VT qui présentent deux pentes dues aux deux
populations de pièges dans l’IL et le HK.
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Figure 3.28 – Histogrammes des simulations des ∆VT induit par une charge unique positionnée
aléatoirement uniquement dans l’IL (carrés) ou uniquement dans le HK (cercles). (traits) Loi
exponentielle utilisée pour modéliser les résultats de simulations

Pour ce faire, on simule des transistors avec exactement 1 piège dans l’oxyde de grille. Des
simulations Monte Carlo ont permis de générer 20000 dispositifs avec exactement 1 piège dont
la position est tirée aléatoirement selon une loi uniforme dans les trois directions de l’espace (x,
y, z).

La Figure 3.28, montre les histogrammes de ∆VT sur des dispositifs avec exactement un
piège positionné soit dans l’IL, soit dans le HK. On remarque que chaque distribution suit une
loi exponentielle (encore une fois malgré l’absence de dopant dans le canal). Les pentes des
distributions ηIL et ηHK correspondent à l’impact moyen des pièges des deux populations sur
le VT des transistors.

On réalise maintenant des simulations plus réalistes dans lesquelles les pièges peuvent se
trouver soit dans l’IL soit dans le HK. Dans les simulations Monte Carlo, on change cependant
la proportion de dispositifs ayant un piège uniquement dans l’IL et de dispositifs ayant un piège
uniquement dans le HK. Les simulations vont d’un ratio 10:1 (correspondant à 10 fois plus de
dispositifs ayant un piège dans l’IL que de dispositifs ayant un piège dans le HK) à un ratio
1:10 (correspondant à 10 fois plus de dispositifs avec un piège dans le HK que de dispositifs
avec un piège dans l’IL). Ainsi, le cas 10:1 se rapproche d’un cas NBTI dans lequel on a plutôt
tendance à dégrader l’oxyde interfacial tandis que le cas 1:10 se rapproche du cas PBTI dans
lequel la dégradation est plutôt localisée dans le HK.

Les résultats de ces simulations sont présentés sur la Figure 3.29. On voit que, lorsque que
le ratio est de 10:1 (cas NBTI), la distribution de ∆VT est purement exponentielle avec une
pente égale à ηIL=3.1mV.

Maintenant, si le nombre de pièges dans le HK augmente comparativement au nombre de
pièges dans l’IL (10:1 → 1:1), une deuxième pente apparait pour les faibles valeurs de ∆VT .
Toutefois, cette deuxième pente est très difficile à observer pour le ratio 1:1 étant donné que
seul les valeurs de ∆VT inférieures à 2mV dévient de la tendance exponentielle causée par les
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Figure 3.29 – Histogrammes des simulations des ∆VT induit par une charge unique positionnée
aléatoirement dans l’IL ou le HK. Le ratio des dispositifs comportant un seul piège dans l’IL par
rapport aux dispositifs comportant un seul piège dans le HK varie de 10:1 (cas NBTI) à 1:10
(cas PBTI). Deux pentes peuvent être facilement distinguées quand le nombre de dispositifs
avec un unique piège dans l’IL est bien plus faible que ceux avec un unique piège dans le HK
(ratio 1:5 et 1:10)

pièges de l’IL.

Cependant, quand la proportion des dispositifs comportant un unique piège dans le HK
augmente etdépasse largement le nombre de pièges dans l’IL (ratios 1:5 et 1:10), il devient alors
possible de distinguer deux pentes dans l’histogramme de ∆VT . Chacune des pentes correspon-
dant à la signature des pièges dans les couches de l’IL et du HK. Les deux pentes obéissent
toutes deux à des lois exponentielles avec pour valeur moyenne les impacts moyens des pièges
des deux couches ηIL et ηHK .

En fait, ces simulations sont en accord avec les résultats expérimentaux. En effet, elles ex-
pliquent notamment pourquoi, malgré le fait que les oxydes de grille utilisent toujours deux
couches (IL/HK) pour des NMOS et des PMOS, il n’est possible d’observer expérimentalement
la signature des pièges du HK que dans le cas des transistors NMOS [23], [25] (dans lesquels le
piégeage dans le HK est largement prépondérant). Dans le cas de stress NBTI, où la dégradation
est supposée se situer majoritairement dans la couche d’IL [26], les histogrammes obtenus
expérimentalement sont équivalents au cas monocouche avec une unique couche d’oxyde in-
terfacial [3], [11].

Ces simulations montrent que la méthode de � remplissage-vidage � est efficace pour la
contribution de deux populations de pièges dans certaines conditions.

En effet, quand les populations de pièges dans les deux couches sont similaires ou en faveur
de la couche ayant le plus fort impact sur le VT , la technique échoue à identifier deux populations
différentes de pièges. En particulier, il est impossible d’isoler la population avec le plus faible
impact sur le VT (soit la population de pièges dans le HK dans le cas d’un stress NBTI).
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Figure 3.30 – Distributions de ∆VT obtenues par simulations Monte Carlo pour des dispo-
sitifs comportant exactement 5 pièges (carrés) 10 pièges (cercles) et 20 pièges (triangles). Les
distributions sont obtenues pour des dispositifs monocouches

3.4.2.2 Cas de transistors avec une unique couche d’oxyde avec N défauts

Le nombre de défauts présents dans chaque dispositif est maintenant égal à N > 1.

On s’intéresse tout d’abord au cas simple de transistors avec un oxyde unique.

Lors du développement du DCM, il est possible d’obtenir la CDF de dispositifs ayant exac-
tement N pièges. La formule analytique est donnée par l’équation 3.5.

En utilisant cette équation, il est possible de simuler les distributions de ∆VT obtenues sur
1000 dispositifs pour 3 nombres de pièges N différents (N=5, N=10 et N=20). La Figure 3.30
montre les distributions obtenues par simulations Monte Carlo et les fits réalisés avec l’expression
de l’équation 3.5. Rappelons que le tirage Monte Carlo correspond ici à distribuer les N défauts
uniformément dans les 3 directions de l’espace. Dans ce cas simple, la formule 3.5 permet de
très bien expliquer les distributions de ∆VT obtenues par simulations.

3.4.2.3 Cas de transistors avec 2 couches d’oxyde avec N défauts

Les dispositifs simulés présentent maintenant N pièges répartis dans une bicouche IL/HK.
Il est alors impossible, si l’on veut décrire correctement les distributions obtenues pour de tels
dispositifs, d’utiliser l’équation 3.5. Pour prendre en compte l’influence des 2 types de défauts,
les hypothèses du modèle doivent être revues.

Considérons p défauts dans la couche de HK ayant un impact moyen ηHK et q défauts dans
la couche de IL ayant un impact moyen ηIL. Comme montré dans le paragraphe précédent, avec
la Figure 3.28, l’influence des pièges sur le ∆VT suit, dans chaque couche, une loi exponentielle.
De ce fait, en utilisant l’équation 3.4, il est donc facile de déduire la PDF pour p défauts présents
dans le HK :
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fHKp (∆VT , ηHK) =
e
−

∆VT
ηHK

(p− 1)!

∆V p−1
T

ηpHK
(3.40)

Et q défauts dans l’IL :

f ILq (∆VT , ηIL) =
e
−

∆VT
ηIL

(q − 1)!

∆V q−1
T

ηqIL
(3.41)

En considérant que le nombre de pièges total dans chaque transistor est égal à N=p+q, il
est possible de calculer la PDF de la distribution globale comme la convolution des équations
3.40 et 3.41 :

f
IL/HK
N (∆VT , ηIL, ηHK) = f IL1 o ... o f ILq o fHK1 o ... o fHKp

= f ILq o fHKp

(3.42)

Avec la convolution définie comme :

f o g(z) =

∫ z

0
f(t)g(z-t)dt (3.43)

Après développement (cf. Annexe B) de l’équation 3.42, on arrive à l’expression de la PDF
pour une distribution de dispositifs comportant N pièges avec p pièges dans le HK et q pièges
dans l’IL :

f
IL/HK
N (∆VT , ηIL, q, ηHK , p) =

e
−

∆VT
ηIL

ηqILη
p
HK(p− 1)!(q − 1)!

q−1∑
i=0

(
q − 1

i

)
(−1)i∆V q−i−1

Tηi+pg (i+ p− 1)!− e
−

∆VT
ηg

i+p−1∑
k=0

∆V i+p−1−k
T ηk+1

g

(i+ p− 1)!

(i+ p− 1− k)!

 (3.44)

Avec ηg définie par :

ηg =

(
1

ηHK
− 1

ηIL

)−1

(3.45)
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Par intégration de la PDF, on en déduit l’expression de la CDF correspondante :

F
IL/HK
N (∆VT , ηIL, q, ηHK , p) =

1

ηqILη
p
HK(p− 1)!(q − 1)!

q−1∑
i=0

(
q − 1

i

)
(−1)i[

ηi+pg Iq−1−i

(
∆VT ,

1

ηIL

)
(i+ p− 1)!−

[
i+p−1∑
k=0

Iq+p−k−2

(
∆VT ,

1

ηHK

)
ηk+1
g

(i+ p− 1)!

(i+ p− 1− k)!

]]
(3.46)

Avec la fonction In(x α) définie comme :

In(x, α) =

∫ x

0
tne−αtdt

= −e−αx
[

n∑
k=0

xn−kn!

αk+1(n− k)!

]
+

n!

αn+1

(3.47)

En utilisant la formule analytique 3.46, il devient alors possible d’expliquer précisément les
distributions de ∆VT induites par N pièges répartis entre la couche d’IL et la couche de HK.
La Figure 3.31 compare des simulations Monte Carlo pour un nombre fixé de 10 pièges par
dispositif avec les résultats donnés par la formule analytique 3.46. Le modèle analytique permet
de parfaitement reproduire les distributions de ∆VT obtenues sur des transistors bicouches.

On a aussi reporté la CDF des ∆VT pour des transistors monocouches comportant exac-
tement 10 pièges, donnée par l’expression 3.5. La distribution se superpose avec la CDF des
dispositifs bicouches comportant un nombre égal de pièges dans chaque couche (5 dans l’IL
et 5 dans le HK dans ce cas). Cela montre que le modèle monocouche, qui fait une moyenne
des impacts des pièges de l’IL et du HK, n’est applicable que lorsque les populations dans les
deux couches sont équilibrées. Le modèle est incapable d’expliquer des distributions résultant
d’une grande dissymétrie entre les deux populations de pièges (par exemple ici, il est incapable
d’expliquer un ratio de pièges dans l’IL par rapport aux pièges dans le HK de 1 :4 et 4 :1).

3.4.2.4 Cas de transistors avec Nt pièges suivant une loi de Poisson : Analyse du
DCM

Finalement, dans le but de reproduire au mieux la variabilité dynamique du VT , le nombre
de pièges présents dans l’oxyde de grille des transistors est maintenant aléatoire et suit une loi
de Poisson. L’effet de l’aspect aléatoire du nombre de pièges sur une distribution de ∆VT a déjà
été montré dans la partie précédente avec la Figure 3.18.

Dans le cas d’un oxyde bicouche, il est impossible de trouver un modèle complètement
analytique qui prend en compte un nombre de défauts suivant une loi de Poisson dans les deux
couches. Il est donc important d’évaluer si le modèle DCM classique est tout de même capable
d’expliquer les distributions de ∆VT obtenues sur des transistors bicouches.

On procède une fois encore à des simulations Monte Carlo avec un nombre moyen de pièges
dans chaque couche (NtIL et NtHK) qui obéit maintenant à une loi de Poisson. La méthodologie
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Figure 3.31 – Distributions cumulées des ∆VT obtenus par simulations Monte Carlo pour
des dispositifs bicouches comportant exactement 10 pièges. (Symboles) Trois répartitions sont
simulées avec le nombre de pièges présents dans l’IL et le HK donné par NIL et NHK . (Lignes)
Modèle analytique donné par l’équation 3.46

employée pour générer les distributions de ∆VT sur ces transistors bicouches est résumé sur la
Figure 3.32.

Des simulations Monte Carlo, basées sur cette méthodologie, sont effectuées pour évaluer
la � robustesse � du DCM. La Figure 3.33 compare les distributions de ∆VT obtenues par
simulations et les fits réalisés par le modèle DCM. On a considéré deux ratios différents de
pièges dans l’IL par rapport aux pièges dans le HK, un ratio 1 :1 et un ratio 1 :10. Pour le ratio
1 :10, le nombre moyen de pièges dans l’IL est NtIL=2 et dans le HK NtHK=20.

Comme on peut le voir sur la Figure 3.33, le DCM classique semble capable de décrire
efficacement les distributions obtenues pour des oxydes bicouches.

On observe uniquement une petite déviation entre le modèle et les simulations Monte Carlo
au niveau des queues de distributions (-3σ et +3σ) du ratio 1 :10 dans lequel le nombre de
pièges présents dans le HK est bien plus important que le nombre de pièges présents dans l’IL.

Cependant, le point important à noter ici est que les paramètres extraits par le modèle
(Ntox et ηox) - grâce aux valeurs de µ∆VT et σ∆VT calculées directement sur les distributions
des transistors bicouches - permettent effectivement un fit des distributions de ∆VT mais n’ont
plus de � sens physique �.

On rappelle qu’on a montré précédemment (avec la Figure 3.19) que pour un oxyde mo-
nocouche, les paramètres (Ntox et ηox) sont de vrais paramètres physiques, représentatif des
propriétés de l’oxyde.

Pour des dispositifs bicouche, la valeur du nombre de pièges extraite par le DCM pour
décrire la distribution avec (NtIL=2, NtHK=20) est Ntox=15.6 alors que la valeur moyenne
du nombre de pièges par dispositif est de 22. De plus, la valeur de l’impact moyen des pièges
extraite est ηox=1.4mV qui ne correspond à aucun des impacts d’une des deux populations
(ηIl=3.1mV pour la couche d’IL et ηHK=0.8mV pour la couche de HK).
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Figure 3.32 – Procédé Monte Carlo utilisé pour calculer les distributions de ∆VT pour des
transistors bicouches

Figure 3.33 – (Symboles) Distributions des ∆VT obtenus par simulations Monte Carlo pour des
transistors bicouches en considérant que les nombres de pièges moyens dans les deux couches,
IL et HK, suivent une loi de Poisson. Deux scénarios sont considérés avec deux répartitions
différentes des pièges dans l’IL et le HK. (Lignes) DCM classique monocouche utilisé pour
décrire les résultats. Le modèle capture l’essentiel des distributions avec des paramètres effectifs
Ntox et ηox
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Dans le cas d’oxydes bicouche, les paramètres extraits par le DCM deviennent des paramètres
effectifs qui moyennent l’effet des pièges présents dans l’IL et le HK.

Étant donné que les pièges dans les deux couches sont considérés comme indépendants, il est
possible de calculer comment le couple de paramètres extraits par le DCM (Ntox ; ηox) évolue
en fonction des populations de pièges (NtIL ; NtHK) dans les deux couches et de leurs impacts
(ηIL ; ηHK).

La valeur de ∆VT sur chaque dispositif provient de la somme des ∆VT des deux couches :

∆V Disp
T = ∆V IL

T + ∆V HK
T (3.48)

On considère les variables indépendantes, on a donc :

µ(∆V Disp
T ) = µ(∆V IL

T ) + µ(∆V HK
T ) (3.49)

σ(∆V Disp
T )2 = σ(∆V IL

T )2 + σ(∆V HK
T )2 (3.50)

Ce qui donne, par application du DCM sur chaque couche :

Ntoxηox = NtILηIL +NtHKηHK (3.51)

2Ntoxη
2
ox = 2NtILη

2
IL + 2NtHKη

2
HK (3.52)

Après développement du système, on en déduit la variation du couple (Ntox, ηox) extrait
par le DCM en fonction des couples � physiques � (NtIL, ηIL) et (NtHK , ηHK) qui représentent
les populations de pièges dans les deux couches :

Ntox =
NtILη

2
IL +NtHKη

2
HK

NtILηIL +NtHKηHK
(3.53)

ηox =
(NtILηIL +NtHKηHK)2

NtILη2
IL +NtHKη2

HK

(3.54)

Avec l’équation 3.53, il est possible d’estimer l’erreur faite en utilisant Ntox pour évaluer le
nombre total de pièges dans nos dispositifs bicouches (donné par NtIL + NtHK). La Figure 3.34
trace cette erreur en pourcentage en fonction du ratio NtHK/NtIL. On trace aussi en fonction
de ce même ratio la valeur de ηox.

Logiquement, on remarque que l’erreur sur Ntox est nulle quand le ratio NtHK/NtIL est
très grand ou très faible, i.e. quand les pièges sont présents uniquement dans une couche des
transistors. Dans ce cas, on retrouve le cas de l’oxyde monocouche. Cependant, quand le nombre
de pièges devient comparable dans les deux couches, l’erreur apparait comme non négligeable et
devient maximale, ≈ 35%, pour un ratio NtHK/NtIL ≈ 3.8 (correspondant donc à un piégeage
préférentiel dans la couche HK).
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Figure 3.34 – (Haut) Valeur de ηox donnée par le DCM en fonction du ratio NtHK/NtIL.
(Bas) Erreur entre la valeur moyenne du nombre de piège Ntox extraite par le DCM sur des
transistors bicouches et la valeur moyenne du nombre total de piège donné par NtIL + NtHK

Cela implique que, dans le cas de stress NBTI, connus pour dégrader préférentiellement l’IL,
l’erreur reste limitée. C’est une des raisons que l’on peut avancer pour expliquer pourquoi le
modèle a toujours réussi à décrire, dans la littérature, les distributions mesurées après stress
NBTI (malgré l’emploi de technologie HK).

