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Introduction générale

Cette thèse porte sur le thème général de la fiabilité des circuits micro-électroniques.
L’objectif de ce travail consiste en le développement d’un simulateur multi-physiques
pour la conception des circuits intégrés fiables. Pour cela nous sommes partis d’un
simulateur électro-thermique développé précédemment dans le cadre de la thèse de
Jean-Christophe Krencker. Ce précédent travail s’inscrivait dans le cadre du projet
3DIDEAS 1 et a été réalisé au sein du laboratoire ICube.

Le but de notre travail fut de développer un outil de simulation qui possède les
caractéristiques innovatrices suivantes :

• (i) L’intégration dans un environnement de conception micro-éléctronique stan-
dard, tel que l’environnement Cadence® ;

• (ii) La possibilité de simulation, sur de longues durées, du comportement des
circuits CMOS analogiques en tenant compte du phénomène de vieillissement ;

• (iii) La simulation de plusieurs physiques (électrique-thermique-mécanique)
couplées dans ce même environnement, de CAO, en utilisant la méthode de
simulation directe.

Ce travail de thèse a été construit en passant par trois grandes étapes traduites
dans les trois parties de ce manuscrit. La première partie s’étend du chapitre 1 au
chapitre 4 et présente une étude de l’état de l’art. La notion de fiabilité ainsi que
certaines approches ont été introduites dans le premier chapitre qui souligne à la
fin l’importance de la conception pour la fiabilité. Par la suite, le deuxième chapitre
expose les principaux mécanismes de défaillance pouvant avoir lieu dans les circuits
CMOS. Parmi ces mécanismes, nous allons nous intéresser en particulier au phéno-
mène des porteurs chauds car c’est le phénomène de fiabilité majeur des transistors
MOS en circuits analogiques, notre cas d’étude. Le troisième chapitre présente briè-
vement les principaux outils de simulation de fiabilité micro-électroniques existants
(tels que les simulateurs HORTON, BERT...etc) puis les principales méthodes de
résolution utilisées pour la simulation numérique, particulièrement la méthode des
éléments finis. Ce troisième chapitre se termine par l’introduction du principe de
la simulation multi-physiques et des différents types de couplages existants. La pre-
mière partie est clôturée par un chapitre de transition qui explique les stratégies que

1. Projet financé par l’Agence Nationale de Recherche et initié en 2009 par l’équipe conception
des systèmes hétérogènes de l’Institut des Nanotechnologies de Lyon (INL)
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nous avons adoptées dans la suite de notre travail en vue de la simulation multi-
physiques dans un environnement de CAO Strandard. Il précise notamment nos
points de départs et nos objectifs pour le développement d’un tel simulateur.

Dans la deuxième partie de ce manuscrit, qui s’étend du chapitre 5 au chapitre
7, nous détaillons notre modélisation compacte du phénomène de vieillissement par
porteurs chauds. Dans le chapitre 5, nous introduisons les équations analytiques
décrivant ce phénomène. Notre modélisation de ce mécanisme de dégradation tient
compte aussi du phénomène de recouvrement et de la dépendance de ces deux der-
niers (la dégradation et le recouvrement) vis à vis de la température. Dans ce chapitre
nous détaillons aussi notre modélisation en Verilog-A de ce phénomène, à partir des
équations analytiques.
Le chapitre 6 présente les résultats de simulation électro-thermiques en utilisant
les modèles de transistors qui tiennent compte du phénomène de vieillissement par
porteurs chauds. Une première simulation du transistor seul a été effectuée et les
résultats de simulation comparés à ceux de mesures trouvées dans la littérature nous
ont permis de valider notre modèle. Ensuite, une simulation électro-thermique au
niveau circuit d’un capteur de vieillissement a été effectuée en utilisant notre mo-
dèle de transistor électrique qui est étendu vers la thermique et qui tient en compte
du phénomène des porteurs chauds. Les résultats de cette simulation vont souligner
l’intérêt de l’utilisation de notre outil de simulation électro-thermique en phase de
conception pour le choix de l’emplacement de ce capteur dans le circuit. Le chapitre
7, dernier chapitre de la deuxième partie, présente la validation expérimentale de
notre modélisation du phénomène des porteurs chauds à travers des résultats de
mesures que nous avons effectuées.

La troisième et dernière partie de ce manuscrit est consacrée au simulateur électro-
thermo-mécanique que nous avons développé à partir du simulateur électro-thermique
déjà existant pour aller vers la simulation multi-physiques de circuits intégrés. Le
chapitre 8, premier chapitre de cette partie, est consacré à l’introduction des lois
de Kirchhoff généralisées ainsi qu’à leur application pour la construction de réseaux
électrique, thermique et mécanique à l’aide de l’outil de description de matériel
Verilog-A.
Le chapitre 9 détaille les différentes lois de la mécanique que nous avons implémen-
tées en Verilog-A pour construire notre élément fini thermo-mécanique.
Par la suite, le chapitre 10 présente nos résultats de simulations électro-thermo-
mécaniques, commençant par ceux d’un simple cube de silicium comparés aux ré-
sultats obtenus avec l’outil de référence COMSOL Multiphysics® pour le même cas
d’étude. Cette comparaison va nous permettre de valider notre modélisation thermo-
mécanique. Ce même chapitre détaille aussi nos résultats de simulation électro-
thermo-mécanique pour un cas d’étude de circuit réaliste.
Le manuscrit se termine par une conclusion générale qui récapitule l’ensemble de
notre travail et qui, en prospective, suggère des pistes pour l’optimiser.
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Première partie

État de l’art
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Introduction

Cette partie introduit l’état de l’art de ce travail de thèse. Les différents chapitres
regroupent les principales raisons qui nous ont conduit à réaliser ce travail ainsi que
les différentes connaissances et notions dont nous avons eu besoin pour le mener à
bien. Dans la première partie, nous présentons le cadre général de nos travaux qui
consiste en la conception de circuits intégrés fiables. Nous détaillons en cette partie
le cycle de conception des circuits intégrés ainsi que l’importance de tenir compte de
la notion de fiabilité en chacune des étapes de ce cycle, en particulier l’importance
de la simulation pour la fiabilité. Nous abordons par la suite le principe et l’intérêt
de la simulation multi-physiques dans le cadre de la conception pour la fiabilité.

Le deuxième chapitre de cette partie est consacré aux problèmes de fiabilité ma-
jeurs qui doivent êtres pris en compte pendant la phase de simulation. Dans notre
cas, nous nous intéressons aux principales causes de défaillance qui se résument aux
problèmes thermiques, aux problèmes mécaniques et aux problèmes de vieillisse-
ment. A la fin de ce chapitre, nous évoquons l’importance du développement d’un
simulateur multi-physiques pour évaluer dès les premières étapes de conception l’en-
semble de ces causes de défaillance. Le dernier chapitre détaille notre stratégie pour
développer le simulateur multi-physiques. Nous exposerons notamment les travaux
déjà réalisés par l’équipe et qui nous ont servi de base pour ce travail.
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Chapitre 1

Fiabilité et conception pour la
fiabilité des circuits intégrés

Dans ce chapitre, nous définissons quelques notions élémentaires de fiabilité,
d’une façon générale, puis dans le domaine de la microélectronique en particulier.
Ces notions sont nécessaires pour la compréhension des chapitres suivants de cette
thèse. Nous rappelons par la suite quelques approches en flot de conception micro-
électronique et nous soulignons l’importance de l’intégration de la fiabilité pendant
la phase de conception.

1.1 La notion de fiabilité

La fiabilité est définie comme l’aptitude d’un dispositif à accomplir une fonction
requise dans des conditions données pour une période de temps donnée. Cela dé-
signe aussi la probabilité de n’avoir aucune défaillance à l’instant t. La notion de
fiabilité s’est développée au cours des années cinquante avec l’évolution des projets
militaires et aéronautiques. Ce type de projets a suscité une analyse profonde de
la fiabilité afin de permettre aux industriels de garantir un bon fonctionnement de
leurs systèmes durant une durée de vie déterminée en tenant compte des différentes
contraintes d’utilisation. Les années 1950 ont vu ainsi un travail pionnier dans le
domaine de la fiabilité à travers la mise en place de programmes de fiabilité, des col-
loques dédiés à la fiabilité et le développement des premiers manuels militaires qui
fournissent des indications sur l’utilisation fiable des composants électroniques. La
fiabilité de prédiction a été définie en cette période dans le but d’estimer le domaine
de fiabilité d’un système avant que des données empiriques soient disponibles pour
ce système [11] [12].

Aujourd’hui avec la miniaturisation des composants électroniques et l’évolution
croissante des nouvelles technologies, les composants électroniques sont immergés
dans tous les domaines et nous en avons recours pour l’accomplissement des diffé-
rentes tâches quotidiennes. Le besoin de systèmes microélectroniques performants a
fait de la fiabilité des semi-conducteurs un défi économique et technologique perma-
nent pour la communauté d’analyse de défaillances. Sur le plan économique, le gain
de la conception d’un produit fiable et la diminution des coûts de tests de fiabilité
des circuits intégrés sont des objectifs pour les industriels de l’électronique. L’enjeu

5



1.2 Fiabilité et conception pour la fiabilité des circuits intégrés

technologique est de développer des systèmes performants, à la pointe de la tech-
nologie avec des composants dont la fiabilité est garantie « totale » pour une durée
déterminée, c’est à dire avec un taux de défaillance proche de zéro sur une durée
déterminée.

1.2 Approches en fiabilité, robustesse et sûreté de

fonctionnement en microélectronique

1.2.1 Fiabilité et robustesse

La robustesse est définie d’une façon générale comme la capacité d’un produit
à remplir sa fonction constamment malgré la présence de facteurs de bruit. Ici, les
facteurs de bruit sont les variables qui ont des effets néfastes sur la fonction voulue
et qui sont possibles ou impossibles à contrôler. Les stress environnementaux sont
des facteurs de bruit typiques comme la température, l’humidité, les rayonnements
électromagnétiques. Cette définition de la robustesse est largement appliquée dans
le domaine de l’ingénierie de la qualité [13] [14].

La fiabilité et la robustesse sont corrélées. Un produit robuste a une haute fiabilité
sous différentes conditions d’utilisation et pour être fiable, le produit doit maintenir
sa robustesse dans le temps. Mais cependant, il est possible qu’un produit robuste
ne soit pas fiable avec le temps. Par exemple, un produit peut être fiable au début
de son cycle de vie mais ses caractéristiques se dégradant au cours du temps, ce
produit est alors considéré comme non fiable car sa caractéristique de performance
a franchi un seuil à cause du vieillissement. Aussi, un produit peut se révéler fiable
mais peu robuste, c’est à dire fiable dans des conditions de fonctionnement qui ne
sont pas sévères.

La conception robuste est une technique puissante pour améliorer la fiabilité à
faible coût dans un temps limité. Cette méthodologie d’ingénierie statistique a pour
but d’optimiser les procédés de conception pour que la performance du produit soit
peu sensible à diverses sources de perturbation. La méthodologie a été développée
par Taguchi en 1987 et depuis les années 1980 a été largement appliquée pour amé-
liorer la qualité d’innombrables produits et procédés de fabrication [15]. Plusieurs
études ont montré l’efficacité de cette méthode en différents domaines tel que l’avio-
nique, le génie électrique et la mécanique [14]. En microélectronique, la méthode de
conception robuste a aussi été utilisée pour améliorer la conception de l’intégration à
une très grande échelle des circuits intégrés (VLSI ) [16]. Selon Taguchi, une concep-
tion robuste se compose de trois étapes : la conception du système, la conception
des paramètres et la conception de la tolérance.

• La conception du système implique la sélection de la technologie et des com-
posants pour la fabrication, la conception de l’architecture du système, le dé-
veloppement d’un prototype qui répond aux exigences des clients et la déter-
mination du processus de fabrication. La conception du système a un impact
significatif sur les coûts, le rendement, la fiabilité, la maintenabilité et les per-
formances d’un produit. Elle joue également un rôle critique dans la réduction
de la sensibilité aux facteurs nuisibles au bon fonctionnement du produit.
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• La conception des paramètres vise à minimiser la sensibilité de la performance
d’un produit ou procédé à des facteurs de bruit en réglant ses paramètres de
conception au niveau optimal. Dans cette étape, des expériences sont générale-
ment menées pour étudier la relation entre les paramètres de conception et les
caractéristiques de performance du produit. A travers ces relations, les valeurs
optimales des paramètres de conception sont déterminées.

• La conception de la tolérance consiste à choisir la tolérance des composants
importants pour réduire la sensibilité de la fiabilité aux facteurs de bruit sous
des contraintes de coûts. La conception de la tolérance est effectuée après la
fin de la conception des paramètres. Si le paramètre de conception ne peut pas
atteindre une robustesse suffisante, la conception de la tolérance est nécessaire.
Durant cette étape, les éléments dont la variabilité a des effets significatifs
sur la sensibilité du produit sont identifiés par l’expérimentation. Ensuite,
ces composants sont remplacés par des composants de qualité supérieure en
gardant un compromis entre le coût et la robustesse recherchée.

1.2.2 L’analyse de la défaillance et l’étude de la durée de vie
d’un circuit

Une défaillance est définie comme la cessation de l’aptitude d’une entité à ac-
complir une fonction requise ou à fonctionner comme prévu. Il existe deux types de
défaillances. Le premier type est la défaillance par dérive ou dégradation quand le
comportement du système se dégrade en fonction du temps jusqu’à un certain seuil
pour être considéré comme défectueux (voir figure 1.1) et le deuxième type est la
défaillance catalectique qui est une défaillance soudaine et complète.

la probabilité de défaillance pour un système électrique est généralement décrite
par la courbe en baignoire. Cette courbe, représentée par la figure 1.2 est distin-
guée par ses trois phases : une phase de période utile, et une phase pour les pannes
d’usure. Cette courbe est obtenue à partir de la distribution de Weibull qui est sou-
vent utilisée dans le domaine de l’analyse de la durée de vie. La fonction de survie
de la loi de Weibull de paramètres η et β est exprimée par :

R(t) = exp(
−t

η
)β (1.1)

λ(t) =
β

η
(
t

η
)β−1 (1.2)

Dans la première phase de cette courbe (figure 1.2), le taux de défaillance est
important et décroisant. C’est la phase de mortalité infantile où les défauts de la
fabrication apparaissaient. Les composants ou circuits défaillants sont alors écartés
du marché à ce niveau. Dans la deuxième phase, le taux de défaillance est constant
et minimal car les défaillances aillant lieu pendant cette phase sont des défaillances
aléatoires et résultent en général des incidents ou des mauvaises manipulations. Cette
phase est considérée comme la phase de maturité.
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Figure 1.1 – Types des défaillances

Période  de 

test 

Période 

productive
Fin de vie

Figure 1.2 – Évolution du taux de défaillances
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Par la suite, le taux de défaillance augmente, c’est la troisième phase. Dans cette
dernière phase, les défaillances ayant lieu sont des défaillances d’usure ou de vieillis-
sement, signalant la fin de vie du produit.

1.2.3 L’analyse des modes de défaillance

La sûreté de fonctionnement

La sûreté de fonctionnement est l’aptitude d’un système à remplir une ou plu-
sieurs fonctions requises dans des conditions données ; elle englobe principalement
quatre composantes :

• La fiabilité comme nous l’avons définie précédemment dans la section 1.1

• La maintenabilité : la capacité pour des composants ou des applications à être
maintenus, de manière cohérente et à moindre coût, en état de fonctionnement

• La disponibilité : le ratio de la durée durant laquelle le système est opérationnel
par la durée totale durant laquelle le système est souhaité fonctionner

• La sécurité : l’aptitude d’un système soumis à des conditions données à ne pas
causer de dommages ni faire apparaître des événements critiques ou catastro-
phiques.

La sûreté de fonctionnement peut aussi être considérée comme la science des dé-
faillances et des pannes qui a pour objectif principal de justifier le degré de confiance
accordé à un système donné.

La méthode AMDEC : Outil de la sûreté de fonctionnement

Parmi les premières méthodes de sureté de fonctionnement les plus recomman-
dées par les normes internationales, comme la norme IEC 60812, et les plus adoptées
aujourd’hui dans le domaine de la mécanique, de l’aérospatiale et de la microélec-
tronique, on trouve la méthode "AMDEC" : méthode d’Analyse des Modes de Dé-
faillances, de leurs Effets et de leur Criticité. Cette méthode a été développée par
l’armée américaine vers la fin des années 40 en tant qu’une technique d’évaluation de
la fiabilité permettant de prévoir les éventuelles défaillances des systèmes militaires.
Elle prend en compte l’examen de tous les composants utilisés et de leurs méthodes
d’assemblage afin de permettre de [17] :

• détecter les défaillances et évaluer leurs conséquences

• définir les stratégies à adopter pour éliminer ces défaillances

• définir les causes des défaillances

• documenter le processus de développement par toutes les études effectuées
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Figure 1.3 – Le cycle de la méthode de sureté de fonctionnement AMDEC

Il y a plusieurs sortes d’AMDEC, en fonction du stade de production :

• l’AMDEC fonctionnelle, permet à partir de l’analyse fonctionnelle (Définie
par la norme AFNOR X50-151 A 153 comme la démarche qui consiste à re-
censer, caractériser, ordonner, hiérarchiser les fonctions d’un produit ou d’un
service [18]), de déterminer les modes de défaillances ou causes amenant à cette
défaillance

• l’AMDEC produit, permet la vérification de la durée de vie d’un produit dé-
veloppé par rapport aux exigences du client ou de l’application dans le but
d’établir un plan de fiabilité

• l’AMDEC processus, permet l’identification des risques potentiels liés à un
procédé de fabrication afin de mettre en place un plan de surveillance et de
contrôle qualité

• l’AMDEC moyen de production, permet de prévoir des risques liés au non fonc-
tionnement ou au fonctionnement anormal d’un équipement ou d’une machine
afin d’anticiper un plan de maintenance préventive

• l’AMDEC flux, permet d’anticiper les risques liés aux ruptures de flux de
matière ou d’informations, les délais de réaction ou de correction afin de mettre
en place le plan de sécurisation

Parmi les limitations de l’AMDEC est que cette méthode ne permet pas l’iden-
tification del’ordre d’apparition des pannes dans un système et ne permet pas de
tenir compte des phénomènes dynamiques.

1.3 La fiabilité en conception microélectronique

Dans cette partie, nous allons souligner l’importance de la prise en compte de
la fiabilité durant la phase de conception des circuits intégrés. Pour cela, nous com-
mençons d’abord par décrire brièvement les méthodologies adaptées en conception
microélectronique.
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Logique

Structurel : transistor

Physique

Topologique

Stochastique

Système Fonctionnel

Transfert de registre VHDL-RTL

Architecturale

Electrique

Figure 1.4 – Les niveaux d’abstraction en conception des circuits intégrés mixtes

1.3.1 Méthodologie de conception des circuits intégrés

Avec le développement incessant des Systèmes sur Puces "SOCs" , les multiples
fonctions réalisées sur une seule puce de silicium deviennent de plus en plus com-
plexes. Ces systèmes demandent des technologies de conception particulières qui
doivent respecter les architectures matérielles traditionnelles comme le besoin de
spécifications de haut niveau, le temps de production limité, le coût et le besoin de
technologies alliant la conception analogique et numérique. Il existe des méthodo-
logies permettant de déterminer le meilleur algorithme et la meilleure architecture.
Ces méthodologies reposent sur l’assistance d’outils logiciels et adoptent plusieurs
niveaux d’abstraction afin de modéliser au mieux et d’une façon simplifiée, sans ren-
trer dans les détails, les entités hiérarchiques du flot de conception. Selon l’ITRS
2011 [19], en conception de circuits intégrés mixtes, il existe plusieurs niveaux d’abs-
traction que nous résumons ici en 4 niveaux, illustrés par la figure 1.4 :

1. Abstraction au niveau système : à ce niveau d’abstraction, le circuit est décrit
comme un ensemble de processus concurrents permettant de vérifier les fonc-
tionnalités du système complet. Ce niveau d’abstraction est le plus important
car c’est à ce niveau que les caractéristiques majeurs du circuit, comme la
vitesse de fonctionnement et la consommation, sont déterminées, et les déci-
sions prises à ce niveau ont un impact important sur les niveaux hiérarchiques
inférieurs.

2. Abstraction au niveau architecture : à ce niveau, le système est représenté
par une association d’éléments qui forment une architecture donnée tel qu’un
amplificateur opérationnel en analogique ou une association de portes logiques
qui forment un additionneur en numérique.

3. Abstraction au niveau composant : à ce niveau, le circuit est représenté à
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1.3 Fiabilité et conception pour la fiabilité des circuits intégrés

partir de ses composants unitaires. C’est à ce niveau que les paramètres du
composant, par exemple pour un transistor Vth et Ioff sont déterminés.

4. Abstraction au niveau physique ou dessin des masques : à ce niveau, le circuit
est représenté par son dessin des masques. C’est à ce niveau que les paramètres
relatifs à la géométrie, par exemple les dimensions effectives des composants,
et à la physique, par exemple le niveau de dopage, sont déterminés.

La conception des circuits intégrés suit en général un cycle de conception, appelé le
cycle de conception en V que nous détaillons au paragraphe suivant.

1.3.2 L’approche descendante ou "top-down"

C’est une approche de conception progressive basée sur la décomposition d’un
système en sous systèmes (voir figure 1.5). Au départ, un aperçu du système est
formulé, en précisant sans détailler les sous-systèmes de haut niveau. Chaque sous-
système est ensuite successivement raffiné en rajoutant de plus en plus de détails et
en rajoutant en chaque niveau des sous-systèmes, jusqu’à ce que l’intégralité de la
spécification soit réduite aux éléments unitaires (transistor, capacité, résistance dans
le cas des éléments les plus basiques). Cette approche repose souvent sur un ensemble
de "boîtes noires" représentant des modèles de haut niveau des sous systèmes, ce
qui permet de faciliter leur manipulation. Le bon fonctionnement de chacun des
sous systèmes est vérifié en chacune des étapes évitant ainsi les faux départs de
conception et pour ne pas avoir à redéfinir le système à la fin du cycle de conception.
De cette façon, la fonctionnalité globale du système est préservée [20]. L’approche
descendante est souvent adaptée pour la réalisation de circuits dont l’architecture
peut être optimisée à partir de cellules standards [2].

1.3.3 L’approche ascendante ou "bottom-up"

Cette approche (schématisée par la figure 1.6) est basée sur le rassemblement
de modules ou fonctions standards déjà caractérisés pour former des systèmes plus
complexes répondant à une fonctionnalité bien définie par le cahier des charges. Ces
modules standards proviennent en général de librairies existantes. Par exemple, pour
concevoir un circuit analogique, il est indispensable d’utiliser des modèles de com-
posants basiques comme le transistor, et le bon fonctionnement du circuit repose sur
le bon fonctionnement des composants utilisés. Cette méthode permet un gain de
temps car elle est basée sur l’assemblage de modules déjà développés. En revanche,
chaque bloc est défini et testé en ne se basant que sur ses propres besoins et la vé-
rification du fonctionnement global du système ne commence qu’après l’assemblage
de tous les blocs. De ce fait, il y a un risque que les erreurs de conception n’appa-
raissent qu’à un niveau avancé dans le cycle de conception et le système n’obéit plus
exactement au cahier des charges.

D’une façon générale, quels que soient les niveaux d’abstraction, ce cycle de
conception en microélectronique suit ces deux approches complémentaires. La pre-
mière permet de partir d’un cahier des charges bien défini pour arriver aux blocs
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Figure 1.5 – Approche Top-Down

Figure 1.6 – Approche Bottom-Up
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1.3 Fiabilité et conception pour la fiabilité des circuits intégrés

unitaires nécessaires et la seconde assemble les blocs et vérifie le fonctionnement
global du système après assemblage à travers des tests.

Certes, en conception, les tests de fiabilité sont nécessaires quelle que soit la
méthode adaptée (cycle en V, cycle en Y,...etc) mais ce qui est le plus important
est la prise en compte de la fiabilité dès les premières étapes de la conception afin
d’éviter le coût des tests et la fabrication de composants et de circuits défaillants.

1.3.4 Importance de la conception pour la fiabilité

Garantir la fiabilité dès la phase de conception permet d’identifier les éventuelles
défaillances à un stade peu évolué, ce qui représente un gain de coût des erreurs. En
effet, le coût d’une défaillance découverte se multiplie en fonction du stade auquel
elle a été détectée. Par exemple, entre une défaillance découverte pendant la phase
de conception et une défaillance découverte pendant les premiers tests, le coût se
multiplie par 10. Ensuite, entre les premiers tests et la fabrication ce coût est mul-
tiplié par 100. Une fois chez l’utilisateur, le coût de défaillance devient maximal et
se multiplie par 1000.

En micro-électronique,à cause de l’intégration de plusieurs composants sur une
seule puce, la réparation d’un composant défaillant est impossible et engendre le
retour du produit. Selon[1] et comme illustré sur la figure 1.7, la phase de conception
est la moins coûteuse par rapport à tout le cycle de production. Cependant, c’est
l’étape la plus décisive pour le coût total du produit.

Figure 1.7 – Le coût de chacune des étapes de production et son impact sur le coût
total du produit [1]

Les tests de fiabilité seuls, à la fin du processus de fabrication, ne répondent
plus aux exigences de l’industrie des semi-conducteurs. En effet, pour certains cas
de défaillances ces tests ne sont pas toujours efficaces et réalistes. En plus, la mise
en œuvre de tous les tests possibles sous les différentes est compliquée. En outre,
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1.3 Fiabilité et conception pour la fiabilité des circuits intégrés

comme nous l’avons mentionné précédemment, le coût d’une défaillance découverte
durant le test post-fabrication est maximal [21] [22] [23].

Pour cette raison, le concept de renforcement de la fiabilité "Building in Relia-
bility" dans le cycle de production est devenu indispensable. Dans cette procédure,
les paramètres de tous les aspects du cycle de production qui affectent la fiabilité
du produit sont déterminés et contrôlés en commençant par la conception, ensuite
la fabrication et puis le test.
La méthode "BIR" assure la fiabilité du produit final en se reposant sur le dévelop-
pement ou l’implémentation de stratégies de conception pour la fiabilité,"Design for
Reliability" . Ces stratégies assurent que la conception de chaque élément est consi-
dérée d’une façon individuelle et optimisée au maximum du point de vue fiabilité,
avant que le composant ne soit fabriqué sur le silicium. Le positionnement de la DfR
dans le contexte de la méthodologie BIR est illustré par la figure1.8.

Renforcement de la fiabilité « Building in Reliability » 

concept conception

si
m

u
la

ti
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b
ili
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prototype tests production
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D
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p

Figure 1.8 – Le concept de la conception pour la fiabilité "Design for Reliability"
dans le contexte de "Build In Reliability Technology" [2]

.

Dans ce cycle de DfR, l’utilisation de la simulation pour la fiabilité minimise
le nombre de passages dans la boucle conventionnelle nécessaire pour un produit
fiable. Ceci va minimiser le coût de la conception, du test et puis de l’éventuelle
re-conception. Cela minimise aussi le temps de commercialisation du produit et le
coût du développement. En conséquence, en utilisant cette méthode, la fiabilité est
intégrée dans la conception du produit final tout en permettant au concepteur de
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1.3 Fiabilité et conception pour la fiabilité des circuits intégrés

définir dès le départ des compromis entre le dimensionnement du circuit, son coût,
sa robustesse,...etc.
Essentiellement, il y a trois niveaux distincts auxquels la DfR est associée :

• Au niveau de la technologie : les différents matériaux et mécanismes de dé-
faillance structurelles peuvent être simulés grâce aux outils de conception as-
sistée par ordinateur de technologie TCAD ("Technology Computer Aided de-
sign") afin de modéliser la fabrication des matériaux semi-conducteurs.

• Au niveau circuit : la fiabilité de conception au niveau système des circuits
intégrés complets peut être simulée et le comportement des composants à long
terme peut être évalué à l’aide de différents types de modèles comportementaux
et d’outils de simulation.

• Au niveau du boîtier "package" : les circuits intégrés sont simulés sous diffé-
rentes conditions de stress électrique, thermique et mécanique.

*

* *

Dans notre travail, nous nous sommes intéressés uniquement au DfR des circuits
intégrés. Néanmoins, il est intéressant de noter qu’il existe d’autres méthodologies
appliquées pour optimiser le cycle de conception des circuits intégrés. Parmi celles-
ci nous pouvons citer la méthode DfM "Design for Manufacturability" qui désigne
l’ensemble des règles de conceptions visant à améliorer la fabrication dès l’étape de
conception. Cette méthodologie concerne par exemple le dimensionnement des cir-
cuits en vue de simplifier leur production. Au final, l’objectif de la DfM n’est par le
renforcement de la fiabilité mais elle est utilisée en accord avec la DfR. Il existe aussi
la méthodologie de conception DfT "Design for Testability" qui définit l’ensemble
des règles utilisées pendant la conception pour faciliter l’analyse des défaillances et
optimiser d’une façon générale le temps de test. Finalement, toutes ces méthodo-
logies sont utilisées pour améliorer d’une façon directe ou indirecte la fiabilité des
circuits intégrés dès l’étape de conception, et pour éviter les éventuels mécanismes
de défaillance qui peuvent affecter leur bon fonctionnement. Nous allons étudier les
principaux mécanismes de défaillance dans le chapitre suivant.

16



Chapitre 2

Les mécanismes de défaillance des
circuits CMOS

Dans le chapitre précédent, nous avons abordé la notion de fiabilité et nous avons
souligné l’intérêt de l’étude de la fiabilité dès l’étape de la conception. Cette approche
exige la maitrise des différents mécanismes de défaillance pouvant avoir lieu. Dans
ce chapitre, nous commençons par définir les principaux facteurs de défaillances des
circuits intégrés CMOS. Nous nous intéressons qu’aux facteurs faisant l’objet de
notre travail de thèse et qui peuvent être pris en compte dès la phase de conception.
Ensuite, nous définissons, sans pour autant rentrer dans les détails, les mécanismes
de défaillance physique les plus fréquents des circuits CMOS . Nous faisons le lien
entre les facteurs de défaillance et les mécanismes de défaillance.

2.1 Les facteurs de défaillances

En général, la fiabilité de tous les dispositifs à semi-conducteurs dépend de leur
résistance au stress appliqué. Ce stress comprend le stress électrique, le stress ther-
mique et le stress mécanique, ainsi que d’autres types de stress externes comme
l’humidité,..etc. Si un circuit comporte des composants peu robustes et sensibles
aux conditions de stress, une défaillance peut avoir lieu. Ces défaillances peuvent
aussi avoir lieu si le circuit tel qu’il est conçu a une structure favorisant leur ap-
parition. C’est pour cette raison que pour chaque circuit il faut étudier et cerner
les facteurs de défaillance, ainsi que leurs conséquences au niveau composant et au
niveau circuit dès les premières étapes de la conception. Ici nous citons quelques
principaux facteurs de défaillance des circuits CMOS : les conditions de polarisa-
tion, la température et le stress mécanique. Ce sont les facteurs auxquels nous nous
sommes intéressés dans ce travail.

Les conditions de polarisation Les conditions de polarisation des circuits inté-
grés CMOS, comme la tension, le courant et la puissance électrique combinés aux
conditions externes (conditions d’utilisation de l’appareil) affectent fortement la vie
de tous les dispositifs semi-conducteurs. La puissance électrique peut provoquer une
hausse de la température des jonctions, et l’augmentation de la température des
jonctions peut entrainer l’augmentation du taux de défaillance. Pour cette raison, la
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2.1 Les mécanismes de défaillance des circuits CMOS

densité du courant électrique d’un dispositif doit être réduite autant que possible.
La densité du courant circulant dans un composant peut être contrôlée dès l’étape
de conception en prenant en compte la taille des pistes métalliques, le bon dimen-
sionnement des composants, l’ajout de composants de protection tels que des diodes
Zener,...etc pour contrôler le stress électrique et prévenir les défaillances [24].

La température La température affecte la durée de vie des composants CMOS
comme elle affecte n’importe quel autre composant à semi-conducteur. Lorsque la
température varie d’une façon brutale ou graduelle, les caractéristiques de fonc-
tionnement peuvent sensiblement varier jusqu’à la provocation de la défaillance du
composant. Il existe une loi qui définit la relation entre la durée de vie d’un compo-
sant en semi-conducteur et son taux de défaillance en relation avec la température,
c’est la loi d’Arrhenius. En effet, cette loi est une loi empirique qui est utilisée à
l’origine en chimie pour décrire la variation de la vitesse d’une réaction chimique
en fonction de la température. Elle a ensuite été extrapolée pour décrire l’accéléra-
tion thermique des mécanismes de défaillance des dispositifs à semi-conducteur selon
l’équation 2.1.

L = A exp
Ea

kT
(2.1)

où :

• A : constante dépendante du composant

• Ea : l’énergie d’activation en (eV) du mécanisme de défaillance

• k : la constante de Boltzmann (8.6 × 10-5 eV/K)

Selon cette loi, plus la température augmente, plus la durée de vie du composant
diminue. Néanmoins, c’est une loi contestable car elle ne peut prendre en compte
qu’un seul mécanisme de défaillance à la fois, et comme nous allons le détailler plus
tard dans ce manuscrit, la relation entre la température et la durée de vie d’un
composant est beaucoup plus complexe et dépendent des natures des mécanismes de
défaillance ayant lieu en même temps [25] [26]. Pour prévenir les défaillances dues
à l’augmentation de la température dans le circuit, le concepteur doit prendre en
compte toute la structure du circuit (soudure, packaging,...etc) et s’assurer que le
système de refroidissement : les radiateurs, les dissipateurs de chaleur... gardent la
température de fonctionnement du circuit dans tous les cas en deça d’une certaine
limite.

Le stress mécanique Si le composant est exposé à un stress mécanique ou sur
lequel est appliquée une forte force, l’appareil peut claquer et être directement en-
dommagé mécaniquement. Par ailleurs, cette défaillance peut être provoquée indi-
rectement par l’humidité ou la contamination qui peuvent rentrer dans le dispositif
à travers la zone endommagée, et en conséquence provoquer une détérioration du
composant. Dans d’autres cas, la défaillance ne se manifeste pas directement comme
un claquage mais à travers le changement des caractéristiques du composant. Par
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2.2 Les mécanismes de défaillance des circuits CMOS

exemple, sous l’influence d’une contrainte mécanique, le réseau cristallin du silicium
se déforme, ce qui se traduit par une modification des bandes d’énergie et ainsi du
comportement du composant [27].

Il faut noter que ces facteurs de défaillance peuvent avoir lieu individuellement et
causer ainsi une défaillance directe ou peuvent être corrélés entre eux, par exemple
une forte polarisation induit une élévation de la température et une élévation de
la température implique une déformation de laquelle résulte un stress mécanique
pouvant engendrer un claquage et par conséquence une défaillance.

Cette liste est une liste non exhaustive des facteurs de défaillance mais ce sont
les principaux facteurs de défaillance pour les circuits CMOS. Dans la suite, nous
allons faire le lien entre ces facteurs et les mécanismes engendrés. La prise en compte
de ces accélérateurs de défaillance dès l’étape de conception, que ce soit par les mo-
dèles comportementaux ou par les outils de simulation est détaillée dans le reste des
chapitres de ce manuscrit.

2.2 Les mécanismes de défaillance

En microélectronique, nous parlons de défaillance électrique lorsque le composant
n’assure plus sa fonctionnalité électrique. La défaillance est l’événement suite auquel
le composant ne fonctionne plus selon les spécifications de son cahier des charges.
Une défaillance peut se produire tout au long du cycle de vie du composant : en
première phase comme panne précoce, au milieu du cycle de vie, ou en fin du vie
du composant comme panne par usure. Les défaillances sont divisées en défaillances
extrinsèques et défaillances intrinsèques.

Les défaillances extrinsèques Les défaillances extrinsèques sont causées par les
conditions d’utilisation du composant après fabrication :

• Les surcharges : électriques, mécaniques, thermiques et chimiques

• Les décharges électrostatiques (ESD)

• Les fausses manipulations et utilisations inappropriées

Les défaillances intrinsèques Les défaillances intrinsèques résultent de pro-
blèmes liés principalement à :

• La méthode de conception du composant

• La fabrication du composant : matériaux utilisés (dopage aléatoire), procédés
de fabrication...

• Le vieillissement des matériaux
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2.2 Les mécanismes de défaillance des circuits CMOS

Afin de comprendre au mieux la suite de cette partie, il faut d’abord faire la
différence entre ces notions : le mécanisme de défaillance, le mode de défaillance et
la cause de défaillance.

1. Le mode de défaillance décrit les symptômes de la défaillance, comment
la défaillance apparait dans un composant. La dégradation se manifestant par
exemple en un court-circuit, un circuit ouvert, un courant de fuite...répondant
à la question « de quelle façon cette défaillance s’est produite ».
Le mode de défaillance est lié ainsi à un défaut physique qui a eu lieu.

2. Le mécanisme de défaillance associé à la défaillance est le processus phy-
sique, chimique, électrique ou autre qui a mené à la non-conformité, répondant
à la question « comment s’est passée la défaillance ». En littérature [28], les
mécanismes de défaillance sont classés comme mécanismes déterministes et
mécanismes paramétriques. Les mécanismes paramétriques engendrent le dé-
calage d’une valeur des paramètres alors que les mécanismes déterministes
engendrent la défaillance totale du système.

3. La cause de la défaillance est l’origine du mécanisme de défaillance, répon-
dant à la question « pourquoi est arrivée cette défaillance »

4. La physique de défaillance est une approche scientifique qui a pour but, par
définition, d’interpréter le déterminisme des mécanismes de dégradation, c’est
à dire de définir l’effet de causalité des mécanismes de dégradation. Elle contri-
bue à l’amélioration des techniques d’analyse de défaillance et à la maîtrise de
la modélisation des mécanismes de dégradation. La physique des défaillances
est une technique de la DfR (Design for Reliability) qui se base sur la connais-
sance et la compréhension des mécanismes de défaillance afin de prédire la
fiabilité et améliorer la performance du produit. La physique de défaillance
utilise la modélisation et la simulation des facteurs de défaillances comme le
vieillissement, le claquage,...

Comprendre les mécanismes qui mènent le composant à défaillir permet, grâce
à des modèles plus ou moins empiriques, de se placer dans les conditions nominales
de fonctionnement et d’avoir une approche plus réaliste de prédiction de la fiabilité.
Dans notre cas, il est important de maîtriser les mécanismes responsables des dégra-
dations et de déterminer les paramètres de fonctionnement qui sont responsables de
l’usure du composant. La connaissance de ces paramètres permet d’établir le modèle
de vieillissement.

Les mécanismes de défaillance les plus importants engendrant la dégradation des
circuits CMOS, sont principalement [29][30] :

• L’électromigration

• Le claquage du diélectrique : "Time dependant dielectric breakdown"

• L’injection de porteurs chauds

• Le NBTI "Negative Bias temperature instability"
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• Migration due aux contraintes thermiques

Les autres mécanismes comprennent les effets des radiations, de corrosion ...

2.2.1 Electromigration

Quand on applique une différence de potentiels à une interconnexion, les électrons
circulent du plus faible potentiel (cathode) vers le plus haut potentiel (anode). Les
atomes des métaux commencent alors à se déplacer sous l’influence du flux d’élec-
trons qui entre en interaction avec le réseau cristallin. Ce phénomène est engendré
par échange de quantité de mouvement. L’électromigration se produit lorsque la
densité de courant est importante et supérieure à 106 A cm−2 selon les études de
Black [31][32], le physicien qui a découvert ce phénomène en 1970.

En supposant que la direction du flux des électrons est positive, la force induite
par le flux des électrons peut être exprimée par :

Felec = −qeff .E = −Zeffe.ρ.j (2.2)

où qeff = Zeffe est la charge atomique effective, Zeff est le numéro atomique effectif,
e est la charge de l’électron, E = ρj est le champ électrique, ρ est la résistivité
du métal et j la densité de courant. Le déplacement des atomes est facilité par
la présence d’imperfections dans le cristal. Les régions de discontinuités dans la
structure cristalline ou les interfaces entre les cristaux sont, par exemple, des zones
privilégiées pour la diffusion des atomes de métal. Quand une interconnexion est
terminée par une barrière de diffusion comme le tungstène (W) ou le tantale (Ta), le
déplacement des atomes provoque une contrainte de traction au niveau de la cathode
où les atomes désertent et une contrainte de compression au niveau de l’anode où
les atomes s’accumulent. Le gradient de stress résultant induit une force mécanique
qui s’oppose à la force "électronique". Cette force peut s’exprimer par :

Fmeca = Ω
dσ

dx
(2.3)

où Ω est le volume atomique, σ est la contrainte mécanique et x est la longueur de
la ligne. D’après le modèle de Korhonen, le flux atomique Ja peut être exprimé en
fonction de Felec et Fmeca :

Ja =
DCa

kT
(Felec + Fmeca) (2.4)

où Ca est la concentration atomique, D est la diffusivité atomique, k est la constante
de Boltzmann et T est la température. Cette équation montre que Felec doit être
supérieur à Fmeca pour que le flux des électrons provoque un déplacement de matière
[33].

Effet de la température L’influence de la température est masquée dans l’équa-
tion 2.4. En réalité, la température accélère l’electromigration à cause des vides
de matière. La figure 2.1 illustre le cycle de la défaillance par électromigration ac-
célérée par l’augmentation de la température. Au départ, un vide commence à se

21



2.2 Les mécanismes de défaillance des circuits CMOS

Figure 2.1 – La dépendance en température de l’électromigration

développer dans une ligne métallique, la ligne devient plus étroite en cette zone
ce qui engendre une densité de courant plus importante dans cette zone, et par
conséquent une température plus importante (dissipation par effet joule). Comme
la température augmente, les dimensions du vide de matière augmentent et peuvent
éventuellement engendrer un circuit ouvert dans une région et un court circuit dans
une autre région [34]. En conséquence, les principales défaillances résultantes de
l’électromigration dans les circuits sont :

• Formation de court-circuits, (voir figure 2.2)

• Formation de circuits ouverts, (voir figure 2.2)

• La décroissance de la conductance électrique

• Les points chauds localisés

Il existe des structures de test pour détecter l’électromigration dans un circuit [35].
Ces puces sont fiables mais leur conception n’est pas une tâche triviale car il ne faut
pas qu’elles soient sensibles à d’autres mécanismes de défaillance que l’électromigra-
tion.

C’est pour cette raison que la modélisation de ce phénomène afin de simuler l’effet
de l’electromigration et prévoir la défaillance due à ce mécanisme est indispensable.
Depuis les années 70, la dégradation due à l’electromigration est estimée analyti-
quement grâce à la formule du temps moyen avant défaillance "MTTF" "Median
Time To Failure". Cette méthode statistique a été développée par J.R Black [32] et
définit le temps moyen avant la défaillance. Ce modèle est encore largement utilisé
dans l’industrie comme un bon indicateur de la robustesse d’une technologie.

MTTF = AJe
nexp

Ea

kT
(2.5)
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Figure 2.2 – Circuit ouvert et court-circuit engendrés par l’electromigration

où A est une constante de la couche du métal et des caractéristiques du process.
Je est la densité du courant, k est la constante de Boltzman, T est la température,
Ea est l’énergie de l’activation de l’electromigration. Le facteur n est fixé par Black
à 2, mais il a été prouvé dans [36] que cette valeur est variable et peut changer en
fonction du stress résiduel et de la densité du courant. Ce type de modèles, dédié
aux lignes de conduction, ainsi que d’autres trouvés en littérature, dédiés aux boî-
tiers [37], permettent d’établir des règles de conception utilisées par les outils CAO
pour prévoir la défaillance des lignes de conduction. En plus de cela, il y a certaines
règles à respecter en cours de conception afin de s’assurer que les connexions vieilli-
ront dans de bonnes conditions. L’objectif de ces règles est de répartir au mieux
la densité du courant dans les lignes de conduction. Par exemple, il faut éviter les
angles à 90 degré qui sont des zones de fort gradient de densité de courant et plutôt
utiliser des angles de 135 degré ou 150 degré.

Aussi, afin d’éviter l’électromigration, une technique consiste à utiliser les lignes
à structure en bambou. Cette dénomination est tirée de la forme des joints de grain
du matériau qui sont semblables à la tige de la plante. Généralement ce type de lignes
sont plus résistantes à l’électromigration que les traditionnelles lignes de matériaux
polycristallin de structure semblable à la figure 2.3. En plus, lorsque ces lignes sont
divisées en plusieurs lignes, elles permettent une meilleure répartition de la densité
de courant.

2.2.2 Claquage de l’oxyde de grille : Time Dependant Oxyde
Breakdown

Le phénomène Time Dependant Oxyde Breakdown TDOB ou claquage de l’oxyde
de grille en Français correspond à la perte des propriétés isolantes d’une couche
d’oxyde causée par l’application d’un champ électrique dans cette couche. Dans le
cas de notre étude, nous nous intéressons aux propriétés des couches d’oxyde (SiO2)
qui sont utilisées comme isolant de grille entre le poly-silicium et le silicium dans les
transistors MOS. Le TDOB est un problème de fiabilité qui devient de plus en plus
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2.2 Les mécanismes de défaillance des circuits CMOS

Figure 2.3 – Utilisation des lignes en bambou à la place des lignes en structure
polycristalline [3]

important avec la miniaturisation des transistors MOS, la réduction de l’épaisseur de
l’oxyde de grille et les fortes contraintes électriques appliquées [38]. Les mécanismes
de claquage d’oxyde peuvent être classés en deux catégories :

• Les défaillances d’origine extrinsèque : ces défaillances sont provoquées par des
défauts macroscopiques comme un amincissement de l’oxyde ou des impuretés
métalliques introduites durant les différentes étapes du procédé de fabrication.
Elles peuvent être éliminées en améliorant la fiabilité du procédé. Généralement
les défaillances d’origine extrinsèque se produisent au début du cycle de vie du
composant. Ce type de défaillance ne fait pas l’objet de notre étude.

• Les défaillances intrinsèques : ces défauts provoquent le claquage de l’oxyde
considéré sans défaut. Ce type de défaillance est affecté par la nature même de
l’oxyde et nous ne pouvons pas agir sur ce type de défaillance en améliorant le
processus de fabrication. Avec la diminution de l’épaisseur de l’oxyde de grille
et le fort champ électrique appliqué, se sont les défauts intrinsèques qui sont
les plus susceptibles d’engendrer des problèmes de fiabilité.

Depuis la découverte de ce phénomène en 1960 et jusqu’aux milieux des années
90, il était considéré comme un mécanisme de défaillance fatal pour les circuits
CMOS [39]. C’est pendant les années 90, avec la réduction de l’épaisseur de l’oxyde
de grille, qu’il a été démontré que la conséquence de ce mécanisme de défaillance in-
trinsèque n’affecte pas forcement le fonctionnement du transistor d’une façon fatale,
et qu’il existe deux sous-phénomènes : un "Hard breakdown" c’est à dire un claquage
fatal pour le composant (l’ancienne définition du TDOB) et un "Soft breakdown"
c’est à dire un claquage qui n’entraine pas systématiquement la défaillance. En ef-
fet, le "Soft Breakdown", phénomène encore en cours d’étude, a lieu généralement
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en conditions de polarisation normales. Il est possible qu’une usure de l’oxyde lui
fasse perdre sa caractéristique d’isolant mais localement et sur une petite surface.
Ces défauts locaux n’affectent pas le fonctionnement global du transistor tant qu’ils
ne forment pas plusieurs chemins conducteurs entre les deux extrémités de l’oxyde,
comme illustré par la figure 2.4 [40][41][42].

Afin de garantir une fiabilité maximale des circuits intégrés, les chercheurs ont
mis l’accent sur la compréhension de cet inévitable phénomène d’origine intrinsèque.
Leur but était d’assurer le temps de pré-claquage le plus long possible pour assurer
une durée de vie maximale des composants. Dans cette otique, différents modèles
qui décrivent ce mécanisme physique ont été développés dans l’objectif de prédire la
durée de vie exacte du circuit dans des conditions d’opération limites en tension et
en température [43]. Parmi les modèles les plus largement utilisés étaient le modèle
thermochimique [44], le modèle de libération de l’hydrogène [45], le modèle d’injec-
tion des trous par l’anode [46], etc...
La réalisation que le "Time Dependant Oxyde Breakdown" est un phénomène sto-
chastique [47][48] a permis le développement de statistiques de claquage et de définir
ce mécanisme en terme de probabilité selon l’équation :

F (x) = 1− (exp (
−x

α
)β) (2.6)

où :

• F est la probabilité de défaillance cumulative ;

• x peut designer la charge ou le temps ;

• α est la caractéristique de vie à 63% de la probabilité de défaillance ;

• β est la pente de Weibull ;

Parmi les conséquences du claquage d’oxyde de grille on trouve l’augmentation de
la densité de courant dans l’oxyde et l’augmentation de la chaleur dégagée par effet
joule. Pendant la phase de conception et afin d’éviter le claquage d’oxyde de grille, il
faut minimiser les tensions, surtout pour des oxydes de grille d’épaisseur faible [42].
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Figure 2.4 – Les étapes du claquage de l’oxyde "Hard Breakdown"

2.2.3 Bias Temperature Instability- BTI

La notion du BTI est apparue à la fin des années soixante avec l’apparition du
MOSFET en silicium. A cette époque, les recherches se concentraient sur les mé-
thodes d’oxydation du substrat pour former le diélectrique de grille du transistor
et aux problèmes de contamination ionique. Le problème de contamination extrin-
sèque (ion sodium Na+, ion chlorure Cl-, ion potassium K+) était très important
à l’époque pour l’intégration des dispositifs MOS [49]. C’est pour cette raison que
le BTI était considéré comme un mécanisme de défaillance dû à des problèmes ex-
trinsèques. C’est en 1966 que les premiers travaux ont démontré que la création
de ces défauts était d’origine intrinsèque et que ces défauts étaient fortement liés
à l’interface Si − SiO2 [50][51]. Par la suite, les travaux de caractérisation de ce
phénomène ont été effectués aux laboratoires Bell, Fairchild semiconductor et RCA
laboratories [52].

Mécanisme de dégradation

En effet, d’une façon générale, le mécanisme de défaillance BTI désigne toute
dérive des paramètres électriques du transistor fonctionnant avec une tension ap-
pliquée sur la grille et sous une haute température. On distingue le phénomène du
NBTI pour la tension négative appliquée sur la grille du PMOS (voir figure 2.5) et
le PBTI pour la tension positive appliquée sur la grille du NMOS. Ces conditions de
polarisation sont généralement utilisées dans les circuits numériques, c’est pour cette
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Figure 2.5 – Différentes conditions de polarisation de NBTI

raison que le mécanisme de défaillance BTI concerne plus les circuits numériques que
les circuits analogiques. Aussi, bien que ce phénomène peut avoir lieu dans les deux
cas (c’est à dire dans le cas des NMOS et des PMOS), dans des conditions de po-
larisation identiques, les transistors PMOS sont plus susceptibles à la dégradation
suite au NBTI que les transistors NMOS suite au PBTI. Dans la littérature, deux
principales hypothèses ont été étudiées afin d’identifier l’origine de cette différence
entre le NBTI et le PBTI.

• La première hypothèse est basée sur la nature de la charge des défauts formés à
l’issu du stress (électrique et thermique)[53]. En effet, ce modèle explique qu’il
y a deux types de défauts formés suite au stress BTI : des défauts d’interface
et des défauts dans l’oxyde. Dans le cas du PMOS, les charges de ces défauts
s’additionnent tandis que dans le cas du NMOS les charges de ces défauts se
compensent et la dégradation du transistor est ainsi moins importante.

• La deuxième hypothèse, décrite par le modèle de Tsetseris [54] explique que les
espèces hydrogénées à l’interface Si−SiO2 forment en général une liaison avec
le dopant du substrat. En général c’est une liaison avec le phosphore (P-H)
dans le cas d’un PMOS et avec le Bore (B-H) dans le cas d’un NMOS. Comme
la liaison P-H possède une énergie de liaison inférieure à celle du B-H, elle est
plus susceptible de se dissocier sous stress BTI. Par conséquent, il y a plus
d’espèces hydrogénées libérées dans le cas d’un PMOS que dans le cas d’un
NMOS.

Le modèle analytique du NBTI

Pour la modélisation du NBTI, le modèle le plus utilisé en littérature est le modèle
de Réaction-Diffusion (R-D) d’hydrogène considéré comme un des modèles décrivant
au mieux le mécanisme de génération des états d’interface [55][56]. Le modèle (R-D)
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Figure 2.6 – Modèle de réaction-diffusion d’hydrogène. Première figure : Dissocia-
tion des liaisons Si-H à l’interface SiO2 − Si. Deuxième figure : Diffusion de l’entité
hydrogénée. Troisième figure : Dérive de l’entité hydrogénée en fonction de sa charge.

suppose que la formation des défauts se produit en deux étapes schématisées par la
figure 2.6 :

1. la réaction de dissociation de la liaison Si-H
D’après [50][52] il existe un fort désaccord de maille entre le substrat et l’oxyde
de grille, ce qui provoque la distorsion des liaisons électroniques dans la pre-
mière couche atomique de transition. Ainsi, au départ et dans un dispositif
vierge, il existe plusieurs liaisons sur un dispositif - supposées comme des liai-
sons Si-H dans ce modèle - ainsi que des trous du canal d’inversion (h+) et
des espèces hydrogénées sous différentes formes (OH, H ou H2O par exemple).
Lors de l’application d’une contrainte NBT, les trous du canal d’inversion
et les espèces hydrogénées réagissent avec la liaison Si-H pour produire une
entité hydrogénée mobile (notée X) selon la réaction1 et un état d’interface
électriquement actif Nit. Cette étape est la partie qui concerne la réaction du
mécanisme.

Si−H ⇄ Si+ +Xinterface (1)

2. La diffusion
La deuxième partie du mécanisme correspond à la diffusion de l’entité hydro-
génée. Cette espèce peut être du H, du H2...etc en fonction des caractéristiques
intrinsèques du composant.
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Les défauts résultants du NBT

Il est important de clarifier qu’à l’issu du stress NBT, il existe deux types de
défauts créés dans le dispositif [57] :

• Les défauts d’interface Nit sont induits par la rupture des liaisons Si-H à
l’interface SiO2 − Si sous les contraintes NBT.

• Les défauts dans l’oxyde sont un autre type de défauts partiellement in-
duits par les pièges vacants d’oxyde pré-existants dans le SiO2 amorphe du
diélectrique de grille [58]. En plus, il existe des pièges supplémentaires (Not)
qui peuvent être induits au fil du temps en raison de la dissociation lente et
irréversible des liaisons Si − O. Il a été prouvé que ce type de défauts (les
défauts dans l’oxyde) résulte exclusivement des contraintes NBT [59].

Dans la littérature, il existe plusieurs études qui ont essayé de quantifier la densité
des états d’interface générés par la dégradation du composant à cause du NBTI [59]
(suivant le modèle de Réaction-Diffusion (R-D)). Ces études s’accordent sur le fait
que l’augmentation du NBTI est principalement liée au taux de rupture des liaisons
Si-H à l’interface du SiO2−Si. Le taux de génération de pièges ou d’états d’interface
est exprimé d’une façon générale à l’aide de cette équation :

dNit

dt
= Kf (N0 −Nit)−KrNH(0)Nit (2.7)

où :

• N0 est le nombre initial des liaisons Si-H à l’interface du Si− SiO2,

• Nit est la fraction de ces liaisons rompues à l’instant t à cause du stress NBT,

• NH(0) est la concentration de l’hydrogène, à l’interface Si− SiO2,

• Kf est le taux de dissociation proportionnel au taux de trous capturés de la
couche d’inversion par la liaison Si-H. Ces trous, une fois capturés, affaiblissent
les liaisons Si-H qui peuvent facilement se rompre sous les contraintes NBT et
créer les défauts d’interface qui ont pour conséquence la dérive des paramètres
du transistor,

• Kr est la taux de recombinaisons des atomes Si et H possibles à l’interface
Si− SiO2,

La résolution temporelle de cette equation est exprimée à l’aide de l’équation suivante
[50, 52] :

Nit ∝ (
KfN0

Kr

)
1
2 (DHt)

n (2.8)

avec n = 1, 0, 1
4
, 1
2
, 0.

En effet, le processus de R-D passe par 5 régimes exprimés à travers la variable
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"n" (exponentiel du temps) et schématisés par la figure 2.7 :
Le premier régime désigne la phase où le taux des espèces hydrogénées libres Nit, à
l’interface et dans l’oxyde de grille est faible. A ce stade, l’équation 2.8 est limitée
par la réaction directe :

dNit

dt
= Kf (N0) (2.9)

Par conséquent, selon cette équation résultante, n=1 :

Nit = KfN0t (2.10)

Par la suite, la deuxième phase désigne l’équilibre entre le taux des états d’interface
générés et recombinés. Nit est supposé alors constant est égale à :

Nit =

√

KfN0

Kr

t0 (2.11)

et donc n=0 pour ce régime.
La troisième phase désigne le régime de diffusion de l’espèce hydrogénée dans l’oxyde.
L’équation analytique désignant ce régime a été démontrée en [60] et exprimée par
l’équation ci dessous avec n=0.25.

Nit ≈ 1.16

√

KfN0

Kr

D1/4t1/4 (2.12)

La quatrième phase est caractérisée par la fait que les espèces hydrogénées atteignent
le polysilicium de grille. Ce dernier va les absorber et ainsi la diffusion des espèces
hydrogénée va augmenter, cette phase est désignée par un n supérieur à celui du
régime précédent et égale à 0.5.
Finalement, pour le dernier régime, toutes les liaisons à l’interface sont considérées
rompues et donc le taux des états d’interface est de nouveau constant et sa dépen-
dance en temps est nulle, de ce fait n=0 pour ce régime.

La dérive des paramètres électriques du transistor suite au NBTI

La variation de la tension de seuil Vth : Une des conséquences du mécanisme
NBTI sur le comportement du PMOS est la dérive de la tension de seuil Vth. La
variation temporelle de cette tension suit une loi en puissance nime :

∆Vth = Aexp
E

Eref

exp(
−Ea

kbT
)tn (2.13)

où :

• A est une constante dépendante de la technologie,

• E est le champ électrique appliqué,

• Eref est le champ électrique de référence,

• La dépendance en température de la dérive de Vth est exprimée à travers le
terme ( Ea

kbT
) où Ea est l’énergie d’activation et kb est la constante de Boltzmann.
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Figure 2.7 – Les cinq régimes différents obtenus à travers la résolution du modèle
de Réaction-Diffusion du NBTI

La variation de la mobilité : Comme conséquence du stress NBTI sur le fonc-
tionnement du PMOS, les précédentes études [50, 52, 61, 62, 63] n’ont toujours pris
en compte que de la dégradation de la tension de seuil Vth. Cependant, des études
récentes comme celle trouvée en [57] ont souligné l’importance de la prise en compte
également de la diminution de la mobilité résultant du phénomène NBTI. En effet,
les défauts chargés à l’interface peuvent interagir avec les porteurs diminuant leur
vitesse dans le canal. La dégradation de la mobilité est alors modélisée par cette
équation [57] :

µ =
µ0

1 + α∆NIT

(2.14)

ou :

• α est un facteur dépendant de la technologie,

• µ0 est la mobilité initiale

Discussion

Il est important de noter que pour le NBTI, un phénomène de recouvrement
peut avoir lieu une fois que les conditions de stress NBT ne sont plus appliquées.
Ce phénomène de recouvrement partiel concerne uniquement la tension de seuil qui
tend à retrouver sa valeur initiale [64, 65, 66].

Il faut souligner aussi que la prise en compte du phénomène PBTI pour les
transistors NMOS devient de plus en plus nécessaire avec la miniaturisation des
transistors [57]. Le NBT d’une façon générale devient le problème de fiabilité ma-
jeur pour les transistors très fortement submicroniques et devient même crucial pour
les transistors utilisant des oxydes de grilles à forte constante diélectrique (High K
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Metal Gate Oxyde) [64].

Dans notre cas, pour la technologie que nous utilisons dans ce travail (la techno-
logie AMS 0,35 µm) le phénomène NBT est négligeable pour les transistors MOS[67].
En plus, ce mécanisme de défaillance se produit généralement dans les circuits numé-
riques et rarement dans les circuits analogiques, circuits sur lesquels nous travaillons
principalement.
Pour ces raisons nous avons choisi de négliger pour l’instant le phénomène NBT au
profit d’un autre phénomène plus important dans notre cas qui est le phénomène
des porteurs chauds : CHC (Channel Hot Carriers) . Nous allons décrire brièvement
ce dernier dans la section suivante puis l’étudier et le modéliser en détails dans la
suite de ce manuscrit.

2.2.4 La dégradation par porteurs chauds

Comme nous l’avons déjà mentionné, le progrès des technologies de fabrication
VLSI est principalement basé sur la réduction des dimensions des transistors, tels
que la longueur du canal, de la jonction, la profondeur ou l’épaisseur d’oxyde de
grille. Ceci a lieu sans que la tension d’alimentation soit forcément adaptée à cette
miniaturisation. Cette croissance critique de la miniaturisation à l’échelle submi-
cronique, accompagnée d’une augmentation des densités de dopage du substrat, se
traduit par une augmentation significative des champs électriques horizontaux et
verticaux dans la région du canal.

Mécanisme de dégradation

On appelle porteur chaud, tout porteur de charge fortement accéléré sous l’effet
d’un champ électrique intense et ayant acquis une énergie cinétique importante pour
rentrer en collision avec des porteurs liés entrainant une ionisation des atomes de Si.
Ce type d’ionisation est appelé : ionisation par impact. Le phénomène d’ionisation
par impact se définit physiquement par le taux de paires électrons-trous générés.

La génération des paires électrons-trous est proportionnelle à la densité du cou-
rant. Le taux de génération d’électrons et de trous est défini d’une façon empirique
par l’équation suivante 2.15 :

αn,p = Ai exp(
−Bi

Ei

) (2.15)

où

• Ai et Bi sont les coefficients d’ionisation pour chaque type de porteur (électron
ou trou)

• Ei la composante du champ électrique parallèle à la densité de courant.

Pour les MOSFETs ce phénomène est indésirable et peut entraîner la dégradation
du fonctionnement du transistor et du circuit. En effet, en régime saturé, la région
désertée entre le point de pincement et le drain est une zone de champ électrique
intense. Les électrons traversant cette zone se trouvent alors fortement accélérés, ce
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qui leur permet d’acquérir l’énergie nécessaire pour une ionisation par impact. En
conséquence, une paire électron-trou lors de collisions avec les atomes de silicium est
générée. Les électrons générés dans la ZCE (Zone de Charge d’Espace) peuvent se
réorienter vers l’oxyde de grille. Ce phénomène est illustré par la figure 2.8 pour les
transistors NMOS et PMOS.

Lors de l’ionisation par impact, certains électrons acquièrent assez d’énergie pour
franchir la barrière de potentiel entre le semi-conducteur et l’oxyde de grille. Une par-
tie de ces porteurs participe au courant de grille, mais certains peuvent se retrouver
piégés dans des défauts cristallins à l’interface Si−SiO2 ou dans l’oxyde [68, 69, 70].
Comme pour le NBTI (voir paragraphe 2.2.3), les charges piégées à l’interface
Si − SiO2 sont à l’origine de la dérive des caractéristiques électriques des tran-
sistors, ce qui peut aboutir à la défaillance du circuit. En même temps, en raison du
champ électrique vertical, les électrons générés, dans le cas du NMOS (trous dans
le cas du PMOS), suite à l’ionisation par impact se déplacent vers l’oxyde de grille.
Les trous générés, dans le cas du NMOS (des électrons dans le cas du PMOS) sont
repoussés dans le substrat. C’est pour cette raison que le courant de substrat est
utilisé comme un indicateur du taux des défauts piégés à l’interface Si − SiO2 et
ainsi du taux de génération de porteurs chauds [71].

Modélisation du phénomène

Pour les transistors NMOS, le mécanisme de dégradation induit par les porteurs
chaud est décrit depuis la fin des années 70 par le modèle de l’électron chanceux
(LEM : Lucky Electron Model en anglais) [68, 69, 72, 73]. Au départ, les études
concernant la dégradation par porteurs chauds se sont concentrées sur le mécanisme
de défaillance et la modélisation de ce phénomène dans le cas des transistors NMOS
pour lesquels la dégradation était visiblement plus significative que pour les tran-
sistors PMOS. En réalité, cela est dû au fait que les transistors NMOS et PMOS
ne se dégradent pas de la même vitesse. Pour des courants de substrat équivalents,
les transistors PMOS requièrent une tension de drain plus importante pour générer
le même taux de défauts à l’interface Si − SiO2. Ceci est expliqué par le fait que
pour être injectés vers l’oxyde, les porteurs doivent dépasser la barrière de potentiel
entre le silicium et le dioxyde de silicium qui est, à champ nul, de 4.8eV pour les
PMOS et 3.2eV pour les NMOS. Des études ont montré qu’à un taux d’ionisation
équivalent, la dégradation est plus importante dans les transistors NMOS surtout
lorsque la taille des transistors est importante [68, 69, 74].

En même temps, ce phénomène ne peut pas être négligé pour tous les cas de
transistors PMOS. En effet, d’autres recherches plus récentes ont démontré que
ce phénomène commence à avoir un grand impact sur le bon fonctionnement des
transistors PMOS submicroniques [75, 76]. Alors, en analogie avec la génération des
électrons chauds dans le cas des transistors NMOS, Van Den Bosh, Groeseneken et
Maes [77] ont mis au point un modèle similaire au LEM pour les PMOS, c’est le
modèle du trous chanceux (LHM : Lucky Hole Model en anglais) LHM. De façon
similaire au LEM, en régime de saturation, les trous sont injectés dans la zone
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Figure 2.8 – Le phénomène des porteurs chauds pour les transistors NMOS et
PMOS

désertée près du drain. S’il acquiert assez d’énergie le trou peut générer une paire
électron-trou par ionisation d’impact (figure 2.8). Les électrons générés dans la ZCE
du drain peuvent être re-dirigés vers l’oxyde et s’y retrouver piégés. Si la densité
d’électrons piégés est suffisamment grande, la charge négative excessive attirera des
trous vers l’interface Si−SiO2. Ces charges positives au bord du drain forment une
prolongation du drain (figure 2.8). Ce phénomène a pour conséquence une réduction
de la longueur effective du transistor et de la valeur absolue de la tension de seuil.