3.4.2.5 Cas de transistors avec Nt Pièges suivant une loi de Poisson : Modèle semi
analytique

Comme montré précédemment, le DCM développé pour des transistors monocouche est très
utile mais échoue parfois à expliquer totalement la variabilité induite par un stress BTI. Ces li-
mitations proviennent de la différence entre les impacts des pièges présents dans les deux couches
(différents η). C’est pourquoi on propose dans cette partie un modèle � DCM bicouche � qui
prendra en compte ces paramètres et décrira parfaitement les distributions de ∆VT .

L’équation 3.46, développée pour un nombre exact de pièges, ne peut pas être utilisée dans
un cas plus réaliste où le nombre de pièges dans chaque couche du transistor suit une loi de
Poisson. De même, développer un modèle entièrement analytique à partir des expressions 3.44
et 3.46 semble trop complexe également.

C’est pourquoi on proposera une approche � semi-analytique � pour notre modèle DCM
bicouche. On peut voir le ∆VT global de chaque transistor comme la combinaison linéaire de
deux variables aléatoires indépendantes que sont le ∆V IL

T et le ∆V HK
T :

∆V Disp
T = α∆V IL

T + β∆V HK
T (3.55)
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Figure 3.35 – (Symboles) Résultats de simulations Monte Carlo obtenus pour la Figure 3.33.
(Pointillés) DCM classique. (Lignes) DCM bicouche

Il est raisonnable de considérer que les deux variables aléatoires ∆V IL
T et ∆V HK

T suivent le
DCM classique étant donné qu’elles résultent toutes deux de l’impact d’une unique population
de pièges dont l’influence suit une distribution exponentielle (hypothèse de base du DCM).

Ceci étant posé, il est possible de dériver un modèle semi analytique grâce aux CDF
(FN,DCM ) et PDF (fN,DCM ) du DCM classique (donné par les équations 3.9 et 3.10). Ainsi
la CDF d’une combinaison linéaire de deux variables aléatoires indépendantes, FFCL, suivant
le DCM classique peut s’écrire :

FF
IL/HK
CL (∆VT ) =

∫ ∆VT
β

0
FHKNtHK ,DCM

(
∆VT − βx

α
, ηHK

)
fNtIL,DCM (x, ηIL) dx (3.56)

Dans ce cas particulier, les paramètres de couplages α et β sont égaux à 1 étant donné que les
pièges dans les deux couches des transistors ont le même poids sur le ∆VT global des dispositifs.
Les résultats de simulations Monte Carlo de la Figure 3.33 sont cette fois confrontés au nouveau
DCM bicouche. Le modèle bicouche reproduit parfaitement les résultats des simulations Monte
Carlo, notamment au niveau des queues de distribution comme on peut le voir sur la Figure
3.35.

En conclusion, ce modèle semi-analytique, donné par l’équation 3.56, décrit mieux la phy-
sique des transistors bicouches que le DCM classique. Cependant, il nécessite une combinaison de
4 paramètres pour décrire la variabilité globale du VT des transistors (NtHK , ηHK , NtIL, ηIL).
Ces 4 paramètres sont très difficiles à déterminer en pratique. De ce fait, ce modèle n’est pas
adapté pour traiter des données expérimentales. Nous pensons qu’il est préférable de continuer
à utiliser le DCM classique malgré ses limitations.

Enfin, malgré les limitations évoquées pour ce DCM bicouche à 4 variables, on va voir qu’il
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est possible de trouver une application inattendue au modèle dans la prédiction de la dégradation
de cellules SRAMs.

3.4.3 Application aux SRAM

Dans cette partie on montre comment le DCM à 4 variables développé précédemment peut
être utilisé pour prédire la dégradation de cellule SRAM.

3.4.3.1 Généralité de l’expression du DCM bicouche

L’expression 3.56 est une formule complètement générale. En effet, si on considère que Z est
une variable aléatoire qui résulte de la combinaison linaire de deux variables aléatoires X et Y :

Z = αX + βY (3.57)

Alors, la CDF de Z, FZ , est donnée par :

FZ(z) =

∫ z

β

0
FY

(
z − βt
α

)
fX(t)dt (3.58)

Avec FY la CDF de la variable Y et fX la PDF de la variable X.

Cette expression est donc générale et on va voir qu’elle peut être appliquée pour prédire la
dégradation sur des cellules SRAM.

3.4.3.2 Application du DCM bicouche aux cellules SRAM

Les détails du fonctionnement des SRAM et de la façon dont le BTI influence les perfor-
mances des cellules sera expliqué plus en détails dans le Chapitre 4.

Lorsque la cellule est en mode � data retention �, une tension Vdd,Haut est appliquée aux
transistors DR1 et LD2. Le transistor LD2 est alors affecté par une dégradation NBTI et le
transistor DR1 par une dégradation PBTI comme cela est illustré sur la Figure 3.36.

La Static Noise Margin (SNM), qui représente la stabilité en lecture des cellules, est affectée
par les dégradations NBTI et PBTI des transistors LD2 et DR1. Cependant, les dégradations
de ces deux transistors ont des impacts différents sur la dégradation de la SNM : ∆SNM . De
ce fait, ∆SNM peut s’écrire de la façon suivante :

∆SNM = αLD2∆V LD2
T + αDR1∆V DR1

T (3.59)

Avec les coefficients αLD2 et αDR1 définis par :
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Figure 3.36 – Schéma d’une cellule SRAM en mode � data retention �. Les transistors LD2
et DR1 sont affectés par une dégradation BTI à Vdd,Haut

αLD2 =
∂SNM

∂V LD2
T

(3.60)

αDR1 =
∂SNM

∂V DR1
T

(3.61)

Ces facteurs peuvent être évalués par simulations SPICE (Simulation Program with Inte-
grated Circuit Emphasis). Sur cette technologie, ils sont estimés à 0.432 pour αLD2 et 0.844
pour αDR1.

Les dégradations NBTI et PBTI ont été mesurées directement sur des transistors de cel-
lules SRAMs de 120 µm2 fabriqués en technologie 28 nm FDSOI. Les résultats des mesures
expérimentales sont présentées sur la Figure 3.37. Le DCM classique est utilisé pour expliquer
les dégradations mesurées sur les dispositifs. Les distributions expérimentales sont assez bien
expliquées par le DCM avec les paramètres (NtLD2, ηLD2) et (NtDR1, ηDR1).

On donc bien que la dégradation globale sur les deux transistors LD2 et DR1 de la SRAM
peut être décrite par le DCM classique. De ce fait, on est maintenant capable d’obtenir la
dégradation sur les cellules SRAM en utilisant le modèle DCM bicouche.

En effet, on connait les PDF et CDF des variables aléatoires ∆V LD2
T et ∆V DR1

T et on a
vu que la dégradation de la SNM est une combinaison linéaire de la dégradation de ces deux
variables. De ce fait, on a :

FF (∆SNM) =

∫ ∆SNM

αDR1

0
FNtDR1,DCM

(
∆SNM − αDR1t

αLD2
, ηDR1

)
fNtLD2,DCM (t, ηLD2)dt

(3.62)
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Figure 3.37 – Dégradation BTI des transistors LD2 et DR1 au cours d’un stress à
V gStress=Vdd,Haut. Les dégradations sont mesurées directement au sein des cellules SRAM

Grâce à cette analogie, il est maintenant possible de prédire numériquement la dégradation
de la SNM d’une cellule SRAM.

Les résultats des simulations en utilisant le DCM bicouche sont présentés sur la Figure 3.38.
En utilisant une technique de mesure rapide dont les détails seront présentés dans le Chapitre
4, on a pu mesurer la dégradation de la marge en lecture (appelée ici SRRV, au lieu de SNM, en
rapport avec la technique de mesure utilisée) directement sur les cellules. Ces mesures rapides
ont permis de limiter au maximum les effets de relaxations intervenant après l’arret du stress des
cellules et avant la mesure de la stabilité en lecture. Les résultats obtenues avec cette technique
de mesure rapide sont également reportés sur la Figure 3.38.

Les prédictions faites par le DCM bicouche décrivent très bien les mesures expérimentales
de dégradation de la stabilité en lecture. Ce résultat montre l’aptitude du modèle à décrire la
variabilité dynamique des SRAMs due à une dégradation BTI.
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3.4. Structures réalistes de transistors FDSOI

Figure 3.38 – Dégradation de la marge en écriture mesurée sur ≈ 60 cellules SRAM. Les
distributions sont bien décrites par le modèle DCM bicouche avec en paramètres les coefficients
extraits avec le DCM classique (NtLD2, ηLD2, NtDR1, ηDR1) obtenus dans la Figure 3.37
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3.5 Conclusion

Dans ce Chapitre, nous avons présenté un état de l’art des modèles utilisés pour décrire la
fiabilité des transistors de petites dimensions. Les modèles de Skellam et de Kaczer, qui sont les
deux modèles principalement utilisés dans le domaine de la fiabilité BTI aujourd’hui, ont été
détaillés et comparés.

On a montré que le Defect Centric Model, établi par Ben Kaczer, était le plus apte à
modéliser les distributions de ∆VT obtenues expérimentalement. Nos études corroborent les
résultats d’autres groupes ayant effectué des comparaisons similaires. Cependant, on a aussi
mis en évidence qu’une des hypothèses essentielle du modèle était erronée. En effet, la théorie
du � chemin de percolation �, avancée pour justifier la distribution exponentielle de l’influence
des pièges sur le ∆VT , ne pouvait pas s’appliquer sur nos dispositifs FDSOI.

Des simulations électrostatiques 3D ont permis de mettre en évidence la raison première
de cette distribution exponentielle. On a montré qu’une charge piégée avait une influence en
forme de dôme sur le VT des transistors quand elle est positionnée à l’interface entre le Film de
Silicium et l’oxyde. Cette influence particulière en forme de dôme, couplée avec une répartition
aléatoire uniforme des charges dans l’oxyde, permet d’expliquer la distribution exponentielle
de l’influence des charges. Ces études électrostatiques ont aussi permis d’étudier l’effet de la
réduction des dimensions sur la dégradation BTI (µ∆VT et σ∆VT ) ainsi que sur les paramètres
du DCM : le nombre de pièges, N, et de leurs influences, η. On a notamment mis en évidence
que l’influence des pièges suivait, dans nos dispositifs FDSOI, une loi en 1/WL et non pas en
1/W

√
L obtenus traditionnellement sur des technologies BULK [21].

Finalement, on s’est intéressé aux différentes étapes de la construction du DCM. Notamment,
on a cherché à savoir comment chaque étape, chaque formule, donnée par le modèle, était affectée
par des transistors comportant des oxydes bicouches. En effet, le DCM tel qu’il a été pensé lors
de sa construction, prend en compte une unique population de pièges présents dans un oxyde
unique. Or, les transistors actuels comportent tous au moins deux couches dans leur oxyde de
grille (une couche d’oxyde interfacial IL et une de diélectrique HK). On s’est donc penché sur
l’intérêt de considérer ces deux couches lors de la construction du DCM. On a pu montrer que
le DCM permettait de décrire assez bien les distributions de ∆VT et ce malgré la l’absence
de considération des deux populations de défauts dans ses hypothèses. On a toutefois montré
que les paramètres utilisés par le DCM pour décrire les distributions de ∆VT n’étaient plus
� physiques � quand on considérait des transistors avec deux couches d’oxyde. En effet, le
nombre moyen de pièges et leur influence moyenne (Nt, η) extraites par le modèle sont en fait
des moyennes des paramètres réels (NtIL, ηIL) et (NtHK , ηHK).

Ainsi, on a proposé un DCM bicouche qui permet théoriquement de mieux modéliser ces
distributions. Toutefois, si ce modèle bicouche permet effectivement de mieux décrire les dis-
tributions expérimentales, il est difficilement applicable en pratique à cause des 4 paramètres
nécessaires à son utilisation et qu’il est impossible d’extraire expérimentalement. Cependant,
grâce à une analogie entre la dégradation du ∆VT sur des transistors bicouches et la dégradation
de la stabilité en lecture ∆SNM sur des cellules SRAM une nouvelle application du modèle a
été trouvée. Cette application permet à ce modèle semi-analytique de prédire la dégradation de
cellules SRAM à partir de la dégradation BTI affectant les transistors des cellules.
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Impact de la dégradation BTI sur le
fonctionnement de cellules SRAM
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4.2.2.2 Effet de la dégradation NBTI sur les cellules SRAM . . . . . . 198
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4.1. Introduction

4.1 Introduction

Dans ce Chapitre, on se propose d’étudier comment la dégradation BTI affecte les per-
formances de circuits tels que les cellules SRAM (pour Static Random Access Memory). Ces
cellules sont des mémoires volatiles qui permettent le stockage d’information et qui sont très
utilisées pour réaliser des mémoires caches et pour les applications embarquées.

Cette mémoire est exclusivement constituée de transistors semblables à ceux étudiés dans les
parties précédentes. De ce fait, la dégradation BTI va affecter le fonctionnement des transistors
au cours de leur fonctionnement et, ainsi, affecter les performances des cellules.

Dans un premier temps, on présentera le fonctionnement d’une cellule SRAM. Notamment,
on présentera les paramètres électriques permettant d’évaluer ses performances en tant que
cellule mémoire. On montrera comment ces paramètres sont susceptibles d’évoluer sous l’effet
d’un stress BTI.

Dans une seconde partie, on présentera une première approche permettant d’étudier l’in-
fluence du BTI sur les performances des cellules. L’étude se basera sur des mesures réalisées sur
des transistors unitaires pour caractériser la dégradation BTI suivie de simulations pour évaluer
la dégradation au niveau du circuit.

Enfin, dans la dernière partie, on montrera une technique permettant de mesurer directe-
ment, et rapidement, la dégradation d’un des paramètres électriques de la cellule. Ces mesures
rapides permettront, pour la première fois, de mesurer la dégradation BTI au niveau d’une
SRAM en s’affranchissant des principaux phénomènes de relaxation. On réalisera également des
simulations, basées sur le modèle composite, développé dans le Chapitre 2, et le DCM, développé
dans le Chapitre 3, pour extraire la dégradation de nos cellules aux conditions normales de fonc-
tionnement d’un circuit.
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Chapitre 4. Impact de la dégradation BTI sur le fonctionnement de cellules SRAM

4.2 La cellule SRAM

La cellule SRAM est une cellule mémoire permettant de stocker une donnée sous forme de
bits. Cette cellule constitue l’élément de base de circuits SRAM pouvant regrouper plusieurs
millions de cellules élémentaires. Dans cette partie, on présentera comment fonctionne une cellule
SRAM et quels sont les paramètres qui permettent d’évaluer ses performances. On présentera
également comment la dégradation des transistors présents dans la SRAM peut affecter ses
performances électriques.

4.2.1 Présentation de la cellule SRAM

On commence par présenter le principe de fonctionnement d’une cellule mémoire. On mon-
trera notamment quels sont les paramètres caractérisant la cellule et les techniques de mesures
permettant d’extraire ces paramètres.

4.2.1.1 Structure d’une cellule SRAM

Il existe plusieurs architecture de cellules SRAM, la plus utilisée, et celle que nous étudierons
dans ce Chapitre, est la cellule SRAM à 6 transistors représentée sur la Figure 4.1.

Cette cellule est constituée de deux inverseurs CMOS rebouclés l’un sur l’autre permettant
ainsi de conserver l’information. L’inverseur de gauche comporte les transistors LD1 (PMOS)
et DR1 (NMOS) et l’inverseur de droite les transistors LD2 (PMOS) et DR2 (PMOS). Chaque
inverseur possède donc un transistor NMOS de décharge (DR pour �Drive �) et d’un PMOS de
charge (LD pour � Load�). Les deux derniers transistors de la cellule sont les transistors d’accès
(AC pour � Access �) qui permettent de lire et écrire l’information grâce aux connections WL
(pour �Word Line �), BLL et BRR (pour � Bit Line Left � et � Bit Line Right �). Les noeuds
L et R de la cellule permettent le stockage du bit sous forme de 0 ou 1.

Figure 4.1 – Schéma d’une cellule SRAM à 6 transistors
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4.2.1.2 Fonctionnement d’une cellule SRAM

La cellule SRAM possède trois modes de fonctionnement :

- Le mode Rétention dans lequel une information a été stockée dans un des nœuds de la
cellule mémoire. Par exemple, un � 1 � est stocké sur le nœud L et un � 0 � sur le nœud R.
Cette information doit être conservée tant que l’alimentation Vdd des transistors est appliquée.
Dans cette configuration, la Word Line n’est pas alimentée et les transistors d’accès AC1 et
AC2 sont donc bloqués.