Dans le cadre de cette thèse, nous utilisons la technologie AMS 0.35 µm et la taille
de nos transistors est relativement importante. Nous nous sommes donc intéressés
plus particulièrement au phénomène des porteurs chauds dans le cas des transistors
NMOS. Dans le paragraphe suivant, nous allons présenter le modèle analytique de
Hu qui décrit le LEM pour les NMOS.

Le modèle de Hu en quelques équations

Le modèle de l’électron chanceux (LEM) de Hu [68, 69, 72] reste le modèle le plus
utilisé dans l’industrie microélectronique pour les porteurs chauds CHC (Channel
Hot Carriers). Selon le modèle de Hu, la probabilité qu’un électron parcourt une
distance d avant de rentrer en collision est exprimée par cette équation

P (d) = exp
−d

λ
(2.16)

où

• d est la distance parcourue

• λ est appelée le "mean free path" c’est à dire la distance moyenne que peut
parcourir un électron avant d’entrer en collision et perdre son énergie cinétique
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Comme l’énergie gagnée par un électron parcourant la distance d dans le champ
électrique F est égale à E=qdF, la distribution en énergie de l’électron est exprimée
par :

f(E) = P (E) = exp
−E

qλF
(2.17)

Ceci est la base du modèle de l’électron chanceux. Cette distribution en énergie
ressemble à la distribution en énergie thermique de Maxwell-Boltzmann si nous
introduisons la température effective, Teff , est égale à :

Teff =
qλF

k
(2.18)

Cette ressemblance avec la distribution en énergie à l’équilibre thermique est à
l’origine de la désignation de "Electron chaud" et "Porteur chaud".

Afin de modéliser le taux d’ionisation par impact, une hypothèse simplificatrice
est faite dans le modèle de Hu. Ce taux est égale à zéro pour une énergie d’électron
inférieure au seuil d’ionisation et essentiellement constant au-dessus. D’autre part,
comme le champ électrique est spatialement non constant, la quantité F est rem-
placée par Fm, le champ maximal. Sous ces hypothèses, le rapport du courant de
substrat, Isub, au courant du drain (le rapport d’ionisation par impact) est donné
par :

Isub
ID

= A exp
−φi

qλFm

(2.19)

où : φi est l’énergie de seuil pour l’ionisation par impact.
Le taux de porteurs chauds, défini comme l’inverse de la durée de vie des porteurs
chauds τ divisé par le courant de drain, est alors exprimé par cette équation :

1

τID
= B exp

−φit

qλFm

(2.20)

où φit est l’énergie de seuil pour engendrer un endommagement par porteurs chauds.
La modélisation détaillée du phénomène des porteurs chauds pour les transis-

tors NMOS (précisément en technologie AMS 0.35µm), ainsi que les dérives induites
des paramètres électriques de ces derniers en fonction des conditions de fonctionne-
ment (principalement la polarisation et la température....) ont fait l’objet de notre
étude. La deuxième partie de ce manuscrit sera consacrée à la modélisation de ce
phénomène.

*

* *
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2.2 Les mécanismes de défaillance des circuits CMOS

Le développement de modèles de vieillissement de transistors est primordial du point
de vue de la conception pour la fiabilité (DfR). Les équations de ces modèles sont
adaptées et intégrées dans différents simulateurs afin de donner une vision plus
réaliste et effective des dérives des paramètres. Ceci permet d’évaluer d’une façon
plus précise le comportement à long terme du composant, puis du circuit. L’état de
l’art des simulateurs de fiabilité existants ainsi que leurs principes de fonctionnement
sont présentés dans le chapitre suivant qui sera suivi par un chapitre exposant les
objectifs de ce travail de thèse.
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Chapitre 3

Les outils de simulation de la fiabilité

Introduction

Dans la littérature, il existe plusieurs outils de simulation du comportement des
composants électriques. Leur utilisation diffère en fonction des physiques à simuler
(électrique, mécanique, thermique,....) et de l’interaction entre ces physiques.
Ces outils se distinguent par le niveau de description ainsi que par leur méthode de
résolution. Il existe :

• La résolution numérique par le réseau de Kirchoff pour l’estimation des per-
formances électriques via la simulation analogique. La simulation électrique
permet d’évaluer le fonctionnement électrique précis des circuits intégrés à
partir des paramètres extraits de la caractérisation électrique des composants.
La plupart des simulateurs utilisés par la DfR utilisent ce principe de simula-
tion, extrait du principe de simulation électrique,

• La résolution numérique par éléments finis destinées à la simulation des procé-
dés technologiques et aux simulations multi-physiques où plusieurs phénomènes
physiques de natures différentes (mécanique, thermique, électrique...etc) sont
en interaction.

Dans le cadre de notre travail, nous avons eu recours à ces deux types de simu-
lateurs utilisant ces deux types de résolutions numériques. Pour cette raison, dans
ce chapitre, nous commençons par faire l’état de l’art des simulateurs de fiabilité
intégrés dans des environnements de simulation électrique et par la suite des simu-
lateurs de fiabilité basés sur la méthode de résolution par éléments finis et qui sont
destinés aux simulations multi-physiques.

3.1 Les simulateurs de fiabilité basés sur le compor-

tement électrique

Cet environnement de simulation est décrit par la figure 3.1. L’idée est d’inté-
grer le vieillissement dans un environnement de simulation électrique en utilisant le
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3.1 Les outils de simulation de la fiabilité

Simulation de la 

fiabilité

Spécification de 

fiabilité

Structure du CI

Modèle 

électrique du 

transistor

Modèle de dégradation

• Courbes

• Fichiers de 

données: 

netlists,….

Compte-rendu

Figure 3.1 – Plateforme d’un simulateur de la fiabilité des circuits électroniques [2]

principe de la simulation analogique. Le simulateur prend en entrée le modèle élec-
trique du transistor ainsi que les modèles de dégradation, l’architecture du circuit
intégré et d’autres informations. Le traitement de ces données permet au simulateur
d’évaluer la fiabilité du circuit intégré. En sortie, ce simulateur fournit des grandeurs
électriques caractéristiques sous la forme de courbes et de fichiers de données. En-
suite, l’interprétation de ces résultats de simulation permet d’agir sur les données
d’entrées, c’est à dire réajuster les valeurs des paramètres utilisés dans le modèle du
transistor ou dans le modèle de dégradation.

Dans la suite de cette partie, nous résumons les méthodes de simulation les plus im-
portantes qui sont publiées dans la littérature comme HOTRON, BERT et d’autres
simulateurs commerciaux intégrés dans les simulateurs SPICE®, comme Eldo de
Mentor Graphics®, Cadence RelXpert®.

3.1.1 Le simulateur HOTRON : Circuit Hot-Electron Effect
Simulator

Le simulateur de fiabilité HOTRON® a été conçu par Texas Instruments, il est
basé sur le simulateur électrique SPICE [78]. Ce simulateur fournit un environne-
ment de simulation de circuits intégrés qui permet de déterminer la dégradation des
performances au niveau du circuit due aux porteurs chauds. Ce simulateur possède la
particularité, grâce au module "Post-Processeur" (figure 3.2), de simuler sous fortes
contraintes la sensibilité des transistors susceptibles de défaillir afin d’identifier les
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3.1 Les outils de simulation de la fiabilité

Figure 3.2 – Bloc fonctionnel du simulateur HOTRON

transistors critiques qui sont responsables de la dégradation de la performance glo-
bale du circuit. Avec ce type de simulateur, la dégradation induite par les porteurs
chauds est prise en compte pour plusieurs paramètres du modèle parmi lesquels la
transconductance, la tension de seuil et le courant de substrat. Des exemples détaillés
de circuits simulés avec HOTRON® sont disponibles en [79].

Pour déterminer la dégradation induite par porteurs chauds pour chacun des
transistors MOS du circuit, HOTRON® utilise le courant de substrat normalisé
comme un indicateur de dégradation [78].

3.1.2 Le simulateur BERT

L’outil de fiabilité de Berkeley BERT® permet de simuler la dérive des circuits
à cause des porteurs chauds dans les MOSFETs et dans les transistors bipolaires.
En plus, cet outil permet la prédiction du taux de défaillance des circuits à cause
du claquage d’oxyde et de l’électromigration dans les CMOS et BiCMOS. Cet outil
de simulation repose sur un simulateur de type SPICE [4].

Comme schématisé par la figure 3.3, l’utilisateur doit fournir au simulateur
BERT® la "netlist" avec une description du circuit, des paramètres spécifiques à
la technologie, et des paramètres de vieillissement. L’outil BERT® est divisé en
plusieurs modules, chacun effectue la simulation d’un mécanisme de dégradation.
BERT®, en tant qu’outil de simulation, est conçu comme une combinaison pré- et
post-traitement autour du simulateur SPICE. L’inconvénient majeur de cet outil est
qu’il considère que chaque facteur de vieillissement est indépendant des autres alors
qu’en réalité cette hypothèse n’est souvent pas valable.
Une étude bibliographique concernant le simulateur BERT est disponible dans [80]
et son principe de fonctionnement est détaillé dans [4].

3.1.3 Simulateurs intégrés

Les outils de simulation décrits précédemment sont construits autour d’un si-
mulateur de type SPICE® et fonctionnent d’une façon indépendante de ce cœur
de simulation. Cette méthode de simulation peut être utile pour les concepteurs
qui travaillent dans un environnement de multi-simulateurs car elle leur permet de
développer leurs propres outils autour d’un simulateur existant.
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3.1 Les outils de simulation de la fiabilité

Figure 3.3 – L’outil de simulation BERT autour de SPICE [4]

L’inconvénient est que dans ce type de simulateur, le calcul du vieillissement a lieu
après la simulation SPICE® et nécessite donc du temps de calcul supplémentaire
en plus du temps de stockage des signaux de chaque nœud [80]. Afin de résoudre
ces problèmes, des méthodes de calcul du vieillissement intégrées dans le simulateur
SPICE® ont été développées en 2006 [5]. Dans ce cas, grâce à la méthodologie de
caractérisation "On the Fly", la simulation de la fiabilité est effectuée en même temps
que la simulation transitoire comme illustré par la figure 3.4. En d’autres termes,
le vieillissement de chaque transistor est calculé à chaque étape transitoire lorsque
les points de fonctionnement sont calculés. A la fin de la simulation SPICE®, la
dégradation est extrapolée selon la durée de vie espérée. Ensuite, le circuit est simulé
à nouveau pour extraire les nouvelles caractéristiques dégradées. Cette méthode
permet de gagner en temps de simulation et en espace mémoire. Elle a été intégrée
dans certains simulateurs, parmi lesquels le simulateur de fiabilité Eldo®.

Le simulateur de fiabilité de Cadence (BERT/RelXpert)® La simulation
de fiabilité a été intégrée dans le logiciel de conception Cadence® dans Virtuoso
Ultrasim et dans l’environnement ADE (Analog Design Environment). Ce simu-
lateur de fiabilité commercial fournit des simulations tenant compte des effets de
vieillissement progressifs tels que le CHC et le NBTI.

Le principe de simulation de fiabilité avec RelXpert® est illustré par la figure
3.5. Au départ, en plus de la "Netlist" du circuit, le concepteur doit rajouter des
informations relatives au modèle de vieillissement utilisé, à la méthode de calcul
utilisée,...etc. Ensuite, une analyse transitoire est effectuée afin d’extraire des infor-
mations exactes concernant le stress du circuit. La simulation du vieillissement est
effectuée par la suite.

Selon [80], le simulateur de fiabilité de Cadence propose deux méthodes pour
modéliser les effets du vieillissement :

• Une méthode basée sur un modèle de vieillissement sous forme de tables (Aged-
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Physical Device Degradation Degradation Device Characteristic

Stress Model Degradation Spice Model

Reliability Simulator

On the Fly Stress 

Computation

Deg Model 

Simulation

ComparaisonSpice Simulation

Circuit Spice

Netlist

T start T stop

TAGE

Degradation file

∆D ∆P

Figure 3.4 – Simulation de la fiabilité intégrée dans le simulateur SPICE®. ∆D
est l’accumulation de la dégradation, Tage est le temps d’extrapolation, Ts = Tstart –
Tstop est la durée de la simulation SPICE, ∆P est la variation des paramètres SPICE
suite à la dégradation [5].

Model). Dans ces tables, les paramètres de vieillissement du modèle SPICE®

sont extraits à partir des différentes mesures qui forment un ensemble de fi-
chiers de modèles de vieillissement. Par la suite, au cours de la simulation de
fiabilité, le vieillissement de chaque transistor dans le circuit est calculé par
interpolation sur les valeurs dans ces fichiers.

• Une méthode basée sur un modèle analytique (AgeMOS) décrivant l’impact
de chaque effet de vieillissement sur les paramètres du transistor en fonction
des conditions de stress. Ce modèle doit être développé par le concepteur ou
bien fourni par les fabricants de circuits intégrés.

Une étude détaillée de ces deux méthodes de simulation est disponible dans [80]. Pour
conclure, le tableau 3.1 résume les principaux simulateurs de fiabilité des circuits
CMOS décrits dans la littérature, avec les effets physiques dont ils tiennent compte.

Discussion Même avec une méthode de simulation intégrée, la simulation de fia-
bilité nécessite encore un grand espace et un grand temps de calcul. Pour réduire
encore la vitesse de la simulation, des approches alternatives ont été développées.
Bestory et al dans [81] ont proposé d’utiliser une approche hiérarchique où chaque
bloc du circuit (sous-circuit) est remplacé par son modèle comportementale. Ce mo-
dèle de haut niveau peut prendre les effets du vieillissement du transistor en compte.
Ce type de modèle accélère le temps de la simulation de fiabilité mais en contre par-
tie cette technique nécessite non seulement la maîtrise des effets de vieillissement
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Rel-Pre

Spectre

Rel-Post

Vieillissement

Spectre

Simulation du 

vieillissement

Simulation du stress

AgedModel/

AgeMos

Netlist du 

circuit

RelXpert

Figure 3.5 – Le diagramme de fonctionnement de RelXpert®, le simulateur de
fiabilité de Cadence [6]

mais aussi une bonne connaissances des techniques des langages de modélisation
comportementale comme le VHDL-AMS ou le Verilog-A.

42



3.1 Les outils de simulation de la fiabilité

Si
m

ul
at

eu
r

O
ri

gi
ne

T
yp

e
de

dé
gr

ad
at

io
n

Su
pp

or
t

B
E

R
T

[4
]

U
C

B
er

kl
ey

,
U

SA
H

C
M

,
H

C
B

,
T

D
D

B
,
E

M
,
E

SD
,
SE

U
,
T

D
R

E
SP

IC
E

H
O

T
R

O
N

[7
8]

T
ex

as
In

st
ru

m
en

ts
,
U

SA
H

C
M

(E
M

,
M

S.
.)

SP
IC

E

E
L
D

O
[8

0]
M

en
to

r
G

ra
ph

ic
s

H
C

M
,
N

B
T

I
E

L
D

O

R
E

LY
[8

2]
U

C
L
os

A
ng

el
es

,
U

SA
H

C
M

,
T

D
D

B
,
E

M
SP

IC
E

R
E

L
IC

[8
3]

C
le

m
so

n
U

ni
ve

rs
it
y,

A
fr

iq
ue

du
Su

d
E

M
SI

R
P

R
IC

E
(S

P
IC

E
)

SA
B

E
R

[8
4]

Sy
no

ps
ys

E
M

SA
B

E
R

Table 3.1 – Table des simulateurs

43



3.2 Les outils de simulation de la fiabilité

3.2 Les méthodes de simulation numérique

Les méthodes de résolution numérique se basent sur la résolution des équations
aux dérivées partielles (PDE). Ces équations décrivent la distribution d’un champ
physique ou plusieurs champs à modéliser sur une région de l’espace. Ces méthodes
discrétisent dans l’espace les équations décrivant le système physique pour former
un système d’équations différentielles ordinaires (ODE). Ces équations sont souvent
associées à des mailles qui partitionnent le domaine de calcul en de petites entités. Il
existe plusieurs méthodes de résolution numérique. Les principales sont la méthode
des éléments finis, la méthode des différences finies et la méthode des volumes finis.
Nous allons décrire brièvement dans cette partie les deux premières méthodes car la
dernière est plutôt utlisée pour les équations de conservation non linéaires, ce qui ne
sera pas le cas dans notre travail.

3.2.1 La méthode des éléments finis

La méthode des éléments finis (FEM) est basée sur trois entités fondamentales :

• Le maillage : Le maillage peut être en 1D (des lignes), 2D (des triangles, des
quadrilatères...etc) ou 3D (des tétraèdres, des hexagones, des prismes triangu-
laires). La méthode des éléments finis peut utiliser en même temps plusieurs
types de mailles (1D, 2D et 3D) afin de couvrir toute la géométrie simulée avec
des éléments finis sans que ces derniers se chevauchent. Le type et la taille des
mailles choisies influent sur la précision du résultat de résolution.

• Les nœuds : Points de l’espace sur lesquels les champs physiques des équations
des PDE sont discrétisés. Ils peuvent être positionnés n’importe où au sein de
l’élément : sur les sommets, sur les bords et même à l’intérieur de l’élément.
L’ensemble des nœuds détermine le nombre d’équations qu’il y aura dans le
système d’équations différentielles.

• Les fonctions de formes : déterminent comment le champ physique à modéliser
sera approximé sur le domaine d’un élément. Les fonctions de forme sont régies
par le degré de continuité imposé par les PDEs.

Les principales étapes de la construction d’un modèle élément fini peuvent être
résumées comme suit [85] :

Étape 1 : La discrétisation du milieu continu en sous domaines Cette
opération consiste à procéder à un découpage du domaine continu D en sous do-
maines De selon l’équation 3.1. Ceci est équivalent à remplacer le domaine D avec
un nombre infini de degrés de liberté (Dof) par un système avec un nombre fini de
Dof.

D =
ne
∑

e=1

De tel que lim
e→0

⋃

e

De = D (3.1)

Pour avoir des résultats précis, il est indispensable de représenter au mieux la géo-
métrie étudiée par des éléments aux formes géométriques les plus adaptées. Dans la
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3.2 Les outils de simulation de la fiabilité

méthode des éléments finis, il ne doit y avoir ni chevauchement ni espace vide entre
deux éléments se partageant la même frontière. L’étape de discrétisation géométrique
est le processus le plus compliqué, qui provoque souvent des erreurs, surtout si les
frontières de la géométrie étudiée sont complexes. Dans ce cas, il faut agir en faisant
des approximations sur la forme et la taille des mailles afin d’éviter les erreurs de
convergence des calculs.

Étape 2 : L’approximation nodale La méthode des éléments finis est basée par
la suite sur la construction systématique d’une approximation des composantes du
champ physique à modéliser par sous domaine discret, i.e. par élément. Pour cela, le
champ physique, P(x), au point de coordonnée x, est approximé par une combinaison
de fonctions simples, appelées fonctions de forme, Φi(x) :

P (x) =
N
∑

i=1

αi.Φi(x) (3.2)

D’un point de vue mathématique, ces fonctions de forme représentent une base
vectorielle sur laquelle la fonction P(x) est projetée. Le nombre de fonctions de
forme, i.e. le degré de la base, doit être égal au nombre de nœuds de l’élément, N.
A noter que si l’on modélise un volume, la coordonnée x correspond à un triplet
(x1,x2,x3), mais par souci de concision, nous garderons par la suite la dénomination
x. D’autre part, P(x) peut par exemple représenter la température au point x. C’est
alors un scalaire. Ce peut-être aussi le déplacement u(x) du point sous l’action d’une
contrainte mécanique. Dans ce cas, P(x) est un vecteur à 3 composantes. . .

De par la simplicité des calculs polynomiaux, on utilise généralement des fonc-
tions de forme polynomiales. D’autre part, au sein d’un élément, on s’arrange pour
que Φi(xi) = 1 et Φi(xj)=0, où xi représente la coordonnée du point i et xj celle
d’un point j différent du point i. La technique pour cela passe par l’utilisation de
coordonnées locales, dont l’introduction n’a pas d’intérêt ici. Ainsi, les coefficients
αi, qui peuvent être des scalaires (modélisation d’ un champ scalaire) ou des triplets
(modélisation d’un champ vectoriel), correspondent à la valeur du champ physique
au point de coordonnée xi. Ce sont les inconnus à calculer.

Étape 3 : L’extraction des fonctions élémentaires La valeur des coefficients
αi dépend des lois physiques régissant le comportement du système à modéliser.
En écrivant ces lois pour chacun des éléments, on établit des fonctions élémentaires
décrivant le comportement physique de l’élément. Pour cela trois approches peuvent
être utilisées :

• L’approche directe : Utilisée pour des cas simples à calculer, souvent 1D ou 2D,
elle est basée sur un raisonnement physique direct. Les fonctions élémentaires
sont établies à partir de l’observation du comportement de chaque nœud de
l’élément en interaction avec ses voisins.

• L’approche variationnelle : La plupart des phénomènes physiques peuvent être
formulés sous forme d’une intégrale énergétique. Par exemple, si l’on considère
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un élément solide se déformant de manière élastique, l’énergie potentielle élas-
tique stockée dans l’élément est proportionnelle à l’intégrale sur cet élément
du produit de la contrainte (tenseur de contrainte) par la déformation (tenseur
de déformation). En unidimensionnel, ceci est équivalent à l’énergie 1

2
.k.∆x2

stockée dans un ressort, k.∆x correspondant à la contrainte et ∆x à la défor-
mation. D’un point de vue physique, cette énergie stockée doit être égale au
travail des forces externes (des contraintes) ayant conduit à la déformation, i.e.
dans notre exemple simple du ressort au travail de la force k.∆x sur le déplace-
ment ∆x. De manière générale, au sein d’un élément, les grandeurs physiques
en jeu, i.e. pour notre exemple la contrainte, la déformation, le travail des
forces externes 1, s’expriment en fonction du champ physique à modéliser 2.
Dans notre exemple de mécanique du solide, ce champ physique P(x) serait le
déplacement u(x) du point de coordonnée x. Au final, pour chaque élément,
l’intégrale énergétique peut s’exprimer en fonction des αi, c’est-à-dire des va-
leurs de la grandeur physique sur les nœuds de l’élément. Cette formulation
conduit à autant de fonctions élémentaires qu’il y a de nœuds dans l’élément.

• L’approche des poids résiduels : Dans cette approche, les fonctions élémentaires
sont extraites à partir des équations différentielles régissant le problème phy-
sique, sans avoir besoin de le formuler sous une forme variationnelle. C’est la
procédure la plus générale. Elle peut utiliser la méthode des moindres carrées
[86][87][88], la méthode de Galerkin [89][90]...etc.

Étape 4 : Le calcul et l’assemblage des matrices élémentaires Après l’ex-
traction fonctions élémentaires, ces fonctions sont assemblées en une matrice à ré-
soudre afin d’obtenir les valeurs numériques du champs physique modélisé pour
chacun des nœuds. Cette assemblage se fait de manière naturelle puisque tous les
éléments du système s’aboutent.

3.2.2 La méthode des différences finies

Le principe de la méthode des différences finies est de résoudre les équations
différentielles ordinaires ODE. Cette méthode consiste à approximer l’opérateur dif-
férentiel en remplaçant les dérivés de l’équation par des quotients différentiels. Le
domaine étudié est divisé dans l’espace et dans le temps, et les approximations de la
solution sont calculées à des points d’espace ou de temps. L’erreur entre la solution
numérique et la solution exacte est déterminée par l’erreur résultante du rempla-
cement de l’opérateur différentiel par un opérateur de différences. Cette erreur est
appelée erreur de discrétisation ou de troncature. L’approximation par différences
finies repose sur l’utilisation des séries de Taylor.

1. Forces qui peuvent être des forces appliquées sur les frontières du système sous forme de
conditions aux limites (cas des éléments finis en bordure du système à modéliser), où des forces
provenant des éléments finis adjacents à l’élément considéré.

2. La formalisation mathématique exacte demande de définir précisément ce que l’on appelle la
déformation, la contrainte. . . Néanmoins, cela n’est pas utile ici où l’objectif n’est que de présenter
la méthode
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Le concept principal derrière cette méthode est lié à la définition de la dérivée
d’une fonction u en un point x ∈ R. Par exemple, dans un cas unidimensionnel
simple, la dérivée est remplacée par cette équation :

u′(x) = lim
h→0

u(x+ h)− u(x)

h
(3.3)

Quand h tend vers 0, le quotient dans la partie droite donne une bonne approxima-
tion de la dérivée. Autrement dit h doit être suffisamment petit pour avoir une bonne
approximation, c’est à dire, pour avoir une erreur qui tend vers 0 entre la dérivée et
le quotient de différences. Si la fonction u est suffisamment lisse au voisinage de x,
il est possible de quantifier l’erreur en utilisant le développement de Taylor :

u(x+ h) = u(x) + hu′(x) +
h2

2
u′′(x+ h1) = u(x) + hu′(x) +O(h2) (3.4)

où : le terme O(h2) indique que l’erreur d’approximation est proportionnelle à h2.
Il est difficile d’utiliser un maillage multi-résolution avec la méthode des différences
finies. En effet, cela rend la formulation du problème plus complexe car la discré-
tisation des opérateurs différentiels doit prendre en compte la variation du pas de
maillage. En raison de cette limitation, nous n’avons pas utilisé cette méthode dans
le reste de cette thèse. Nous n’allons donc pas rentrer dans plus de détails de calcul.
Le principe de calcul ainsi que des exemples de résolution utilisant cette méthode
sont détaillés en [91][92][93].

3.3 La simulation multi-physiques

Avec la miniaturisation des circuits intégrés et l’émergence des circuits intégrés
complexes, les phénomènes physiques qui se produisent au cours du fonctionnement
d’un système sont de natures très diverses. De ce fait, plusieurs problèmes de fiabilité
(dus à un seul phénomène ou à plusieurs phénomènes couplés) viennent s’ajouter
aux problèmes de dégradation des fonctionnalités électriques du circuit (problèmes
thermiques, mécaniques, magnétiques, chimiques,...etc). Les simulateurs présentés
précédemment (dans 3.1) sont des simulateurs de fiabilité intégrés dans des logiciels
de conception micro-électronique et essentiellement développés pour la simulation
du comportement électrique.

Pour simuler d’autres aspects que le comportement électrique d’un circuit, un
autre type de simulateurs, nommé muti-physiques doit être utilisé. Ces simulateurs
sont basés sur d’autres méthodes de résolution, principalement les méthode des élé-
ments finis ou des différences finis. Ce type de simulateur est de plus en plus utilisé
dans le domaine de la microélectronique surtout pour la simulation des circuits empi-
lés en 3D et pour la simulation des micro-systèmes tels que les microsystèmes électro-
mécaniques (MEMS), les microsystèmes opto-électro-mécaniques (MOEMS)...etc.

3.3.1 Le principe de la simulation multi-physiques

Il existe de plus en plus de logiciels proposant la simulation de plusieurs phé-
nomènes physiques couplés dans un même environnement. Ces logiciels n’utilisent
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pas tous les mêmes méthodes de couplage entre les différentes physiques simulées ni
les mêmes méthodes de simulation (type de simulateur, méthode de résolution...).
Ces paramètres sont parfois imposés par le logiciel mais dans certains cas, le logiciel
offre au concepteur la possibilité de personnaliser ces paramètres afin de les adapter
à son type de simulation.

Dans un premier temps, il est important de faire la différence entre les diffé-
rentes méthodes de couplage utilisées car cela a un grand impact sur la précision des
résultats.

Les différents types de couplage

Nous allons décrire brièvement dans ce paragraphe les trois principales méthodes
de couplage généralement utilisées en prenant comme exemple un système compor-
tant deux physiques à simuler. Ces physiques sont dépendantes l’une de l’autre et
peuvent être décrites en premier lieu par les équations suivantes :

F1(u1, u2) = 0 (3.5)

F2(u1, u2) = 0 (3.6)

et l’évolution du couplage est décrite par ces équations :

δtu1 = f1(u1, u2) (3.7)

δtu2 = f2(u1, u2) (3.8)

Le premier type de couplage effectue la simulation itérative complète d’un phé-
nomène physique et injecte le résultat pour effectuer en deuxième lieu la simulation
itérative de l’autre phénomène (par exemple, le logiciel effectue d’abord la simulation
électrique puis utilise les résultats pour calculer le flux thermique). Ce type de simu-
lation se fait dans un seul sens (voir figure 3.6). Les simulations utilisant ce couplage
sont plutôt considérées comme des simulations multi-disciplinaires que comme des
simulations multi-physiques [94]. L’algorithme généralement utilisé pour effectuer ce
type de couplage est l’algorithme itératif de Gauss-Seidel décrit dans la figure 3.7.
Le second type de couplage est similaire au premier, c’est à dire que l’on utilise suc-
cessivement des simulateurs dédiés à chaque phénomène physique. Cependant, pour
ce type de couplage, ce n’est pas la solution finale (i.e issue de la convergence to-
tale du système) qui est injectée dans les calculs du deuxième phénomène physique,
mais ce sont les données issues d’une simulation sur un intervalle de convergence
élémentaire, qui sont utilisées à chaque fois pour le calcul des résultats de simulation
de l’autre phénomène physique (voir figure 3.8). Ainsi, la période d’échantillonnage
(tech) des simulations successives est très inférieure à la durée sur laquelle est simulé
le système (Tsim). Ce couplage, utilisé par défaut dans la majorité des simulateurs
multi-physiques [7] [95], est considéré comme un couplage faible qui peut être décrit
par l’algorithme dans la figure 3.9.

Le dernier type de couplage utilisé est le couplage fort dans lequel le système
décrit par les deux équations 3.5 et 3.6 est formulé comme un seul système qui
inclut toutes les données à calculer en même temps (équation 3.9). Les aspects
simulés ne peuvent pas être analysés indépendamment l’un de l’autre. Dans ce cas,
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Figure 3.6 – Schéma du couplage utilisé dans le cas des simulations multi-
disciplinaires

Figure 3.7 – L’algorithme de couplage Gauss Seidel [7]

Figure 3.8 – Schéma du couplage faible

Figure 3.9 – L’algorithme de couplage faible [7]
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Figure 3.10 – L’algorithme de Newton pour le couplage fort [7]

le couplage entre les deux physiques est bidirectionnel. L’idée est alors de mener
chaque simulation pas à pas, en échangeant des résultats entre les solveurs à chaque
pas de temps. L’algorithme utilisé est alors l’algorithme de Newton qui effectue la
résolution de la matrice Jacobienne décrite par l’équation 3.10. Cet algorithme est
reporté par la figure 3.10.

F (u) =





F1(u1, u2)

F2(u1, u2)



 = 0 (3.9)

J =







δF1

δU1

δF1

δU2

δF2

δU1

δF2

δU2






(3.10)

Dans ce paragraphe consacré aux méthodes de couplage multi-physiques, nous
avons décrit les trois principales méthodes de couplage d’une façon générale. Plus
de détails sur comment implémenter ces algorithmes sont disponibles en [7].

Les differents types de solveurs

En plus des méthodes de couplages, la seconde particularité des simulateurs
multi-physiques réside dans le type de solveurs utilisés. Ces derniers doivent être
adaptés aux couplages décrits précédemment. Il existe deux types d’approches :

L’approche partitionnée Cette approche consiste à utiliser plusieurs solveurs
"mono-physiques", i.e dédiés à un seul phénomène physique, communicant entre
eux pour prendre en compte le couplage. En d’autres termes, dans ce cas, un modèle
et un solveur "mono-physique", sont employés pour chacune des physiques simulées.
Le principe de simulation est toujours le même : à partir des résultats donnés par
un solveur, les données sont extraites puis injectées dans le deuxième solveur. Ce
type de solveur peut être utilisé en simulation multi-disciplinaire ou dans le cas d’un
couplage faible.

L’approche monolithique L’approche monolithique consiste à utiliser un unique
solveur prenant en compte l’ensemble des physiques du système en un seul modèle
ainsi que leurs couplages. Le système résolu traduit dans ce cas l’état d’équilibre
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de toutes les physiques utilisées. Cette approche implémente le couplage fort. Il est
également possible avec un solveur monolithique d’effectuer une simulation multi-
disciplinaire ou un couplage faible, mais cela n’a que peu d’intérêt.

L’approche monolithique permet un gain en temps de calcul et permet une mo-
délisation complète et précise du système (c’est-à-dire en utilisant des équations
physiques de couplage directe sans devoir faire des approximations). Cependant,
étant donné que le système est modélisé et simulé de la même façon, les mêmes
maillages (types, tailles...etc), les mêmes pas de simulation et les mêmes méthodes
de résolution sont appliqués pour les différentes physiques. De ce fait, l’utilisation
d’un même solveur ne peut être appliquée que dans le cas où le maillage et le type
de simulation utilisés sont adaptés à toutes les physiques à simuler. Lorsque ces
conditions sont remplies, il est plus intéressant d’utiliser l’approche monolithique,
car l’unicité du solveur garantit une meilleur convergence. Cela est un avantage fon-
damental par rapport à une approche partitionnée, connue pour ces problèmes de
convergence.

*

* *

Dans ce chapitre, nous avons étudié les différents types d’outils de simulation pou-
vant être utilisés pour la simulation de la fiabilité d’un système électrique. Pour ce
faire, nous avons commencé par présenter les simulateurs de fiabilité standards desti-
nés aux simulations électriques et embarqués dans les environnements de conception
CAO des circuits intégrés. Ensuite, après avoir résumé les principales méthodes de
simulation numérique, nous avons introduit les simulateurs multi-physiques. Comme
nous l’avons déjà mentionné dans ce chapitre, ce type de simulateurs est de plus en
plus utilisé dans le domaine de la fiabilité. Cela est principalement dû à leur capacité
de simuler l’interaction des différents phénomènes pouvant affecter potentiellement
le bon fonctionnement d’un système.

Étant donné que les problèmes de fiabilité des circuits microélectroniques sont
d’origines de plus en plus diverses (mécaniques, thermiques, électriques...). Il est
intéressant de pouvoir simuler ces différents aspects en même temps que la simulation
électrique (c’est à dire dans un environnement de CAO microélectronique standard).
Dans le prochain chapitre, nous expliquons la méthodologie que nous proposons pour
ce faire et nous détaillons les objectifs de nos travaux de recherche.
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Chapitre 4

Vers la simulation multi-physiques
dans un environnement de CAO
standard

Dans les chapitres précédents, nous avons présenté les conséquences des pro-
blèmes de fiabilité microélectronique (les problèmes de vieillissement, de claquage,
...etc) ainsi que les différents simulateurs électriques développés pour simuler la
fiabilité des circuits intégrés dès la phase de conception. Les mécanismes de dé-
faillance des circuits intégrés sont de natures différentes (électriques, thermiques, mé-
caniques,...etc). Plusieurs simulateurs multi-physiques tel que COMSOL Multiphysics®,
ANYSIS® existent déjà et permettent au concepteur d’effectuer des simulations de
plusieurs phénomènes physiques (couplés ou non couplés) dans un même environ-
nement de simulation. Ces simulateurs reposent sur des méthodes de résolutions
numériques telles que la méthode des éléments finis et la méthode des différences
finies, présentées dans la section 3.2. L’inconvénient de l’utilisation de ces simula-
teurs pour un concepteur en microélectronique est que ces environnements ne sont
pas dédiés à la conception des circuits intégrés, et qu’il n’est pas possible de simuler
avec ces derniers un schéma de circuits. La première solution qui vient à l’esprit
pour simuler des phénomènes de différentes natures influant le comportement du
circuit est de coupler l’environnement de conception et de simulation électriques à
d’autres simulateurs (thermiques, mécaniques,...). Néanmoins, comme nous l’avons
vu dans le chapitre précédent, cette méthode de couplage faible, qualifiée aussi de
multi-disciplinaire, présente de nombreux inconvénients : temps de calcul supplé-
mentaire, stockage de données et problèmes de convergence ; pour ne citer que les
principaux.

Aussi, comme solution, et dans l’optique de la simulation de plusieurs phéno-
mènes physiques dans un même environnement de conception microélectronique,
des premiers travaux ont déjà commencé au laboratoire ICube avec la thèse de Jean
Christophe Krencker [9]. Ces travaux, comme nous allons les détailler dans ce cha-
pitre, ont abouti au développement d’un outil de simulation électrothermique dans
l’environnement de conception et de simulation microélectronique Cadence®. L’ob-
jectif de la thèse que je développe dans ce manuscrit a été de poursuivre ce travail
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en rajoutant à cet outil la possibilité de simuler d’autres aspects et phénomènes
physiques, indispensables pour l’évaluation de la fiabilité dès la conception.

Pour ce faire, nous nous sommes intéressés en premier lieu à l’intégration de
la simulation à long terme du phénomène de vieillissement des circuits analogiques
(phénomène de fiabilité majeur, détaillé dans la section 2.2.4) en tenant compte des
interactions électrothermiques. Ensuite, nous avons travaillé sur l’inclusion des effets
thermo-mécaniques dans l’outil de simulation électrothermique pour pouvoir le qua-
lifier de simulateur multi-physiques "electro-thermo-mécanique" de circuits intégrés.

Dans ce chapitre, nous allons commencer par décrire le point de départ de cette
thèse qui est l’outil de simulation électrothermique. Ensuite, nous expliquerons briè-
vement les méthodologies que nous avons adoptées pour étendre les fonctionnalités
de cet outil.

4.1 Le simulateur électrothermique

La simulation électrothermique des circuits en 3D a commencé dans le cadre du
projet 3D IDEAS 1. Ce projet avait pour objectif de développer un flot de conception
de circuits en technologie 3D, puis de l’appliquer à la réalisation d’un imageur.

Un circuit intégré est considéré comme 3D, lorsqu’au moins deux puces sont
empilées l’une sur l’autre et interconnectées par l’intermédiaire de TSV (Through
Silicon Via) 2[96]. Cette technologie est prometteuse du point de vue intégration de
plusieurs fonctionnalités dans un espace réduit et prolonge la loi de Moore [97]. En
revanche, les densités de puissance dans ces circuits sont élevées et engendrent des
problèmes de fiabilité liés à l’élévation de température tels que l’électromigration, les
points chauds,...ce qui est susceptible de remettre en cause la conception du circuit.

C’est dans ce contexte que le but de la thèse de Jean Christophe Krencker était
de développer un simulateur électrothermique précis et fiable, capable de simuler
des modèles de bas comme de haut niveau, en raison de la complexité des circuits
en technologie 3D. Le simulateur développé est intégré dans un environnement de
développement CAO pour circuit intégré standard, l’environnement Cadence® .

4.1.1 Principe de fonctionnement du simulateur électrother-
mique

La technique de simulation repose sur un principe de fonctionnement simple per-
mettant d’effectuer des simulations électrothermiques de la même manière que les
simulations électriques conventionnelles dans l’environnement de conception micro-
électronique Cadence®. L’outil utilise un ensemble de scripts développés en SKILL®

1. Projet financé par l’Agence Nationale de Recherche et initié en 2009 par l’équipe conception
des systèmes hétérogènes de l’Institut des Nanotechnologies de Lyon (INL), et dans lequel l’équipe
SMH du laboratoire ICube était impliquée avec la thèse de Jean-Christophe Krencker

2. Pour les circuits 3D, au lieu des pistes dans un plan, certaines des interconnexions sont
intégrées directement dans le silicium sous la forme de trous traversants
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Figure 4.1 – Substitution d’une entité électrique conventionnelle d’un transistor
par son équivalent électrique "T_étendu"

(langage interprété de l’environnement Cadence®) et un ensemble de modèles com-
pacts développés avec le langage de description matériel Verilog-A®. Le principe de
fonctionnement de cet outil est schématisé par la figure 4.2 et peut être résumé en
trois étapes :

1. La génération des modèles électriques "T_étendu" : En premier lieu,
un script (développé en SKILL®) convertit le schéma électrique à simuler
en un schéma où les instances des composants élémentaires sont remplacées
par des instances équivalentes que nous appelons ici des modèles électriques
"T_étendu" c’est à dire étendus pour tenir compte des phénomènes physiques
de la thermique. Ces modèles sont aussi développés en Verilog-A®. La tem-
pérature du composant n’est pas constante mais est considérée comme un
paramètre qui varie au cours du temps. Ces composants de substitution pos-
sèdent une ou plusieurs entrée/sortie de nature thermique (nœud thermique)
en plus des entrées/sorties électriques conventionnelles, comme illustré par la
figure 4.1. Ces nœuds thermiques sont connectés à un réseau thermique qui
permet de calculer la température des nœuds, connaissant les flux de chaleur
provenant des modèles électriques "T_étendu".

2. La création du réseau thermique : un second script permet, à partir de
l’analyse du layout du circuit et des dimensions des composants dissipant une
énergie électrique importante, de créer un réseau thermique qui modélise les
volumes de la puce et de son boîtier. Ce réseau est constitué d’instances élé-
mentaires également développées en Verilog-A®. Ces instances modélisent le
comportement thermique de la puce et sont capables d’évaluer les transferts de
chaleur entre les nœuds adjacents du réseau thermique. Le réseau thermique
peut donc être vu comme un modèle par éléments finis, ces éléments ayant été
construits par une approche directe (c.f Étape.3 section 3.2.1) en utilisant un
réseau thermique de Cauer [9].

3. L’interfaçage des deux physiques : en dernière étape, le réseau thermique
est automatiquement lié aux composants "T_étendus" du schéma électrique
(représentant le réseau électrique) grâce à des instances d’interface. L’ensemble
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forme un unique schéma électrothermique complet pouvant être simulé de fa-
çon identique à celle d’un circuit électrique conventionnel et ceci à l’aide de
n’importe quel simulateur supportant le langage Verilog-A®, le simulateur
SPECTRE® dans notre cas. Les flux de chaleur générés par les modèles élec-
triques "T_étendus" sont injectés dans le réseau thermique. La simulation de
ce réseau, réalisée simultanément à la simulation électrique (puisque l’on utilise
un solveur monolithique), fournit les températures des composants qui influent
sur les caractéristiques électriques de ces derniers...

4.1.2 La méthode de simulation directe : couplage fort

L’outil de simulation développé utilise la méthode de simulation monolithique,
qualifiée aussi de directe, et implémente donc un couplage fort (c.f la section 3.3.1)
des phénomènes physiques simulés, à savoir "électrique" et "thermique".

L’avantage majeur de cette méthode directe (couplage fort) est qu’elle utilise
un seul simulateur (de type SPICE®) ce qui permet au concepteur d’effectuer des
simulations dans un unique environnement. Cela représente aussi un gain au niveau
du coup des logiciels, du temps de simulation (le transfert des données entre des
simulateurs différents est économisé) et de l’espace de stockage. En outre, cette mé-
thode est robuste car elle assure une meilleure convergence en utilisant qu’une seule
boucle d’interface [98], contrairement aux méthodes par relaxation (couplage faible)
utilisant deux simulateurs distincts. Par contre, il faut souligner que cette méthode
est plus difficile à implémenter que la méthode de simulation par relaxation car elle
nécessite le développement des modèles électriques "T_étendu", le développement
du réseau thermique, et son interfaçage avec le réseau électrique "T_étendu".

4.1.3 L’approche de la modélisation électrothermique haut
niveau

Comme nous l’avons mentionné au début de ce chapitre, le simulateur électro-
thermique développé est destiné aux circuits monolithiques complexes en technologie
3D. Ces puces empilées contiennent plusieurs circuits complexes, par conséquent, le
temps de simulation électrothermique risque de devenir rapidement excessif si la
modélisation reste au niveau transistor. Pour cela, il était nécessaire de trouver
une solution pour réduire la complexité du système. Comme pour la modélisation
électrique, la solution a été de développer des modèles électro-thermiques de haut
niveau.

Néanmoins, la méthodologie généralement utilisée pour construire un modèle de
haut niveau purement électrique a dû être adaptée. Ceci provient du fait que la
distribution thermique au sein d’un circuit dépend de sa distribution de densité
de puissance et de l’environnement du circuit. Pour cette raison, une méthodologie
pour générer des modèles électriques "T_étendu" de haut niveau a été développée
[9]. Elle utilise notamment plusieurs noeuds thermiques par modèle de haut niveau
contre un seul pour le modèle "T_étendu" du transistor.

La modélisation de haut niveau n’a pas fait l’objet de cette thèse, c’est pour
cette raison que nous nous contentons ici de souligner la possibilité d’effectuer des
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Figure 4.2 – Le principe de fonctionnement du simulateur électrothermique
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simulations électrothermiques de systèmes complexes en un temps raisonnable grâce
à cette approche [9][99].

4.2 Vers la simulation multi-physiques : nos objec-

tifs

En réalité, dans un modèle compact de composant électrique, comme un modèle
de transistor, la notion de multi-physiques est déjà présente. En effet, les équations
du modèle, et donc les paramètres électriques du composant, ont été établis en
couplant les lois de l’électromagnétisme, généralement sous approximation quasi-
stationnaire, aux lois de continuité et de transport des porteurs par conduction
et diffusion. D’autre part, l’espace occupé par le transistor est suffisamment petit
pour que ce dernier puisse être considéré comme un élément, au même titre qu’un
élément fini dans un modèle par FEM. Toutefois comme les pistes métalliques reliant
les transistors canalisent les flux de porteurs (courant électrique) et « transmettent »
sans perte les potentiels électriques, le comportement électrique d’un circuit peut se
modéliser par un ensemble de composants (ou éléments finis) reliés entre eux sous
forme d’un schéma électrique de composants à « constantes localisées » quel que
soit l’emplacement final de ces composants sur le dessin physique du circuit.

Néanmoins, les paramètres électriques du modèle compact du composant sont
aussi dépendants du vieillissement, de la température et de la contrainte mécanique
au sein du composant, pour ne citer ici que les phénomènes principaux et qui sont
ceux auxquels nous nous sommes intéressés dans le cadre de nos travaux.

Contrairement aux phénomènes électriques (i.e. loi de l’électromagnétisme et lois
de transport des porteurs) et aux phénomènes de vieillissement (c.f. chapitre 2), les
phénomènes thermiques, tout comme les phénomènes mécaniques qui seront modé-
lisés dans la partie 3 de ce manuscrit, ne sont pas localisés, et il n’existe pas de
« piste » pour canaliser les flux thermiques ou les forces mécaniques. Ces phéno-
mènes ne peuvent donc pas être modélisés par un circuit constitué de composants
thermiques ou mécaniques à "constantes localisées". Leur modélisation doit repo-
ser sur la construction d’un réseau analogique distribué construit par éléments finis
maillant le volume de la puce et modélisant le phénomène physique considéré.

Pour coupler ces réseaux thermiques et mécaniques au réseau électrique, il est né-
cessaire d’étendre les modèles compacts électriques. Le couplage du réseau thermique
au circuit électrique se fait par l’utilisation dans le schéma du circuit de modèles
compacts électriques "T_étendu" comme cela vient d’être présenté et a été traité
dans les travaux de thèse de J.-C. Krencker, même si la terminologie utilisée par J.-C.
Krencker est différente. De manière similaire, pour coupler le réseau mécanique au
circuit électrique, il faut introduire des modèles "M_étendu" qui modéliseront l’effet
des contraintes mécaniques sur les caractéristiques des composants, notamment via
les phénomènes de piézorésistivité auxquels le silicium est très sensible. Enfin, un
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dernier couplage est nécessaire entre les réseaux thermiques et mécaniques. Nous
verrons dans la partie 3 de ce manuscrit comment cela est possible.

Ces quelques lignes montrent que tous les phénomènes physiques sont en réalité
couplés et que leur modélisation, pour être efficace et précise, passe par des modèles
localisés ou distribués, selon le phénomène considéré. Ces modèles doivent ensuite
être couplés et simuler de manière directe (couplage fort) pour éviter les problèmes
de convergence et assurer une simulation rapide. La tâche est si vaste qu’elle ne
peut être traitée par une seule thèse. Aussi, dans ces travaux de thèse, nous nous
sommes focalisés sur deux aspects. Tout d’abord, les phénomènes de vieillissement
sont connus pour être dépendant de la température. Or les simulateurs de vieillisse-
ment considèrent en général que le circuit est à une température uniforme donnée
et ne couplent pas les phénomènes de vieillissement aux phénomènes thermiques au
sein de la puce. Comme nous disposions d’un premier simulateur électrothermique,
il nous a semblé intéressant d’introduire les phénomènes de vieillissement dans le
modèle compact électrique "T_étendu" des transistors et montrer la possibilité de
simuler électro-thermiquement les effets de vieillissement. Ce travail fait l’objet de
la seconde partie de ce manuscrit. La troisième partie traite les phénomènes thermo-
mécaniques ainsi que notre contribution à la simulation électro-thermo-mécanique
d’un circuit intégré.
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Deuxième partie

Modélisation compacte du
phénomène de vieillissement

électrique par porteurs chauds
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Introduction

Dans le chapitre 2, nous avons défini les principaux phénomènes de fiabilité pou-
vant affecter le bon fonctionnement des circuits en technologie CMOS. Dans notre
travail, pour modéliser la dégradation du comportement électrique des transistors
en technologie CMOS, nous allons nous intéresser uniquement au phénomène des
porteurs chauds, car ce phénomène, comme expliqué dans la section 2.2.4 est la
principale source de dégradation du comportement électrique des transistors MOS
utilisés dans les circuits analogiques pour des technologies comme la technologie
AMS 0.35µm, avec laquelle nous avons travaillé. En revanche, contrairement aux
simulations de vieillissement conventionnelles, nous allons coupler le vieillissement
aux phénomènes électrothermiques et montrer l’effet de la température sur la dégra-
dation à long terme des paramètres du transistor.

Dans cette partie, nous allons commencer par détailler le modèle analytique le
plus largement utilisé pour la modélisation de la dégradation par porteurs chauds :
le modèle de Hu, qui traduit le comportement de l’électron chanceux. Ensuite, nous
allons décrire le phénomène compensateur, c’est le phénomène du recouvrement de
la dégradation due aux porteurs chauds.

Par la suite, afin de coupler le phénomène de CHC "Channel Hot Carriers" avec
la température, nous allons détailler la relation entre la dégradation par porteurs
chauds et la température.

Nous décrirons aussi notre modélisation en Verilog-A du phénomène de CHC (dé-
gradation et recouvrement) dans le modèle compact électrique "T_étendu". Les
résultats de simulations électrothermiques avec la prise en compte du phénomène
de CHC pour un seul transistor et pour un capteur de vieillissement seront présen-
tés dans cette partie. Enfin, dans le dernier chapitre de cette seconde partie, nous
présenterons nos résultats de mesure effectuées sur un circuit que nous avons conçu
pour l’extraction des paramètres de vieillissement.
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Chapitre 5

Modélisation du phénomène CHC
dans les transistors CMOS
"T_étendu"

Certes, il est important pour avoir des simulations fiables de modéliser la dérive
des paramètres du transistor issue du phénomène de CHC "Channel Hot Carriers"
afin de prédire au mieux le comportement réel du circuit. De nombreux travaux ont
été consacrés à la modélisation de la dégradation à l’issue du phénomène de CHC
[28, 30, 68, 69]. Néanmoins, dans des conditions de polarisation et de température
particulières, un phénomène inverse peut avoir lieu. C’est le phénomène de recou-
vrement partiel permettant au transistor de retrouver le fonctionnement normal de
certains de ses paramètres, après dérive. Dans notre travail, en plus de la modéli-
sation en fonction de la température de la dégradation sous l’effet des CHC, nous
avons étudié et modélisé ce phénomène de recouvrement, de la même façon, c’est à
dire en fonction de la polarisation électrique et de la température. Précédemment,
dans le chapitre 2, nous avons déjà décrit le phénomène des porteurs chauds. Nous
commencerons donc par rappeler brièvement les caractéristiques de ce phénomène
ainsi que le modèle physique qui le décrit : le modèle de l’électron chanceux . En-
suite, nous présenterons le modèle analytique de dégradation extrait des équations
physiques.

5.1 Modélisation de la dérive des paramètres du

transistor due au phénomène des porteurs chauds

Nous rappelons que ce phénomène a lieu en régime de saturation et qu’il est
le résultat de l’ionisation par impact. La dégradation induite par les CHC est plus
significative dans le cas des transistors NMOS que dans le cas des transistors PMOS
(à cause de la différence de la mobilité des porteurs). C’est pour cette raison que
les équations de la modélisation que nous allons présenter dans ce chapitre corres-
pondent aux équations des transistors NMOS.
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Figure 5.1 – Ionisation par impact et création des états d’interface pour un tran-
sistor NMOS

5.1.1 Des équations physiques au modèle analytique

Afin de modéliser le vieillissement des transistors en technologie CMOS en fonc-
tion de la température, nous avons commencé par chercher un modèle analytique
traduisant la dégradation physique. Il était primordial de choisir une modélisation
facilement intégrable dans le modèle de transistor MOS "T_étendu" utilisé dans
notre simulateur électrothermique et qui est dérivé du modèle BSIM3v3 [100].

Benoit Dubois dans ses travaux de thèse menés au laboratoire ICube [3], s’est déjà
intéressé à la modélisation du phénomène de vieillissement des transistors en tech-
nologie CMOS dans l’objectif de déterminer une méthodologie de conception pour
la fiabilité des structures analogiques de base. Autrement dit, son travail visait l’éva-
luation de la dérive des caractéristiques électriques d’un circuit afin de déterminer
les conditions de polarisation qui minimisent cette dérive. Pour établir un modèle
analytique du vieillissement par porteurs chauds qui peut être utilisé par les outils
de CAO, la modélisation proposée par B.Dubois a été développée en VHDL-AMS
(langage de description multi-physiques) [101] et s’est basée sur le modèle physique
de l’électron chanceux. Néanmoins, ce dernier avait été intégré dans un modèle de
transistor très basique, de type SPICE LEVEL1. Ici le modèle de vieillissement sera
intégré au modèle BSIM3v3, tout en tenant compte en plus de la température, afin
de fournir un modèle électrique compact "T_étendu" du transistor, qui tient en
compte le vieillissement.

La dérive des paramètres électriques résulte essentiellement de l’augmentation de
la densité d’états (les défauts chargés résultants de l’ionisation par impact) à l’in-
terface Oxyde-Semiconducteur (Nit) (figure 5.1). Selon le modèle du LEM "Lucky
Electon Model", la dégradation est attribuée à l’augmentation des états d’interface,
et la variation des paramètres électriques du transistor est proportionnelle à la va-
riation de la densité d’états d’interface. Les paramètres du transistor qui sont par-
ticulièrement affectés et sensibles à la variation de Nit sont les deux paramètres du
transistor très importants pour la conception de circuits analogiques : le paramètre
de transconductance (KP) et la tension de seuil (Vth). Dans le paragraphe suivant,
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nous présentons la modélisation de la dérive de ces deux paramètres.

Les équations du LEM le modèle du LEM est basé sur deux principes :

• Les paramètres du transistor affectés par les électrons chauds sont la transcon-
ductance (KP) et la tension de seuil (Vth). Leur variation ∆P est proportion-
nelle à la densité moyenne des états d’interface :

∆P ∝ ∆Nit (5.1)

où P représente le paramètre du transistor et Nit est la densité des états d’in-
terface.

• Les états d’interface sont générés par des électrons chauds et selon le modèle,
appelé modèle de Hu [68] découlent des équations physiques présentés dans la
section 2.2.5 (de l’équation (2.14) à l’équation (2.18)).

δNit

δt
= K

e
( −Vc
Vds−Vdssat

)

1 + ANit

Ids
W

(5.2)

où A et K sont des paramètres dépendants de la technologie : et Vdssat =
Vgs − Vth est la tension de saturation du transistor, Vds est la tension drain
source, Ids est le courant drain source, W est la largeur du transistor et Vc est
une tension proportionnelle à l’énergie nécessaire pour qu’un électron crée un
état d’interface. Ce modèle aboutit à une variation temporelle de Nit et donc
des paramètres du transistor (KP et Vth) en puissance nieme :

∆Nit ∝ (
Ids
W

e
−Vc

Vds−Vdssat t)n (5.3)

→ ∆P ∝ tn

Les études s’accordent sur des valeurs de n comprises entre 0.35 et 1 selon la tech-
nologie utilisée [102, 68, 69]. Ce modèle, moyennant quelques évolutions, est encore
utilisée dans l’industrie microélectronique pour estimer les effets induits par la dé-
gradation par porteurs chauds.

L’équation obtenue est en puissance nième, difficile à résoudre directement par
un simulateur, et surtout lorsque le circuit simulé devient complexe comportant
plusieurs transistors. En outre, la solution de cette équation est non linéaire puisque
la variation du taux de génération des états d’interface dépend non seulement des
conditions de polarisation mais aussi de la densité d’états d’interface elle-même.
Pour résoudre cette équation, des approximations sont donc nécessaires.

Pour rendre les équations analytiques plus adaptées aux simulations, les approxi-
mations suivantes ont été proposées :

• Comme la variation relative de la densité d’états d’interface est très faible, le
terme (1 + ANit), dans l’équation 5.2 a été considéré comme constant et égal
à (1 + ANit0) où Nit0 est la densité d’états d’interface initiale.
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• De manière analogue, Vds, Vdssat et I peuvent être considérés comme constants
et égaux à leurs valeurs initiales notées, respectivement, Vds0 , Vdssat0 et I0.

Après intégration, et suivant ces approximations, le taux de génération d’états
d’interface devient constant et égal à :







Nit(t) = Nit0 +∆Nit(t)

∆Nit(t) ≃ K
exp −Vc

(Vds0
−V dsat0)

1+A.Nit0

Ids0
W

t
(5.4)

Les variations des paramètres Vth et KP (paramètre de transconductance) peuvent
alors être exprimées selon ces équations [3] :

{

∆KP (t) = Γkt

∆Vth(t) = Γvt
(5.5)

avec :






Γk = βk
I0
W
e

−Vc
(Vds0

−Vdsat0
) = βkγd

Γv = βv
I0
W
e

−Vc
(Vds0

−Vdsat0
) = βvγd

(5.6)

où : γd = I0
W
e

−Vc
(Vds0

−Vdsat0
) est un paramètre proportionnel à la densité des états

d’interface, Vc, βk et βv sont des paramètres dépendants de la technologie, tout
comme Vc. Ces derniers ont été extraits par mesures en [3] et leurs valeurs sont
reportées dans le tableau 5.1.

βv(V.s
−1.µA−1.µm) βk(V

−2.s−1.µm) Vc(V )

7.6.10−6
−1.1.10−8 28.6

Table 5.1 – Paramètres de vieillissement par porteurs chauds pour la technologie
AMS 0,35µm [3]

5.2 Le phénomène du recouvrement

Le phénomène de recouvrement ou guérison, appelé "Recovery" en anglais, de la
dégradation induite par les porteurs chauds (CHC) est un phénomène de guérison
partiel qui se traduit par la reprise de la dérive de la tension de seuil Vth.

Dans la littérature, le phénomène de dégradation par porteurs chauds est sou-
vent désigné comme un phénomène de fiabilité majeur. Par contre, le phénomène
inverse qui induit le recouvrement de la tension Vth est généralement ignoré. A notre
connaissance, jusqu’à ce jour, il n’existe pas de modèle de dégradation utilisé par les
simulateurs de fiabilité qui prend en compte l’effet du recouvrement de la tension de
seuil Vth.

Dans notre travail, il était nécessaire d’introduire le recouvrement dans notre mo-
dèle pour une prédiction plus précise du comportement du transistor sous différentes
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Figure 5.2 – Phénomène de compensation de la charge créée. BBT "Band to Band
Tunneling generated Hole" désigne les trous générés par effet tunnel

conditions de stress électrique. Surtout, il était important pour nous de prendre en
compte ce phénomène pour la fiabilité des simulations électrothermiques à cause de
sa dépendance en température.

Le mécanisme du recouvrement En réalité, la variation de la tension de seuil
Vth [103][104] est étroitement corrélée à la variation de la densité des états d’interface.
Par conséquent, la variation du taux d’états d’interface résultant de la libération des
défauts piégés dans l’oxyde, juste au dessus de l’interface Si− SiO2, est à l’origine
de la récupération du décalage de la tension de seuil.

Selon [104][105], la compensation des électrons chauds responsables de la création
des charges négatives piégées à l’interface Si− SiO2, à l’origine du décalage de Vth,
est attribuée aux trous générés par effet tunnel dans la zone de chevauchement entre
la grille et le drain lors de l’application combinée d’une tension positive élevée sur
le drain et d’une faible tension de grille négative après la phase de stress. En effet,
l’application de ces tensions est à l’origine de la formation d’une région de champ
électrique élevé à l’intérieur de la région de déplétion élargie du drain près de l’in-
terface Si−SiO2. Les trous résultants générés dans la jonction de drain polarisée en
inverse sont injectés dans l’oxyde et compensent ainsi les charges négatives induites
par les porteurs chauds [106][107][108] comme illustré par la figure 5.2.

Le passage entre bandes par effet tunnel n’est possible qu’en présence d’un champ
électrique élevé et que quand la largeur de la bande est plus grande que la bande
interdite d’énergie Eg (figure 5.3).

L’extraction du modèle analytique du recouvrement Le champ électrique à
l’interface Si−SiO2 dépend également de la concentration du dopage dans la région
du drain et de la différence entre Vd et Vg. Une première équation approximative du
champ électrique minimum requis pour que le recouvrement ait lieu est exprimée
par [106] :
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Figure 5.3 – Illustration du processus d’effet tunnel entre bandes près de la région
du drain. Le diagramme indique que pour un champ électrique important, les élec-
trons de la bande de valence ont une probabilité de se déplacer par effet tunnel vers
la bande de conduction et les trous générés vont par la suite être compensés par les
électrons piégés à l’interface Si− SiO2.

Esmin
=

Vdg − Eg

3 ∗ Tox

(5.7)

où Tox est l’épaisseur d’oxyde.
La densité du courant de trous à l’issue de l’effet tunnel est donnée par l’équation

[105][106] :

Jp,BBT = qWGBBT (5.8)

où W en µm est la largeur du transistor GBBT est considéré comme le taux de
génération de porteurs dans la région de champ électrique élevé et qui est exprimé
par :

GBBT = AEσ
S exp(

−B

Es

) (5.9)

où A est une constante reliée à la masse effective de l’électron (4.1014V −2s−1cm−1),
σ est une constante de transition (≃ 2.5 pour Si), Es est la valeur du champ élec-
trique local et B est la constante de probabilité de l’effet tunnel (≃ 30mV/cm) [106].
Le nombre d’électrons piégés à l’interface Si− SiO2 et libérés, par seconde, suite à
l’effet tunnel est proportionnel (i) : au nombre d’électrons piégés donc à la densité
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d’états d’interface initiale Nit = Nit0 (ii) au courant des trous dû à l’effet tunnel,
c’est à dire, il peut être exprimé comme suit [106] :

γr = Jp,BBTNit0 (5.10)

Finalement, la tension Vth effective, qui prend en compte le recouvrement peut
être exprimée par l’équation 5.11. Cette modélisation de la tension Vth est ainsi
plus réaliste et vient compléter celle utilisée par Benoit Dubois (détaillée dans les
équations 5.5 et 5.6) et qui ne prenait en compte que la dégradation :

δVth

dt
= βvγd −Kvγr (5.11)

où Kv est un paramètre dépendant de la technologie, γr est le nombre d’électrons
piégés à l’interface Si−SiO2 et libérés, par seconde, que nous avons déjà défini dans
l’équation 5.10. βv et γd sont les paramètres utilisés pour le calcul de la dégradation
que nous avons déjà définis dans l’équation 5.6.

5.3 La dépendance en température du phénomène

des porteurs chauds

Comme nous l’avons déjà mentionné, notre objectif dans cette partie est d’intro-
duire la modélisation de la dégradation en fonction de la température afin de pouvoir
coupler le vieillissement par porteurs chauds avec la variation de température.

5.3.1 La dépendance en température de la dégradation par
porteurs chauds

En s’appuyant sur des résultats expérimentaux trouvés dans [104][108], nous
avons établi la relation entre la température et la dégradation par CHC. En effet,
selon [104][108], pendant la période de stress, lorsque la température augmente,
la dégradation induite par porteurs chauds diminue. Ceci est expliqué par le fait
que la tension Vc, traduisant l’énergie nécessaire pour qu’un électron crée un état
d’interface, comprend une dépendance implicite en température. En effet, Vc peut
être exprimée par :

Vc =
ΦiL

λ
(5.12)

où Φi est l’énergie nécessaire pour l’ionisation par impact, L est la longueur du canal
du transistor et λ est la distance moyenne que parcourt l’électron avant d’entrer en
collision (MFP) 1. La valeur du MFP augmente quand la température diminue car les
électrons interagissent avec les phonons (particules de vibration du réseau cristallin)
et plus la température diminue, moins les phonons sont nombreux. Ce comportement
est décrit par la relation [109] :

λ = λ0tanh(
Er

2kBT
) (5.13)

1. Mean Free Path : libre parcours moyen
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Eg α β

1.17 4.74.10−4 636

Table 5.2 – Paramètres pour le calcul de la bande interdite du silicium en fonction
de la température

où λ0 est la limite basse de λ et Er est l’énergie des phonons [110]. Pour la plage
de température entre 300K et 400K (plage de température étudiée dans notre cas),
nous pouvons faire une approximation et considérer que :

tanh(
Er

2kBT
) ≈

Er

2kBT
(5.14)

Par conséquent, une proportionnalité directe peut être établie entre Vc et T et nous
avons choisi de modéliser la dépendance de Vc de cette manière :

Vc(T ) = Vc0

T

T0

(5.15)

où Vc0 est la valeur de la tension Vc à la température T0.

5.3.2 La dépendance en température du recouvrement

Le recouvrement de la tension Vth dépend également de la température. En effet,
la largeur de la bande interdite du silicium, Eg décroit avec la température selon
l’équation suivante :

Eg(T ) = Eg(0) −
αT 2

T + β
(5.16)

où : Eg, α, β sont des constantes liées au matériau [107] et dont les valeurs sont indi-
quées dans le tableau 5.2 Quand la largeur de bande Eg diminue, le champ électrique
minimum requis pour que le recouvrement ait lieu, Es, augmente (selon l’équation
5.7) et par conséquent, la densité de courant des trous exprimée par l’équation 5.8
augmente aussi. Ainsi, la compensation des électrons piégés à l’interface Si− SiO2

augmente à haute température. De cette façon, l’élévation de la température favorise
la récupération de la tension Vth.