- Le mode de Lecture dans lequel on cherche à lire l’information stockée dans la cellule.
La Word Line est alimentée et les transistors d’accès AC1 et AC2 sont passants. L’information
stockée dans un des nœuds de la cellule peut être lue par l’intermédiaire des Bit Lines. L’infor-
mation stockée dans le nœud L est lue par la BLL et l’information stockée dans le nœud R par
la BLR.

- Le mode d’Ecriture dans lequel on cherche à encoder une information dans la cellule. La
Word Line est alimentée à Vdd, les transistors d’accès sont passants et l’information peut être
écrite par l’intermédiaire des Bit Lines.

Les performances des cellules dans ces différents modes de fonctionnement sont mesurées
par des paramètres électriques.

Le paramètre le plus communément étudié lors de l’étude de cellules SRAM est sa stabilité
en lecture, ou SNM (pour Static Noise Margin). C’est la capacité de la cellule à conserver
l’information qui est stockée dans ses nœuds quand on cherche à lire cette donnée. Lors de la
lecture, la WL est polarisée à Vdd, les deux transistors d’accès sont alors en régime de saturation
et sont passants.

La caractéristique électrique SNM de la mémoire correspond donc à la tension minimale
sur les nœuds L et R qui entraine un changement de l’état logique de la cellule. Pour extraire
la SNM, on applique des rampes de tensions sur les nœuds L et R afin de tracer les courbes
VR(VL) et VL(VR). En superposant ces courbes l’une sur l’autre (en prenant soin de remplacer
l’une des deux par sa symétrie par rapport à la première bissectrice) on obtient la courbe appelée
� courbe en papillon � [1] présentée sur la Figure 4.2.

Dans chaque lobe de la courbe, on place un carré aussi grand que possible. On extrait la
taille du carré que l’on nomme SNML (pour le carré extrait en bas de la courbe papillon) et
SNMH (pour le carré extrait en haut de la courbe papillon). La SNM est alors définie comme
étant la valeur minimale entre SNML et SNMH :

SNM = min [SNML;SNMH] (4.1)

En conséquence, la donnée stockée dans la cellule ne peut pas être lue si la SNM est trop
faible. Avec la réduction des dimensions des transistors, les sources de variabilité, dynamiques
[2], [3] et statiques [4], [5], impactent de plus en plus la stabilité en lecture des cellules SRAM. Un
circuit SRAM est jugé acceptable si le taux de défaillance est d’environ 10−11 (ce qui correspond
à un circuit de 100Mb complètement fonctionnel) [6]. Ce taux est obtenu si le rapport entre
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Figure 4.2 – Courbe papillon permettant d’ex-
traire la SNM d’une cellule SRAM au travers
de SNMH et SNML

Figure 4.3 – Courbe caractéristique permet-
tant d’extraire la marge en écriture WM d’une
cellule SRAM

la SNM/σSNM est supérieur à 6 [7], c’est à dire que toutes les cellules mémoires ayant une
déviation par rapport à la moyenne inférieure à 6σ sont considérées comme fonctionnelles. La
tension minimale en lecture, VMin,Read, est la tension VDD minimale permettant de maintenir
le ratio SNM/σSNM égal à 6 [8].

La SRAM possède également un paramètre témoignant de la stabilité du mode de rétention
de la cellule, noté RNM (pour Retention Noise Margin). On l’extrait en suivant la même
démarche que pour la SNM à la différence que la Word Line est polarisée à 0V. La RNM
est maximale quand les tensions de seuil des transistors PMOS et NMOS sont équilibrées. La
tension minimale d’alimentation correspondante, VMin,Hold est la tension Vdd permettant de
maintenir le ratio RNM/σRNM égal à 6. Elle est toujours plus faible que VMin,Read. Pour cette
raison, ce paramètre est peu étudié dans les analyses de fonctionnalité des cellules SRAM [6].

Enfin, le critère permettant d’évaluer le dernier mode de fonctionnement de la cellule est
la stabilité en écriture, WM (pour Write Margin). Il correspond à la différence de tension
minimale entre les deux Bit Lines, BLL et BRR, nécessaire pour faire basculer la cellule mémoire.
Si l’on considère qu’un � 1 � est stocké en L et un � 0 � en R, pour écrire la cellule on
fixe un � 0 � sur BLL et un � 1 � sur BLR, l’opération d’écriture est effectuée lorsque la
cellule bascule. En reprenant le formalisme utilisé pour les � courbes en papillon �, la courbe
caractéristique est donnée sur la Figure 4.3. La marge en écriture est donnée par le plus petit
carré positionable entre les deux courbes. En pratique, ce paramètre est aussi très important à
contrôler, d’autant plus que chercher à optimiser la SNM se fait en contrepartie de la WM et
vice-versa [9]. Cependant, en pratique, on préférera souvent optimiser les cellules pour la SNM
en termes d’ajustement de VT car la WM peut être améliorée par des techniques d’optimisation
de l’écriture (ou � Write Assist �) qui ne dégrade pas la SNM [10], [11].

4.2.2 Effet de la variabilité et de la dégradation BTI sur une cellule SRAM

La réduction des dimensions a entrainé de très fortes contraintes, du point de vue de la
fiabilité et de la variabilité, sur les transistors unitaires et, a fortiori, sur les cellules SRAM.
La variabilité statique, dans un premier temps, joue un rôle prépondérant dans la conception
des cellules SRAM et apparait aujourd’hui comme un véritable enjeu de la micro-électronique
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4.2. La cellule SRAM

Figure 4.4 – Courbes papillons obtenues sur
des dispositifs FDSOI pour plusieurs tensions
d’alimentation [12]. (Encart) valeur moyenne
de la SNM en fonction de Vdd

Figure 4.5 – Ratios SNM/σSNM et
WM/σWM permettant d’extraire les ten-
sions minimum de lecture et d’écriture de
cellules SRAM [12]

future. Les contraintes liées aux sources de variabilité statique rendent la conception de circuits
SRAM fonctionnels une opération complexe. La marge prise sur les tensions d’alimentation est
de plus en plus faible.

Parallèlement, la dégradation BTI n’a cessé de prendre de l’ampleur et ajoute aujourd’hui un
paramètre supplémentaire à considérer lors de la conception de circuit SRAM. La dégradation
BTI doit donc être attentivement étudiée pour permettre de prédire efficacement le fonctionne-
ment de circuits SRAM à 10 ans. On présente ici rapidement comment les variabilités statiques
et dynamiques affectent les performances en lecture des cellules SRAM.

4.2.2.1 Effet de la variabilité sur les cellules SRAM

De nombreuses études portant sur la variabilité statique et sur ses effets sur les cellules
SRAM ont déjà été effectuées [12], [13]. Un exemple de l’influence de la variabilité statique est
donné sur la Figure 4.4.

La variabilité statique au niveau des transistors entraine une variabilité de la SNM des
cellules (au travers de la variabilité de SNML et SNMH). Cette variabilité augmente clairement
avec la diminution de la tension d’alimentation. Ce résultat illustre bien un des enjeux de la
micro électronique à savoir la réduction des tensions d’alimentation. Ces mesures, effectuées sur
des dispositifs FDSOI du CEA LETI, montrent un très bon contrôle de la variabilité statique.
En effet, on est capable de mesurer la SNM des transistors jusqu’à des tensions d’alimentation
de l’ordre de 0.4V.

La Figure 4.5 donne les ratios SNM/σSNM et WM/σWM permettant d’extraire les tensions
minimales d’alimentation, qui sont atteintes lorsque le ratio est égal à 6. On voit que, sur ces
cellules, la tension minimale de lecture est beaucoup plus critique que la tension minimale
d’écriture (VMin,Read < VMin,Write).
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Chapitre 4. Impact de la dégradation BTI sur le fonctionnement de cellules SRAM

Figure 4.6 – Schéma d’une cellule SRAM en
mode rétention. Le transistor DR1 est affecté
par une dégradation PBTI et le transistor LD2
par une dégradation NBTI

Figure 4.7 – Influence de la dégradation BTI
sur la courbe papillon d’une cellule SRAM
lorsque la cellule est en mode rétention (voir
Figure 4.6)

4.2.2.2 Effet de la dégradation NBTI sur les cellules SRAM

La variabilité statique est un paramètre important à prendre en compte pour l’ajustement
des tensions de seuil initiales des transistors. Cet ajustement est nécessaire pour obtenir les
meilleures marges en écriture et en lecture possibles. Cependant, en plus de la variabilité sta-
tique, propre aux procédés de fabrication, il est important de considérer la variabilité dynamique.
Cette variabilité va affecter les transistors au sein des différentes cellules et ainsi dégrader les
performances des SRAM [14], [15].

Les phénomènes NBTI et PBTI vont dégrader les VT des transistors au sein des cellules
SRAM, dégradant ainsi les performances des cellules. Le pire cas, du point de vue de la cellule,
se trouve quand la SRAM est en mode de rétention pour une longue durée. Dans ce cas, deux
transistors de la cellule vont être constamment affectés par la dégradation BTI durant la période
de rétention. La Figure 4.6 montre le cas où un � 1 � est stocké sur le nœud R et un � 0 � sur
le nœud L.

Dans ce cas, pendant toute la durée de la rétention, le transistor DR1 est affecté par un
stress PBTI et le transistor LD2 par un stress NBTI. La dégradation de ces deux transistors
va affecter les performances globales de la cellule et influencer la SNM comme on peut le voir
sur la Figure 4.7. La dégradation de la SNM avec le stress est calculée de la même façon que la
dégradation du VT des transistors :

∆SNM(t) = |SNM(t)− SNM(t = 0)| (4.2)

Il est intéressant de noter que la dégradation BTI n’occasionne pas systématiquement une
dégradation immédiate de la SNM. En effet, la Figure 4.7 montre que la SNMH est dégradée à
la fois par le PBTI affectant le transistor DR1 et le NBTI affectant le transistor LD2. Toutefois,
le NBTI n’affecte pas la SNML et le PBTI a tendance à l’améliorer. Par conséquent, si la
SNMH était supérieur à SNML à l’état initial, un stress BTI de la cellule SRAM dans cette
configuration aura d’abord tendance à améliorer la rétention de la SRAM.
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4.3. Évaluation de la dégradation d’une SRAM par simulations SPICE

Cet aspect est important et peut servir lors du design des cellules pour améliorer au mieux la
durée de vie des cellules. Notamment pour faire en sorte qu’en début d’utilisation, la dégradation
PBTI ne dégrade pas la stabilité en lecture des cellules mais l’améliore.

4.3 Évaluation de la dégradation d’une SRAM par simulations
SPICE

Il existe plusieurs méthodes pour évaluer l’effet de la dégradation au niveau des dispositifs
sur les performances d’un circuit tel qu’une SRAM. La première méthode, et la plus utilisée
aujourd’hui, est celle qui consiste, dans un premier temps, à mesurer la dégradation sur des
transistors individuels semblables à ceux utilisés dans la SRAM (semblables par la taille, le
design, l’environnement ...). Dans un second temps, ces dégradations sont ensuite implémentées
sur les transistors d’une cellule SRAM simulée via SPICE (pour Simulation Program with
Integrated Circuit Emphasis). Grâce à cette combinaison entre les mesures et les simulations
avec SPICE on est alors capable d’estimer la dégradation des cellules.

Cette technique est très utilisée car elle ne nécessite pas de SRAM � fonctionnelles �. Les
mesures se font uniquement sur des transistors unitaires et la prédiction de la dégradation au
niveau des cellules est donnée par des simulations. De ce fait, elle présente une certaine facilité
d’utilisation. En effet, comme l’évaluation de la dégradation des cellules SRAM passe par la
mesure de la dégradation au niveau de transistors unitaires, on peut réaliser les mesures de
stress de la même façon que les stress DC BTI présentés dans le Chapitre 1, ou les stress AC
BTI du Chapitre 2. Il n’y a donc pas de méthodologie de stress nouvelle à développer.

Les résultats détaillés dans cette partie ont été présentés à la conférence IRPS [16].

4.3.1 Caractérisation des paramètres électriques des transistors

Dans un premier temps il est donc important de caractériser la dégradation de nos dispositifs.
On a choisi dans cette étude de se concentrer sur des dispositifs FDSOI présentant une forte
sensibilité au piégeage rapide. Le point clé développé ici est que des mesures de dégradation BTI
rapides sont nécessaires pour avoir une idée claire de la dégradation qui a lieu dans le circuit.
Il est important d’évaluer le plus correctement possible cette dégradation afin d’estimer après
le plus justement possible la dégradation des cellules SRAMs.

Étant donné que l’on ne stressera pas vraiment les dispositifs dans cette partie (faible tension
de grille et température fixée à 25oC) on appellera V gON la tension appliquée aux transistors
lors du stress BTI. Le stress étudié ici sera uniquement de nature DC. On ne cherche pas ici
à optimiser les durées de vie des dispositifs ou à être � au plus proche � des conditions de
fonctionnement d’un circuit.

4.3.1.1 Caractérisation du VT

Le premier paramètre que l’on cherche à caractériser est la variation du VT des transistors.
Comme expliqué dans le Chapitre 3, les faibles dimensions des dispositifs étudiés ici entrainent
des études sur de larges populations de dispositifs. Les mesures réalisées dans cette partie portent
donc sur un échantillonnage de ≈150 transistors.

Le premier point que l’on cherche à mettre en évidence est l’importance des mesures rapides
pour caractériser correctement une quelconque variabilité dynamique. Ce point est d’autant plus

199



Chapitre 4. Impact de la dégradation BTI sur le fonctionnement de cellules SRAM

Figure 4.8 – Distributions de VT mesurées après 100s à faibles tensions de stress V gON=1V
sur une population de ≈150 transistors. Les temps de mesures du VT des transistors lors du
stress changent de 100µs (Noir et Rouge), 1ms (Bleu) et 1s (Vert). (Lignes) Loi normale

important que l’étude porte sur des dispositifs présentant une forte sensibilité aux phénomènes
de piégeage/dé-piégeage. La Figure 4.8 montre des résultats de distributions de VT obtenues en
changeant les vitesses utilisées pour mesurer le VT au cours d’un stress PBTI standard.

Lorsque les transistors NMOS sont mesurés suffisamment rapidement lors du stress PBTI, on
est capable d’évaluer la variabilité dynamique rapide associée aux phénomènes de piégeage/dé-
piégeage. En outre, les résultats montrent que si le temps de mesure du VT est trop important,
toute la variabilité dynamique se relaxe et tout se passe comme si aucune dégradation n’affectait
nos transistors.

Il est important de noter que ce n’est pas ici la mesure qui induit cette variabilité dynamique.
On pourrait penser que réduire les temps de mesure du VT tendrait à augmenter artificiellement
la variabilité. Ce serait le cas si les temps de mesures utilisés sortaient des spécifications de
l’instrument utilisé. Le temps de mesure utilisé ici (100µs) est dans les spécifications de notre
appareil de mesure et ne génère donc pas de variabilité supplémentaire propre à la mesure en
elle même.

La Figure 4.8 montre également que cette variabilité dynamique a un effet non négligeable
sur les performances électriques des transistors. En effet, la variabilité des transistors (σVT ) et
la dégradation moyenne (µVT ) sont toutes deux fortement dégradées si l’on considère les faibles
valeurs de stress appliquées aux dispositifs (V gON=1V).

Il est de ce fait intéressant de caractériser cette variabilité dynamique pour plusieurs tensions
de stress. En effet, cette dégradation étant liée au piégeage de porteurs, la réduction des tensions
de stress devrait réduire le nombre de pièges remplis lors du stress. La Figure 4.9 montre les
distributions de VT pour quatre tensions de stress obtenues sur des transistors NMOS et PMOS.

La variabilité mesurée sur les transistors PMOS est bien inférieure à celle mesurée sur les
transistors NMOS. Cette différence vient en grande partie des tensions de seuil initiales des
transistors PMOS qui sont bien plus élevées que celles des transistors NMOS. De ce fait, les
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4.3. Évaluation de la dégradation d’une SRAM par simulations SPICE

Figure 4.9 – Distributions de VT mesurées à avant stress (Noir) et après 100s de stress à
faibles tensions de stress V gON=0.4V (Rouge), 0.6V (Bleu), 0.8V (Vert), 1V (Ocre) pour des
transistors NMOS (Gauche) et des transistors PMOS (Droite). (Lignes) Loi normale

stress vus par les dispositifs NMOS sont plus importants que ceux vus par les PMOS.

En pratique, on cherche souvent à comparer la dégradation des transistors à même champ
électrique. Ici, cependant, on souhaite caractériser la dégradation des paramètres électriques
des transistors quand ils fonctionnent en conditions de circuit, c’est à dire quand ils voient une
tension d’alimentation constante. Pour cette raison, on caractérise cette dégradation à tension
de stress fixe et non pas à champ fixe.

La variabilité dynamique mesurée sur les NMOS diminue avec la diminution de V gON . A
l’inverse, on voit que, à la fois µVT et σVT sont dégradés lorsque V gON augmente. Ce résultat
est une bonne nouvelle car il indique que la réduction des tensions d’alimentation visée par
l’industrie de la micro-électronique � va dans le bon sens �, c’est à dire que la diminution des
tensions d’alimentation entraine la diminution de cette variabilité dynamique.