5.4 Le courant de substrat indicateur du vieillisse-

ment

Le courant de substrat est généré suite au processus d’ionisation par impact (fi-
gure 5.1). Les trous générés après ionisation par impact se déplacent vers le substrat
et contribuent à la formation de ce courant.
C’est la raison pour laquelle ce courant peut être considéré comme proportionnel à la
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densité des états d’interface créés au cours de la période de stress. En se référant au
modèle de BSIM3v3.3 [100], nous avons modélisé ce courant par l’équation suivante :

Isub = βsγd (5.17)

où βs est un paramètre d’ajustement du modèle et γd est le paramètre dépendant du
taux de génération des états d’interface que nous avons déjà défini dans l’équation
5.6 par :

γd =
I0
W

e
−Vc

(Vds0
−Vdsat0

) (5.18)

5.5 Le modèle de vieillissement par CHC proposé

5.5.1 La modélisation compacte

Afin de modéliser le phénomène des porteurs chauds dans les transistors MOS,
nous avons utilisé la modélisation compacte. Ce type de modélisation est utilisé
pour l’élaboration des modèles de dispositifs semi-conducteurs intégrés qui servent
aux simulateurs de circuits. D’une façon générale, la modélisation compacte des
composants micro-électroniques doit être :

• suffisamment simple pour être incorporée dans les simulateurs de circuit et
conduire à un temps de simulation court

• suffisamment précise pour avoir un résultat de simulation fiable pour les concep-
teurs de circuits

La modélisation compacte est une étape importante pour le transfert de l’information
du comportement d’un composant. Cette modélisation doit reproduire de la façon
la plus proche de la réalité la variation des paramètres d’un composant en fonction
des conditions de fonctionnement [111].

Le langage standard de la modélisation compacte a été le langage C depuis 1985
quand Spice a été ré-écrit et re-developpé du FORTRAN (SpiceZ) en C (Spice3).
Bien que la modélisation en C soit plus facile à développer, elle n’est pas la plus
adaptée pour décrire des systèmes analogiques ou mixtes de bas niveau vu l’absence
de librairies dédiées, ce qui rend le modèle peu lisible. Actuellement les modèles com-
pacts sont plutôt standardisés en langage de description du matériel tel que VHDL-
AMS ou Verilog-A. Notre modèle étant développé sous l’environnement Cadence®,
nous avons utilisé le langage Verilog-A.

5.5.2 Le langage de description de matériel Verilog-A

Verilog-A HDL est un langage de description comportementale des systèmes
analogiques qui est dérivé des spécifications IEEE 1364 du Verilog HDL. Il fait partie
intégrante de l’environnement Cadence®. Ce langage a été créé pour répondre au
besoin d’uniformisation du langage comportemental Spectre®, à la place du C, et
pour faire face à la concurrence du langage VHDL et à son extension à la modélisation
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analogique, VHDL-AMS , ainsi qu’à la concurrence d’autres langages de description
analogique comme le langage MAST développé en 1986 par Synopsis.

Le but de Verilog-A HDL est de permettre aux concepteurs de systèmes et de
circuits intégrés analogiques de créer et d’utiliser des modules qui comportent des
descriptions comportementales de haut niveau ainsi que des descriptions structurelles
des systèmes et des composants. Le comportement de chaque module peut être décrit
par des équations mathématiques traduisant des phénomènes physiques en fonction
des terminaux et des paramètres externes appliqués au module.
La structure de chaque composant peut être décrite en termes de sous-composants
inter-connectés. L’avantage majeur des langages de description du matériel tel que
le Verilog-A est qu’il peut être utilisé dans de nombreuses disciplines telles que
l’électricité, la thermique, la thermodynamique, la mécanique...etc [112].

En effet, le langage Verilog-A prend en charge les descriptions conservatrices des
flux de signaux et la terminologie correspondante à ces descriptions. Ce langage
utilise le concept des nœuds, des branches et des ports.
Enfin, les systèmes décrivant des comportements analogiques qui obéissent aux lois
conservatrices sont résolus selon les formes généralisées des lois de Kirchhoffs de
potentiel et de flux : (KPL 2 et KFL 3).

Dans notre cas, la simulation électrothermique du vieillissement est effectuée
dans l’environnement de CAO Cadence®, alors il était naturel d’établir un modèle
de transistor qui prend en compte la dégradation à partir d’un modèle de transis-
tor développé en Verilog-A. Précédemment (c.f dans la section 4.1), le modèle de
transistor MOS électrique "T_étendu" a été implémenté à partir du modèle de type
SPICE BSIM3v3, en langage de description du matériel Verilog-A et intégré dans
la bibliothèque de Cadence®. Notre modélisation compacte du phénomène des por-
teurs chauds en fonction de la température (dégradation et recouvrement) a donc été
rajoutée au modèle électrique "T_étendu" pour pouvoir effectuer des simulations
du vieillissement du transistor sur de longues durées en fonction de la température
effective du composant (figure 5.4).

La modélisation du temps de simulation sur de longues durées

Pour réaliser des simulations comportementales de vieillissement de notre mo-
dèle, il faut qu’elles soient sur de longues durées (jours, mois ou années). En même
temps, en utilisant le simulateur SPECTRE® dans l’environnement Cadence®, nous
sommes limités par le temps de simulation maximal autorisé par ce simulateur. Ce
dernier nous permet d’effectuer des simulations transitoires de durée maximale de
deux heures.

Néanmoins, un avantage du langage Verilog-A est l’existence d’une fonction qui
permet l’accès au temps courant de simulation ; nous pouvons accéder à ce dernier
grâce à la fonction prédéfinie $abstime ou $realtime. Ces fonctions retournent le
temps courant de simulation. A l’aide de cette fonction, nous avons résolu le pro-
blème de la durée de simulation limitée en utilisant un facteur d’échelle temporelle
time_scale. En effet, la valeur de time_scale multipliée par le retour de la fonction

2. Kirchhoff Potential Low
3. Kirchhoff Flow Low
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1. Modèle CMOS conventionnel 2. Modèle CMOS « T_étendu »

3. Nouveau modèle CMOS « T_étendu » intégrant la dégradation

temp = $ temperature

Ut = K*temp/q

….

temp = Temp(Therm)

Ut = K*temp/q

Pwr;ThermͿ <+Vds*Ids+…..
……

temp = Temp(Therm)
Ut = K*temp/q

Pwr;ThermͿ <+ Vds*Ids+…
……
Vc(temp)=Vc0(temp)*T0/temp

dNitdt=K*I*e(-Vc(temp)/(Vds-Vdsat))/(1+A*Nit)*W

deltaNit= Integ(dNitdt)

……
KP= KP(initial)-βk*deltaNit

Vth= Kv(initial)+βv*deltaNit

Equations  

modélisant le 

phénomène des 

porteurs chauds

Figure 5.4 – Modélisation de l’effet des porteurs chauds au sein du modèle électrique
"T_étendu" du transistor MOS

$abstime ou $realtime permet la projection de l’échelle de temps de vieillissement
sur une échelle des temps correspondant à une durée d’analyse transitoire du simula-
teur. Par exemple, nous pourrons choisir une seconde du temps courant de simulation
transitoire comme équivalent à une journée (c’est à dire time_scale = 24*60*60s) de
l’échelle des temps de vieillissement. Il nous est alors possible de simuler 2000 jours
en 2000 secondes, ce qui est équivalent à environ 5 ans et demi de vieillissement.

5.5.3 La modélisation compacte en Verilog-A du phénomène
de CHC

Nous avons rajouté la modélisation de la dégradation et du recouvrement du
phénomène des porteurs chauds en fonction de la température au modèle électrique
"T_étendu", qui est à la base un modèle BSIM3v3 modifié pour prendre en compte
une température variable, comme illustré par la figure 5.4. Dans ce modèle, le nou-
veau terminal "Therm" évacue le "flux" thermique égal à la puissance dissipée par
le composant, et est affecté d’un "effort" thermique égal à la température du com-
posant. Cette température effective intervient par la suite dans le calcul du reste des
équations du modèle.
Nous avons consacré un chapitre au début de la partie 3 pour discuter plus en détail
des spécificités du langage Verilog-A et des lois de Kirchhoff généralisées. Dans cette
partie, nous allons détailler les principales equations utilisées pour la modélisation de
la dégradation et du recouvrement du CHC en fonction de la température. Les para-
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Paramètre Valeur Description

ref_temp 313 Température de référence extraite expérimentalement

time_scale 1.0*24.0*60.0*60.0 Le temps en seconde par an

aging_time 0 Le temps du début de simulation du vieillissement

Nit0 1.0e5 Taux d’états d’interface initial

Bvt 7.6e−6 Paramètre de vieillissement de Vth

Bkp 1.81e−8 Paramètre de vieillissement de KP

A 1.0e−15 Constante de dégradation

K 2.06e6 Constante de vieillissement

Vc 28.6 Paramètre du modèle de vieillissement extrait à 40°C

qr 1.6e−19 Charge électrique élémentaire

mDeg 0.1911 ∗ 10e−30 Masse d’un electron

alphaDeg 4.74 ∗ 10e−4 Paramètre de calcul du band gap

betaDeg 636 Paramètre de calcul du band gap

Eg 1.17 La valeur de l’energie Eg à T=0

h 6.5e−15 Constante de Plank

Table 5.3 – Les paramètres utilisés pour la modélisation de la dégradation-
recouvrement. En rouge : les paramètres de la dégradation. En gris : les paramètres
du recouvrement

mètres que nous avons utilisés dans notre modèle sont résumés dans le tableau 5.3.

Modélisation, en Verilog-A, de la variation de la densité des états d’inter-
face la variation de la densité des états d’interface ∆Nit en fonction de la tempé-
rature, modélisée analytiquement par l’équation 5.2 a été implémentée en Verilog-A
de la façon suivante (voir le code en Verilog-A ci dessous). L’intégration du calcul de
la dégradation irrécupérable du paramètre de la transconductance KP est effectuée
dans les lignes (12-15).

1 /∗∗∗ Mode l i sa t ion de l a v a r i a t i o n des parametres Vth et KP ∗∗∗/
2 //∗∗∗ Degradation i r r e c up e r ab l e en f onc t i on de l a temperature ∗∗∗//
3
4 gamma_aging= Ids ∗exp(−Vc∗(Temp( therm )/ ref_temp )/Vsmooth )/ (w∗1 .0 e6 ) ;
5 gamma_age = ( ( t ime_scale ∗ K ∗ gamma_aging ) / ( 1 . 0 + A ∗ Nit0 ) ) ;
6
7 @( t imer ( aging_time ) )
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8 r e s e t =0;
9 de l t a_de fau l t s = id t (gamma_age , 0 , r e s e t ) ;

10 //∗∗∗ Calcu l de l a nouve l l e va l eur de Ids avec KP degradee ∗∗∗//
11 CoxWovL = cox ∗ Weff / Le f f ;
12 beta = u e f f ∗ CoxWovL;
13 b e t a e f f = beta+ ( Weff/ Le f f ) ∗ ( delta_Nit ∗ Bkp ) ;

Modélisation, en Verilog-A, de la dégradation et du recouvrement de Vth

la modélisation de la dégradation et du recouvrement de la tension Vth est effectuée
grâce au code en Verilog-A ci dessous. Les équations que nous avons utilisées pour
le calcul des paramètres A et B de l’effet tunnel sont des équations issues d’une
étude disponible en [113]. Le calcul de la nouvelle valeur de la tension de seuil Vth,
modélisée analytiquement par l’équation 5.11 est effectué dans les lignes (14-21) du
code ci dessous :

1 //∗∗∗ Degradation et r e cupe ra t i on de Vth∗∗∗//
2 / Calcu l de l a dependance du s i l i c o n bandgap en temperature //
3 EgD = EgD0 − ( alphaDeg∗ pow(Temp( therm ) , 2 ) / (Temp( therm ) + betaDeg ) ) ;
4
5 // Calcu l du p o t e n t i e l de su r f a c e
6 //dans un po int ou l e f f e t tunne l e s t dominant
7 Es = (Vds−Vgs−1.2)/(3∗TOX∗1.0 e6 ) ;
8
9 // Calcu l du recouvrement

10 Tunnel_constA = (pow(q , 2 ) ∗ pow(mDeg, 1/2 ) ) / ( 18∗ ‘ PI∗pow(h∗1 .0 e6 , 2 ) ∗ pow(EgD, 1 / 2 ) ) ;
11 Tunnel_constB = ( ‘ PI∗pow(mDeg,1/2 )∗pow(EgD,3/2 ) ) / ( 2∗ h∗1 .0 e6∗q ) ;
12 gamma_recov = qr∗w∗1 e6∗Tunnel_constA∗pow(Es , 2 . 5 ) ∗ exp(−Tunnel_constB/Es ) ;
13
14 // Calcu l de l a degradat ion et du recouvrement
15
16 gamma_age_recov = gamma_age − A∗$abstime∗ t ime_scale ∗Nit0 ∗gamma_recov ;
17
18 @( t imer ( aging_time ) )
19 r e s e t =0;
20 delta_Nit = id t (gamma_age_recov , 0 , r e s e t ) ;
21 delta_vtag = delta_Nit ∗Bvt ;

*

* *

Dans ce chapitre, nous avons étudié le phénomène des porteurs chauds pour les tran-
sistors NMOS. Ce mécanisme de défaillance est un problème de fiabilité majeur qui
affecte principalement les transistors NMOS utilisés dans les circuits analogiques. Il
en résulte une dérive des paramètres (Vth et KP). En plus du phénomène de dégra-
dation, nous avons étudié le phénomène de recouvrement de la dérive du paramètre
Vth. Le phénomène de recouvrement est un phénomène qui concerne uniquement la

76



5.5 Modélisation du phénomène CHC dans les transistors CMOS "T_étendu"

tension Vth et qui n’a lieu que dans des conditions de polarisation particulières. Nous
avons présenté notre modélisation du phénomène des porteurs chauds dans les tran-
sistors NMOS en commençant par les équations analytiques et en allant jusqu’à la
description comportementale en Verilog-A. Dans le chapitre suivant, nous présentons
les résultats de simulation de vieillissement obtenues en utilisant ce modèle.
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Chapitre 6

Simulations électrothermiques tenant
compte du vieillissement

Dans ce chapitre, nous allons présenter les résultats de simulation de vieillisse-
ment de transistors et de circuits MOS en utilisant le modèle de vieillissement détaillé
dans le chapitre précédent. Nous allons commencer par la validation de notre mo-
délisation du phénomène des porteurs chauds CHC en fonction de la température
pour un transistor seul. Nos résultats de simulations de la dérive de la tension Vth

seront validés à travers la comparaison avec des résultats de mesure trouvés dans la
littérature. Ensuite, nous allons présenter les résultats de simulation d’un circuit, à
savoir un capteur de vieillissement existant au laboratoire et mis au point dans le
cadre de la thèse de B. Dubois [3].

6.1 Les résultats de simulation du vieillissement d’un

seul transistor

Nous allons commencer dans cette section par discuter les principaux résultats
de simulation obtenus dans le cas d’un seul transistor. Nous avons effectué ces si-
mulations afin de valider notre modélisation compacte du phénomène des CHC que
nous avons intégrée dans le modèle électrique "T_étendu" utilisé par l’outil de si-
mulation électrothermique au sein de l’environnement Cadence® (détaillé dans la
section 4.1). Nous avons choisi de présenter les résultats de simulation pour le cas
d’un NMOS, car c’est le transistor le plus affecté par le phénomène de CHC. La
première partie de cette section est consacrée au phénomène de dégradation évalué
à travers le courant de substrat et la deuxième sera consacrée à la simulation de la
dégradation et du recouvrement de la tension de seuil Vth.

6.1.1 La simulation du comportement du courant de sub-
strat : indicateur de vieillissement par CHC

Comme nous l’avons déjà détaillé dans la section 5.4, l’effet induit du phénomène
de CHC sur un seul transistor peut être évalué dès le stade de la conception, à travers
la simulation du courant de substrat. Pour cette raison, en premier lieu, nous avons

78



6.1 Simulations électrothermiques tenant compte du vieillissement

Figure 6.1 – Le courant de substrat d’un seul transistor (W=5µm et L=5µm) à
deux températures différentes T0 = 300K et T1 = 320K

effectué la simulation du courant de substrat d’un seul transistor NMOS (W=5µm
et L= 5µm), soumis à des contraintes électriques et thermiques variables. Dans
cette simulation DC paramétrique du courant de substrat Isub en fonction de Vgs,
la tension Vds varie entre 3.1V et 3.5V avec un pas de 0.2V. Ces tensions on été
choisies pour simuler le comportement du transistor en régime de saturation, régime
pendant lequel la dérive des paramètres du transistor a lieu à cause du phénomène
de CHC. La simulation a été effectuée pour deux valeurs de température différentes
T=300K et T=320K (voir figure 6.1).

Selon le résultat de simulation reporté dans la figure 6.1, le courant de substrat
dépend des conditions de stress électrique et thermique (Vgs, Vds, T). Ces résultats
sont conformes à notre modélisation du phénomène de dégradation par CHC, car :

• Pour les conditions de polarisation électrique : ce résultat vérifie bien que pour
des tensions de fonctionnement plus élevées (Vgs et Vds), le courant de substrat
augmente, ce qui résulte de l’augmentation de la densité des états d’interface et
de l’augmentation de la densité du courant des trous injectées dans le substrat
(phénomène que nous avons modélisé dans l’équation 5.17 et qui découle du
modèle de Hu),

• Pour une température de fonctionnement plus élevée : T=320K, le courant de
substrat Isub diminue ce qui est en accord avec notre modèle, car il montre
l’effet de la température sur le mécanisme de l’ionisation par impact : la dé-
gradation est plus significative à des températures moins élevées. Par exemple,
dans la figure 6.1, pour le même Vgs, à Vds= 3.5V, le courant de substrat Isub
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atteint un maximum de 0.175µA pour une température T=300K, alors que ce
maximum n’est de 0.125µA dans le cas où la température T=320K.

.

La simulation du courant de substrat sur des longues durées la simulation
présentée précédemment (figure 6.1) étant une simulation DC, elle est représenta-
tive, via Isub, des dérives initiales de KP et de Vth, plus exactement de la vitesse de
dégradation du transistor au début de l’application du stress électrique. Comme KP
et Vth dérivent au cours du temps, et que le taux de dérive (indiqué par Isub) dépend
de KP et de Vth à travers I0 = Ids et Vdsat (définis dans les équations 5.17 et 5.18),
Isub dérive en fonction du temps.
Grâce à la gestion de la double échelle de temps (présentée précédemment dans la
section 5.5.2), nous avons effectué une simulation de vieillissement du même transis-
tor (W= 5µm et L=5µm) sur une longue durée : 5 ans. Comme pour la simulation
précédente, nous avons réalisé cette simulation pour deux valeurs différentes de Vds

(3.1V et 3.3V) et de température (T=300K et T=320K), la tension Vgs étant main-
tenue à 1V. Comme attendu, le résultat de simulation (figure 6.2) montre que pour
une même température le courant de substrat est plus important à une tension Vds

plus importante. Par exemple, à T=300K, la dérive du courant de substrat du tran-
sistor soumis à Vds=3.3V est de 87% après 2.5 ans alors qu’elle est de 69% après la
même période quand le transistor est soumis à une tension Vds=3.1V. En revanche,
ce résultat montre aussi que, comme prédit par l’équation 5.17 de notre modèle, le
transistor soumis à une température plus importante est moins affecté par la dé-
gradation issue des CHC. Par exemple, pour les mêmes conditions de polarisation,
(Vgs= 1V et Vds= 3.1V), la dégradation du courant de substrat Isub est de 65% après
2.5 ans quand la température est maintenue à 300K alors qu’elle n’est que de 50%
quand la température est maintenue à 320K.

6.1.2 La simulation de la dérive et du recouvrement de la
tension de seuil Vth

Dans le chapitre précédent, nous avons modélisé le phénomène de recouvrement
de la dégradation (i.e issue des porteurs chauds) de la tension de seuil Vth. Cela a
lieu dans des conditions de polarisation particulières, à savoir pour une tension Vds

importante et une tension Vgs négative, à cause de la compensation par le courant
des trous des états d’interface générés pendant l’ionisation par impact. Nous avons
déjà détaillé la modélisation compacte de ce phénomène dans la section 5.5.3.
Dans la simulation présentée ici, effectuée pour un transistor de taille (W=5µm,
L=5µm) nous avons appliqué des conditions de stress provoquant la dérive de Vth

par CHC. Pour ce faire, nous avons soumis le transistor à une polarisation électrique
de Vds= 3.3V et Vgs = 1V pendant 100s et à une température constante maintenue
à 300K. Par la suite, nous avons appliqué la polarisation du recouvrement avec des
tensions Vds = 7V et Vgs = −0.8V pour un intervalle de temps de 100s à 10000s
et toujours avec une température de 300K. Bien que les tensions Vds et Vgs utilisées
dans cette phase de recouvrement sont élevées, nous avons vérifié que ces dernières
restent compatibles avec la technologie AMS 0.35µm.
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Figure 6.2 – La simulation de Isub sur 5 ans, W=5µ m, L=5µ m et Vgs = 1V .

Le résultat de simulation, visible sur la figure 6.3, valide bien notre modélisation :
il y a une augmentation de la tension Vth pendant le stress (de 1s à 100s). Ensuite, la
valeur de Vth tend à retrouver sa valeur initiale lorsqu’on applique les conditions de
polarisation du recouvrement (de 100s à 10000s) : la tension Vth augmente de 80mV
pendant la phase de stress CHC, puis cette dérive se réduit à 30mV après la phase
de recouvrement.

Validation des résultats de simulation par comparaison Ce résultat est
aussi en accord avec des résultats de mesures retrouvés dans la littérature [8] et
reportés dans la figure 6.4. Ces mesures ont été effectuées pour un transistor NMOS
de Tox= 16nm et de Leff= 1µm. Pendant la phase de stress, les tensions Vgs et
Vds sont égales à 6V afin de s’assurer que le transistor fonctionne en régime de
saturation, la température est égale à 300K et l’intervalle de stress est de 1 min à
100 min. L’augmentation de Vth est de 18mV durant cette phase (deuxième courbe de
la figure 6.4). Par la suite, pour l’intervalle de temps de 100 min à 105 min, diverses
combinaisons de Vgs et Vds ont été essayées pour trouver celle qui correspond au
recouvrement. Finalement, c’est la courbe c de la figure 6.4 (Vgs=-6V et Vds=7.4V)
qui assure un recouvrement de 9mV après 5.104 min.

Discussion Les conditions de recouvrement retrouvées en mesure (courbe c de
la figure 6.4) vérifient bien notre hypothèse de modélisation de recouvrement de
la tension Vth. En effet, ce cas de polarisation (avec Vds positive et élevée, et Vgs
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Figure 6.3 – Simulation de la tension de seuil Vth en dégradation et en recouvrement
pour un transistor NMOS, W=5µm et L=5µm, T=300K

Figure 6.4 – Résultats de mesures du comportement de la tension de seuil Vth sous
conditions de stress et de recouvrement pour un transistor NMOS de Tox= 16nm et
de Leff= 1µm [8]
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Figure 6.5 – Structure du capteur de vieillissement [3]

négative) favorise la compensation des états d’interface par les trous générés par
effet tunnel, phénomène de recouvrement que nous avons modélisé et que nous avons
détaillé dans la section 5.5.3.
Aussi, bien que les paramètres de simulation que nous avons utilisés (ceux de la
dégradation mesurés par B.Dubois et ceux du recouvrement pris dans la littérature)
ne soient pas représentatifs de la technologie utilisée dans ces mesures (technologie
CMOS 1µm contre la technologie AMS 0,35µm pour nous), la comparaison des deux
résultats nous permet de valider notre modélisation grâce à la conformité des allures
des courbes et aux conditions de polarisation.

6.2 Simulation électrothermique d’un capteur de vieillis-

sement

Afin de simuler le comportement de notre modèle de transistor électrothermique
intégrant le phénomène de CHC au niveau circuit, nous avons utilisé un capteur de
vieillissement qui a été déjà conçu et breveté par notre équipe dans le cadre de la
thèse de Benoit Dubois [3]. La structure de ce capteur est décrite brièvement dans
cette partie et son schéma est reporté dans la figure 6.5.

La structure du capteur de vieillissement

Ce capteur a été conçu en technologie AMS 0, 35µm et est composé de :

• Un étage de polarisation construit avec les transistors M1, M2, M3, M4 et la
résistance Rin. Cet étage permet de fixer le courant I0 de la branche (M1...M4,
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Rin). D’autre part, le transistor M3 fixe le potentiel sur la grille du transistor
cascode M9 et le transistor M2 fixe le potentiel de grille du transistor cascode
M8.

• Un premier miroir de courant composé des transistors M1 et M5. Le courant
de sortie de ce dernier est le courant de dérive I1.

• Une structure de référence composée des transistors M1 et M7 montés en miroir
de courant : le courant de ce miroir, I2, est identique à I0. Le transistor M8
“cascode” M7 afin de limiter sa tension drain source et d’assurer une bonne
recopie de I0 en I2.

• Un miroir de courant composé par les transistors M6-M10 qui sert à copier le
courant de dérive I1 en I ′1. Pour ce faire, les tensions drain source de M6 et
M10 doivent être sensiblement les mêmes pour éviter l’effet de la modulation
de longueur du canal sur M10. Ceci est obtenu grâce au transistor cascode M9.

• La différence de courants entre I ′1 et I2, constitue le courant de sortie du
capteur.

Ce circuit a été conçu de façon à ce que les dimensions des couples de transistors
M1-M7 et M2-M8 soient identiques (voir tableau des dimensions 6.1). Les tensions
drain-source Vds1 et Vds7 sont donc les mêmes et le courant I2 est ainsi parfaitement
égal à I0. D’autre part, Vds1 et Vds7 sont relativement faibles et la dérive de I0 et I2
peut être négligée. Nous pouvons donc considérer le courant I2 comme un courant
de référence. Les dimensions de M5 sont inférieures à celles de M1, mais ajustées
de façon à obtenir un courant I1 égale à I0 avant dérive, c’est à dire juste après la
fabrication du circuit. En revanche, la tension drain-source de M5 est plus élevée
que celle de M1. Le courant de sortie du miroir (M1, M5), I1, va donc dériver avec
le temps. Ainsi, les deux miroirs de courant (M1, M7) et (M1, M5) ont des courants
initiaux identiques avec des vitesses de dérive différentes, et la différence entre I1 et
I2 reflète le vieillissement du circuit. Comme le courant I ′1 est identique au courant
I1, l’information utile en sortie du capteur est donnée par ’I ′1 − I2’. En conséquence,
le courant de sortie Iout (c.f figure 6.5) diminue lorsque le capteur vieillit, et plus le
vieillissement est rapide, plus cette diminution est importante.

L’utilité du capteur de vieillissement

Ce capteur a été conçu par B. Dubois dans [3] dans le but de délivrer une image
de la dégradation effective des caractéristiques du circuit. Comme ce capteur est
fabriqué sur le même substrat que le circuit dont il doit évaluer le vieillissement, ces
derniers ont la même histoire. Par conséquent, les facteurs qui peuvent influer sur
la durée de vie du circuit (température, radiation, sous/sur-tension. . .) impactent
également le capteur. Un autre atout du capteur est sa simplicité vu qu’il est composé
de seulement 6 transistors pour la partie active et 4 transistors plus une résistance
pour la partie polarisation. D’autre part, le capteur est totalement compatible avec
les technologies CMOS.
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Paramètre Dimension (µm)

W5 20.9

L5 0.9

W1,W7 170

L1,L7 10

W2, W8 30

L2, L8 1

W4, W6, W10 100

L4, L6, L10 5.0

W3, W9 30

L3, L9 1

Table 6.1 – Tableau de dimensions des transistors du capteur de vieillissement

6.2.1 Les résultats de la simulation électrothermique du cap-
teur de vieillissement

Nous avons effectué la simulation d’une puce planaire, de dimension (2.4mm
*2.4mm), comportant deux capteurs de vieillissement, de dimensions (180 µm *220µm)
et une résistance alimentée par un échelon de tension. Cette résistance fonctionne
comme une source de chaleur quand l’échelon de tension est appliqué. Afin d’évaluer
l’effet de la température sur le capteur de vieillissement, un capteur a été placé à
côté de la résistance chauffante, et l’autre dans la région opposée où la température
est de 300K, comme schématisé dans la figure 6.6.

Génération et simulation du schéma électrothermique

A l’aide de l’outil de simulation électrothermique, le schéma électrothermique
a été généré. Schématisé par la figure 6.7, il est composé du réseau électrique
"T_étendu" et du réseau thermique composé d’éléments finis thermiques liés au
réseau électrique à travers les entités d’interface. Ces entités d’interfaces sont dé-
veloppées en Verilog-A et permettent l’interfaçage entre le réseau électrique et le
réseau thermique. Elles repartissent le flux thermique d’un composant donné sur les
éléments finis thermiques qui le modélisent, et dans l’autre sens, les températures
sur les nœuds des éléments finis thermiques recouvrant le composant sont moyen-
nées pour fournir la température du terminal thermique dans le modèle électrique
"T_étendu" du composant.
Nous avons utilisé une source de température afin de maintenir la température à
300K de tous les éléments finis de la face gauche de la puce. Le nombre d’éléments
finis généré au total est de 7000 pour un circuit électrique composé d’une vingtaine
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6.2 Simulations électrothermiques tenant compte du vieillissement

Figure 6.6 – Schéma de la puce simulée

Capteur de vieillissement  1

Capteur de vieillissement  2

Entités d’interface

Réseau 

thermique

Source de température  de 300K 

connectée aux éléments finis de la face 

gauche du circuit

La résistance chauffante

Figure 6.7 – Schéma électrothermique du circuit
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6.2 Simulations électrothermiques tenant compte du vieillissement

Figure 6.8 – Carte thermique de la puce simulée

de composants. Le maillage est régulier sur la puce sauf dans les régions où la ré-
sistance et les capteurs de vieillissement ont été placés. Un schéma du layout de la
couche de silicium maillée est reporté en Annexe-A. Nous détaillerons dans la troi-
sième partie de ce manuscrit la technique du maillage utilisée. Par la suite, le schéma
électrothermique de la figure 6.7 a été simulé dans l’environnement Cadence® à l’aide
du simulateur SPECTRE®, comme un schéma électrique conventionnel. Afin d’ob-
server l’effet de la température sur le vieillissement du circuit, nous avons appliqué
un échelon de tension sur la résistance de sorte à atteindre une puissance électrique
égale à 1W. La carte thermique de la puce, tracée dans l’environnement Cadence®

à l’aide d’un script en SKILL®, est reportée dans la figure 6.8.

Simulation des tensions Vth des transistors M5 des deux capteurs Pour
évaluer la dégradation par CHC en fonction de la température, nous avons extrait le
comportement des tensions de seuil Vth des deux transistors M5, celui qui est à côté
de la résistance et celui qui est dans la région où la température est de 300K. Nous
avons choisi le transistor M5 car sa tension drain-source étant plus élevée que celle
de M1, c’est ce transistor qui est supposé se dégrader le plus au cours du temps.
Pour simuler le vieillissement à long terme du circuit, nous avons supposé que la
durée de simulation fixée à 1600s correspond en réalité à 20 ans.

Les résultats de simulation de la température des deux transistors M5 et des deux
tensions de seuil Vth sont reportés respectivement dans les figures 6.9 et 6.10. Tout
d’abord, les tensions Vth des deux transistors commencent à augmenter, c’est à dire,
les transistors commencent à se dégrader. Ensuite, lors de l’échelon de tension, la
température du transistor M5 proche de la résistance chauffante atteint T=360K,
alors que l’autre reste à une température très proche de T=300K. La tension Vth du
transistor M5 proche de la résistance chauffante se dégrade alors moins rapidement
que celle du transistor M5 du capteur près du bord de la puce où la température est

87



6.2 Simulations électrothermiques tenant compte du vieillissement

maintenue à 300K (7mV contre 21mV lors de l’échelon de tension qui dure 615s).
Cela a pour conséquence une dérive totale de 32mV pour le premier transistor et
de 54mV pour le deuxième. Ces résultats sont en accord avec notre modèle (détaillé
dans 5.3.1) et valident bien le fait que l’augmentation de température décélère la
dégradation par CHC.

Figure 6.9 – Températures des transistors M5 des deux capteurs, celui proche du
bord de la puce où la température est maintenue à 300K et celui près de la résistance
chauffante

Figure 6.10 – Variation de la tension Vth des deux transistors M5 des deux capteurs,
celui qui est proche du bord de la puce où la température est maintenue à 300K et
celui qui est près de la résistance chauffante

Simulation des courants de sortie des deux capteurs Afin d’étudier le com-
portement du capteur de vieillissement en fonction de la température, nous avons
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6.2 Simulations électrothermiques tenant compte du vieillissement

effectué la simulation des courants de sortie Iout des deux capteurs (celui qui est
près de la résistance chauffante et celui qui est placé près du bord de la puce où
la température est maintenue à 300K) pour la même durée (1600s équivalent à 20
ans). Dans cette première simulation, nous avons utilisé des modèles de transistors
électriques "T_étendu" qui ne tiennent pas compte de la dégradation par porteurs
chauds CHC. Le résultat de cette simulation est reporté dans la figure 6.11. Le cou-
rant de sortie du capteur placé où la température est maintenue à 300K est égale à
0.66µA et reste constant durant toute la période de la simulation. En effet, cet "off-
set" est dû à la symétrie non parfaite des miroirs de courant utilisés dans le capteur
de vieillissement. Le résultat de simulation du deuxième capteur qui est placé près
de la résistance chauffante, c’est à dire à T=360K lorsque la résistance est alimentée,
montre l’effet de la température sur le courant de sortie du capteur de vieillissement.
Le courant de sortie de ce capteur, quand T=360K, est naturellement affecté par
la température et sa valeur atteint 1.7µA, une valeur qui reste constante pendant
l’échelon de tension (c’est à dire pendant que la température est maintenue élevée).
Ce résultat souligne la sensibilité de ce capteur de vieillissement à la température,
un facteur à prendre en compte lors de l’emplacement de ce dernier dans un circuit.
La courbe de Iout de ce capteur montre aussi une chute brève du courant au moment
de l’application de l’échelon de température. Cela est dû à la constante de temps
thermique du silicium et au temps de propagation du flux de chaleur au sein du
capteur de vieillissement d’un transistor à l’autre. En réalité, dans le "layout" du
capteur, les transistors sont à des distances différentes par rapport à la source de cha-
leur (i.e par rapport à la résistance chauffante) et donc à l’instant t= 300s, lorsque
l’échelon de tension est appliqué, les transistors n’ont pas tous la même température
effective (calculée à travers leurs terminaux thermiques) et cela affecte la différence
entre les courants I1 et I2, et donc Iout. Ce dernier chute, pendant une durée brève
proche de 250ms, directement liée à la constante de temps thermique du silicium.

La deuxième simulation que nous avons effectuée, reportée dans la figure 6.12
est celle des courants de sortie Iout des deux capteurs en fonction du temps, pour
la même durée que précédemment (1600s équivalent à 20 ans) et avec le même
échelon de tension appliqué sur la résistance. Dans cette simulation, les modèles de
transistors utilisés sont des modèles électriques "T_étendu" qui tiennent compte de
la dégradation par porteurs chauds "CHC". Ce résultat de simulation montre bien la
dérive de Iout qui a lieu au cours du temps. En effet, la dérive de Iout pour le capteur
placé au bord de la puce, où la température est maintenue à 300K durant toute
la durée de la simulation, dérive plus rapidement, durant l’échelon de température,
que celui qui est placé près de la résistance chauffante. Sa dérive totale, durant
toute la durée de simulation, est de 1.9µA. La vitesse de dérive de ce courant est
plus importante au début, car elle est dépendante de Iout qui, lui même se dégrade
au cours du temps et donc la vitesse de sa dérive diminue au cours du temps. Le
courant de sortie du capteur placé près de la résistance chauffante, se dégrade moins
rapidement lors de l’échelon de la température. Sa valeur diminue uniquement de
0.12µA durant la durée de l’échelon. Après l’échelon, quand la température diminue
(t=1100s) la vitesse de sa dérive redevient importante et sa valeur diminue de plus
que 0.7µA pendant l’intervalle de temps [1100s-1600s]. Durant cet intervalle de temps
la vitesse de sa dérive est plus importante que celle du capteur placé loin de la source
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6.2 Simulations électrothermiques tenant compte du vieillissement

de chaleur, car la valeur de Iout est plus importante.
Ce résultat est conforme à notre modélisation, car, comme prédit par la théorie et
par notre modèle (c.f section 5.3.1), la dégradation par porteur chaud est moins
importante à des températures plus élevées.

Figure 6.11 – Le courant de sortie des deux capteurs de vieillissement, sans prise
en compte de la dégradation par CHC dans les modèles des transistors électriques
"T_étendu"

Figure 6.12 – Le courant de sortie des deux capteurs de vieillissement, avec prise
en compte de la dégradation par CHC dans les modèles des transistors électriques
"T_étendu"
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6.2 Simulations électrothermiques tenant compte du vieillissement

6.2.2 L’intérêt de la simulation électrothermique du capteur
de vieillissement

Le capteur de vieillissement a été conçu pour délivrer une image effective de la
dégradation du circuit (issue du phénomène du CHC ) vu qu’il sera fabriqué sur
le même substrat que le circuit à contrôler et par conséquent, il va avoir la même
histoire. Cependant, grâce à la simulation électrothermique du circuit sans prise en
compte du phénomène de CHC, nous avons montré que le courant initial Iout de ce
capteur est variable en fonction de la température de fonctionnement. Ce résultat
montre que le capteur présente un "offset" dépendant de la température.

Ensuite, grâce à la simulation électrothermique du circuit avec prise en compte
du phénomène de CHC, nous avons démontré que même fabriqué sur un même
substrat, la vitesse de dérive du courant de sortie Iout de ce capteur est variable en
fonction de son emplacement par rapport aux sources de chaleur et cela à cause de
sa sensibilité à la température.

Ces résultats soulignent l’intérêt de l’utilisation de notre outil de simulation
électrothermique avec des modèles électriques "T_etendu", qui tiennent compte des
mécanismes de dégradation, afin de détecter le vieillissement des circuits intégrés
sensibles à la température. Grâce à ces simulations, le concepteur sera capable de
choisir le meilleur emplacement pour le capteur de vieillissement, et éventuellement,
l’associer à un capteur de température pour avoir une indication sur le vieillissement
du circuit en fonction de la température de fonctionnement.

A notre connaissance, notre outil est jusqu’à ce jour l’unique outil de simula-
tion capable d’effectuer ce type de simulation dans un environnement de simulation
standard comme Cadence®.
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Chapitre 7

Validation expérimentale de la
modélisation de la dégradation par
CHC

Afin de valider notre modélisation et nos résultats de simulation du phénomène
de dégradation par CHC dans le cas des transistors NMOS, nous avons effectué
des mesures de vieillissement sur des transistors seuls en fonction de différentes
conditions de polarisation électrique et thermique. Nous avons conçu un circuit de
test composé de plusieurs transistors NMOS (le layout de la puce simulée est en
Annexe-C). Pour extraire les caractéristiques des transistors, nous avons utilisé un
banc de test composé d’un analyseur de paramètres Agilent 4156C, d’un support
de test Agilent 16088 et d’un PC avec un programme LabVIEW® que nous avons
adapté pour le traçage des caractéristiques du transistor à partir des données en
provenance de l’analyseur des paramètres.

7.1 Extraction de la caractéristique de sortie d’un

transistor seul soumis au phénomène de CHC

Nous avons commencé par l’extraction de la caractéristique du courant de sortie
Ids en fonction de la tension Vds pour des intervalles de stress différents appliqués
sur un NMOS de W

L
= 5µm

0.7µm
. Le transistor a été soumis à une tension Vds = 6V

et Vgs = 1.9V pendant des intervalles de temps (300s puis 100s). Après chaque
intervalle de stress, nous avons effectué des mesures (quasiment instantanées < 10s)
du courant Ids en fonction de Vds en faisant varier Vds de 0 à 6V avec Vgs = 1.9V . Le
résultat, reporté dans la figure 7.1 montre bien la dérive du courant Ids en fonction
de Vds après la phase de stress. Par exemple, pour Vds = 1V et Vgs = 1.9V , après
400s, le courant Ids dérive de 0.2mA. Ce résultat est conforme à note modèle où
Vth augmente et KP diminue durant la période du stress électrique. Le courant du
NMOS en régime de saturation, Ids = 1

2
.KP.W

L
(Vgs − Vth)

2, diminue donc avec le
stress.
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Figure 7.1 – La dégradation du courant Ids en fonction de la durée du stress pour
un NMOS de taille W

L
= 5µm

0.7µm
; avec un stress électrique Vgs = 1.9V et Vds = 6V

pour des périodes de stress de 0s, 300s et 400s

Figure 7.2 – Le comportement du courant de substrat (Isub en A) en fonction de la
durée du stress et des conditions de polarisation (Vds allant de 0 à 5V) d’un NMOS
de taille W

L
= 5µm

0.7µm
, avec un stress électrique Vgs = 1.9V et Vds = 6V , pour des

périodes de stress de 0s, 300s et 400s
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Mesure du courant de substrat Précédemment, dans la section 5.4, dans notre
modèle de NMOS T_étendu tenant compte du CHC, nous avons modélisé le cou-
rant de substrat comme un indicateur de vieillissement du transistor provenant des
porteurs chauds. En effet, ce courant se forme à partir des trous générés lors de l’io-
nisation par impact. Afin de vérifier que la dégradation du transistor provient bien
du phénomène de CHC et dans le but d’analyser le comportement de ce dernier en
fonction des conditions de polarisation, nous avons effectué la mesure du courant
de substrat en utilisant la même technique de mesure et avec les mêmes intervalles
de stress que précédemment pour un transistor de mêmes dimensions (W

L
= 5µm

0.7µm
).

Après chaque phase de stress, nous avons mesuré le courant de substrat pour des
valeurs de Vds variant de 0 à 5V pour une tension Vgs variant de 0 à 4V. Les me-
sures du courant de substrat pour un transistor de même taille sont reportées sur la
figure 7.2. Ces résultats sont bien en accord avec notre modèle. En effet, le courant
de substrat augmente (en valeur absolue) pour des tensions Vds et Vgs plus impor-
tantes. Aussi, après chaque phase de stress, le courant du substrat augmente pour
les mêmes valeurs de Vds et Vgs. Par exemple, le courant de substrat pour Vds=5V
et Vgs = 1.8V est de 0.47µA à t=0, puis égale à 0.58µA pour t= 300s puis atteint
0.6µA pour t=400s.

7.2 Mesure de la dérive des paramètres KP et Vth

7.2.1 Technique de l’extraction des paramètres KP et Vth

Dans le but d’extraire les paramètres KP et Vth, nous avons tracé la caractéris-
tique Ids en fonction de Vgs pour une tension Vds faible, égale à 100mV. Cette tension
nous garantit le fonctionnement du transistor en régime linéaire. Conformément au
fonctionnement du transistor dans ce régime, décrit par l’équation 7.1, la courbe
devrait être une droite pour Vgs > Vth + 100mV . En raison de la réduction de la
mobilité des porteurs avec Vgs , donc du KP du transistor, la réalité est autre et
le courant mesuré Ids n’est pas proportionnel à Vgs (c.f figure 7.5). Aussi, afin de
déterminer le KP du transistor pour un Vgs − Vth faible, correspondant à un cas
courant de polarisation, nous avons utilisé la procédure classique consistant à tracer
la tangente à la courbe Ids = f(Vgs) au point d’inflexion de cette courbe (c.f figure
7.5). La pente de cette tangente est égale à (KP.W

L
.Vds). Connaissant la taille du

transistor, la valeur de KP est alors extraite aisément à partir de la valeur de la
pente de cette droite.

Ids = KP.
W

L
.(Vgs − Vth −

V ds

2
).Vds (7.1)

Ensuite, l’intersection de la tangente avec la droite Ids=0, correspondant à Vgs =
Vth+

Vds

2
, permet de déterminer la valeur de Vth. Nous avons automatisé l’extraction

des paramètres KP et Vth grâce à un programme que nous avons développé sous
Matlab®.

La dérive de KP et Vth en fonction du stress électrique Les tensions ap-
pliquées pendant la phase de stress électrique sont : Vgs = 1.9V et Vds = 6V avec
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Procédure d'extraction de Vth et de KP pour un NMOS de W/L=5um/0.7um

Ids=f(Vgs)

d(Ids)=f(Vgs)

tang de Ids=f(Vgs)

 à d(Ids) max

V0=Vth+50mV

Ids=KP.(W/L).(Vgs-Vth-(Vds/2)).Vds

max(d(Ids))

Figure 7.3 – La procédure d’extraction des paramètres KP et Vth pour un NMOS
(W
L

= 5µm
0.7µm

), en mesurant la caractéristique Ids = f(V gs) pour Vds = 100mV , i.e en
mesurant la caractéristique du transistor en régime linéaire.

une durée de stress de 300s à chaque fois. Après chaque phase de stress de 300s,
une mesure du courant Ids en fonction de Vgs (variant de 0 à 3V) à Vds = 100mV
est effectuée d’une façon quasi-instantanée (<10s). Les résultats de ces mesures sont
reportés dans la figure 7.4. Ils montrent bien la dérive du courant Ids en fonction du
stress électrique. Par exemple, pour Vds = 100mV et Vgs = 2V , la dérive de Ids est
de 3, 25µA après 300s de stress électrique, de 10µA après 1500s et de 17µA après
3000s.

7.2.2 Extraction de la dérive des paramètres Vth et KP en
fonction du stress électrique pour des températures dif-
férentes

En utilisant la technique d’extraction des paramètres KP et Vth décrite dans
le paragraphe 7.2.1 et en utilisant les mêmes conditions de stress électrique que
précédemment (c’est à dire pendant la phase de stress le transistor est soumis à des
tensions Vgs = 1.9V et Vds = 6V pendant 300s et après chaque phase de stress, la
caractéristique Ids = f(Vgs) est relevée d’une façon quasi-instantanée pour Vds =
100mV ), nous avons extrait la dérive de ces deux paramètres pendant un intervalle
de stress total de [0,3000s] pour deux transistors NMOS de (W

L
= 5µm

0.7µm
) qui n’ont

pas été soumis à des conditions de stress électrique ou thermique auparavant.
Nous avons effectué ces mesures pour deux températures différentes (300K et 320K)
pour observer l’effet de la température sur la dérive de ces deux paramètres. La
température a été maintenue durant l’expérience à 320K à l’aide d’une enceinte
thermique qui a été fabriquée au laboratoire pour être montée sur le support de test
Agilent 16088.
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Figure 7.4 – Ids en fonction de Vgs sur des intervalles de stress cumulatifs de 300s
à 3000s appliqués sur un transistor NMOS de (W

L
= 5µm

0.7µm
). La phase de stress

correspond à Vgs = 1.9V et Vds = 6V .

La dérive de la transconductance KP Le résultat obtenu, reporté dans la
figure 7.5, est en accord avec la théorie. En effet, quelle que soit la température, KP
se dégrade en fonction de la durée stress électrique. Par exemple pour T= 300K, KP
s’est dégradée de 2(µA

V 2 ) sur chaque intervalle de stress de 300s. D’autre part, une
température plus élevée, T=320K, n’a pas d’influence sur la vitesse de dérive de la
transconductance KP. Nous avons trouvé quasiment la même dérive.
Ainsi, le paramètre KP ne dérive pratiquement pas avec la température, ce qui n’est
pas conforme à la prédiction de notre modèle. Dans notre modèle, la dérive de KP
est proportionnelle à l’augmentation de la densité d’états d’interface ∆Nit (équations
5.4, 5.5 et 5.6), tout comme la dérive de la tension de seuil Vth. D’autre part, ∆Nit

varie avec la température au travers du paramètre Vc(T ) = Vc0 .∆( T
T0
) (équations

5.12 et 5.15), paramètre lié à l’énergie d’activation que doit dépasser un électron
chaud pour créer un état d’interface. Dans notre modèle, nous avons considéré que
tous les états d’interface étaient de même nature. Or, ce n’est pas le cas. Les états
d’interface conduisant à la dérive de Vth correspondent aux électrons chauds ayant
suffisamment d’énergie pour passer la barrière de potentiel Si−SiO2 et se faire piéger
dans l’oxyde de grille. Ce sont les électrons les plus chauds, c’est-à-dire très fortement
énergétiques, et leur densité varie beaucoup avec la température. En effet, plus la
température augmente et plus le libre parcours des électrons diminue, conduisant à
une diminution de la densité des porteurs très fortement énergétiques (c.f. section
5.3.1), donc à une baisse de la dérive de Vth à forte température. En revanche, les
états d’interface à l’origine de la dérive de KP, situés dans le silicium, à l’interface
Si − Si02, demandent une énergie plus faible pour être créés, donc des électrons «
moins chauds ». La densité de ces électrons moins chauds est évidemment beaucoup
influencée par la température car le libre parcours moyen, même à température
élevée, est suffisant pour que ces électrons atteignent l’énergie requise. Ainsi la dérive
de KP est peu dépendante de la température. Pour pouvoir tenir compte de cette
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Figure 7.5 – La dérive de KP pour deux températures différentes T=300K et
T=320K pour des transistor NMOS de (W

L
= 5µm

0.7µm
) pendant un intervalle de stress

électrique de 3000s

différence entre les dérives de KP et de Vth, il faudrait simplement distinguer les
expressions de Vc(T ), c’est-à-dire l’équation 5.15, dans la formulation des dérives
de KP et de Vth. Plus précisément, il suffirait d’avoir Vc0 = Vc0KP

, une constante
pour la dérive de KP, et Vc(T ) = Vc0

T
T0

, l’expression de notre modèle actuel, pour la
dérive de Vth. Dans la suite de ce travail nous ne intéressons qu’à la variation de Vth

car c’est la dérive de ce paramètre qui varie en fonction de la température et qui se
recouvre dans des conditions électriques et thermiques particulières.

La dérive de la tension de seuil Vth Pour les mêmes conditions de stress et à
l’aide de la technique d’extraction détaillée dans 7.2.1, nous avons extrait le compor-
tement de Vth pour les mêmes transistors NMOS de (W

L
= 5µm

0.7µm
) pour les tempéra-

tures de fonctionnement T=300K et T=320K. Le résultat, reporté dans la figure 7.6,
montre l’augmentation de Vth en fonction de la durée du stress électrique. D’autre
part, ce résultat montre bien la différence entre les vitesses de dérive de Vth en fonc-
tion de la température. La dérive totale de Vth après 3000s de stress électrique pour
T=300K est de 116mV alors que sur cette même période et pour T=320K, cette
dérive n’est que de 34mV. Ces résultats sont en accord avec notre modélisation de
la dérive de Vth en fonction de la température, que nous avons détaillée dans 5.3.1,
car ils montrent bien que la température décélère la dérive de Vth.
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7.2 Validation expérimentale de la modélisation de la dégradation par CHC
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Figure 7.6 – La dérive de Vth pour deux températures différentes T=300K et
T=320K pour un transistor NMOS de (W

L
= 5µm

0.7µm
) pendant un intervalle de stress

électrique de 3000s

Dans ce chapitre, nous avons effectué des mesures de vieillissement par CHC d’un
transistor NMOS afin de valider en premier lieu notre modèle de dégradation par
porteurs chauds pour un transistor seul. Les résultats de mesure obtenus sont en
accord avec notre modèle car la dérive des paramètres Vth et KP en fonction des
conditions du stress électrique et thermique est conforme à la théorie et à notre
modèle de transistor NMOS "T_étendu" utilisé par l’outil de simulation électro-
thermique. En effet, ces résultats confirment la dégradation de la transconductance
KP en fonction du stress électrique. Cette dégradation est insensible à la tempéra-
ture. Par contre, la tension de seuil Vth augmente en fonction de la durée du stress
électrique et sa variation est dépendante de la température de fonctionnement : à
une température plus élevée, la vitesse de dégradation de Vth diminue. Ces mesures
représentent une première validation du comportement d’un transistor seul soumis
au phénomène de CHC. D’autres mesures plus compliquées peuvent être effectuées
pour d’autres structures de test (par exemple pour des structures comme le miroir
de courant ou comme le capteur de vieillissement simulé dans la section 6.2). Ce-
pendant, les mesures de vieillissement demandent beaucoup de temps et nous nous
sommes arrêtés à ce stade concernant le vieillissement par CHC afin de consacrer le
temps restant à la troisième partie de ce travail de thèse portant sur la simulation
électro-thermo-mécanique des circuits intégrés.
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Conclusion sur la partie 2

Dans cette partie, nous avons présenté notre modèle compact "T_étendu" de
transistor MOS tenant compte du phénomène des porteurs chauds. Nous nous sommes
intéressés à ce mécanisme de dégradation car c’est un phénomène de fiabilité ma-
jeur pour les transistors NMOS en circuits analogiques, circuits sur lesquels nous
travaillons. Ce phénomène se produit en régime de saturation et il en résulte la
variation des paramètres (Vth et KP) du transistor. En plus du phénomène de dé-
gradation par porteurs chauds, nous avons modélisé le phénomène de recouvrement
de la tension de seuil Vth, après dégradation, qui a lieu à une tension Vds importante
et Vgs négative. Pour établir le couplage entre la température et la dégradation par
porteurs chauds, nous avons utilisé le modèle électrique "T_étendu". Le phénomène
de dégradation est plus marqué à des températures moins élevées. Inversement, le
phénomène de recouvrement de Vth est accéléré par la température. Notre modèle,
développé en Verilog-A a été validé en simulation sous l’environnement de CAO
CADENCE® au niveau transistor seul, puis au niveau circuit à travers la simu-
lation d’un capteur de vieillissement. Nos résultats de mesures, présentés dans le
dernier chapitre, à savoir le comportement du courant de substrat à des tempéra-
tures différentes et la variation des paramètres Vth et KP, sont en accord avec nos
résultats de simulation et par conséquent avec notre modèle. En prospective de ce
travail, il serait intéressant de modéliser d’autres phénomènes physiques qui peuvent
affecter la fiabilité des circuits électriques, comme par exemple le phénomène NBTI,
mécanisme de dégradation affectant les transistors CMOS utilisés en circuits numé-
riques. La suite de notre travail sera consacrée à l’extension des fonctionnalités de
notre outil de simulation électrothermique vers la multi-physiques : la simulation
électro-thermo-mécanique.
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Troisième partie

Le simulateur
électro-thermo-mécanique
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Introduction

Comme nous avons déjà expliqué dans le chapitre 4, notre objectif est de rendre
la simulation multi-physiques de circuits intégrés possible dans un environnement
de CAO standard, l’environnement Cadence® dans notre cas. Nous rappelons que
pour un circuit intégré, les principales physiques à simuler peuvent êtres réduites
essentiellement à trois physiques : l’électrique, la thermique et la mécanique. L’en-
vironnement de simulation multi-physiques des circuits intégrés doit permettre au
concepteur de simuler ces aspects de façon indépendante ou couplée.

Précédemment, nous avons présenté l’outil de simulation électrothermique (pa-
ragraphe 4.1). Cet outil permet le couplage des comportements électrique et ther-
mique du circuit (i.e couplage électro-thermique dans la figure 4.1.1). Par la suite,
nous avons présenté la modélisation de la dégradation du comportement électrique
des transistors MOS par CHC, un des phénomènes importants à évaluer dans le
cadre de la fiabilité des circuits intégrés. En outre, le couplage entre la simulation
électrique du vieillissement et l’aspect thermique a été établi à travers la dépendance
du phénomène de CHC à la température.

Cette nouvelle partie, composée de trois chapitre est consacrée à la modélisation
et à la simulation de la troisième physique à considérer : la simulation du compor-
tement mécanique des CIs. Le premier chapitre est consacré à l’introduction des
notions essentielles à la compréhension de la suite du manuscrit. Il introduit les lois
de Kirchhoff généralisées et la simulation multi-physiques au niveau circuit en uti-
lisant le langage Verilog-A. Dans le deuxième chapitre, nous détaillons le principe
de la simulation électro-thermo-mécanique, les méthodes que nous avons adaptées
pour transformer le réseau thermique utilisé par le simulateur électrothermique en
un réseau thermo-mécanique. En outre, nous allons détailler les équations thermo-
mécaniques que nous avons implémentées afin de modéliser les déformations méca-
niques des CIs en fonction de la température. Enfin, dans le dernier chapitre, nous
commençons par présenter les résultats des simulations électro-thermo-mécaniques
d’un seul cube de Si en les comparant avec les résultats de simulation utilisant l’outil
de référence COMSOL-Multiphysics®. Ces premiers résultats vont nous permettre
de valider notre modèle thermo-mécanique. Ensuite, nous présentons les résultats de
simulation électro-thermo-mécanique, les cartes thermiques et les cartes de déplace-
ment, d’un circuit composé de deux matériaux (Si et SiO2) et d’un composant de
puissance. Finalement, nous présentons les résultats de simulation électro-thermo-
mécanique d’un deuxième circuit composé aussi d’une couche de Si et d’une couche
de SiO2 mais avec un maillage muti-résolution du réseau thermo-mécanique. Nous
clôturons cette partie par une conclusion et par nos prospectives pour améliorer la
modélisation thermo-mécanique.
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Chapitre 8

Lois de Kirchhoff généralisées et
simulation multi-physiques au niveau
circuit

8.1 Les lois de Kirchhoff généralisées

L’outil de simulation électro-thermo-mécanique que nous avons développé est
utilisé dans l’environnement de CAO Cadence®, en utilisant comme solveur le si-
mulateur Spectre® qui est un simulateur des lois de Kirchhoff généralisées. Il permet
d’effectuer des simulations électriques, thermiques et mécaniques en même temps en
utilisant différents réseaux qui sont tous régis par les mêmes lois. Ces lois sont basées
sur les grandeurs généralisées qui sont "l’effort" et "le flux" appliquées à un système
à travers des terminaux (voir figure 8.1). Ces lois sont résumées par :

• Sur un nœud reliant plusieurs terminaux, la somme des flux entrants est égale
à la somme des flux sortants et la somme des efforts est nulle,

• Sur un terminal donné, il n’est possible d’imposer qu’une grandeur généralisée
(c’est à dire un flux ou un effort),

• Des conditions aux limites du système simulé sont nécessaires pour la résolution
du système d’équations obtenu.

Figure 8.1 – Notion de flux et d’effort dans le cas général

103



8.1Lois de Kirchhoff généralisées et simulation multi-physiques au niveau circuit

Figure 8.2 – Notion de flux et d’effort dans le cas d’un système électrique

Figure 8.3 – Notion de flux et d’effort dans le cas d’un système thermique

En statique, les flux et les efforts sont des constantes. Cependant, ils peuvent être
dépendants du temps si les conditions aux limites appliquées dépendent du temps :
c’est le fonctionnement en dynamique.

8.1.1 Les lois de Kirchhoff généralisées en électricité

Dans le cas d’un réseau électrique simple (voir figure 8.2), le composant peut être
représenté par une résistance, le flux par le courant parcourant la maille et l’effort
par les tensions V1 et V2 aux bornes de la résistance. Les branches électriques du
circuit représentent les terminaux. Les conditions aux limites sont déterminées par
l’application d’une source de tension (application d’un effort) ou d’une source de
courant (injection d’un flux). Les lois de Kirchhoff se traduisent par le fait que la
somme des courants (entrants ou sortants) en un nœud est nulle et que la somme
des tensions le long d’une maille est nulle aussi.
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8.2Lois de Kirchhoff généralisées et simulation multi-physiques au niveau circuit

Figure 8.4 – Notion de flux et d’effort dans le cas d’un système mécanique

8.1.2 Les lois de Kirchhoff généralisées en thermique

Dans le cas d’un réseau thermique simple (voir figure 8.3), le composant peut
être représenté par une résistance thermique, le flux est représenté par le flux de
chaleur parcourant la maille, les températures Temp1 et Temp2 représentent les
efforts. Les branches thermiques du circuit représentent les terminaux. La source de
température fixe les conditions aux limites. Il est aussi possible d’injecter un flux de
chaleur comme conditions aux limites. En un nœud, la somme des flux thermiques
entrants ou sortants est nulle.

8.1.3 Les lois de Kirchhoff généralisées en mécanique

Dans le cas d’un réseau mécanique simple, en 1D (voir figure 8.3) : le composant
est représenté par un ressort, le flux est représenté par la force appliquée sur la
masse ~F , qui se transmet à travers le ressort jusqu’au point d’attache "mur" de
ce dernier. L’effort est représenté par le déplacement ∆x. Les terminaux sont les
liaisons (ressort-masse) et (mur-ressort). Le mur dans cet exemple fixe les conditions
aux limites (∆x = 0). Il est aussi possible d’appliquer une force (injection d’un flux)
comme conditions aux limites.

8.2 La modélisation multi-physiques en Verilog-A

Pour construire les modèles (électrique, thermique et mécanique), nous avons eu
recours au langage Verilog-A. Ce langage a l’avantage d’être compatible avec l’envi-
ronnement de CAO Cadence®. En outre, c’est un langage parfaitement adapté pour
la description des systèmes multi-physiques. En effet, les différentes disciplines dans
la bibliothèque du langage Verilog-A nous permettent de décrire un système multi-
physiques en utilisant une discipline adaptée pour chaque modélisation (électrique,
thermique et mécanique). Ces disciplines sont basées sur les lois de Kirchhoff généra-
lisées et sur l’analogie électrique-thermique-mécanique. Il est donc possible d’utiliser
directement la discipline qui correspond à la physique décrite dans le modèle. Par
exemple, pour nos modèles thermiques, nous avons utilisé la discipline Thermal pour
que la température Temp(x) représente l’effort et pour que le flux de chaleur, i.e. la
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8.3Lois de Kirchhoff généralisées et simulation multi-physiques au niveau circuit

Terminal (x) Effort Flux

Électrique (Electrical)
Potentiel électrique

V(x)
Courant électrique

I(x)

Thermique (Thermal) Température Temp(x)
Puissance thermique

Pwr(x)

Mécanique
(Kinematic) Déplacement Pos(x) Force F(x)

Table 8.1 – Les disciplines utilisées pour la description des systèmes : électrique,
thermique et mécanique en Verilog-A

puissance thermique Pwr(x), représente le flux. De la même manière, pour la méca-
nique, en utilisant la discipline Kinematic, le déplacement Pos(x) (c’est à dire ∆x)
représente l’effort et le flux est représenté par la force F(x) (voir le tableau 8.1).
Un autre atout du Verilog-A, c’est qu’il nous offre la possibilité d’avoir plus qu’un
degré de liberté pour un nœud donné. Une force et un déplacement dans l’espace
tridimensionnel peuvent donc être modélisés par trois composantes chacun.

8.3 Le couplage entre les différents réseaux pour la

simulation multi-physiques au niveau circuit

De la même façon qu’un composant électrique est décrit en faisant appel aux
différentes physiques qui sont principalement : l’électrique, la thermique et la méca-
nique, il est possible de décrire le comportement muli-physiques d’un circuit complet
en utilisant des réseaux qui modélisent le comportement de chacune de ces physiques.
Ces réseaux sont par la suite couplés pour simuler le comportement réel du circuit
en tenant compte de l’effet induit d’un réseau sur l’autre.
Dans notre travail et jusqu’à maintenant, nous avons présenté le réseau thermique qui
est relié aux modèles électriques T_étendus des transistors . Ces modèles prennent
en compte aussi le phénomène de CHC en fonction de la température. Nous pouvons
dire qu’un couplage est établi car : la puissance électrique d’un composant est injec-
tée dans le réseau thermique, et la température calculée grâce au réseau thermique
est renvoyée au composant pour le calcul de ses paramètres en fonction cette tempé-
rature effective (voir figure 8.5). Ce couplage est un couplage fort car il fonctionne
dans les deux sens et un même simulateur, Spectre®, est utilisé pour la simulation
des deux réseaux (voir les différents types de couplage en 4.1.2).

Les problèmes thermiques, en plus d’engendrer des défaillances du comportement
électrique, engendrent des problèmes de déformations et de contraintes mécaniques.
En effet, les gradients thermiques importants issus des puissances dissipées par la
puce et conduisant à de la dilatation engendrent des contraintes mécaniques. Des
matériaux différents sont utilisés pour la fabrication des circuits (silicium, diélec-
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Figure 8.5 – Le couplage électro-thermo-mécanique

trique, métal,...etc) et pour le boîtier (soudure, polymère ...etc). Ces matériaux ne
réagissent pas de la même façon face à la température, à cause de leurs coefficients
de dilatation thermique différents (CTE). Cela est à l’origine de l’apparition de
contraintes mécaniques lorsque la puce électronique chauffe [114], nous parlons ici
de couplage thermique-mécanique (lien 2 dans le couplage thermo-mécanique dans
la figure 8.5).
Les contraintes mécaniques résultantes peuvent engendrer soit la défaillance directe
du circuit si les déformations deviennent très importantes [115, 116], soit la dé-
gradation des caractéristiques électriques à cause de la piézorésistivité de certains
matériaux comme le silicium : nous parlons dans ce dernier cas d’un couplage
mécanique-électrique, (lien 1 du couplage électromécanique dans la figure 8.5). Il
est donc primordial d’évaluer les contraintes mécaniques résultantes des variations
de température de la puce dès les premières étapes de conception des CIs, notam-
ment dans les circuits possédant un ou plusieurs composants dissipant une puissance
non négligeable. Dans le chapitre suivant, nous allons présenter notre principe de
simulation électro-thermo-mécanique dans l’environnement Cadence®.
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Chapitre 9

La simulation
électro-thermo-mécanique

Le principe de simulation électro-thermo-mécanique est similaire à celui de la si-
mulation électro-thermique. Un script développé en SKILL® permet à partir de
l’analyse du layout de générer un réseau de Kirchhoff d’éléments finis thermo-
mécaniques. Le réseau généré modélise les comportements thermiques et mécaniques
des différentes couches du circuit simulé. Ce réseau thermo-mécanique peut être vu
comme deux réseaux l’un thermique et l’autre mécanique reposant sur les mêmes
éléments finis géométriques. Chaque nœud des éléments correspond à un terminal
thermique et un terminal mécanique. En même temps, dans le schéma original du
circuit, les modèles électriques "T_étendus" des composants (détaillés en 4.1) et
qui possèdent des terminaux thermiques sont générés et reliés au réseau thermo-
mécanique à l’aide des entités d’interface (voir figure 9.1) via les terminaux ther-
miques. Dans ce travail de thèse, nous n’avons pas inclus dans les modèles électriques
des transistors les effets piézorésistifs. Si tel avait été le cas, nous pourrions alors
parler de modèles compacts "TM_étendus" contenant des terminaux thermiques et
mécaniques. Par la suite, l’ensemble constitué :

• du schéma électrique contenant des modèles électriques "T_étendus",

• des réseaux thermique et mécanique couplés et fusionnés en un même réseau
que nous appelons réseau thermo-mécanique,

• des entités d’interface reliant chaque composant électrique "T_étendu" à l’en-
semble des éléments finis (thermiques et mécaniques) qui le modélisent,

est simulé à l’aide du simulateur Spectre® comme un schéma de circuit électrique
conventionnel dans l’environnement de CAO Cadence®.