Par la suite on se concentrera principalement sur la caractérisation de la variabilité dyna-
mique des NMOS étant donné que celle des PMOS évolue très peu avec le temps et la tension
de stress.

4.3.1.2 Caractérisation du ∆VT

On cherche maintenant à caractériser la dégradation du VT , i.e. le ∆VT . On a montré dans
le Chapitre 3 que la dégradation du ∆VT sur des transistors de petites tailles n’était pas aussi
simple à modéliser que sur des transistors de grandes tailles. La Figure 4.10 montre les distri-
butions de ∆VT obtenues sur les transistors NMOS.

On remarque tout d’abord que les distributions obtenues aux quatre tensions de stress
dévient clairement de la loi normale. De plus, il est intéressant de remarquer que les dégradations
de µVT et de σVT avec le stress, qui semblaient relativement faibles sur la Figure 4.9, entrainent
en fait des décalages de VT non négligeables. Sur ces mesures, les décalages de tensions de seuil
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Figure 4.10 – Distributions de ∆VT obtenues après 100s de stress à faibles tensions de stress
V gON=0.4V (Noir), 0.6V (Rouge), 0.8V (Bleu), 1V (Vert) pour des transistors NMOS. (Lignes)
DCM utilisé pour décrire la dégradation

peuvent même atteindre jusqu’à 80mV (pour 1V de stress pendant 100s).

Les descriptions des distributions sont réalisées ici en utilisant le DCM, plus amplement
détaillé dans le Chapitre 3. Le DCM permet une très bonne description des distributions de
∆VT mesurées. Par ailleurs, les paramètres extraits par le DCM, (Nt, η) sont intéressants. En
effet, le nombre de pièges chargés lors du stress augmente avec V gON , ce qui prouve que plus
de pièges sont remplis quand les dispositifs sont plus fortement stressés. En revanche, l’impact
des pièges semble indépendant de la tension de stress : on extrait η ≈5.5mV pour toutes les
tensions de stress, on attribue les fluctuations des valeurs extraites à l’échantillonnage qui est
peut être trop faible (150 dispositifs). Ce résultat montre que les pièges remplis lors du stress
sont tous identiques quelle que soit la tension de stress, ils ont tous le même impact sur le VT
des transistors.

4.3.1.3 Caractérisation du ∆Gm

Étant donné que l’on réalise des caractéristiques Id-Vg complètes lors des phases de mesures
dans le stress BTI, il est possible de caractériser la dégradation des paramètres Gm et du
courant de drain Id. Lorsqu’on mesure la dégradation de ces paramètres en régime linéaire (i.e.
à V dmes=0.1V), on les notera Gmmax,lin et Idlin. Lorsque les paramètres seront mesurés en
régime de saturation (i.e. à V dmes=1V), on les notera Gmmax,sat et Idsat.

Dans cette partie, on se penche donc sur un aspect peu regardé dans les études de fiabilité des
cellules SRAM en général : l’influence de la dégradation BTI sur la transconductance Gm des
transistors et, plus particulièrement, comment la dégradation de Gm influence le fonctionnement
des cellules SRAM. Cette dégradation est non-négligeable, la Figure 4.11 montre la variation
de Gm mesurée sur un transistor unique au cours du stress et de la relaxation.

On voit une claire dégradation de la transconductance du transistor au cours du stress
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Figure 4.11 – Transconductance mesurée avant (Noir) et au cours (Rouge) d’un stress PBTI à
V gON=1V pendant 1000s. La transconductance après relaxation est également mesurée (Vert)

PBTI. On remarque aussi que, comme pour la variabilité dynamique du VT , la transconductance
revient à son niveau pré-stress après une période de relaxation. Caractériser cette dégradation
est important pour évaluer au mieux l’influence de la dégradation BTI sur le fonctionnement des
cellules SRAM. De la même façon que pour les études de la dégradation du VT et du ∆VT , on
procède à des mesures statistiques pour caractériser la dégradation de Gm et ∆Gm. La Figure
4.12 montre les distributions du maximum de Gm en régime linéaire (Vd=100mV), Gmmax,lin,
et également les distributions de dégradations de Gm, ∆Gmmax,lin.

Un résultat notable est que, contrairement aux résultats obtenus sur les distributions de VT
et ∆VT , à la fois les distributions de Gmmax,lin et de ∆Gmmax,lin suivent une loi normale. La
distribution de Gmmax,lin est juste décalée d’une certaine valeur avec le temps de stress tON , il
n’y a aucune dégradation de la variance de la distribution σGmmax,lin.

Il convient de noter que la dégradation de la transconductance des transistors est commune
lors de dégradation de type NBTI où on associe la dégradation du VT à une dégradation de
l’interface et à un piégeage de charge dans l’oxyde. En revanche, on observe généralement peu
de dégradation de Gm dans le cas de dégradation PBTI [17]. Le fait que l’on mesure une
dégradation du Gm suite à un stress PBTI sur nos dispositifs peut indiquer un mauvais oxyde
interfacial et donner une explication au piégeage rapide observé expérimentalement.

Cette dégradation du Gm influence aussi fortement les distributions du courant en régime
linéaire (V dmes=100mV) et saturé (V dmes=1V), Idlin et Idsat. La Figure 4.13 montre les nuages
de points Ion-Ioff mesurés en régime linéaire et en régime saturé. L’influence de la dégradation
du Gm et du VT sur le courant est également reportée sur les deux Figures. Enfin, on a calculé
la dégradation relative du courant et du Gm dans les deux régimes.

Les graphes montrent que cette dégradation du Gm a une très forte influence sur la dégra-
dation du courant : elle compte même pour la majeure partie de la dégradation dans le régime
linéaire et pour ≈50% dans le régime saturé. En effet, sur les nuages Ion-Ioff, en régime linéaire,
on voit que le nuage se décale principalement horizontalement (due à la dégradation de Gm)

203
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Figure 4.12 – (Symboles) Distributions du maximum de Gm mesurées en régime linéaire
(Gauche) et de la dégradation du maximum de Gm en régime linéaire (Droite) au cours d’un
stress PBTI. (Lignes) Loi normale

Figure 4.13 – Dégradation du courant lors d’un stress PBTI. Nuages Ion-Ioff mesurés avant
et après stress en régime linéaire (Gauche) et saturé (Droite). (Milieu) Dégradation relative du
courant et du maximum de Gm dans les régimes linéaire et saturé

204
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et très peu diagonalement (comme c’est le cas lors d’une dégradation du VT ). Sur le nuage
correspondant à la dégradation en régime saturé, le nuage se décale à la fois horizontalement et
diagonalement indiquant ainsi qu’à la fois la dégradation VT et de Gm influence la dégradation
de Idsat.

4.3.2 Évaluation de la dégradation des cellules

La dégradation des paramètres électriques des transistors a été évaluée le plus correctement
possible grâce à des mesures rapides. On a mesuré les dérives de VT , Gm et Id sur nos dispositifs
au cours du stress pour plusieurs temps et tensions de stress. On cherche maintenant quel est
l’impact de cette dégradation sur le fonctionnement de cellules SRAM.

4.3.2.1 Simulations SPICE

La méthode la plus utilisée pour savoir comment les dégradations mesurées au niveau des
dispositifs vont avoir une influence sur un circuit tel qu’une SRAM est la simulation SPICE.

Les mesures réalisées sur les dispositifs nous ont permis d’extraire la variabilité initiale des
transistors, µVT0 et σVT0. On a vu également que la loi normale permettait de bien décrire les
distributions de VT . En utilisant ces résultats, on a réalisé des simulations SPICE Monte Carlo
pour générer 4096 cellules SRAM basées sur cette variabilité statique. Les SRAM ainsi générées
constituent les cellules non-stressées.

On cherche maintenant à savoir comment la variabilité dynamique affectant nos transistors
va influencer le fonctionnement des cellules SRAM. Pour donner un cadre � réel � à notre étude,
on considère qu’un bit est stocké dans nos cellules et que cette information a été conservée pen-
dant un certain temps (qui correspond donc au temps de stress). On est dans une configuration
où l’on veut maintenant lire ou écrire les cellules SRAM ayant été affectées par cette variabilité
dynamique. Le temps de stress maximum considéré est tON=100s, qui est le temps maximal
auquel on a mesuré la dégradation des transistors.

A partir des cellules non stressées générées grâce à la mesure de la variabilité statique,
la variabilité dynamique mesurées aux quatre tensions de stress (0.4V, 0.6V, 0.8V et 1V) est
ajoutée sur les deux transistors affectés par la dégradation BTI : LD1 et DR2. On distinguera
ici deux cas particulier :

- Cas 1 : On considère que les transistors LD1 et DR2 sont affectés uniquement par la
variabilité dynamique du VT

- Cas 2 : On considère que les transistors LD1 et DR2 sont affectés par les variabilités
dynamiques du VT et du Gm

Nous avons choisi cette différentiation en deux cas pour évaluer s’il est important de consi-
dérer, ou non, la variabilité du Gm lors des études de fiabilité circuit. La Figure 4.14 montre
un schéma résumant la méthodologie utilisée pour réaliser les simulations.

Cette méthodologie va permettre d’évaluer l’impact de cette variabilité dynamique du VT
et du Gm sur le fonctionnement d’un circuit de cellules SRAM.

4.3.2.2 Estimation d’une marge en Lecture et en Écriture

On réalise les simulations SPICE Monte Carlo dans les deux cas et pour les quatre tensions
de stress. L’effet de la variabilité dynamique est ici caractérisé en terme d’effet sur les tensions
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Figure 4.14 – Détail de la démarche pour prendre en compte la variabilité dynamique sur nos
cellules SRAM via simulations SPICE Monte Carlo

minimales nécessaires pour lire et écrire les cellules : VMin,Read et VMin,Write. La Figure 4.15
présente les ratios µSNM/σSNM et µWM/σWM , tracés en fonction de Vdd, qui permettent
d’extraire ces tensions minimales.

Il est maintenant possible de caractériser la dégradation de ces tensions minimales due à la
variabilité dynamique, ∆VMin définie par :

∆VMin,Read = VMin,Read(V gON )− VMin,Read(initial) (4.3)

∆VMin,Write = VMin,Write(V gON )− VMin,Write(initial) (4.4)

Les dégradations de ces tensions minimales dans les deux cas considérés et pour les quatre
tensions de stress sont présentées sur la Figure 4.16.

On voit que la considération ou non de la variabilité dynamique du Gm n’a pas d’influence
sur la dégradation de la tension minimale d’écriture. Toute la dégradation de VMin,Write est ici
gouvernée par la dégradation de la tension de seuil VT . Lorsque la tension de stress est égale à
la tension d’alimentation, V gON=1V, la marge à prendre à cause de la variabilité dynamique
pour réaliser l’écriture des cellules est de ≈20mV.

Si on regarde maintenant la dégradation de la tension minimale de lecture, on remarque
cette fois que la considération de la variabilité du Gm a un effet important sur la dégradation
de VMin,Read. En effet, lorsque la tension est proche de Vdd, la dégradation de VMin,Read est de
≈10mV si l’on ne considère que la variabilité du VT et est égale à ≈40mV si on considère les
deux variabilités. Ce résultat montre l’importance que peut avoir la considération ou non de la
dégradation du Gm sur le fonctionnement des cellules SRAM.

Le point important est que conserver une marge de ≈40mV serait suffisant pour écrire ou lire
nos cellules sans problème dans notre cas. Cette marge est relativement élevée compte tenue du
nombre assez restreint de simulations Monte-Carlo faites pour l’extraire (4096 cellules simulées).

206



4.3. Évaluation de la dégradation d’une SRAM par simulations SPICE

Figure 4.15 – Ratios µSNM/σSNM et µWM/σWM en fonction de Vdd pour le cas 2 :
variabilité de VT et de Gm appliquée à LD1 et DR2. Les tensions minimales de lecture et
d’écriture sont extraites à un ratio µ/σ=6

Figure 4.16 – Dégradation des tensions minimales de lecture et d’écriture pour les 4 tensions
de stress et dans les deux cas de variabilité dynamique appliquée sur les transistors LD1 et DR2
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Cependant, on notera que la marge est tout de même raisonnable compte tenu des dispositifs
testés. En effet, on rappelle que ces transistors présentaient une très forte sensibilité au piégeage
rapide. Certains transistors avaient même des ∆VT allant jusqu’à 80mV pour 100s de stress à
V gON=1V (comme on a pu le voir sur la Figure 4.10).

Il est aussi intéressant de noter que la marge nécessaire pour écrire et lire correctement les
cellules a tendance à diminuer avec la tension de stress (i.e. la tension d’alimentation). Comme
cela a déjà été dit précédemment, ce résultat est positif car il n’apparait pas comme un frein à
la réduction des tensions d’alimentation recherchée dans la micro électronique contemporaine.

4.4 Mesures BTI rapides de cellules SRAM

La mesure de la dégradation BTI au niveau des transistors unitaires et la simulation de
l’impact de cette dégradation sur les performances d’une cellule SRAM grâce à des simulations
SPICE est la première façon d’étudier l’effet du BTI sur les cellules SRAM. Cette méthode
est la plus couramment utilisée car elle ne nécessite pas de mesures directes sur les transistors
d’une cellule SRAM : la mesure sur des transistors unitaires, identiques à ceux de la cellule
SRAM, suffisent pour calibrer les simulations SPICE. Cependant, la méthode comporte de ce
fait plusieurs inconvénients. En particulier, on mesure rarement la dégradation des transistors
dans leur environnement SRAM. En effet, les transistors d’une cellule sont dans un environne-
ment particulier qui peut influencer les dégradations qui les affectent. De plus, on ne mesure
pas directement la dégradation des paramètres de la SRAM : on mesure la dégradation des pa-
ramètres des transistors et on extrapole via SPICE la dégradation des paramètres de la SRAM.
De ce fait, notre estimation dépend de la pertinence du modèle SPICE et de sa calibration.

Dans cette partie, on cherchera à caractériser directement la dégradation d’un paramètre
électrique de la SRAM : sa stabilité en lecture, la SNM. Il est tout à fait possible d’effectuer
un stress BTI des cellules SRAM et d’arrêter le stress pour mesurer la dégradation de la SNM
avant de reprendre le stress. Cependant, les mesures de SNM classiques (i.e. en mesurant les
courbes papillons) prennent plusieurs secondes, de ce fait la dégradation mesurée est grandement
affectée par la relaxation des dispositifs. On pourrait penser à effectuer des mesures rapides de
courbes papillons. Cependant, il est impossible de mesurer rapidement une tension en utilisant
notre outil de mesure (seul le courant est mesurable rapidement).

En effet, comme expliqué lors de la présentation de la technique des courbes papillons, il
est nécessaire de réaliser deux mesures pour construire la courbe papillon entière (une mesure
VR(VL) et une mesure VL(VR)). Le temps requit pour � switcher � entre les deux mesures et
non néglieable et empeche de mesurer rapidement la stabilité en lecture des cellules avec cette
technique.

Pour contourner ce problème, une technique de mesure rapide de la SNM (initialement
proposée par Guo [18]) a été adaptée. Grâce à cette technique, on va être capable d’évaluer
la dégradation de la stabilité en lecture par des mesures directes sur les cellules SRAM. Ces
mesures ont aussi l’énorme avantage d’être rapides permettant ainsi de s’affranchir de l’essentiel
des phénomènes de relaxation BTI.

Dans cette étude, on se concentrera uniquement sur la dégradation du VT des transistors
de la cellule. En particulier, on négligera la dégradation du Gm sur nos dispositifs. En effet, on
considère que la technologie testée ici est plus � stable � que celle testée dans l’étude précédente.
On montrera plus tard que ce choix est justifié.
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4.4. Mesures BTI rapides de cellules SRAM

Figure 4.17 – Schéma de la configuration utilisée pour mesurée la SRRV L d’une cellule SRAM

Les résultats détaillés dans cette partie ont été publiés dans le journal TED [19] et présentés
aux conférences ICMTS [20] et VLSI [21].

4.4.1 Mesures rapides de la stabilité en lecture des cellules : technique SRRV

On présente dans cette partie une nouvelle technique de mesure proposée récemment par
Z. Guo [18] la Supply Read Retention Voltage (ou SRRV). Au même titre que les courbes pa-
pillons, cette technique permet de mesurer la stabilité en lecture des cellules SRAM. Cependant,
l’avantage principal de cette technique est que l’on mesure cette stabilité par des mesures de
courant et non plus des mesures de tensions (comme c’est le cas pour les courbes papillons). On
va donc pouvoir réaliser des mesures rapides directement sur des cellules SRAM.

4.4.1.1 Présentation de la technique SRRV

La SRRV d’une SRAM peut être définie comme la tension minimale d’alimentation requise
pour que la cellule conserve son information. La Figure 4.17 présente la configuration utilisée
pour caractériser la SRRV de cellules SRAM.

La cellule est tout d’abord initialisée à un état connu : par exemple un � 0 � sur le nœud
L et un � 1 � sur le nœud R. Ensuite, les deux Bit-Line, BLL et BLR, et la Word-Line, WL,
sont alimentées avec la tension d’alimentation, Vdd. Le courant de la Bit-Line, IBit−Line, du coté
du nœud où est stocké le � 0 � est mesuré tandis que la tension d’alimentation de la cellule,
VCell, est diminuée. Cette configuration de mesure est schématisée sur la Figure 4.18. On montre
également une courbe de transfert caractéristique du courant IBit−Line en fonction de VCell sur
la Figure 4.19.

Le courant IBit−Line décroit avec la diminution de VCell. A partir d’une certaine tension,
appelée VFlip, on mesure une brusque chute du courant correspondant au changement d’état de
la cellule. Le courant alors mesuré sur la Bit-Line correspond au courant du transistor d’accès,
AC1.
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Chapitre 4. Impact de la dégradation BTI sur le fonctionnement de cellules SRAM

Figure 4.18 – Procédure décrivant la tech-
nique de mesure SRRV

Figure 4.19 – Mesure de la courbe ca-
ractéristique IBit−Line(VCell)

La différence Vdd-VFlip quantifie la SRRV de la SRAM quand un � 0 � est stocké sur le nœud
L, on la notera donc SRRV L. De la même façon, lorsque qu’un � 0 � est stocké sur le nœud R,
la mesure du courant IBit−Line du coté droit en fonction de VCell permet d’obtenir la SRRV R.
De façon analogue à la SNM, la SRRV de la cellule est obtenue en prenant le minimum entre
SRRV L et SRRV R.

SRRV = min(SRRV L, SRRV R) (4.5)

4.4.1.2 Reproductibilité de la méthode SRRV

Pour valider cette méthode de mesure et évaluer la reproductibilité de la technique, des
caractéristiques de IBit−Line(VCell) sont effectuées sur une population de 50 cellules SRAM.
L’expérience consiste à réaliser une cartographie de SRRV et de répéter cette cartographie
plusieurs fois. Dans notre étude, 6 cartographies ont été réalisées et les distributions de SRRV
obtenues dans chaque cartographie ont été reportées sur la Figure 4.20. Nous avons également
mesuré la variabilité de la mesure de la SRRV sur une unique cellule, les résultats de ces mesures
sur une unique cellule sont présentés en encart de la Figure 4.20.

Les résultats obtenus montrent que la variabilité moyenne pour extraire la tension VFlip, et
donc sur la SRRV des dispositifs, est inférieure à 5mV. De plus, sur une population totale de 50
cellules, les mesures de SRRV montrent une très bonne reproductibilité : toutes les distributions
se superposent.
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4.4. Mesures BTI rapides de cellules SRAM

Figure 4.20 – Distributions de SRRV obtenues sur une population de 50 cellules SRAM. Les
mêmes dispositifs ont été mesurés 6 fois. (Encart) Multiples mesures de SRRV répétées sur une
unique cellule

4.4.1.3 Modèle UTSOI et mesures

La Figure 4.21 montre des courbes caractéristiques IBit−Line(VCell) obtenues sur 44 cellules
SRAM de 0.120µm2. On a reporté également les résultats obtenus par simulations SPICE Monte
Carlo en utilisant le modèle UTSOI [22].

Tout d’abord on observe que les simulations SPICE permettent de retrouver les valeurs
de courant mesurées sur nos dispositifs (entre 30 et 40 µA). On remarque également que l’on
observe une importante variabilité inter-cellules sur les courbes mesurées et que cette variabilité
est, elle aussi, bien reproduite par les simulations SPICE. Cette importante variabilité provient
en fait du désaccord, ou Mismatch, entre les tensions de seuil des transistors LD, DR et AC.

On montre par ailleurs que, lorsque l’on calibre bien le modèle avec les transistors me-
surés directement au sein des cellules, on est capable de générer des distributions de SRRV qui
décrivent très bien les résultats expérimentaux. On a ainsi un très bon accord entre les résultats
de simulations SPICE Monte Carlo réalisées avec le modèle UTSOI et les mesures de SRRV
effectuées directement sur les cellules comme on peut le voir sur la Figure 4.22.

Il est intéressant de noter que cette approche, si elle se base sur des mesures directes des
cellules SRAM, utilise aussi les simulations SPICE. Celles-ci sont fondamentales pour évaluer
notamment la dégradation sur de larges populations de cellules. Les mesures sont utilisées ici
conjointement avec les simulations SPICE. Le modèle est calibré sur les transistors unitaires
et on vérifie que les simulations donnant la SRRV des cellules sont correctes par des mesures
directes de la SRRV de nos cellules. Une fois que le modèle est validé on pourra l’utiliser pour
simuler le comportement de larges populations de cellules dans différentes conditions (différents
Vdd, V gStress, T ...).
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Chapitre 4. Impact de la dégradation BTI sur le fonctionnement de cellules SRAM

Figure 4.21 – Caractéristiques IBit−Line(VCell) mesurées sur des cellules SRAM de 0.120µm2

(Gauche) et simulée avec un modèle SPICE Monte Carlo UTSOI (Droite)

Figure 4.22 – (Gauche) Distribution de VT mesurées des transistors LD, DR et AC. (Droite)
Distribution de SRRV directement mesurées les cellules (Symboles) ou obtenue par simulations
SPICE Monte Carlo (Lignes)
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4.4. Mesures BTI rapides de cellules SRAM

Figure 4.23 – Courbes de transfert IBit−Line(VCell) simulées pour deux cellules SRAM, l’une
dans une configuration de Marginal Mismatch (Noire) et l’autre dans une configuration de High
Mismatch (Rouge). (Gauche) Courbes mesurées quand un 0 est stocké sur le nœud L et (Droite)
Courbes mesurées quand un 0 est stocké sur le nœud R

4.4.1.4 Marginal Mismatch et High Mismatch

La Figure 4.21 montre aussi des cellules qui ne présentaient pas de tension VFlip malgré
la diminution de VCell. Ce phénomène est une autre conséquence du Mismatch existant entre
les différents transistors de la cellule. Il existe des configurations dans lesquelles des cellules
ne � perdent � pas le bit stocké lors de la diminution de VCell. Ces cellules se caractérisent
par une très bonne rétention du bit stocké sur un des deux nœuds mais une rétention plus
mauvaise sur l’autre nœud. La Figure 4.23 illustre ce phénomène et montre les courbes de
transfert IBit−Line(VCell) du coté L lorsqu’un � 0 � y est stocké et du coté R lorsqu’un � 0 � y
est stocké dans le cas d’un Marginal Mismatch (MM) et d’un High Mismatch (HM) entre les
VT des transistors de la cellule.

On a donc deux possibilités quand on génère/mesure une cellule SRAM :
(i) Si la cellule est dans une configuration de Marginal Mismatch, on mesure la SRRV sur les
deux nœuds, L et R, et la SRRV finale est donnée par le minimum entre SRRV L et SRRV R.
(ii) Si la cellule est dans une configuration de High Mismatch, seul un nœud de la cellule
présentera une perte de la donnée stockée (par exemple le nœud L sur la Figure 4.23). L’autre
nœud sera capable de garder la donnée quelle que soit la tension de VCell appliquée (le nœud R
sur la Figure 4.23). Ainsi, sur l’exemple de la Figure 4.23 on a SRRV R > SRRV L. Au final, en
pratique, la SRRV dans ce cas est donc donnée par le nœud où bascule la cellule et correspond
effectivement au minimum entre SRRV L et SRRV R.

En conclusion, on peut dire que l’on est toujours capable de mesurer la SRRV sur une cellule
SRAM, il suffit de séparer les cellules suivant leurs configurations (HM ou MM).
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Figure 4.24 – Simulations Monte Carlo donnant les distributions cumulées des marges en
écriture obtenues avec la méthode SRRV et avec les courbes papillons donnant la SNM classique.
Deux tensions d’alimentation Vdd=0.4V et Vdd=0.5V sont utilisées pour les simulations

4.4.1.5 Comparaison entre SNM et SRRV

On se focalise depuis le début de cette partie sur la mesure de la stabilité en lecture grâce
à la technique SRRV. Cependant, il est intéressant de savoir si cette technique donne la même
stabilité en lecture que la technique classique à savoir celles des � courbes papillons� permettant
d’obtenir la SNM classique.

La Figure 4.24 compare, grâce à des simulations Monte Carlo portant sur 100k cellules
SRAM, les distributions cumulées de SNM standard et de SRRV pour deux tensions d’alimen-
tation (Vdd=0.4V et Vdd=0.5V).

Les deux distributions ne se superposent pas parfaitement néanmoins, on constate que, pour
les deux tensions d’alimentation, les distributions cumulées de probabilité de la SSRV et de la
SNM se croisent à l’endroit où la valeur de rétention est nulle. Cette valeur de rétention nulle est
importante car c’est elle qui donne la probabilité d’échec en lecture des cellules d’une matrice
SRAM. Le fait que cette valeur soit la même pour les deux techniques de mesures montre que
la méthode SRRV est équivalente à la méthode des courbes papillons classiques pour obtenir la
stabilité en lecture des cellules. Grâce à ces résultats, on en déduit que cette nouvelle technique
peut être utilisée comme remplacement de la technique des courbes papillons.

4.4.2 Évaluation de la variabilité temporelle, due au BTI, des cellules SRAM

On a établi que la technique SRRV permet d’extraire la stabilité en lecture des cellules
SRAM de la même façon que pour les courbes papillons classiques. En effet, la méthode permet
des mesures rapides et ainsi de s’affranchir de la majeure partie des effets de relaxation. Dans
cette partie on va donc chercher à stresser les cellules SRAM et mesurer la dégradation de la
stabilité en lecture grâce à cette technique SRRV.
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4.4. Mesures BTI rapides de cellules SRAM

Figure 4.25 – Procédure de mesure de la dégradation de la SRRV lorsque la cellule est en mode
de rétention

4.4.2.1 Méthodologie de stress des cellules

On va chercher à stresser des cellules SRAM dans les conditions de rétention de l’information.
Les cellules se trouvent donc dans la configuration présentée sur la Figure 4.7 de la section
4.2.2.2. Pour caractériser la dégradation des cellules, une méthodologie de mesure a été mise en
place et est présentée sur la Figure 4.25.

Pour caractériser la variabilité dynamique induite par la dégradation BTI, une procédure
rapide de mesure/stress/mesure a été adoptée. Lors des phases de mesure, on réalise les ca-
ractéristiques IBit−Line(VCell) qui permettent d’extraire la SRRV. Lors des phases de stress, la
tension VCell est maintenue à Vdd,Haut pour accélérer la dégradation BTI des dispositifs. On
mesure également la relaxation de la dégradation après la phase de stress en maintenant VCell à
0V. Les caractéristiques IBit−Line(VCell) complètes sont mesurées en 65µs. Les temps de stress
utilisés pourront aller de 100µs à 1ks. On remarque aussi une courte période précédant chaque
mesure de SRRV durant laquelle VCell=VWL=Vdd=1V. Cette période dure 700ns et permet de
réinitialiser la cellule avant chaque phase de mesure. En pratique, cela permet de réécrire le bit
du même coté afin de continuer à stresser les mêmes transistors (DR1 et LD2 dans notre cas).
Cette étape est nécessaire, car lors de la mesure de la SRRV au cours du stress, le bit stocké
dans la cellule est perdue.

Grâce à cette technique, on est maintenant capable de mesurer la dégradation de la SRRV
directement sur les cellules. La Figure 4.26 montre un exemple l’évolution des caractéristiques
IBit−Line(VCell) mesurées au cours d’un stress à Vdd,Haut et pendant la relaxation à 0V.

Sur cet exemple, on voit que lorsque les transistors sont en phase de stress (on applique sur
la cellule VCell=Vdd,Haut) la SRRV globale de cellule diminue. Sur cette cellule, après 100s de
stress, la SRRV a diminué de ≈100mV (la tension VFlip passe de 0.85V à 0.95V).

A l’inverse, lorsque la tension de la cellule est abaissée à 0V pour permettre aux transistors
de la cellule de se relaxer, on observe une amélioration de la stabilité en lecture.
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Figure 4.26 – Mesure de la dégradation et de la relaxation de la SRRV d’unique cellule SRAM.
Le temps de mesure de la courbe caractéristique complète est de 65µs

En fait, tout se passe de la même façon que pour la dégradation du VT sur des transistors
unitaires : la stabilité de la cellule se dégrade lorsqu’on lui applique une tension de stress
(∆SRRV augmente) et la stabilité retourne vers sa valeur d’origine lorsque la tension appliquée
sur la cellule est plus faible et que les transistors peuvent se relaxer (on a alors ∆SRRV qui
diminue).

Enfin, de la même façon que pour les mesures effectuées sur des transistors de petites dimen-
sions, la dégradation de la SRRV est sujette à une forte variabilité. De ce fait, identiquement
aux études du ∆VT réalisées sur de petits transitors, on effectuera des études statistiques de la
dégradation de la SRRV.

4.4.2.2 Distribution de ∆SSRV : Simulations et Mesures

Avant de réaliser des mesures statistiques de la dégradation de la SRRV au cours d’un stress
BTI, on mesure la dégradation des différents transistors présents dans la cellule lors du stress.
On se place dans la même configuration que celle utilisée dans la partie 4.3 : les cellules ont
gardé l’information stockée pendant un certain temps. Pendant cette durée, les transistors DR1
et LD2 ont été affectés par la dégradation BTI.

Grâce à des accès, présents sur les structures de test, il a été possible de caractériser la
dégradation des transistors DR1 (respectivement LD2) lors de stress PBTI (respectivement
NBTI). On a donc pu mesurer ces transistors directement dans leur environnement de cellule
SRAM. De ce fait, on a pu prendre en compte un quelconque effet du à la densité des transistors
dans les cellules. Les distributions de ∆VT obtenues au cours du stress pour ces deux transistors
ont déjà été présentées dans le Chapitre 3 et sont rappelées ici dans la Figure 4.27.

Les distributions de ∆VT obtenues après NBTI pour LD2 et PBTI pour DR1 sont bien
décrites par le DCM. On a donc un modèle qui permet de caractériser la dégradation des
transistors des cellules SRAM au cours de la rétention. En utilisant ce modèle, couplé à des
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Figure 4.27 – (Symboles) Distributions de ∆VT mesurées après dégradation NBTI sur les tran-
sistors LD2 et PBTI sur les transistors DR1. (Lignes) DCM utilisé pour décrire les distributions
mesurées

simulations SPICE Monte Carlo, on va être capable de simuler la dégradation de la SRRV au
cours de la rétention. La méthodologie utilisée pour simuler des distributions de ∆SRRV (t) est
expliquée en détail sur le schéma de la Figure 4.28.

En utilisant cette démarche, on est capable de simuler la dégradation de la SRRV des cellules
SRAM au cours du temps. Étant donné que l’on est aussi capable de mesurer la dégradation
des SRAM au cours du temps, il est possible de comparer les résultats de simulations et de
mesures. La Figure 4.29 présente les distributions de ∆SSRV (t) obtenues par mesure et par
simulation au cours du stress et de la relaxation.

On s’intéresse tout d’abord au comportement général des cellules.

Tout d’abord, on voit que, comme on l’avait observé sur une cellule unitaire, la dégradation
de la SRRV des cellules se comportent globalement comme la dégradation du VT de transistors
unitaires. En effet, on voit qu’avec l’augmentation du temps de stress, les paramètres µ∆SRRV
et σ∆SRRV augmentent. Inversement, lorsqu’on laisse les cellules se relaxer en appliquant une
tension nulle sur VCell, la SRRV des cellules s’améliore (µ∆SRRV et σ∆SRRV diminuent).

Sur la Figure 4.30 on a représenté l’évolution de ces paramètres lors du stress et de la
relaxation.

On s’intéresse maintenant à la cohérence entre les mesures et les résultats de simulations
Monte Carlo.

Pour les distributions obtenues au cours du stress, on peut voir un très bon accord entre les
simulations SPICE Monte Carlo et les mesures sur toute la durée du stress. Pour la phase de
relaxation, on observe un léger désaccord entre les mesures et les simulations pour les faibles
valeurs de ∆SRRV . Ce faible désaccord est attribué ici aux faibles valeurs de ∆SRRV me-
surées ainsi qu’à l’échantillonnage utilisé pour les expériences qui est relativement faible (≈60
dispositifs).
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Figure 4.28 – Démarche utilisée pour simuler la variabilité dynamique des cellules SRAM. La
dégradation des deux transistors affectés par le stress BTI est directement mesurée dans les
cellules et caractérise la variabilité dynamique au niveau dispositif. L’extrapolation au niveau
circuit est faite grâce au modèle SPICE UTSOI

Figure 4.29 – (Symboles) Distributions de ∆SRRV au cours du stress et de la relaxation me-
surées directement sur les cellules SRAM.(Lignes) Simulations Monte Carlo réalisées en suivant
la démarche de la Figure 4.28
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Figure 4.30 – Evolution des paramètres µ∆SRRV et σ∆SRRV au cours du stress et de la
relaxation des cellules SRAM

Néanmoins, on retiendra un très bon accord entre les simulations SPICE et les mesures.