9.1 Du réseau thermique au réseau thermo-mécanique

Afin d’intégrer la simulation des contraintes et des déformations mécaniques,
nous avons transformé le réseau thermique généré par le simulateur électrothermique
et composé d’éléments finis thermiques en un réseau thermo-mécanique. En d’autres
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9.1 La simulation électro-thermo-mécanique

Figure 9.1 – La génération du réseau électro-thermo-mécanique : A)- Construction
du Layout à partir du schéma électrique. B)- Maillage du réseau thermo-mécanique
selon le Layout. C)- Génération à partir d’un script en SKILL® du réseau thermo-
mécanique. D)- Modèle de l’élément fini thermique. E)- Modèle de l’élément fini
mécanique.
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9.2 La simulation électro-thermo-mécanique

termes, ce réseau représente les réseaux de Kirchhoff thermique et mécanique couplés
et fusionnés en un seul réseau de Kirchhoff. Les éléments finis constituant ce réseau
ne modélisent plus que le comportement thermique du matériau mais modélisent en
même temps les comportements thermiques et mécaniques en interaction (figure 9.1).

Nous avons choisi de fusionner ces réseaux en un seul réseau thermo-mécanique
car les gradients de température et de contraintes mécaniques sont liés. En effet,
les zones où il y a des sources de chaleur représentent les zones où il y a des fortes
contraintes mécaniques. Cela nous a permis l’utilisation d’un seul réseau, maillé
d’une seule façon, pour ces deux physiques. Par la suite, ce réseau de Kirchhoff
est simulé à l’aide d’un seul noyau de simulation, Spectre®, dans notre cas. Ce
noyau de simulation effectue la résolution des PDEs des trois physiques à simuler,
i.e l’électrique, la mécanique et la thermique. Cette méthode de simulation est la
méthode de simulation directe que nous avons déjà présentée dans la section 4.1.2.
Dans notre cas, elle s’impose naturellement par rapport à la méthode de relaxation
(couplage faible et multi-disciplinaire, cf section 3.3.1) car lorsqu’il y a plus de deux
physiques à simuler cette dernière devient très coûteuse, surtout en termes de temps
de simulation.

Un autre facteur technique qui nous a permis de remplacer l’élément fini ther-
mique par l’élément fini thermo-mécanique est le caractère multi-physiques du lan-
gage de description Verilog-A. Comme nous l’avons déjà introduit en 8.2, ce langage
permet de décrire en un seul modèle plusieurs physiques en utilisant les disciplines
correspondantes. En effet, afin d’implémenter les équations thermiques et méca-
niques dans le modèle de l’élément fini thermo-mécanique, nous avons utilisé les
disciplines thermique "Thermal" et mécanique "Kinematic" que nous avons déjà
présentées dans le tableau 8.1.

9.2 Le réseau thermo-mécanique

Plus le matériau est proche d’une source de chaleur, plus les gradients de di-
latation et les contraintes mécaniques et thermiques sont importantes. Aussi, afin
d’améliorer la précision des résultats sans un nombre trop grands de nœuds et éviter
des temps de simulation prohibitifs, il est primordial de mailler finement les zones
à fortes contraintes mécaniques/thermiques. En conséquence, une fois le Layout du
circuit réalisé, les différentes couches du circuit (Si, SiO2, matériau utilisé pour l’en-
capsulation. . . ) sont maillées en un ensemble d’éléments parallélépipédiques de di-
mensions configurables. Ce maillage multi-résolutions adaptent la taille des éléments
en fonction de leur proximité à une ou plusieurs sources de chaleur. Les éléments
qui sont situés dans une zone couverte par un composant dissipant une puissance
électrique importante sont maillés plus finement. En revanche, le maillage devient
de plus en plus grossier plus on s’éloigne des sources de chaleur.

Une méthode empirique attribuant des zones d’influence de la source de chaleur a
été utilisée par Jean Christophe Krencker quand il a développé le simulateur électro-
thermique [9]. Comme nous avons gardé le même principe de maillage pour le réseau
thermo-mécanique, nous expliquons brièvement la stratégie mise en place dans le
paragraphe suivant.
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9.2 La simulation électro-thermo-mécanique

Figure 9.2 – La modélisation thermique d’un circuit composé de plusieurs couches

9.2.1 Le maillage utilisé pour la génération du réseau thermo-
mécanique

Pour simuler un circuit en 3D, nous utilisons un empilement de couches techno-
logiques. Par exemple, dans la figure 9.2, le système à simuler est composé de trois
couches différentes (Silicium, boîtier et PCB) constituant ce que nous appelons le
pavé droit V0. Les propriétés thermiques : la capacité et la résistance thermiques de
chacune des couches est fixée par l’utilisateur en éditant les propriétés de la couche.
Dans cette modélisation, le transfert de chaleur est supposé avoir lieu par conduction
car l’évacuation de chaleur par convection est en général très faible. Nous considé-
rons aussi dans cette modélisation que le transfert de chaleur a lieu vers le bas de
la puce et que le reste des faces sont supposées adiabatiques. Une fois les propriétés
des couches saisies, le maillage du bloc est réalisé par la procédure suivante [9] :

• D’abord, une première simulation électrique standard est exécutée pour dé-
terminer les sources de chaleur et leur attribuer une zone d’influence en trois
dimensions. Ces zones d’influences (figure 9.3) sont définies de manière em-
pirique en fonction de la densité de puissance et des dimensions des sources
de chaleur en utilisant un algorithme que nous détaillons un peu plus loin.
Parmi ces sources de chaleur, on ne retient que celles dissipant une puissance
considérée comme significative, le seuil étant fixé par l’utilisateur.

• Ensuite, les boîtes englobantes de chacune des couches sont assemblées en un
pavé droit que nous appelons V0.

• Lors d’une première passe, le volume V0 est découpé selon les bords de cha-
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cune des couches et selon le bord des sources de chaleur dominantes dont on
connait l’emplacement à partir du layout du circuit. De plus, lors de cette
passe, un maillage grossier et constant est également appliqué. La taille des
mailles constantes est pré-configurée dans le script SKILL® par l’utilisateur
(phase 1 de la figure 9.4).

• Lors d’une deuxième passe, une boucle de raffinement est utilisée. A chaque
itération, les volumes recouverts par une zone d’influence sont subdivisés en
huit sous-volumes. Cette boucle se termine dès que les dimensions des arêtes
des volumes atteignent leur taille minimale pré-configurée par l’utilisateur.
L’algorithme génère un maillage dont les dimensions des mailles augmentent
de manière progressive lorsqu’on s’éloigne de la source de chaleur (phase 2 de
la figure 9.4).

• Lors d’une dernière passe, les volumes recouverts par les bords des sources de
chaleur sont subdivisés selon ces mêmes bords. Ainsi, chaque source de chaleur
est représentée par un nombre entier de volumes élémentaires (phase 3 de la
figure 9.4).

Figure 9.3 – La définition de la source de chaleur et sa zone d’influence

Le calcul des zones d’influence La première étape de l’algorithme de maillage
est l’identification des zones de maillage fin, c’est à dire les zones où une forte puis-
sance électrique est dissipée. Pour ce faire, l’utilisateur doit effectuer une simulation
DC afin de calculer les puissance électriques dissipées par les composants utilisés.
Selon les puissances dissipées et la taille des composants, les zones d’influence sont
ensuite calculées via l’algorithme empirique suivant :

Le circuit électrique simulé est considéré de longueur Lcircuit et de largeur Wcircuit

possédant n composants de longueur Li, de largeur Wi et dissipant une puissance
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Première passe :

Maillage constant de 

dimension M

Deuxième passe: 
Raffinement du maillage 

dans la zone d'influence

Troisième passe: 

Subdivision des volumes 

recouverts par les sources 

de chaleur

✁

Figure 9.4 – La procédure du maillage [9]
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Pi. La puissance maximale dissipée par un composant est égale à Pmax. Une zone est
considérée comme une zone de chaleur si le rapport Pi

Pmax
est supérieur à 1%. Nous

considérons alors qu’une source de chaleur de dimensions (Xmin, Ymin, Z)(Xmax,
Ymax, Z) possède une zone d’influence (Xmin - ZIxy, Ymin - ZIxy, Z - ZIz)(Xmax +
ZIxy, Ymax + ZIxy ;Z) comme schématisé dans la figure 9.3. Un premier maillage
(passe numéro 1 , voir figure 9.4) constant est effectué pour tout le volume du
circuit, les mailles cubiques obtenues sont de dimension M, la valeur minimale de M
est définie à 10% du minimum entre Lcircuit et Wcircuit.

Lors de l’affinage du maillage (phase 2 de la figure 7.15), la taille minimale des
mailles du circuit est d’abord configurée à 0,2% du minimum entre Lcircuit et Wcircuit,
ce qui permet d’avoir un facteur 50 entre le rapport des tailles de mailles maximales
et minimales.

Ensuite, les dimensions ZIxy et ZIz de la zone d’influence sont calculées suivant
ces équations :

ZIxy = Min(Wi;Li;M).
Pi

2.Pmax

(9.1)

ZIz = Min(Wi;Li) + ZIxy (9.2)

Ces équations empiriques établissement une relation entre la largeur, la longueur
et l’épaisseur de la maille afin d’avoir des mailles d’allure la plus proche possible
du cube. Ceci permet de modéliser un flux de chaleur homogène dans toutes les
directions (isotropie du flux).

Un compromis a été trouvé en prenant un facteur 50 entre la taille maximale et
la taille minimale des mailles. Cela permet d’atteindre la taille finale des mailles au
maximum au bout de six passes de raffinement du maillage. Enfin, à partir de la
troisième passe, l’algorithme de maillage utilisé réduit la taille de la zone d’influence
en divisant ses dimensions (ZIxy et ZIz) par deux à chaque passe suivante. Ainsi,
le nombre d’éléments thermiques créé après la troisième passe augmente moins ra-
pidement, ce qui nous permet d’obtenir un compromis entre le nombre d’éléments
et la finesse du maillage.

Une fois toutes les pré-configurations effectuées et selon la procédure de maillage
que nous venons de décrire, le sous-réseau thermo-mécanique est finalement généré
automatiquement dans la même vue que celle du réseau électrique "T_étendu" (i.e
schematic). L’utilisateur a également la possibilité de visualiser le maillage généré
sur les surfaces des étages ou couches assemblés.

9.2.2 Le modèle de l’élément fini thermique

Le transfert de chaleur dans le silicium est supposé se produire par conduction
suivant l’équation [9] :

σth.∆T +Q = c.
δT

δt
(9.3)

où σth est la conductivité thermique du matériau [W.m−1.K−1], ∆T est le Lapla-
cien de température, Q est le flux de chaleur total généré dans le matériau [W.m−3]
et c est la capacité calorifique du matériau [J.M−3K−1]. Par analogie avec l’électri-
cité, un élément du matériau peut être considéré en même temps comme un élément
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Figure 9.5 – Le réseau de Cauer linéaire [10]

conducteur (similaire à une résistance) qui peut stocker la chaleur (similaire à une
capacité). Afin de modéliser le comportement thermique d’un seul élément fini, un
réseau de Cauer étendu en 3D a été adopté (un exemple du réseau de Cauer linéaire
(1D) est schématisé par la figure 9.5). Ce type de réseau a été choisi parce qu’il
représente une modélisation qui conserve une signification physique (les résistances
et les capacités ont des valeurs physiques) contrairement à d’autres types de ré-
seau, comme le réseau de Foster par exemple où les résistances et les capacités sont
purement mathématiques et peuvent prendre des valeurs négatives.

Par conséquent, comme représenté sur la figure 9.6, un élément fini thermique
peut être modélisé par :

• Douze résistances thermiques (Rth) qui sont placées sur les arêtes de l’élément
cubique,

• Huit condensateurs (Cth) qui sont reliés aux sommets de l’élément cubique.

Dans ce modèle, Rth et Cth s’expriment selon les équations suivantes :

Rth =
4

σth

.
L

S
(9.4)

Cth = c.
V

8
(9.5)

où Rth est une des quatre résistances en parallèle sur une arête commune, Cth

est une des huit capacités connectées sur un sommet commun, L est la longueur
de l’arête, S est la face correspondante, et V est le volume de l’élément fini. Il est
possible de paramétrer chaque élément pour modéliser tout type de matériau (Si,
SiO2, Al, Cu ...), il suffit de préciser les paramètres Rth et Cth correspondants.

Nous rappelons que dans le schéma électrique du circuit, les modèles convention-
nels de transistors sont remplacés par des modèles compacts électriques "T_étendu"
possédant un port thermique supplémentaire afin de les relier au réseau thermique.
Par conséquent, la température utilisée dans le calcul des paramètres du transistor
n’est pas constante mais calculée grâce au réseau thermique.
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Modèle de l'élement fini thermique

Résistance

Capacité

Figure 9.6 – L’élément fini thermique

9.2.3 Le modèle de l’élément fini mécanique

Nous nous sommes intéressés dans ce travail aux déformations mécaniques de
l’élément qui sont supposées avoir lieu dans le matériau à cause de l’élévation de la
température et qui sont soumises aux lois de déformations générales qui régissent le
comportement mécanique d’un solide. Nous décrivons ces lois dans les paragraphes
suivants en supposant que les déformations modélisées sont assez faibles pour les
considérer comme élastiques et linéaires, ce qui est le cas en pratique dans une puce.
En effet, dans le cas contraire, les déformations seraient telles que la puce serait
endommagée irréversiblement.

Trois lois sont nécessaires pour modéliser (1) la déformation mécanique élastique
(loi de Hooke), (2) l’interaction thermo-mécanique (loi de dilatation), et (3) les as-
pects dynamiques (loi de la dynamique).

La loi de Hooke
Nous supposons ici un solide de forme cubique

1. Les déformations longitudinales et les contraintes normales

Quand l’élément solide subit une déformation selon un axe, il en résulte une
réaction, similaire à une force de rappel s’opposant à la force F à l’origine de la
déformation (comme schématisé par la figure 9.7). Pour des petites déformations, la
loi de Hooke stipule que la déformation longitudinale est proportionnelle à la force
F :

F = K(l − l0) = ES.ǫl (9.6)

⇔ σh = E.ǫl (9.7)
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Figure 9.7 – Schéma des déformations élastiques provoquées par une contrainte de
traction normale σxx

où :

• l0 est la longueur initiale de l’arête, l est la nouvelle longueur de l’arête (l− l0
peut être x− x0, y − y0 ou z − z0)

• S est l’aire de la surface sur laquelle s’applique la force, exprimée en m2

• K est la raideur du matériau, exprimée en N.m−1

• ǫl =
l−l0
l0

exprime la déformation longitudinale et est sans dimension. Il existe
trois déformations longitudinales, ǫxx, ǫyy et ǫzz selon que la déformation ait
lieu selon l’axe x,y ou z.

• Le coefficient E = K.l0
S

, appelé module d’élasticité ou module de Young du
matériau, s’exprime en MPa.

• σh = F
S

est la contrainte normale. Il existe trois contraintes longitudinales σxx,
σyy et σzz selon que la contrainte ait lieu selon l’axe x,y ou z.

2. Les déformations angulaires et les contraintes de cisaillement

Les contraintes normales, appliquées de manière perpendiculaire à une face de
l’élément solide, conduisent à des déformations longitudinales. Lorsqu’une contrainte
est appliquée tangentiellement à une face de l’élément, elle conduit à une déformation
angulaire de l’élément (c.f figure 9.8). La contrainte est le rapport de la force sur la
surface :

σc =
F

S
(9.8)
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Figure 9.8 – La contrainte de cisaillement en 2D

Où :

• σc est la contrainte de cisaillement, exprimée en Pascal. Il existe trois contraintes
de cisaillement, σxy = σyx, σxz = σzx et σyz = σzy selon que la déformation
angulaire ait lieu dans le plan xy, xz ou yz.

• F est la force tangentielle appliquée, exprimé en Newton,

• S est l’aire de la surface, perpendiculaire au plan de déformation, sur laquelle
est appliquée la force tangentielle, exprimée en m2

Dans le cas des matériaux solides élastiques, la contrainte de cisaillement σc est
reliée à la déformation angulaire γ (c.f. figure 9.8) par le module de cisaillement G :

τ = γ ·G (9.9)

Le module de cisaillent G est exprimé en MPa. Si la déformation angulaire est
faible, γ s’exprime directement par (∆l

l
), (c.f figure 9.8). Il existe trois déformations

angulaires γxy, γxz et γyz pour chacun des trois plans de l’espace.
Dans le cas de matériaux isotropes, le coefficient G est relié au module d’élasticité

E et au coefficient de Poisson ν par l’expression :

G =
E

2(1 + ν)
(9.10)

L’état de la contrainte en un point, exprimée par σxx, σyy, σzz, σxy = σyx, σxz = σzx

et σyz = σzy est d’un point de vue mathématique un tenseur [117]. De même, l’état de
déformation en un point, exprimé par ǫxx, ǫyy, ǫzz, ǫxy = ǫyx = γxy

2
, ǫxz = ǫzx = γxz

2
,

et ǫyz = ǫyz =
ǫyz
2

est un tenseur [117] .

La loi de la dilatation

Les déformations mécaniques de la puce sont dues principalement aux gradients
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de température importants qui sont à l’origine de l’expansion du volume du CI et de
l’apparition des gradients de contraintes. Ce comportement est traduit par la loi de
dilatation thermique. En effet, pour un matériau isotrope, la dilatation thermique
du matériau est exprimée par :

∆l = α.l0.∆T (9.11)

où α en [K−1] est le coefficient de dilatation linéaire, l0 est la longueur initiale de
l’arête de l’élément solide en [m] à la température ambiante T0, et ∆T = T − T0 est
la variation de la température en [K].

La loi de la dynamique

Pour tenir compte du comportement mécanique dynamique du solide, il faut in-
troduire la loi du mouvement de Newton en chacun des nœuds de l’élément :

mi.ü+ λ.u̇ =
∑

(Forces) (9.12)

où u est le déplacement du nœud, λ est le coefficient de friction du matériau, mi

représente la masse du volume du matériau attaché au nœud (1
8

de la masse totale
de l’élément) et

∑

(Forces) est la somme des forces appliquées au nœud i.

9.2.4 La modélisation de l’élément fini thermo-mécanique en
Verilog-A

Comme nos réseaux de Kirchhoff en thermique et en mécanique sont fusionnés,
nous avons modélisé les équations de déformations mécaniques présentées dans la
section précédente et les équations de la thermique (section 9.2.2) au sein du même
élément fini. L’avantage principal de la fusion des deux réseaux est l’utilisation de
la méthode de simulation directe. D’autre part, l’utilisation du même réseau permet
aussi de coupler directement les équations de la mécanique et les équations de la
thermique en utilisant une même variable pour la température dans le modèle de
l’élément fini thermo-mécanique.
Le langage utilisé pour notre modèle est le langage de description multi-physiques
Verilog-A. Afin d’implémenter le comportement mécanique, nous avons utilisé la dis-
cipline "Kinematic" décrite précédemment dans la section 8.2. Ceci nous a permis
d’implémenter directement nos équations en utilisant la fonction Pos(x) pour le cal-
cul de l’effort, correspondant au déplacement du nœud, et le flux F(x) qui représente
la force s’appliquant sur les nœuds, c’est à dire au sommet d’une arête (voir tableau
8.1).

La modélisation de la loi de Hooke

Dans notre modèle, nous supposons qu’à l’état initial, c’est à dire à température
initiale ambiante et sous aucune contrainte mécanique, les éléments finis sont alignés
le long des trois directions de l’espace (x, y, et z). Les contraintes normales, σxx, σyy

et σzz, agissent sur les faces de l’élément, dans les directions normales à celles ci. Les
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forces correspondant à ces contraintes sont exprimées par l’équation 9.7.
Au sein de l’élément, ces forces sont équivalentes à des flux à travers les arêtes, c’est
à dire à un flux longitudinal entre les deux sommets d’une arête. La force de traction
normale Fii dans une direction i, s’exprime par :

Fii = σii.
Si

4
(9.13)

=
Eii.Si

4
.ǫii (9.14)

où

• σii est la contrainte normale suivant l’axe i (i = x, y ou z),

• Eii [MPa] est le module d’élasticité du matériau, ou le module de Young le
long du même axe

• Si est l’air de la surface en [m2] de l’élément normale à l’axe i

• ǫii =
∆li
li

est la déformation longitudinale selon i

Étant donné que chaque face de l’élément partage ses quatre sommets avec les
cubes voisins, nous avons affecté un quart de la surface Si aux quatre arêtes de la face.
La déformation longitudinale ǫii est donnée par le changement relatif de la longueur
de l’arête de l’élément suivant l’axe i (voir figure 9.7). Nous pouvons considérer que
l’effet de la force de traction Fii est équivalent à un ressort uni-axial le long de l’arête
(x, y ou z). En conséquence, les stress normaux σxx, σyy et σzz sont modélisés par
douze ressorts uni-axiaux dans notre élément fini mécanique (figure 9.9).

Figure 9.9 – L’élément fini mécanique

Nous avons modélisé les contraintes de cisaillement de la même façon que les
contraintes normales, c’est à dire par les forces Fij représentées par des flux entrant
par un sommet i et sortant par un sommet j de l’élément fini.
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Figure 9.10 – La modélisation du cisaillement

La force Fij représente le flux à travers l’arête alignée selon l’axe j résultant de
la pression exercée selon la direction i sur la surface Sj (figure 9.10).
Nous avons utilisé les equations 9.8 et 9.9 pour décrire cette force de cisaillement à
chaque sommet de l’élément de la façon suivante :

Fij = σij.Sj (9.15)

= Gij.Sj.γij (9.16)

La petite déformation angulaire résultante γij = 2.ǫij est déterminée par :

γij =
∆li
lj

(9.17)

où ∆li est la différence des déplacements selon l’axe i des deux sommets de l’arête
j, et lj est la longueur de l’arête j (figure 9.10). Un exemple de modélisation de
la force de cisaillement, implémentée en Verilog-A pour un élément cubique dont
les sommets des arêtes (les noeuds) sont numérotés de 0 à 7 est présenté dans la
figure 9.11 (ligne 24). Dans cet exemple, la force de cisaillement (i.e une force de
cisaillement suivant l’axe des x conduisant à une déformation angulaire dans le plan
(yz)) entre les deux sommets 0 et 7 est calculée à partir du déplacement relatif entre
les nœuds 0 et 7.

Concrètement, dans cette modélisation, l’effet de la force de cisaillement Fij est
équivalent à l’effet d’un ressort de torsion attaché entre les arêtes adjacentes i et
j (figure 9.10). En utilisant cette équivalence, dans le modèle de l’élément fini mé-
canique, les contraintes de cisaillement σxy, σxz et σyz sont représentées par vingt
quatre ressorts de torsion : quatre ressorts pour chaque face (figure 9.9).

Modélisation de la dilatation thermique

Dans notre modèle, nous ne considérons que les forces et les contraintes internes
au sein de la puce encapsulée. Nous ne considérons pas les éventuelles forces externes
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qui pourraient être dues aux conditions de manipulation, i.e à l’application volon-
taire d’une force sur la puce. Nous supposons qu’à l’état initial le circuit est figé dans
une position fixe prise comme référence. Ceci étant, il ne serait pas difficile d’intro-
duire d’éventuelles forces externes par les conditions aux limites appliquées à notre
modèle. D’autre part, la contrainte intrinsèque au sein de la puce, pouvant résulter
de l’utilisation de matériaux différents, lors la fabrication est aussi considérée comme
nulle. Par conséquent, l’unique source de contrainte que nous avons considérée pro-
vient de la dilatation thermique des matériaux du CI. Cette dilatation thermique
est due principalement à l’échauffement du circuit suite à la puissance électrique
dissipée par effet joule.

En d’autres termes, le couplage thermique-mécanique a lieu via la dilatation. En
effet, le changement de la longueur de l’arête ∆l, calculée à partir de l’équation 9.11,
est à l’origine de la création d’une force d’expansion thermique le long de l’arête Fte.
Aussi, dans notre modèle, nous avons introduit sur chaque arête de l’élément une
force d’expansion uni-axiale provenant de la dilatation thermique ∆l de l’élément et
exprimée par :

Fte = Eii.Si.(
∆l

l0
) (9.18)

où Eii est le module de Young le long de l’arête i, Si est l’aire de la face de
l’élément, normale à l’arête i, avec i ∈ (x, y, z). Un exemple de modélisation de cette
force uni-axiale, due à la dilatation thermique, entre deux nœuds (nœud 0 et nœud
1 de l’élément fini) en Verilog-A est reporté dans la figure 9.11 (ligne 31). Dans cet
exemple, ∆l, le déplacement de l’arête (01) est modélisé à travers la fonction Pos(x)
en Verilog-A. La température est calculée comme la température moyenne de l’arête
à l’aide de la discipline Thermal et à travers la fonction Temp(x) (voir tableau 8.1),
cette même température provient de la résolution du réseau thermique.

9.2.5 Modélisation de la dépendance en température du mo-
dule de Young

Une autre dépendance en température que nous avons prise en compte dans notre
modèle, est la dépendance en température du modèle de Young, exprimée par :

E = E0(1 + CTE.∆T ) (9.19)

où E0 est le module de Young à la température ambiante et CTE est le coefficient
de dépendance thermique propre au matériau. Par exemple, pour le silicium (en
supposant que ce dernier est isotrope) le coefficient de Young en fonction de la
température T peut être modélisé par cette équation [118][119] :

E = 163, 8− 0, 0128.T (9.20)

Dans l’exemple de modélisation en Verilog-A de la force uni-axiale entre deux
nœuds (nœud 0 et nœud 1 de l’élément fini), schématisé par la figure 9.11, la dé-
pendance en température du module de Young a été prise en compte (ligne 37). La
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température T calculée à travers la fonction Temp(x) est la température moyenne
entre les deux nœuds (nœud 0 et nœud 1).

9.2.6 Modélisation de la déformation dynamique

Bien que la déformation mécanique de la puce soit principalement statique, nous
avons fait le choix de modéliser son comportement dynamique afin de rendre notre
modèle le plus largement applicable, c’est à dire le plus générique possible.
Afin de décrire le mouvement d’un sommet i de l’élément fini thermo-mécanique
dans une direction j, nous avons utilisé l’équation 9.12, représentant la seconde loi
de Newton, de la façon suivante :

Fdynij = mi.∆̈lij + λ. ˙∆lij (9.21)

où : la masse mi correspondant à un huitième de la masse totale de l’élément est
assignée à chaque sommet i, ∆lij est le déplacement du sommet i le long de la
direction j, λ est le coefficient de friction du matériau et Fdynij est la somme des forces
uni-axiales (equation 9.7) et des forces de cisaillement (equation 9.16) s’appliquant
au même sommet i selon la direction j.
Nous avons implémenté en Verilog-A cette équation pour chacun des nœuds de
notre modèle et cela dans les trois directions (x, y et z ). Par exemple, dans la
figure 9.11 (ligne 18), nous avons implémenté cette équation au nœud 0 selon l’axe
des x. Nous avons utilisé comme expliqué précédemment la fonction Pos(x) pour le
calcul des déplacements et la fonction ddt pour le calcul des dérivées temporelles
du déplacement. A noter que l’aspect dissipatif des forces de frottement au sein du
matériau revient à introduire des amortisseurs, un par arête, dans le modèle dans le
modèle de l’élément fini mécanique de la figure 9.9.

*

* *

En résumé, dans ce chapitre, nous avons décrit comment nous avons modélisé
les contraintes thermo-mécaniques résultantes de la dilatation du matériau au sein
d’un élément fini thermo-mécanique et nous avons montré comment l’ensemble des
équations ont été implémentées en Verilog-A. Dans le chapitre suivant, nous allons
présenter des résultats de simulations afin de tester la précision de cette description
comportementale et de présenter les capacités de notre outil de simulation.
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// Exemple d’équations de déformation d’un seul nœud : nœud 0 1 

 2 

// Ports mécaniques 3 

inout [0:2] MC0;  4 

kinematic [0:2] MC0; 5 

kinematic[0:2] diff0;// Nœud intermédiaire pour le calcul des 6 

vitesses 7 

parameter real m0 = 1/3*0.29e-12; // la masse dans une 8 

direction du sommet du cube 9 

parameter real f  = 170e-12;//170e-3;// force de frottement 10 

parameter real Beta = 2.49e-6;// Coefficient de dilatation 11 

parameter real IniTemp = 300; 12 

parameter real YoungConst= 169e9 ; 13 

parameter real GcisY = 66.0e9 ;// Module de cisaillement 14 

suivant Y 15 

// noeud0 16 

 17 

 // Mouvement du nœud 0 suivant l’axe x 18 

 19 

 Pos(diff0[0]) <+ ddt(Pos(MC0[0])); 20 

 Pos(acc0[0]) <+ ddt(Pos(diff0[0])); 21 

 F(MC0[0]) <+ m0*Pos(acc0[0])+f*Pos(diff0[0]); 22 

 23 

// Force de cisaillement selon x conduisant à une 24 

deformation du plan (yz) calculée à partir du déplacement 25 

relatif des nœuds 0 et 7 26 

 27 

 F(MC0[0],MC7[0])<+ GcisY*Y*1.0e-6*(Pos(MC0[0])-28 

Pos(MC7[0])); 29 

 30 

 31 

// Force uni-axiale due à la dilatation thermique selon x 32 

calculée entre les nœuds 0 et 1 33 

 34 

F(MC0[0],MC1[0]) <+ (Pos(MC0[0])- Pos(MC1[0])+ 35 

Beta*X*1.0e-6*((Temp(c0)+Temp(c1))*0.5-36 

IniTemp))*(YoungConst-37 

(YoungTemp*(Temp(c0)+Temp(c1))*0.5))*X*1.0e-6;  38 

         39 

Equivalent à 
∆L�  x S 

Calcul de la variation de la 

température par rapport 

à la température 

moyenne 
Dépendance en température du module de Young 

Figure 9.11 – Exemple d’équations de la modélisation des déformations mécaniques
d’un seul nœud en Verilog-A. L’élément possède huit nœuds numérotés de 0 à 7
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Chapitre 10

Les résultats des simulations
électro-thermo-mécaniques

Après avoir modélisé l’élément fini thermo-mécanique, nous avons adapté le script
SKILL® initial (c’est à dire le script utilisé pour générer le réseau thermique) pour
automatiser la génération du réseau électro-thermo-mécanique complet et le traçage
des cartes de déplacements. Le réseau généré est schématisé dans le chapitre précé-
dent par la figure 9.1.

Les simulations sont effectuées à l’aide du simulateur Spectre®. Il est important
de rappeler que les réseaux thermique et mécanique sont reliés au schéma élec-
trique via les ports thermiques des composants électriques "T_étendu" lors de la
formulation nodale de la matrice résolue par le simulateur. Tous les réseaux générés
obéissent aux lois de conservation de Kirchhoff (présentées dans la section 8.1) qui
stipulent que la somme des courants à un nœud du réseau électrique est nulle ; la
somme des flux thermiques est nulle à un nœud du réseau thermique et bien sûr
la somme des forces est nulle à un nœud du réseau mécanique. Finalement, tout
le système électro-thermo-mécanique est directement modélisé comme un système
multi-physiques couplé et résolu par une simulation directe.