Au passage, on confirme ici que négliger l’influence de la dégradation du Gm sur nos dispo-
sitifs étaient justifié. En effet, dans le modèle utilisé pour les simulations SPICE Monte Carlo,
seule la dégradation du VT est prise en compte pour obtenir la dégradation de la SRRV. De ce
fait, le résultat obtenu sur la Figure 4.29, montrant un accord entre les simulations Monte Carlo
et les mesures, implique que la dégradation du Gm des transistors de nos cellules est négligeable
et n’influence pas la dégradation de la SRRV des cellules sur cette technologie 28nm FDSOI.

4.4.2.3 Distribution de ∆SSRV : Modèle semi-analytique

On s’intéresse maintenant à la modélisation de la dégradation des cellules grâce à un modèle
semi-analytique.

Il convient de rappeler que, dans le Chapitre 3, nous avions établi un modèle permettant de
prédire/décrire la dégradation mesurée sur nos cellules à partir de la dégradation mesurée sur
les transistors LD2 et DR1 des cellules : le DCM à 4 variables.

Pour fonctionner, le modèle nécessite quatre paramètres (NtDR1, ηDR1, NtLD2, ηLD2) qui
sont obtenus lorsqu’on applique le DCM classique sur les transistors des cellules DR1 et LD2.

Outre ces quatre paramètres, le modèle nécessite les facteurs de couplage, αDR1 et αLD2,
qui donne le � poids � de la dégradation de chaque transistor sur la dégradation de la SRRV.
Ces paramètres sont extraits sur la Figure 4.31 par des simulations SPICE.

Les paramètres de couplages pour les transistors affectés par la dégradation de la cellule
lorsqu’elle est en mode de rétention αDR1 et αLD2 sont égaux à 0.844 et 0.432 respectivement.

On est maintenant capable d’utiliser le DCM à 4 variables aux différents temps de stress
pour décrire la dégradation de nos cellules SRAM. Les résultats sont présentés sur la Figure
4.32.

On voit que le DCM à 4 variables permet de décrire assez bien la dégradation de nos cellules
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Figure 4.31 – Extraction des paramètres : αLD1, αLD2, αDR1, αDR2, αAC1 et αAC2, donnant
l’influence de la dégradation de chaque transistor de la cellule sur la dégradation de la SRRV

Figure 4.32 – (Symboles) Distributions de ∆SRRV au cours du stress et de la relaxation
mesurées directement sur les cellules SRAM.(Lignes) DCM à 4 variables
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Figure 4.33 – Probabilité d’échec de lecture avant stress et après à Vdd,Haut et 125oC obtenues
après 106 simulations Monte Carlo

au cours du stress et de la relaxation. On verra par la suite qu’avoir un modèle semi-analytique
est important pour estimer la dégradation de large matrice SRAM aux conditions normales de
fonctionnement.

4.4.3 Influence de la dégradation sur la stabilité en lecture des cellules
SRAM

On a vérifié que l’on était capable de mesurer et de simuler la dégradation de cellules SRAM.
On va maintenant évaluer l’effet de cette dégradation sur la probabilité d’échec en lecture sur
de large population de cellules.

4.4.3.1 Probabilité d’échec en lecture : simulations SPICE Monte Carlo

Dans un premier temps on cherche uniquement à évaluer l’impact de la dégradation BTI
mesurée à 125oC et à Vdd,Haut pendant 100s sur la probabilité d’échec en lecture. Dans la partie
précédente, on a vu que les résultats obtenus par SPICE étaient représentatifs des résultats
expérimentaux. En réalisant un grand nombre de simulations Monte Carlo, on cherche à estimer
la probabilité d’avoir une erreur lors de la lecture d’une cellule. La Figure 4.33 montre les
probabilités d’avoir une erreur en lecture en fonction de la tension d’alimentation pour des
cellules non-stressées et pour des cellules ayant été soumises à un stress BTI.

La probabilité d’avoir une erreur lors de la lecture d’une cellule est obtenue par ratio entre
les cellules ayant une SRRV positive et les cellules ayant une SRRV inférieure ou égale à 0.

On voit tout d’abord que la probabilité d’échec augmente à mesure que la tension d’alimen-
tation diminue. Ce résultat est évidemment normal, plus la tension d’alimentation est basse
plus il est difficile de lire la cellule.

On regarde maintenant l’effet du stress BTI sur la probabilité. Les simulations montrent
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un fort impact du stress BTI sur la stabilité en lecture des cellules SRAM. Par exemple, si on
considère la tension d’alimentation Vdd=0.6V, la probabilité d’être incapable de lire la cellule est
de ≈ 10−6 pour des cellules non-stressées et est de ≈ 10−2 pour des cellules ayant été stressées.

Cette dégradation de la probabilité est importante. Elle est expliquée ici par les conditions
extrêmes utilisées lors du stress BTI (VCell=Vdd,Haut, T=125oC, tStress=100s) qui sont loin de
représenter les conditions réelles. Dans la suite, on cherchera donc à évaluer la dégradation des
cellules aux conditions normales de fonctionnement.

4.4.3.2 Évaluation de la dégradation aux conditions normales de fonctionnement

Pour évaluer au mieux l’impact de la dégradation BTI sur les cellules SRAM en condition
de circuit, il faut revenir à des conditions normales de fonctionnement. On cherche également à
évaluer la dégradation des cellules après 10 ans de fonctionnement dans ces conditions.

Dans le Chapitre 2, nous avions présenté un modèle permettant de décrire la dégradation
aux différentes tensions et températures de stress et de donner une estimation de la dégradation
à 10 ans : le modèle composite. Ce modèle va maintenant être utilisé pour évaluer la dégradation
des transistors de nos cellules et ainsi obtenir leur dégradation dans les conditions de tension,
températures et temps de fonctionnement qui nous intéressent.

Cependant, on ne peut appliquer directement le modèle composite pour évaluer la dégrada-
tion de nos dispositifs. En effet, il convient de rappeler que la dégradation sur des dispositifs
de petites dimensions ne peut être déterminé simplement par les valeurs de µ∆VT et σ∆VT (au
sens où le ∆VT des dispositifs ne suit pas une loi normale entièrement déterminée par µ∆VT
et σ∆VT ). Toutefois, on a montré dans le Chapitre 3 que le modèle Defect Centric permettait,
grâce à ces mêmes paramètres, de donner une description correcte de la dégradation sur des
dispositifs de petites dimensions.

Pour réaliser une étude de la dégradation des cellules SRAM aux conditions normales de
fonctionnement nous avons choisi de procéder de la façon suivante :

1 - Le modèle composite est calibré sur des dispositifs de grandes dimensions afin d’extraire
les constantes d’accélération en tension et en température. On considère que ces paramètres
sont indépendants de la taille des dispositifs et pourront dont être conservés quand on utilisera
le DCM sur des dispositifs de petites dimensions.

2 - On mesure la dégradation moyenne µ∆VT et la variabilité de la dégradation σ∆VT , des
transistors de la SRAM affectés par le stress BTI. Grâce au DCM on extrait l’impact moyen
des pièges sur le ∆VT , η, dans nos dispositifs NMOS et PMOS. On a montré que ce paramètre
était indépendant de la tension de stress considérée.

3 - Les dégradations moyennes mesurées sur les dispositifs de la SRAM sont décrites par le
modèle composite. Le modèle décrit directement µ∆VT tandis que la variabilité de la dégradation
est décrite grâce à la formule (σ∆VT )2 = 2 · η ·µ∆VT . Les dégradations moyennes mesurées sur
les transistors LD2 et DR1 et les descriptions faites par le modèle composite sont données sur
la Figure 4.34.

4 - On est maintenant capable d’évaluer les dégradations µ∆VT et σ∆VT des transistors à
n’importe quelle tension, temps de stress, température. De ce fait, on peut obtenir le couple
de paramètres (NtLD1, ηLD1) et (NtDR2, ηDR2) et ainsi prédire la dégradation en utilisant les
simulations SPICE Monte Carlo avec le modèle compact UTSOI (la démarche ayant déjà été
montrée dans la Figure 4.28).

On voit sur la Figure 4.34 que le modèle composite permet d’assez bien décrire les dégradation
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Figure 4.34 – (Symboles) µ∆VT et σ∆VT mesurés au cours d’un stress NBTI sur les transistors
LD2 et PBTI sur les transistors DR1. (Lignes) Modèle composite utilisé pour extrapoler la
dégradation à 10 ans aux conditions normales de fonctionnement : Vg=Vdd et T=85oC
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Figure 4.35 – Distributions cumulées des SRRV obtenues par simulations Monte Carlo avant
stress (Noire) et après un stress BTI de 10 ans de stress aux conditions normales de fonc-
tionnement (Vert). Deux températures sont représentées : 25oC et 85oC. (Lignes) Modèle semi
analytique

NBTI et PBTI affectant les transistors LD2 et DR1. Sur la Figure, on a également reporté
l’évolution de µ∆VT et σ∆VT aux conditions normales de fonctionnement (10 ans à 85OC avec
Vg=Vdd). Les valeurs à 10 ans sont celles qui seront utilisées par le modèle compact UTSOI
pour les simulations SPICE Monte Carlo.

4.4.3.3 Estimation de la dégradation des cellules à 10 ans aux conditions normales
de fonctionnement

Le modèle compact UTSOI est utilisé pour réaliser des simulations SPICE Monte Carlo et
estimer la dégradation de la stabilité en lecture des cellules SRAM après 10 ans de fonctionne-
ment aux conditions nominales. On choisit deux températures pour les simulations 25oC, qui
représente la température d’un circuit au repos, et 85oC qui est plus proche de la température
du circuit en fonctionnement. Des simulations Monte Carlo portant sur 100k cellules ont été
réalisées pour les deux températures. Les simulations donnent la SRRV des cellules SRAM, les
résultats sont présentés sous forme de distributions cumulées sur la Figure 4.35.

On voit que, comparativement aux résultats de la Figure 4.33 où la dégradation était im-
portante 100s à Vdd,Haut et T=125oC, la stabilité en lecture de la SRAM est ici peu affectée
par un stress BTI aux conditions normales de fonctionnement. En effet, un échec de lecture
apparait lorsque la SRRV d’une cellule est nulle, or ici, toutes les cellules ont une SRRV d’au
moins 100mV. Ces simulations montrent la très bonne tenue de la stabilité en lecture de ces
cellules SRAM.

Il est impossible d’obtenir les probabilités d’échec en lecture de nos cellules par simulations
Monte Carlo pour les tensions d’alimentation considérées. En effet, étant donné l’importante
marge en lecture de nos cellules dans ces conditions, le nombre de simulations Monte Carlo
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Figure 4.36 – Probabilité d’échec en lecture d’une cellule SRAM, avant et après stress, en
fonction de la tension d’alimentation.

nécessaires pour obtenir cette probabilité est bien trop important. Toutefois, on remarque que
notre modèle semi-analytique permet une très bonne description des SRRV obtenues.

De ce fait, en utilisant ce modèle, on est capable de calculer la probabilité d’échec en lecture
grâce à la formule :

PRead Fail =

∫ 0

−∞
fSRRV (x)dx (4.6)

La Figure 4.36 donne les probabilités d’échec en lecture en fonction de la tension d’alimen-
tation et pour des cellules stressées et non-stressées. On notera également que ces probabilités
sont effectivement bien trop faibles pour avoir être obtenues par simulations Monte Carlo.

Les résultats montrent, cette fois encore, que la stabilité en lecture est très peu dégradée
par un stress BTI. En particulier, la probabilité d’avoir un échec de lecture après 10 ans de
rétention à Vdd = 1V à 85oC est de ≈ 10−17 quand la cellule est lue à une tension Vdd=1V.

Il est important de noter que dans ces simulations de dégradations, on se positionne dans
une situation de � pire cas �. En effet, on considère que la cellule est en mode de rétention
pendant 10 ans, i.e. que VCell est toujours maintenue à Vdd pendant 10 ans. On ne prend en
compte aucune relaxation de la dégradation sur les transistors des cellules. Malgré ces conditions
extrêmes, la rétention de ces cellules SRAM est très bonne.

En conclusion, dans cette partie nous avons adapté une nouvelle technique de mesure rapide
des cellules SRAM. Nous avons développé une méthodologie permettant de stresser et mesurer
très rapidement les cellules et ainsi s’affranchir de l’essentiel de la relaxation des dispositifs. De
ce fait, une évaluation précise de l’impact de la dégradation BTI sur le fonctionnement de nos
cellules a pu être réalisée. Finalement, nous avons utilisé le modèle composite, développé dans le
Chapitre 2, et le modèle DCM (classique et à 4 variables), développé en détail dans le Chapitre
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3, pour estimer le plus correctement possible la dégradation de la stabilité en lecture de nos
cellules après 10 ans de rétention aux conditions normales de fonctionnement. En particulier,
nous avons montré que, dans des conditions de fonctionnement proche de celles d’un circuit,
nos cellules étaient peu affectées par la dégradation BTI.
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4.5. Conclusion

4.5 Conclusion

Dans ce Chapitre, nous avons étudié comment la dégradation BTI qui impacte les perfor-
mances des dispositifs pouvait affecter le fonctionnement d’un circuit. On a notamment présenté
le fonctionnement d’une cellule SRAM qui est un circuit composé de six transistors. L’influence
de la variabilité dynamique et de la variabilité statique sur les performances électriques des
cellules a été présentée. On a montré que la variabilité statique était un facteur important à
prendre en compte lors de la conception des cellules pour optimiser au mieux sa stabilité en
lecture et en écriture. Par la suite, on a cherché à savoir comment le phénomène de dégradation
BTI, affectant les transistors, pouvait avoir une influence sur le fonctionnement des cellules.

On a présenté deux axes d’études possibles de l’influence de cette dégradation. Dans la
première démarche, on a adopté la méthodologie la plus courante pour étudier ce phénomène :
la mesure de la dégradation sur des dispositifs semblables à ceux utilisés dans une cellule SRAM
suivie de simulations SPICE pour en déduire la dégradation au niveau du circuit. Dans notre
étude, nous avons utilisé des dispositifs présentant une forte sensibilité au piégeage rapide. Cette
étude a par ailleurs montré la nécessité d’utiliser des techniques de caractérisation rapides pour
évaluer efficacement la dégradation.

Dans notre deuxième étude, une nouvelle technique de caractérisation de la stabilité en lec-
ture a été développée : la technique SRRV. Cette technique nous a permis de réaliser des mesures
rapides de la dégradation de la stabilité en lecture des cellules. Dans cette étude, on a voulu
caractériser au mieux la dégradation des cellules aux conditions normales de fonctionnement.
Le modèle composite du Chapitre 2 et le modèle Defect Centric du Chapitre 3 ont été uti-
lisés conjointement pour évaluer la dégradation après 10 ans de fonctionnement aux conditions
normales.

227



Bibliographie

Bibliographie

[1] E. Seevinck, F. List, and J. Lohstroh, “Static-noise margin analysis of MOS SRAM cells,”
Solid-State Circuits, IEEE Journal of, vol. 22, no. 5, pp. 748–754, Oct 1987.

[2] A. Asenov, A. Brown, and B. Cheng, “Statistical aspects of NBTI/PBTI and impact on
SRAM yield,” in Design, Automation Test in Europe Conference Exhibition (DATE), 2011,
March 2011, pp. 1–6.

[3] V. Huard, R. Chevallier, C. Parthasarathy, A. Mishra, N. Ruiz-Amador, F. Persin, V. Ro-
bert, A. Chimeno, E. Pion, N. Planes, D. Ney, F. Cacho, N. Kapoor, V. Kulshrestha,
S. Chopra, and N. Vialle, “Managing SRAM reliability from bitcell to library level,” in
Reliability Physics Symposium (IRPS), 2010 IEEE International, May 2010, pp. 655–664.

[4] B. Calhoun and A. Chandrakasan, “Analyzing static noise margin for sub-threshold SRAM
in 65nm CMOS,” in Solid-State Circuits Conference, 2005. ESSCIRC 2005. Proceedings of
the 31st European, Sept 2005, pp. 363–366.

[5] Y. Tsukamoto, K. Nii, S. Imaoka, Y. Oda, S. Ohbayashi, T. Yoshizawa, H. Makino, K. Ishi-
bashi, and H. Shinohara, “Worst-case analysis to obtain stable read/write DC margin of
high density 6t-SRAM-array with local vth variability,” in Computer-Aided Design, 2005.
ICCAD-2005. IEEE/ACM International Conference on, Nov 2005, pp. 398–405.
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Conclusion générale

Ce manuscrit présente un travail de thèse consacré à la caractérisation et la modélisation
de la fiabilité de transistors MOS des nœuds avancés. Au cours ce travail, nous avons choisi
d’étudier en particulier la dégradation BTI et le rôle des pièges dans cette dégradation. Nous
avons aussi pu examiner comment la dégradation affectant les dispositifs pouvait influencer le
fonctionnement de circuit au travers de l’exemple de la cellule SRAM. Pour réaliser ce travail
de nombreuses étapes ont été nécessaires et les principales conclusions obtenues sont rappelées
ici.

Le Chapitre 1 est une introduction générale donnant le contexte et les principaux concepts
nécessaires à cette étude. Dans ce Chapitre, nous avons tout d’abord présenté rapidement le
principe de fonctionnement du transistor MOS. Cela nous a permis de définir les paramètres
électriques importants du transistor dont a étudié les variations dans les autres Chapitres. En-
suite, nous avons exposé les problématiques de variabilité affectant les dispositifs. On a distingué
deux catégories de variabilité. La première, dite statique, se référant à la variabilité initiale des
transistors et la seconde, dite dynamique, se référant à leur variabilité temporelle. Nous avons
détaillé les différentes sources responsables de ces variabilités et nous avons présenté les avan-
tages et inconvénients qu’apportait la technologie FDSOI en réponse à ces problématiques.
Finalement, nous avons présenté les techniques de caractérisation utilisées au cours de la thèse
pour examiner les phénomènes de dégradations affectant nos dispositifs. Nous avons insisté sur
l’importance des mesures rapides pour réaliser des évaluations correctes des durées de vie des
dispositifs. L’éventail des techniques de mesures présentées dans ce premier Chapitre a permis
de caractériser un grand nombre de paramètres des pièges responsables de la dégradation BTI.

Dans le Chapitre 2 nous avons choisi de nous concentrer sur la dégradation NBTI. De
nouvelles techniques de mesures rapides pour caractériser cette dégradation ont été introduites
comme les mesures de stress en mode AC ou via des motifs répétables (AVGP). Grâce à ces
mesures rapides, de nombreuses caractérisations de la dégradation NBTI ont pu être menées sur
nos transistors et un certain nombre de caractéristiques du phénomène ont pu être répertoriées.
A la lumière de ces résultats expérimentaux, une revue des modèles utilisés habituellement pour
décrire le NBTI a été faite. En particulier, nous avons vu que le modèle de Kerber n’était pas
adapté, sur nos transistors, pour décrire efficacement la dégradation NBTI mesurée. Le modèle
exclusivement basé sur le rôle des pièges d’oxyde (centres E’) de Grasser a permis une description
qualitative des mesures effectuées mais n’a pu apporter une description fine de nos résultats. Au
final, un modèle de piégeage simplifié, le modèle RC, proposé initialement par Reisinger et basé
lui aussi sur le rôle exclusif des pièges, a été choisi. Le modèle a été adapté pour permettre de
simuler la dégradation des dispositifs pour des stress AVGP. Finalement, grâce à une carte des
temps de capture et d’émission des défauts (CET MAP), le modèle a permis d’expliquer tous
les résultats expérimentaux obtenus sur nos dispositifs. Les limites du modèle RC et de la CET
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ont ensuite été discutées, notamment son incapacité à prédire la dégradation des dispositifs en
dehors des bornes de la CET MAP. De ce fait, pour réaliser des estimations de durée de vie,
nous proposons d’utiliser un modèle composite, proposé initialement par Huard, et qui permet
d’obtenir de bonnes descriptions de la dégradation de nos dispositifs dans le cas de stress BTI
en mode DC.

Le Chapitre 3 se concentre sur la dégradation BTI affectant des petits dispositifs (typi-
quement, ayant des surfaces de grilles inférieures à 0.01µm2). Contrairement à la dégradation
mesurée sur des dispositifs de grandes tailles du Chapitre 2, la variabilité de la dégradation est
importante sur des transistors courts et étroits. En particulier, on a montré que la loi normale,
habituellement utilisée pour modéliser la dégradation sur de grands dispositifs était inadaptée
pour décrire les distributions de ∆VT mesurées sur de petits transistors. Pour modéliser ces
distributions, le modèle de Skellam proposé initialement par Rauch et le modèle Defect Cen-
tric développé par Kaczer ont été comparés. Nous avons vu que le modèle Defect Centric était
plus apte à décrire les distributions obtenues que le modèle de Skellam. Dans la suite, nous
avons étudier, par le biais de simulations électrostatique 3D sur transistors FDSOI, l’origine
de la distribution exponentielle de l’influence des pièges sur le ∆VT . Puis, il a été important
de comprendre cette influence particulière car la présence de dopants dans le canal est souvent
invoquées pour justifier cette distribution. Cette justification est évidemment impossible pour
nos transistors FDSOI et pose de ce fait la question de la validité d’appliquer le modèle Defect
Centric sur des transistors utilisant cette architecture. Finalement, nous avons montré que la
distribution exponentielle de l’influence des pièges était principalement due à une répartition
aléatoires des pièges dans l’oxyde de grille couplée à une influence particulière (en forme de
dôme) des pièges sur le ∆VT . La dernière partie du Chapitre était consacrée à une revue du
modèle Defect Centric et à une généralisation du modèle pour les transistors présentant deux
couches dans l’oxyde de grille. Nous avons adapté toutes les étapes du modèle Defect Centric
à une couche et proposé un modèle général pour les transistors bicouches permettant une des-
cription plus rigoureuse des simulations. Ce modèle a ensuite trouvé une application dans un
cadre totalement différent : la prédiction de la dégradation BTI sur des cellules SRAM.

Dans le Chapitre 4, nous avons étudié comment la dégradation des transistors pouvait af-
fecter la dégradation d’un circuit au travers d’un exemple : la cellule SRAM. Dans un premier
temps, nous avons présenté l’architecture et les différents régimes de fonctionnement d’une
cellule SRAM. Nous avons montré comment les variabilités, statiques et dynamiques, pou-
vaient affecter son fonctionnement et notamment sa stabilité en lecture (SNM). Puis deux types
d’études expérimentales ont été menés. Dans chaque étude, on a cherché à évaluer l’impact
de la dégradation BTI des transistors sur le fonctionnement d’une cellule. La première façon
de procéder, qui est aussi la plus classiquement utilisée aujourd’hui car elle ne nécessite pas de
cellules SRAM fonctionnelles, consiste à mesurer la dégradation de dispositifs semblables à ceux
présents dans une cellules SRAM et évaluer les dégradation de la cellules via des simulations
SPICE. Ainsi, en travaillant sur des transistors d’une technologie particulièrement sensible au
piégeage rapide, nous avons pu montré l’importance des mesures rapides pour évaluer correcte-
ment la dégradation des cellules SRAM. De plus, nous avons estimé la dégradation de la marge
en écriture et en lecture des cellules en fonction de la considération ou non de la dégradation
de la transconductance. La seconde façon de procéder pour évaluer la dégradation des cellules
est de mesurer directement la fluctuation de leur paramètres caractéristiques au cours d’un
stress. Dans cette partie, nous avons développé une technique de stress et mesure rapide de la
dégradation des cellules SRAM. De cette façon, la dégradation de la stabilité en lecture de cel-
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lules SRAM de 0.120µm2 a pu être mesurée. Finalement, grâce au modèle composite, développé
dans le Chapitre 2, et au modèle Defect Centric, présenté dans le Chapitre 3, nous avons été
capable de prédire la dégradation de nos cellules SRAM aux conditions normales de fonctionne-
ment. Nous avons pu montré que la fiabilité, au regard de la dégradation BTI, aux conditions
normales de fonctionnement étaient très bonne sur les cellules testées.
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Annexe A : Stabilité des mesures
rapides

Dans cette annexe, nous présentons la méthodologie utilisée pour réaliser des mesures rapides
avec des WGFMU contrôlés par un Agilent B1530. On présentera ensuite la stabilité des mesures
rapides pour un des calibres utilisé.

Montage utilisé pour réaliser des mesures rapides

Dans un premier temps, la Figure 4.37 présente le montage utilisé dans toutes les expériences.

Figure 4.37 – Schéma du montage utilisé pour réaliser les mesures rapides

Le montage comporte utilisé quatre pointes. Deux pointes sont reliées aux WGFMU, par
celles-ci il est possible d’appliquer une tension et/ou de mesurer un courant. Les deux autres
pointes sont quand à elles reliées à la masse ou à un SMU. Ce point particulier empêche donc
la source et le Bulk d’être polarisés rapidement. Avec ce montage, on voit qu’il est donc difficile
de regarder rapidement l’influence de la dégradation du BOX au cours d’un stress BTI sur la
face avant (GOX) d’un transistor par exemple. Lorsque que des polarisations ont été appliquées
sur le BOX, cela a toujours été fait par l’intermédiaire d’un SMU (comme on peut le voir sur
le schéma de la Figure 4.37), rendant ainsi les mesures rapides impossibles.

Le dernier point important à noter quand à cette configuration est la présence d’une � boucle
de masse � qui relie les 4 pointes. Cette boucle permet de � ramener � la masse de l’appareil au
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plus près des pointes et ainsi diminuer le bruit de mesure. On verra par la suite son importance
pour réaliser des mesures propres.

Stabilité des mesures rapides

Dans cette partie, on se propose d’évaluer expérimentalement la stabilité des mesures pour
le calibre le plus faible utilisé au cours de la thèse : le calibre 10µA. Pour rappel, les vitesses de
mesures en fonction des différents calibres sont rappelées ici :

Gamme de courant Délai avant mesure TDel Temps de mesure min. TAvg
10 mA 100 ns 70 ns

1 mA 250 ns 250 ns

100 µA 0.6 µs 1 µs

10 µA 4.5 µs 10 µs

1 µA 80 µs 115 µs

Table 4.1 – Temps d’établissement du courant et de mesure en fonctions des différents calibres
du B1530

On se propose maintenant de vérifier la reproductibilité des mesures rapides et de tester
le montage présenté en début d’annexe. On vérifiera notamment l’importance de la boucle de
masse et la nécessité de respecter les temps de mesures minimum, au calibre choisie, donnés par
le constructeur.

On cherche tout d’abord à évaluer l’importance de la boucle de masse. Pour ce faire, on
réalise des mesures répétées sur une population de 60 transistors. Sur chaque dispositif, on
réalise ≈120 mesures de caractéristiques Id(Vg). Ainsi, on est capable d’évaluer la variabilité
d’extraction du VT sur chaque dispositif (σVT ). Les résultats sont reportés sur la Figure 4.38.

Les mesures effectuées sur des transistors de dimensions W=80nm et L=30nm ont été
réalisées avec le calibre 100µA. Le temps de rampe, TRamp, correspondant à la durée totale
de la mesure d’une caractéristique Id(Vg) est de 16µs. Cette durée de mesure correspond, dans
ce cas, au temps de mesure minimum indiqué par le constructeur pour réalisé ces mesures.

Sur les distributions obtenues, on remarque tout d’abord l’importance de la boucle de masse.
En effet, la variabilité obtenue lors de la mesure du VT est bien plus importante quand cette
boucle n’est pas en place. En particulier, on voit que la variabilité moyenne du VT est très faible
lorsque la boucle de masse est en place (≈1mV) et elle augmente considérablement lorsque la
boucle est retirée (≈7mV). Cette expérience montre, par ailleurs, que la variabilité liée à la
mesure dans les conditions � normales � d’utilisation des WGFMU est très faible (proche de
≈1mV).

On s’intéresse maintenant à l’importance du respect des spécifications fournies par le construc-
teurs pour réaliser des mesures rapides. On a réalisé deux expériences pour évaluer cette
problématique. La première reprend la démarche utilisée pour la Figure 4.38. On répète des
mesures de caractéristiques Id(Vg) sur plusieurs transistors. Trois cartographies de mesures ont
été effectuées pour trois TRamp différents. Les résultats sont présentés sur la Figure 4.39.

Sur les trois temps de rampe utilisés, le premier temps (5µs) se situe en dehors des spécifica-
tions de l’appareil. Les deux autres temps (16µs et 30µs) sont eux conformes aux spécifications :
16µs étant le minium autorisé pour ce calibre de mesure. On voit que les distributions obtenues
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Stabilité des mesures rapides

Figure 4.38 – Distributions de σVT obtenues grâce à ≈120 mesures Id(Vg) sur 60 transistors.
(Noir) Montage avec boucle de masse et (Rouge) sans boucle de masse.

Figure 4.39 – Distributions de σVT obtenues pour 3 temps de mesures des caractéristiques
Id(Vg) différents : TRamp=5µs (Noir), =16µs (Rouge), 30µs (Bleu)
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pour les temps de mesures conformes aux spécifications se superposent très bien et donnent
une variabilité de mesure faible (≈1mV) et semblable. A l’inverse, les mesures réalisées avec un
temps de mesure inférieur aux recommandations données par Agilent montre une augmentation
de la variabilité. En effet, pour une durée TRamp=5µs la variabilité moyenne de mesure du VT
est proche de 2mV.

En conclusion, ces deux expériences montrent l’importance de l’utilisation de la boucle de
masse pour obtenir des mesures � propres�. De plus, on a pu voir qu’il était tout aussi important
de respecter les spécifications données par le constructeur pour réaliser des mesures stables.

238



Annexe B : Modèle Defect Centric

Modèle Defect Centric monocouche

Dans cette annexe on reporte les calculs nécessaire pour construire le Defect Centric Model
utilisé en détail dans le Chapitre 3. Ces calculs ont été tout d’abord motivés pour vérifier la
validité des paramètres extraits par le modèle (Nt, η). En effet, lorsque le modèle est proposé
pour la première fois par Ben Kaczer, les expériences montraient une loi exponentielle avec
ηHist=4.75mV tandis que le DCM donnait, sur les même dispositifs, un impact des piège égal
≈8mV.

On a donc voulu vérifier les calculs et notamment le facteur � 2 � apparaissant dans le
l’expression du carrée de la variance : σ2 = 2Nη.

On détaillera donc ici tous les calculs permettant d’arriver aux expressions finales du DCM.

On considère la première hypothèse du modèle : l’impact des pièges sur le VT des transistors
obéit à une loi exponentielle de valeur moyenne η :

fexp(∆VT ) =
1

η
e
−

∆VT
η (4.1)

Si on considère maintenant un dispositif comportant n pièges, alors la PDF auquel obéit une
population de dispositifs avec N pièges est donnée par :

fn(∆VT ) =
e
−

∆VT
η

(n− 1)!

∆V n−1
T

ηn
(4.2)

Par récurrence, pour n=1 on a f1 =
1

η
e
−

∆VT
η . On admet que la formule est vrai pour un n

quelconque et on calcule fnof :
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fnof(∆VT ) =

∫
∆VT

0

e
−
t

η

(n− 1)!

tn−1

ηn
· 1
η
e
−

∆VT − t
η dt

=
e
−

∆VT
η

(n− 1)!ηn+1

∫ ∆VT

0
tn−1dt

=
e
−

∆VT
η

n!ηn+1
∆VT

n

= fn+1(∆VT ) (4.3)

La récurrence est vrai au rang n+1. La formule 4.2 est donc vrai quel que soit n.

On obtient la CDF d’une distribution de transistor comportant exactement n pièges, Fn,
par intégration de la PDF :

Fn(∆VT ) =

∫ ∆VT

0
fn(t)dt

=
1

(n− 1)!

∫ ∆VT

0
e
−
t

η t
n−1

ηn
dt (4.4)

En posant le changement de variable u=t/η, on obtient :

Fn(∆VT ) =
1

(n− 1)!

∫ ∆VT /η

0
e−uun−1du

=
1

(n− 1)!

[∫ ∞
0

e−uun−1du−
∫ ∞

∆VT /η
e−uun−1du

]
(4.5)

En utilisant une intégration par partie sur la première intégrale et en remarquant que la
deuxième intégrale est la fonction gamma étendue définie par :

Γ

(
n,

∆VT
η

)
=

∫ ∞
∆VT /η

tn−1e−tdt (4.6)

On obtient :
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Fn(∆VT ) =
1

(n− 1)!

[[
−un−1e−u

]∞
0

+ (n− 1)

∫ ∞
0

e−uun−2du− Γ

(
n,

∆VT
η

)]

=
1

(n− 1)!

[
(n− 1)

∫ ∞
0

e−uun−2du− Γ

(
n,

∆VT
η

)]

=
1

(n− 1)!

[
(n− 1)

[
−un−2e−u

]∞
0

+ (n− 1)(n− 2)

∫ ∞
0

e−uun−2du− Γ

(
n,

∆VT
η

)]

=
1

(n− 1)!

[
(n− 1)(n− 2)

∫ ∞
0

e−uun−2du− Γ

(
n,

∆VT
η

)]
En continuant les intégrations par partie, on obtient :

Fn(∆VT ) =
1

(n− 1)!

[
(n− 1)!− Γ

(
n,

∆VT
η

)]
D’où :

Fn(∆VT ) = 1−
Γ

(
n,

∆VT
η

)
(n− 1)!

(4.7)

On retrouve l’équation de la CDF pour n pièges par transistor.

Si on considère maintenant que le nombre de pièges, N, dans chaque transistor suit une loi
de Poisson (seconde hypothèse du DCM) dont la PDF est donnée par :

fN,Poiss(n) =
e−NNn

n!
(4.8)

Alors la CDF d’une distribution de dispositifs ayant un nombre aléatoire de pièges (centré
sur une loi de Poisson) et dont l’influence sur le ∆VT obéit à une loi exponentielle est simplement
donné par la somme du produit de la PDF de Poisson et de la CDF donnée par l’équation 4.7 :

FN,DCM (∆VT ) =

∞∑
n=1

e−NNn

n!
Fn(∆VT ) (4.9)

Cette équation est donc celle qui permet de réaliser les descriptions des distributions de
∆VT mesurées sur des populations de dispositifs. Toutefois, pour obtenir les paramètres Nt et
η nécessaires pour faire fonctionner le DCM, on a besoin de relations entre ces paramètres et
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les grandeurs électriques mesurées sur les transistors (µ∆VT et σ∆VT ). Pour ca on a besoin de
calculer les moments de la PDF de la distribution.

On calcule donc dans un premier temps la PDF de la distribution par dérivation de la CDF
FN,DCM :

fN,DCM (∆VT ) =
d

d∆VT
FN,DCM

=
d

d∆VT

[ ∞∑
n=1

e−NNn

n!

(
1− 1

(n− 1)!
Γ

(
n,

∆VT
η

))]

= e−N
d

d∆VT

[ ∞∑
n=1

Nn

n!

(
1− 1

(n− 1)!

∫ ∞
∆VT /η

tn−1e−tdt

)]

= e−N

 ∞∑
n=1

Nn

(n− 1)!n!

−(∆VT
η

)n−1

e
−

∆VT
η 1

η




= e−N

N
η
e
−

∆VT
η

∞∑
n=1

Nn−1

(n− 1)!n!

(
∆VT
η

)n−1


En posant le changement de variable k=n-1, on obtient :

fN,DCM (∆VT ) = e−N

N
η
e
−

∆VT
η

∞∑
k=0

Nk

k!(k + 1)!

(
∆VT
η

)k
En sachant que la fonction hypergéométrique 0F1 définie par :

0F1

(
2;N

∆VT
η

)
=
∞∑
k=0

Nk∆V k
T

(k + 1)(k!)2ηk
(4.10)

On obtient la formule de la première partie de la PDF du DCM :

fN,DCM (∆VT ) = e−N

N
η
e
−

∆VT
η

0F1

(
2;N

∆VT
η

) (4.11)

A cette expression, il convient de rajouter δ(∆VT ) qui correspond à la fraction de dispositifs
ayant un ∆VT nul. Ce terme provient des dispositifs n’ayant aucun piège (n=0 de la PDF de
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Poisson pour lequel la CDF donnée par l’équation 4.9 n’est pas définie). En ajoutant ce terme,
on obtient l’expression finale du DCM :

fN,DCM (∆VT ) = e−N

δ(∆VT ) +
N

η
e
−

∆VT
η

0F1

(
2;N

∆VT
η

) (4.12)

A partir de la PDF, il est maintenant possible de calculer les moments de la distribution. Si
X est une variable aléatoire, le moment d’ordre 1 de X est définie par l’espérance de X :

E(X) =

∫ ∞
0

x · f(x)dx (4.13)

Où f est la PDF de la variable aléatoire X.

Le moment d’ordre 2 de la distribution est définie par la variance de X :

V ar(X) = E(X2)− E(X)2 (4.14)

On commence par calculer l’espérance de fN,DCM :

E(∆VT ) =

∫ ∞

0

xe−N

δ(x) +
N

η
e
−
x

η
∞∑
k=0

Nk

k!(k + 1)!

(
x

η

)k dx

= e−N
∫ ∞

0
xδ(x)dx︸ ︷︷ ︸

0

+e−N
∫ ∞

0
x
N

η
e
−
x

η
∞∑
k=0

Nk

k!(k + 1)!

(
x

η

)k
dx

= e−N
N

η

∫ ∞
0

xe
−
x

η
∞∑
k=0

Nk

k!(k + 1)!

(
x

η

)k
dx

= e−N
N

η

∞∑
k=0

Nk

k!(k + 1)!

1

ηk

∫ ∞
0

e
−
x

η xk+1dx

Par intégration par partie :
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E(∆VT ) = e−N
N

η

∞∑
k=0

Nk

k!(k + 1)!

1

ηk


−ηxk+1e

−
x

η

∞
0︸ ︷︷ ︸

0

+

∫ ∞
0

η(k + 1)xke
−
x

η dx



= e−N
N

η

∞∑
k=0

Nk

k!(k + 1)!

1

ηk

η(k + 1)

∫ ∞
0

xke
−
x

η dx


En répétant k intégrations par partie en dérivant le terme xk, on obtient :

E(∆VT ) = e−N
N

η

∞∑
k=0

Nk

k!(k + 1)!

1

ηk

ηk+1(k + 1)!

∫ ∞
0

e
−
x

η dx



= e−N
N

η

∞∑
k=0

Nk

k!(k + 1)!

1

ηk

(
ηk+2(k + 1)!

)

= ηNe−N
∞∑
k=0

Nk

k!

On reconnait la forme d’une série exponentielle : ex =
∑∞

k=0 x
k/k!. En développant, on

obtient la première formule du DCM :

E(∆VT ) = ηN (4.15)

Soit :

µ(∆VT ) = ηN (4.16)

On calcule maintenant le moment d’ordre 2 de fN,DCM pour avoir la seconde relaxation. On
a juste besoin de calculer E(X2), le second terme, E(X)2, est simplement le carré de la moyenne
et est donné par η2N2.
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E(∆VT
2) =

∫ ∞

0

x2e−N

δ(x) +
N

η
e
−
x

η
∞∑
k=0

Nk

k!(k + 1)!

(
x

η

)k dx

= e−N
∫ ∞

0
x2δ(x)dx︸ ︷︷ ︸
0

+e−N
∫ ∞

0
x2N

η
e
−
x

η
∞∑
k=0

Nk

k!(k + 1)!

(
x

η

)k
dx

= e−N
N

η

∞∑
k=0

Nk

k!(k + 1)!

1

ηk

∫ ∞
0

e
−
x

η xk+2dx

On procède encore une fois par intégration par partie du terme xk+2. Après développement
des calculs on obtient :

E(∆VT
2) = e−N

N

η

∞∑
k=0

Nk

k!(k + 1)!

1

ηk

(
ηk+3(k + 2)!

)

= Nη2e−N
∞∑
k=0

Nk(k + 2)

k!

= Nη2e−N

[
2 +

∞∑
k=1

Nk(k + 2)

k!

]

= Nη2e−N

[
2 +

∞∑
k=1

Nkk

k!
+ 2

∞∑
k=1

Nk

k!

]

= Nη2e−N

2 +N
∞∑
q=0

N q

q!
+ 2

( ∞∑
k=0

Nk

k!
− 1

)
= Nη2e−N

[
NeN + 2eN

]
D’où :

E(∆VT
2) = N2η2 + 2Nη2 (4.17)

On en déduit la variance en faisant la différence entre E(∆VT
2) et E(∆VT )2 :

V ar(∆VT ) = N2η2 + 2Nη2 − (ηN)2 (4.18)
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On obtient la deuxième équation du DCM :

V ar(∆VT ) = 2Nη2 (4.19)

Exprimé en fonction de la déviation standard, σ =
√
V ar :

σ(∆VT )2 = 2Nη2 (4.20)

On retrouve donc bien la même expression que celle déterminée par Ben Kaczer.
Il n’y a donc pas d’erreur et le terme � 2 � dans l’expression σ(∆VT )2 = 2Nη2 est bien

présente. Il n’y a donc pas d’erreur dans le modèle permettant d’expliquer la différence entre le
η extrait par l’histogramme et le η extrait par le modèle.

Cet écart peu provenir d’une mauvaise évaluation de l’influence des pièges dans le cas de
l’histogramme qui n’est pas toujours simple à construire. Ou alors, il peut venir du fait que les
pièges n’ont pas un η unique du fait de la présence de deux couches dans la grille des transistors,
donnant ainsi deux influence des pièges. Le DCM ne prenant en compte qu’une seule couche, il
se peut que le η extrait par le modèle soit en fait une valeur moyennée des influences de pièges
dans les deux couches (comme nous l’avons vu en détail dans le Chapitre 3).

Modèle Defect Centric bicouche pour N pièges fixes

On a présenté, dans la partie précédente, les calculs permettant d’établir le modèle Defect
Centric tel qu’il a été présenté la première fois par Ben Kaczer.

Dans la thèse, nous avons développé un modèle prenant en compte le fait que les pièges sont
répartie non pas une une unique couche d’oxyde mais dans deux (une couche d’IL et une couche
de HK). Cette répartition des pièges dans deux couches, ayant des permittivités différentes,
implique que les pièges présents dans les deux couches vont avoir des influences différentes sur
le VT : ηIL et ηHK .

Dans cette partie, on présente les calculs permettant d’établir les PDF et CDF de dispositifs
comportant un nombre de piège N, non distribué. Par la suite, pour simplifier les notations, on
considère :
- Le nombre de pièges total dans chaque dispositif : N=p+q
- Le nombre de pièges dans l’IL : p. L’impact des pièges dans l’IL : η1

- Le nombre de pièges dans le HK : q. L’impact des pièges dans le HK : η2

On a montré, dans le Chapitre 3, que le ∆VT induit par les pièges présents dans les deux
couches obéit à une loi exponentielle.

De ce fait, les PDF relatifs aux pièges des deux couches sont donnés par l’équation 4.2 du
DCM. On obtient donc les PDF des pièges dans l’IL () et le HK () :

f1,p(x) =
e
−
x

η1

(p− 1)!

xp−1

ηp1
(4.21)
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f2,q(x) =
e
−
x

η2

(q − 1)!

xq−1

ηq2
(4.22)

La PDF d’une distribution de dispositifs comportant N=p+q pièges, f
IL/HK
N , s’obtient en

convoluant les PDF 4.21 et 4.22 :

f
IL/HK
N = f1,p o f2,q

=

∫
x

0

e
−
t

η1

(p− 1)!

tp−1

ηp1

e
−
x− t
η2

(q − 1)!

(x− t)q−1

ηq2
dt

=
e
−
x

η2

ηp1η
q
2(n− 1)!(q − 1)!

∫
x

0

tp−1(x− t)q−1e
−t
(

1

η1
−

1

η2

)
dt

On pose η−1
g = η−1

1 − η
−1
2 et on développe (x− t)q−1 par la formule du binôme de Newton :

f
IL/HK
N =

e
−
x

η2

ηp1η
q
2(n− 1)!(q − 1)!

∫
x

0

tp−1

[
q−1∑
i=0

(
q − 1

i

)
(−1)itixq−1−i

]
e
−
t

ηg dt

=
e
−
x

η2

ηp1η
q
2(n− 1)!(q − 1)!

q−1∑
i=0

(
q − 1

i

)
(−1)itixq−1−i

∫
x

0

ti+p−1e
−
t

ηg dt


A ce niveau, nous introduisons la fonction In(x, α) définie par :

In(x, α) =

∫ x

0
tne−αtdt (4.23)

On développe In(x, α) par intégration par partie :

In(x, α) =

[
−tn e

−αt

α

]x
0

+
n

α

∫ x

0
tn−1e−αtdt

= −x
n

α
e−αx +

n

α
In−1(x, α)
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De la même façon, on a :

In−1(x, α) = −x
n−1

α
e−αx +

n− 1

α
In−2(x, α)

D’où :

In(x, α) = −x
n

α
e−αx +

n

α

[
−x

n−1

α
e−αx +

n− 1

α
In−2(x, α)

]

= −e−αx
[
xn

α
+
nxn−1

α2

]
+
n(n− 1)

α2
In−2(x, α)

= −e−αx
[
xn

α
+
nxn−1

α2
+
n(n− 1)xn−2

α3

]
+
n(n− 1)(n− 2)

α3
In−3(x, α)

En développant on obtient :

In(x, α) = −e−αx
[
n−1∑
k=0

xn−k

αk+1

n!

(n− k)!

]
+
n!

αn
I0(x, α)

Avec :

I0(x, α) =

∫ x

0
e−αtdt

=
1

α

[
1− e−αx

]
(4.24)

(4.25)

On en déduit l’expression finale de In(x, α) :

In(x, α) = −e−αx
[

n∑
k=0

xn−k

αk+1

n!

(n− k)!

]
+

n!

αn+1
(4.26)

Grâce à l’expression de In(x, α), on en déduit l’expression finale de la PDF f
IL/HK
N :
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f
IL/HK
N (x) =

e
−
x

η2

ηp1η
q
2(n− 1)!(q − 1)!

q−1∑
i=0

(
q − 1

i

)
(−1)ixq−1−i

ηi+pg (i+ p− 1)!− e
−
x

ηg
i+p−1∑
k=0

xi+p−1−kηk+1
g

(i+ p− 1)!

(i+ p− 1− k)!

 (4.27)

La CDF de la distribution, F
IL/HK
N , est simplement obtenue en intégrant la PDF. On

ne détaillera pas les calculs qui consisteront juste à intégrer les expressions e−x/η2xq−1−i et
e−x/η1xp+q−k−2 qui sont de ce fait des expressions de In(x, α). L’expression finale de la CDF
est donc donnée par la formule :

F
IL/HK
N (x) =

1

ηp1η
q
2(n− 1)!(q − 1)!

q−1∑
i=0

(
q − 1

i

)
(−1)iηi+pg (i+ p− 1)!Iq−1−i

(
x,

1

η2

)

− 1

ηp1η
q
2(n− 1)!(q − 1)!

q−1∑
i=0

(
q − 1

i

)
(−1)i

i+p−1∑
k=0

ηk+1
g

(i+ p− 1)!

(i+ p− 1− k)!
Ip+q−k−2

(
x,

1

η1

)
(4.28)

Cette formule donne donc la CDF d’une population de dispositifs dont le nombre de défauts
dans les couches d’oxyde interfacial IL et de diélectrique HK sont égaux à p et q respectivement
et dont l’influence des pièges dans chaque couche, sur le VT , suit une loi exponentielle.
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Caractérisation et modélisation de la fiabilité relative au piégeage dans des transistors 

décananométriques et des mémoires SRAM en technologie FDSOI 

L’industrie microélectronique arrive aujourd’hui à concevoir des transistors atteignant quelques 

dizaines de nanomètres. A de telles dimensions, les problématiques de fiabilité et de variabilité des dispositifs 

prennent une ampleur toujours plus importante. Notamment, le couplage de ces deux difficultés nécessite une 

étude approfondie pour garantir des estimations correctes de la durée de vie des dispositifs. Aujourd’hui, la 

dégradation BTI (pour Bias Temperature Instability), due principalement aux mécanismes de piégeage dans 

l’oxyde de grille, apparait comme étant la principale source de dégradation responsable du vieillissement des 

transistors. Ce manuscrit présente une étude complète de la dégradation BTI intervenant sur des transistors de 

petites et grandes dimensions et sur des cellules mémoires SRAM (pour Static Random Access Memory). Dans 

un premier temps, une présentation des différentes méthodes de caractérisations rapides permettant de 

mesurer correctement cette dégradation est faite. L’importance de l’utilisation de techniques de mesures 

rapides afin de limiter les effets de relaxation qui succèdent à la dégradation BTI est clairement exposée. Puis, à 

l’aide de ces techniques de mesures, une étude exclusivement consacrée à la caractérisation et la modélisation 

de la dégradation NBTI (pour Negative BTI) sur des dispositifs de grandes dimensions est réalisée. Ensuite, le 

manuscrit se focalise sur la dégradation intervenant dans des dispositifs de petites dimensions : transistors et 

cellules mémoires. Tout d’abord, une modélisation des phénomènes de piégeages dans l’oxyde de grille de 

petits transistors est effectuée. En particulier, des simulations 3D électrostatiques ont permis d’expliquer 

l’influence des pièges d’oxyde sur la tension de seuil (VT) dans des transistors décananométriques. Enfin, une 

étude de la fiabilité de cellules SRAM est présentée. Notamment, nous montrons comment évoluent les 

performances et le fonctionnement des cellules lorsque les transistors qui les constituent sont affectés par une 

dégradation BTI. 

Mots-clés : Microélectronique, FDSOI, variabilité, BTI, caractérisation électrique, modélisation 

 

Characterization and modelling of the reliability due to carrier trapping in decananometer 

transistors and SRAM memory fabricated in FDSOI technology 

Nowadays, microelectronic industry is able to manufacture transistors with gate length down to 30nm. 

At such scales, the variability and reliability issues are a growing concern. Hence, understanding the interplay 

between these two concerns is essential to guarantee good lifetime estimation of the devices. Currently, the 

Bias Temperature Instability (BTI), which is mostly due to the carrier trapping occurring in the gate oxide, 

appears to be the principal source of degradation responsible for the ageing of transistor device. This 

manuscript presents a complete study of the BTI degradation occurring on small and big transistors and on 

Static Random Access Memory (SRAM) cells. Thus, as a first step, several electrical characterization techniques 

to evaluate the BTI degradation are presented. The necessity of fast measurement in order to avoid most of the 

relaxation effect occurring after the BTI stress is emphasized. Then, using these fast measurement techniques, 

a complete study of the Negative BTI (NBTI) on large devices is presented. Then, the manuscript focuses on the 

small devices: transistors and memory cells. First, a modeling of the trapping mechanism in the gate oxide of 

small transistor is presented. In particular, 3D electrostatic simulations allowed us to understand the particular 

influence of the traps over the threshold voltage (VT) of the small transistors. Finally, the case of the SRAM is 

studied. Finally, the impact of the degradation occurring at transistor level and impacting the functioning of the 

SRAM bitcells is investigated. 

Keywords : Microelectronic, FDSOI, variability, electrical characterization, modelling 
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