Dans ce chapitre, nous allons présenter les principaux résultats de simulations que
nous avons obtenus à l’aide de notre outil. Nous présenterons en premier lieu le
résultat de simulation thermo-mécanique d’un seul cube de silicium afin de valider
notre modélisation à travers la comparaison de nos résultats avec ceux d’une si-
mulation similaire sous COMSOL Multiphysics®, simulateur FEM multi-physiques
de référence. Ensuite, nous détaillerons les résultats de simulation électro-thermo-
mécanique d’une petite puce composée de deux matériaux différents. Le circuit si-
mulé dans ce cas contient un composant qui dissipe une puissance électrique élevée
et l’ensemble est soumis à des contraintes mécaniques importantes. Nous détaille-
rons par la suite les résultats de simulation thermo-mécanique d’un CI de taille
réaliste composé également d’une couche de SiO2 et d’une couche de Si avec deux
composants de puissance. Nous utiliserons un maillage multi-physiques du réseau
thermo-mécanique pour cette simulation.
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10.1 Les résultats des simulations électro-thermo-mécaniques

Figure 10.1 – Le cube en silicium simulé

10.1 Les résultats de simulation thermo-mécaniques

d’un cube de silicium

10.1.1 La simulation effectuée dans l’environnement de CAO
Cadence®

Comme nous l’avons détaillé précédemment dans la section 9.2.6, notre modèle
d’élément fini thermo-mécanique prend en compte le comportement dynamique du
matériau simulé. Nous avons fait le choix de modéliser la dynamique du comporte-
ment mécanique pour rendre notre modèle plus complet et utilisable dans le cas de
simulations mécaniques transitoires ou vibratoires. Néanmoins, pour des simulations
en statique, il est possible de désactiver le comportement dynamique afin de gagner
en temps de simulation. D’autre part, en général, la constante de temps thermique
du silicium est beaucoup plus importante que la constante de temps mécanique, si
bien que le comportement mécanique est très vite stabilisé par rapport au comporte-
ment thermique. Pour cette raison, il est judicieux de désactiver dans notre modèle
le comportement dynamique de la mécanique pour accélérer le temps de simulation,
c’est ce qui est fait par la suite.
Pour cette première simulation, et afin de valider en un premier lieu notre modèle
thermo-mécanique, nous avons réalisé une simulation DC d’un bloc cubique de si-
licium de dimensions (100 µm * 100 µm *100 µm) comme schématisé par la figure
10.1. Nous avons placé le centre du cube à l’origine du repère x=y=z= 0.

Les valeurs des paramètres thermiques et mécaniques utilisées pour le silicium
dans le modèle de l’élément fini thermo-mécanique sont reportées dans le tableau
10.1.

Comme détaillé dans la section 8.1, pour la résolution des équations du réseau
de Kirchhoff, il est indispensable d’imposer des conditions aux limites pour chaque
réseau simulé (ici le réseau thermique et le réseau mécanique). Dans cette simula-
tion, la face droite du cube (à x = 50 µm) a été maintenue à une position fixe. En
d’autres termes, nous avons imposé à cette face un déplacement nul (équivalent à
une liaison à la masse dans un schéma mécanique). Dans ce cas, quelle que soit la
température appliquée, les points de cette face ne bougent pas. Pour les conditions
aux limites thermiques, les températures des six faces du cube de silicium ont été
fixées à T1=400 K avec une température de référence de l’ensemble T0 = 300 K.
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10.1 Les résultats des simulations électro-thermo-mécaniques

Module Valeur Unité

Module de Young 169e9 Pa

Module de Poisson 0.28 -

Resistivité thermique 7e3 m.K/W

Coefficient de dilatation
thermique 2.49e−6 1/K

Table 10.1 – Les paramètres thermiques et mécaniques du Si utilisés en simulation

Ensuite, la géométrie du cube de silicium a été automatiquement maillée (à l’aide
du script en SKILL®) en 8000 éléments finis cubiques d’une taille élémentaire de
(5µm ∗ 5µm ∗ 5µm). En pointant un nœud mécanique du réseau thermo-mécanique,
les résultats de simulation (force = flux ou déplacement = effort) peuvent être tra-
cés directement dans l’environnement de test de Cadence® : ADEXL, comme les
courbes résultant d’une simulation de circuit analogique conventionnelle. Tous les
résultats de déplacements peuvent être traités d’une façon automatique grâce à des
fonctions SKILL® que nous avons développées pour les afficher sous forme de cartes
de déplacement tracées suivant une coupe bien définie du volume .

En raison des conditions mécaniques et thermiques appliquées, la température
de tout le volume du cube atteint instantanément 400K (comportement mécanique
dynamique désactivé) alors que la face droite du cube reste à une position fixe,
c’est-à-dire maintenue à la même position initiale qu’à T0 = 300K. Il en résulte une
déformation de tout le cube sauf de cette face. La déformation obtenue est de plus
en plus importante en s’éloignant de cette face fixe (voir l’allure générale du cube
déformé dans la figure 10.2).

Les cartes de déplacement obtenues sous Cadence® pour le déplacement suivant
x des points de la face définie par z=0, et pour les déplacements suivant y des
points de la même surface sont reportées respectivement dans les figures 10.3(a) et
10.4 (a). Le déplacement suivant x est nul à x = 50µm, c’est à dire sur la face
fixe, et il devient de plus en plus important en s’approchant de la face opposée : à
x=0 (centre du cube), le déplacement est de 15 nm et à x = −50µm il atteint 24,9
nm. Ce déplacement résulte de la dilatation thermique et se propage des zones de
contraintes mécaniques les plus élevées vers des zones de contraintes mécaniques les
moins élevées. En d’autres termes, il y a plus de déformations sur les faces du cube
qui ne sont pas fixées, mais ces faces sont les moins contraintes mécaniquement.
Les déplacements suivant y (figure 10.4) sont symétriques par rapport au plan x=0.
En effet, toujours à cause de la dilatation thermique, les déplacements selon y sont
nuls au centre (x=0 ) et très élevés sur les coins du cube de coordonnées (-50 µm,50
µm,0) et (-50 µm,-50 µm,0), c’est à dire les points les plus éloignés de la face fixe,
où ils atteignent 12,8 nm.
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10.1 Les résultats des simulations électro-thermo-mécaniques

Figure 10.2 – Distribution volumique des déplacements au sein du cube en silicium
obtenue par COMSOL Multiphysics®. Cette distribution de déplacements traduit
la déformation globale du cube.

10.1.2 Validation des résultats de simulation à l’aide de COM-
SOL

Nous avons comparé nos résultats de simulation avec ceux obtenus par COMSOL
Multiphysics®, sur le même cas d’étude. Cet environnement de simulation multi-
physiques (nous avons déjà détaillé le principe d’un tel simulateur dans la section 3.3)
contient des modules de simulation thermique et mécanique, que l’on peut coupler,
ce qui nous ont permis d’effectuer la même simulation que celle réalisée avec notre
outil de simulation sous Cadence®.
A noter qu’ici, nous ne pouvons faire qu’une simulation thermo-mécanique puisqu’il
est impossible de modéliser un schéma électrique sous COMSOL Multiphysics®.

Nous avons utilisé le module de "transfert de chaleur" pour définir les conditions
des simulations thermiques et le module de "mécanique du solide" avec l’option
de la dilatation thermique pour imposer les conditions des simulations thermo-
mécaniques. Dans les paramètres de calcul, nous avons imposé un couplage fort
entre les deux physiques pour avoir les mêmes conditions de calcul que dans notre
cas sous Cadence®.
Nous avons utilisé des éléments finis de type "Lagrange linéaire" avec le même
nombre d’éléments finis que sous Cadence® : 8000 éléments. En plus, nous avons
utilisé les mêmes paramètres thermiques et mécaniques pour le matériau afin de re-
produire exactement le même cas de simulation. Nous avons supposé que le silicium
est isotrope et nous avons utilisé les paramètres reportés dans le tableau 10.1.

Les cartes de déplacements obtenues, suivant l’axe x et suivant l’axe y, pour une
coupe transversale z=0, sont reportées respectivement dans les figures 10.3(b) et
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10.1 Les résultats des simulations électro-thermo-mécaniques

Figure 10.3 – La carte des déplacements suivant x (en micromètre) des points de
la surface z=0 pour le cube de Silicium de la figure 10.1. (a) à l’aide de notre outil
de simulation (b) à l’aide de COMSOL Multiphysics®

.

10.4(b). Les résultats de déplacement suivant z sont identiques à ceux du déplace-
ment suivant y.

Comme attendu, les déplacements les plus significatifs sont les déplacements selon
l’axe x (voir la figure 10.3). Ces déplacements sont de plus en plus importants en
s’éloignant de la face fixe où le déplacement est nul. Ils sont égales à 16 nm pour les
points du plan x=0 puis à 27 nm (valeur maximale) aux points du plan x = - 50
µm : c’est à dire pour les points appartenant à la face gauche du cube.
En plus, comme illustré par la figure 10.3 (b), les déplacements suivant x sont quasi-
identiques pour tous les points à x = x0 donné, avec une légère courbure qui est due
aux déplacements un peu plus élevés des deux points de coordonnées (-50 µm,50
µm,0) et (-50 µm, -50 µm,0) dans le repère (x,y,z). Pour le déplacement suivant y,
(figure 10.4 (b)), les cartes obtenues ont la même allure que celles obtenues sous
Cadence®. En effet, due à la dilatation thermique, le déplacement est maximal,
de 12,8 nm, aux points les plus éloignés des contraintes mécaniques : points de
coordonnées (-50 µm, 50 µm, 0) et (-50 µm,-50 µm,0) dans le repère (x,y,z).
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10.1 Les résultats des simulations électro-thermo-mécaniques

Déplacements (en nm) Suivant x Suivant y

Cadence® 24.9 12.3

COMSOL ® 27.0 12.8

Différence % 7.7 3.9

Table 10.2 – Les résultats de simulation obtenus sous Cadence® et les résultats de
simulation obtenus sous COMSOL Multiphysics® pour les points de coordonnées
(x,y,z)=(-50 µm,50 µm,0) et (-50 µm,-50 µm,0) où le déplacement est maximal.

Figure 10.4 – La carte des déplacements (en micromètre) suivant y des points de
la surface définie par z=0 pour le cube de silicium de la figure 10.1. (a) à l’aide de
notre outil de simulation, (b) à l’aide de COMSOL Multiphysics®
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10.2 Les résultats des simulations électro-thermo-mécaniques

Module Valeur Unité

Module de Young 66e9 Pa

Module de Poisson 0.20 -

Resistivité thermique 300e3 m.K/W

Coefficient de dilatation
thermique 0.57e−6 1/K

Table 10.3 – Les paramètres du SiO2 utilisés en simulation

Discussion Les écarts entre les valeurs de déplacements (reportées dans le ta-
bleau 10.2) et entre les allures des cartes de déplacement obtenues sous Cadence®

et avec COMSOL® (en particulier pour les déplacements suivant x, figure 10.3)
s’expliquent par le fait que notre d’élément fini peut être assimilé à un élément
fini linéaire bien qu’il ne soit pas équivalent à l’élément linéaire de Lagrange utilisé
par COMSOL®. Pour implémenter notre modèle, nous somme partis d’un modèle
masse-ressort-amortisseur (figure 9.9) aisément décrit en Verilog-A, et nous avons
extrait les équations de déformation de façon intuitive, en référence à la physique de
la mécanique. Cette façon de procéder correspond à l’approche que nous avons qua-
lifiée de directe pour l’implémentation des fonctions élémentaires des éléments finis
(section 3.2.1, Étape 3 : L’extraction des fonctions élémentaires.) Sous COMSOL®,
le modèle utilisé est un modèle basé sur les éléments finis de type "Lagrange linéaire"
et a été établi par une méthode variationnelle (c.f 3.2.1)

Toutefois, comme indiqué dans le tableau 10.2, l’écart maximum entre les résul-
tats de Cadence® et ceux de COMSOL® est obtenu pour les points de coordonnées
(x,y,z)= (-50 µm,50 µm,0) et (-50 µm,-50 µm,0) et n’est que de 3.9% selon y et de
7.7% selon x. Cette différence reste donc limitée. A noter qu’il est en réalité pos-
sible d’interpréter une modélisation de type "Lagrange linéaire" construite par une
méthode variationnelle comme un ensemble de flux (forces) entrant et sortant par
des terminaux mécaniques...Néanmoins, cette approche sort du cadre de cette thèse.
Bien qu’il soit donc possible d’améliorer la modélisation thermo-mécanique, ces ré-
sultats de simulation électro-thermo-mécaniques fournissent une première validation
de notre outil de simulation électro-thermo-mécanique.

10.2 Résultats de simulations électro-thermo-mécaniques

10.2.1 Cas d’un maillage régulier

Dans cette partie, nous allons présenter les résultats des simulations électro-
thermo-mécaniques d’une puce composée d’une couche de Si de dimensions (100
µm * 100µm * 40µm), au dessus de laquelle est empilée une couche de SiO2 de
dimensions (100 µm * 100µm * 10µm), comme illustré par la figure 10.6. A l’interface
Si/SiO2, un composant dissipant une puissance DC électrique importante, au regard
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10.2 Les résultats des simulations électro-thermo-mécaniques

de la taille du circuit, 600mW, a été placé dans un coin de la puce de coordonnées
(50 µm * 50µm * 40µm). La taille de ce composant a été fixée à (50µm *50µm)
avec une épaisseur négligeable. Il occupe donc un quart de la surface de la puce.

Figure 10.5 – Composition et taille de la puce
simulée

Figure 10.6 – Allure de
la déformation et champ de
déplacements simulés sous
COMSOL®

Dans cette simulation, la puce est fixée sur une couche de céramique modélisant le
boîtier du circuit qui est supposé fixe. En d’autres termes, il n’y a pas de déplacement
sur la face de arrière du circuit. D’autre part, cette même face est maintenue à une
température de 300K (conditions aux limites thermiques). Nous avons considéré
toutes les autres faces comme adiabatiques, c’est à dire, pendant la simulation aucun
transfert thermique n’intervient entre la puce et le milieu extérieur. La seule source
de chaleur considérée dans ce cas est le composant de puissance (dissipation de
600mW). Les paramètres thermiques et mécaniques utilisés pour le silicium sont
reportés dans le tableau 10.1 et ceux du SiO2 sont reportés dans le tableau 10.3.
L’ensemble du circuit a été automatiquement maillé (à l’aide du script en SKILL®).
Étant donné que le composant de puissance occupe le quart de la surface de la
puce, nous avons employé un maillage plus fin que celui utilisé dans la simulation
précédente. La taille minimale de l’élément cubique est de (5µm* 5µm *5µm) faisant
ainsi un ensemble de 4000 éléments finis pour toute la structure.

La carte thermique de l’interface Si−SiO2 obtenue à l’aide notre outil de simu-
lation est reportée sur la figure 10.7. La température maximale est localisée dans la
région où le composant de puissance a été placé. Elle atteint 345K dans cette région
alors qu’elle est maintenue à 300K sur la face arrière du composant.

Les variations de température, comme nous l’avons déjà déjà modélisé, ont pour
conséquences des déformations mécaniques. Les déformations qui ont lieu résultent
principalement de la dilatation thermique des matériaux et de la différence entre les
coefficients de dilatation des matériaux utilisés.
Ce même circuit a été aussi simulé sous COMSOL Multiphysics ® et l’allure globale
de la puce déformée est reportée par la figure 10.6.
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Figure 10.7 – La carte thermique du circuit simulé à l’interface Si/SiO2 selon le
plan de coupe z= 40µm

Nous avons également tracé les cartes de déplacement à l’interface Si − SiO2.
Ces cartes sont reportées dans les figures 10.8 et 10.9. Comme prévu, le déplacement
maximal a lieu selon l’axe des z à l’interface Si− SiO2, dans la région de droite où
est localisé le composant de puissance. Ce déplacement est de 2.13 nm alors que le
minimum de déplacement suivant z est obtenu dans la région gauche diamétralement
opposée à celle du composant de puissance. Ce déplacement minimal est de 0.18 nm.

La figure 10.9 montre le déplacement suivant x des points de l’interface Si−SiO2.
Ce déplacement est maximal, de 0.75 nm, au point de coordonnées (50 µm, 50µm,
40µm) : c’est à dire au bord de la puce où le composant de puissance a été placé. Le
déplacement selon y est identique au déplacement suivant x à cause de la symétrie
de la structure suivant les axes x et y. Ces déplacements sont moins importants que
le déplacement suivant z (figure 10.8). Ceci provient du fait que le coefficient de
dilatation du SiO2 est plus faible que celui du Si. Ainsi, à l’interface Si− SiO2, les
déplacements horizontaux, i.e selon x ou y, sont imposés par le matériau qui se dilate
le moins, c’est à dire par le SiO2. En revanche, selon z, les déplacements proviennent
de la dilatation de la couche du silicium. Ils sont donc plus élevés que selon x et y.
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Figure 10.8 – La carte des déformations suivant z à l’interface Si−SiO2 (z = 40µm)
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Figure 10.9 – La carte des déformations suivant x à l’interface Si−SiO2 (z = 40µm)
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10.2.2 Cas d’un maillage muti-résolution

Nous avons effectué la simulation électro-thermo-mécanique d’un circuit de taille
plus réaliste que celle des exemples précédents, composé d’une couche de Si de di-
mensions (2.4mm*2.4mm*0.740mm) sur laquelle est empilée une couche de SiO2 de
dimensions (2.4mm*2.4mm*10µm). La couche de silicium comporte deux compo-
sants de puissance dissipant une puissance électrique importante : le premier com-
posant de dimensions (22 µm* 750µm), dissipant une puissance électrique de 2W est
placé à droite (figure en Annexe-C) et le deuxième composant de largeur plus im-
portante (300µm* 600µm) est placé à gauche du circuit. Ce composant, dissipe une
puissance électrique moins importante, de 1W (figure en Annexe-C). Les paramètres
thermiques et mécaniques utilisés restent les mêmes (tableaux 10.1 et 10.3).

Génération du réseaux multi-physiques et fixation des conditions aux li-
mites Les deux régions où les composants de puissance sont placés sont considérées
comme des zones d’influence car leurs puissances électriques sont supérieures à 1%
de la puissance totale du circuit (voir procédure du maillage dans la section 9.2.1).

Le maillage effectué pour cette simulation est un maillage mutli-résolutions selon
la procédure de maillage expliquée précédemment dans la section 9.2.1. Au départ,
un maillage grossier est appliqué sur le volume du circuit, la taille des mailles étant
fixées à (60µm*60µm*60µm). Par la suite, lors de la deuxième passe, un maillage
plus fin est appliqué dans les zones d’influences, de dimensions calculées selon les
équations 9.1 et 9.2. La taille des mailles lors de cette passe est divisée par deux
dans ces zones. Lors de la troisième passe, la taille des mailles dans les nouvelles
zones d’influences est encore divisée par deux. La taille minimale des mailles est
en fait atteinte durant cette passe. Finalement, le réseau thermo-mécanique, généré
à partir du script en SKILL® dans l’environnement Cadence ® comporte en total
22000 éléments finis thermo-mécaniques.

Concernant les conditions aux limites du réseau thermique, la température de la
face inférieure de la puce a été maintenue à 300K. De la même façon, les conditions
aux limites du réseau mécanique ont été fixées à travers le maintien de la face
inférieure à une position initiale fixe (∆l = 0).

Comportement thermique du circuit La carte thermique du circuit, selon
une coupe transversale à l’interface Si − SiO2 (z= 740µm) est reportée dans la
figure 10.10. Elle montre une variation de température considérable avec une valeur
maximale et égale à 335K dans la région où le composant qui dissipe une puissance
de 2W a été placé. La température se stabilise à environ 300K au centre de la
carte. D’autre part, l’augmentation de la température dans la région du composant
dissipant une puissance de 1W est proche de 309K.

Comportement mécanique du circuit Le comportement mécanique du circuit
a été simulé et le résultat est présenté à travers les cartes de déplacement tracées
pour les points de la coupe transversale à l’interface Si− SiO2.
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Figure 10.10 – Carte thermique du circuit à l’interface Si− SiO2
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Figure 10.11 – Carte de déplacements suivant x du circuit à l’interface Si− SiO2

Le déplacement suivant x de tous les points de l’interface Si − SiO2 est reporté
dans la carte 10.11. C’est selon cette direction que les déplacements horizontaux
maximum ont lieu, dans le sens positif x>0. Ces déplacements sont de 15nm au
bord du circuit près de la source de chaleur. De par la symétrie du circuit, ils ont la
même valeur pour les points de coordonnées respectives (1.2mm*1.2mm*0.740µm)
et (1.2mm*-1.2mm*0.740µm). Dans le sens négatif (x<0), le déplacement se propage
lorsque l’on s’éloigne vers la gauche. Sa valeur atteint -1.2nm sauf dans la région où
le deuxième composant de puissance a été placé. En effet, à cause du gradient de
température résultant de ce composant, des déplacements supplémentaires ont lieu
vers les bords de ce dernier. Comme résultat ; aux bords de ce composant : dans le
sens positif (x>0) le déplacement total s’atténue de -2.4nm à -1.2nm car sa valeur
représente la somme d’un déplacement dans le sens x<0 résultant de l’augmentation
de la température du premier composant et d’un déplacement dans le sens x>0
résultant de l’augmentation de température du deuxième composant de puissance.
Un déplacement négatif plus important dans le sens de x<0 au bord du circuit, d’une
valeur de -4,23nm, a lieu, car il résulte de la somme des deux déplacements négatifs :
du premier et du deuxième composants de puissance.

Le déplacement suivant y de tous les points de l’interface Si− SiO2 est reporté
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Figure 10.12 – Carte de déplacements suivant y du circuit à l’interface Si− SiO2

dans la carte 10.12. Les déplacements dans le sens y>0 et y<0 sont symétriques. Ils
ont une valeur maximale absolue de 14nm sur les bords du circuit, pour les points de
coordonnées respectives (1.2mm*1.2mm*0.740µm) et (1.2mm*-1.2mm*0.740µm).
Cela résulte de la distribution symétrique du flux de chaleur en ces régions. Dans
la région inférieure à gauche du circuit, où le deuxième composant de puissance est
placé, des déplacements supplémentaires ont lieu. Il en résulte des déplacements sy-
métriques non nuls, d’une valeur absolue de 2.9nm dans les régions inférieures et
supérieures de ce deuxième composant.

Le déplacement suivant z de tous les points de l’interface Si− SiO2 est reporté
dans la carte 10.13. Les déplacements suivant cette direction sont tous positifs car
c’est la face du dessous du circuit qui est maintenue à une position fixe. Comme
attendu, la région où est placé le composant dissipant une puissance électrique plus
élevée, et dont la température est la plus importante, est la région où il y a le plus de
déplacements suivant z. Ces déplacements atteignent 12nm. Les déplacements sont
minimums, de 1nm, dans la région où aucun composant de puissance n’existe. Enfin,
ils sont de 3.5nm dans la région où le deuxième composant de puissance a été placé.
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Figure 10.13 – Carte de déplacements suivant z du circuit à l’interface Si− SiO2

Ces résultats sont en accord avec notre modélisation car ils mettent en évidence
le couplage thermo-mécanique (présenté dans la section 9.2.4). Les allures des cartes
thermiques et de déplacements obtenues montrent bien le phénomène de dilatation
thermique, résultant des puissances électriques élevées et qui est à l’origine des dé-
placements puis des déformations du circuit.
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Dans cette partie, nous avons détaillé le principe de l’outil de simulation électro-
thermo-mécanique que nous avons développé à partir du simulateur initial, purement
electro-thermique. Pour ce faire, nous avons commencé par introduire les lois de
Kirchhoff généralisées et leur implémentation en Verilog-A pour la construction des
réseaux : électrique, thermique et mécanique qui peuvent être résolus à l’aide d’un
solveur comme Spectre®. La modélisation de l’élément fini thermo-mécanique a été
détaillée à partir des équations des déformations jusqu’à la description en Verilog-A
des forces et des déplacements au sein d’un élément. Les résultats de simulation qui
nous ont permis de valider notre modèle mécano-thermique ont été présentés dans
le troisième chapitre de cette partie. Dans ce chapitre, nous avons commencé par
une simulation d’un simple cube en silicium soumis à des contraintes mécaniques et
à une variation de température importante. Nous avons tracé grâce à notre outil les
cartes de déplacements suivant les trois directions de l’espace dans un plan du cube,
le plan z=0. Par la suite, nous avons effectué la simulation du même cas sous COM-
SOL Multiphysics® et nous avons comparé les résultats obtenus. Cette comparaison
a permis une première validation de notre modèle thermo-mécanique. Nous avons
effectué également la simulation d’un circuit de petite taille composé d’une couche
de Si sur laquelle est superposée une couche de SiO2 et contenant à l’interface un
composant dissipant une puissance électrique importante. Les cartes thermiques et
de déplacements ont pu être interprétées et correspondent à ce que prédit la théorie.
Pour finir, nous avons simulé un dernier circuit, de taille plus réaliste de façon à
montrer les potentialités de notre simulateur.
La validation par COMSOL Multiphysics® révèle néanmoins un écart entre nos
résultats et ceux fournis par COMSOL Multiphysics®. En réalité, le modèle de
l’élément fini que nous avons implémenté construit directement à partir equations
physiques et implémenté d’une façon analogue à un circuit électrique. Ce type de
modèle peut être défini comme un modèle construit à partir de l’observation, "by ins-
pection", de manière intuitive. Nous sommes passés par cette première approche afin
de prouver la faisabilité de la modélisation multi-physiques dans un environnement
de CAD grâce au langage de description de matériel Verilog-A. La prochaine étape
de notre travail est d’améliorer ce modèle afin de le rendre conforme à un élément fini
construit de manière plus rigoureuse via une approche variationnelle. Il sera alors, en
plus possible d’introduire des maillages plus complexes, par exemple tétraédriques,
afin de donner plus de flexibilité au concepteur en lui permettant d’adapter le type
de maillage selon la géométrie simulée. D’autre part, nous devons encore améliorer
l’interface de présentation des résultats en fournissant les cartes de déplacements
de déformations, et surtout les cartes de contraintes qui sont importantes pour le
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concepteur pour l’évaluation de la fiabilité.
Afin d’avoir un simulateur plus précis pour le cas des déformations non linéaires,
nous envisageons d’implémenter aussi un modèle basé sur des polynômes du second
ordre. Nous envisageons aussi de rajouter le type de maillage tétraédique à notre
outil de simulation afin de donner plus de flexibilité au concepteur en lui permettant
d’adapter le type de maillage selon la géométrie simulée.
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Ce travail de thèse s’inscrit dans le cadre général de la fiabilité des circuits mi-
croélectroniques. Le but de ce travail était de développer, à partir d’un outil de
simulation purement thermo-mécanique mis au point précédemment au laboratoire,
un outil de simulation intégrant les principales physiques à simuler pour assurer
une conception plus fiable des circuits intégrés dans un environnement de CAO mi-
croélectronique standard, tel que l’environnement Cadence®. Nous avons qualifié
ce simulateur de multi-physiques car il est capable de simuler les différentes phy-
siques susceptibles d’endommager ou de modifier le bon fonctionnement d’un CI au
cours du temps. La particularité de cet outil est qu’il est intégré dans un même
environnement de CAO, dédié à la microélectronique, en utilisant un seul solveur,
SPECTRE® dans notre cas. Il utilise donc l’approche de simulation directe, qualifiée
aussi de "couplage fort".

Le travail de thèse a commencé avec une phase d’étude de d’état de l’art, que
nous avons présenté dans la première partie de ce manuscrit. Nous avons étudié les
différents mécanismes de défaillance et les différents facteurs de défaillance pouvant
avoir lieu dans un circuit intégré, en particulier dans les circuits CMOS analogiques.
Cette phase nous a conduit à mettre en avant un phénomène de fiabilité majeur
des circuits CMOS analogiques. Il s’agit du phénomène des porteurs chauds CHC
affectant deux paramètres du transistor très importants en conception analogique :
la transconductance KP et la tension de seuil Vth.

La deuxième partie de ce manuscrit, a été consacrée à la modélisation et à la
simulation de ce phénomène en tenant compte des influences électro-thermiques.
Nous avons commencé par décrire le modèle analytique de l’électron chanceux per-
mettant de modéliser le phénomène de CHC. Cette modélisation a été intégrée dans
un modèle BSIM3v3, qui a été intégré à la bibliothèque de Cadence®. Les points
importants à retenir et que l’on peut considérer comme innovants sont :
(i) que cette modélisation prend en compte non seulement la dégradation induite
par CHC sur les paramètres KP et Vth mais aussi le phénomène de recouvrement de
la tension de seuil Vth sous des conditions de polarisation particulières.
(ii) que cette modélisation prend en compte la dépendance en température du phé-
nomène de CHC. Cette dépendance, nous a permis par la suite de coupler le compor-
tement électrique du transistor à son comportement thermique et de vieillissement.
L’outil de simulation électro-thermique du laboratoire utilise un réseau thermique
couplé à un réseau électrique dans l’environnement Cadence®. Le réseau électrique
est un réseau "T_étendu"où les composants qui le constituent possèdent des termi-
naux thermiques assurant le couplage électrique-thermique dans les deux sens, i.e
un couplage fort. Ces modèles "T_étendu" tiennent maintenant compte des phéno-
mènes des porteurs chauds.

La comparaison de nos résultats de simulation d’un transistor à ceux de mesures
trouvés dans la littérature nous a permis de valider notre modèle. Par la suite, en
utilisant ce modèle, nous avons réalisé une simulation électro-thermique d’un capteur
de vieillissement déjà conçu par notre équipe. Les résultats obtenus ont souligné non
seulement la dépendance en température de la dégradation par CHC, mais aussi la
sensibilité de la réponse de ce capteur à la température. Ces résultats mettent en
évidence l’importance des simulations électro-thermiques avec prise en compte du
phénomène de CHC pour le choix de l’emplacement de ce capteur dans le circuit
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dont on veut monitorer le vieillissement.
Les circuits électroniques étant non seulement influencés par les phénomènes

thermiques mais aussi par les phénomènes mécaniques, la dernière partie de ce ma-
nuscrit a été consacrée à la troisième physique à simuler : la mécanique.
Pour ce faire, nous avons commencé par étudier la notion des lois de Kirchhoff géné-
ralisées et leur application pour la construction des réseaux : électrique, thermique
et mécanique en utilisant le langage de description du matériel Verilog-A. Grâce aux
différentes disciplines offertes par ce langage, nous avons pu implémenter les lois de
la mécanique du solide et les coupler avec la température. Ces lois se résument à : la
loi de Hooke (loi d’élasticité), à la loi de dilatation thermique, et pour être complet, à
la loi de la dynamique. Le réseau mécanique généré est un réseau fusionné avec celui
de la thermique (i.e utilisant le même maillage) vu que nous utilisons un couplage
fort entre ces deux physiques.
Le modèle de l’élément fini thermo-mécanique que nous avons développé a été basé
sur une approche physique intuitive, par opposition à une approche variationnelle.
Cette dernière est plus précise et tout aussi physique, mais plus complexe à mettre
en œuvre et moins intuitive. Notre modélisation a été facilement décrite à l’aide du
langage Verilog-A.
Nous avons effectué une première simulation thermo-mécanique d’un cube de sili-
cium afin de valider notre modèle via la comparaison avec les résultats du logiciel
de référence COMSOL® pour le même cas d’étude. Les résultats obtenus présentent
des écarts explicables par la différence des types d’éléments finis utilisés. Néanmoins,
ces différences restent acceptables et les allures des cartes de déplacement que nous
avons obtenues sont conformes. Ces résultats nous ont permis donc de valider notre
modélisation thermo-mécanique.
Par la suite, nous avons réalisé des simulations électro-thermo-mécaniques de circuits
composés d’une couche de Si et d’une couche de SiO2, comportant des composants
dissipant des puissances électriques importantes par rapport à la taille du circuit.
Un maillage multi-résolutions du réseau thermo-mécanique a été utilisé. Nous avons
tracé les cartes thermiques et des déplacements dans les deux environnements et les
résultats obtenus sont conformes à nos attentes et à ce que prédit la théorie.

En résumé, la figure 10.14 présente le simulateur multi-physique complet avec
un couplage fort entre les différentes physiques. Bien que le simulateur doit encore
être amélioré, nous avons effectué un grand pas. En effet, les réseaux électrique,
thermique et mécanique ont été créés et les couplages suivant ont été effectués :

• Le couplage fort électro-thermique : la puissance électrique des compo-
sants électriques "T_étendu" est injectée dans le réseau thermique et la tem-
pérature effective calculée par le réseau thermique est transférée à ces mêmes
composants.

• Le couplage thermo-mécanique : ce couplage a été implémenté dans un
seul sens (i.e de la thermique vers la mécanique) principalement à travers la
modélisation du phénomène de dilatation au sein de l’élément fini thermo-
mécanique. Toutefois, l’intégration du couplage de la mécanique vers la ther-
mique n’a qu’un intérêt très limité. En effet, l’effet des contraintes mécaniques
sur le comportement thermique du circuit se fait à travers le coefficient de frot-
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Figure 10.14 – Le simulateur multi-physique complètement couplé
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tement de la seconde loi de Newton (loi de la dynamique). Nous pourrions donc
assez facilement l’introduire puisque nous avons implémenté cette loi dans le
réseau mécanique. Toutefois, les échauffements restent très faibles et l’impact
des frottements négligeable.

• Le couplage électro-mécanique : ce couplage n’a pas été implémenté dans
le sens mécanique vers électrique, cela demanderait d’introduire les effets pie-
zorésistifs dans les modèles électriques "T_étendu" qui deviendraient alors
"TM_étendu". Cela peut avoir un intérêt car le Silicium est fortement piézo-
résistif. Le couplage inverse n’existe pas avec le Silicium car ce dernier n’est
pas piézoélectrique.

En perspective de ce travail, il reste donc à établir le couplage mécano-électrique.
Pour ce faire, l’impact des contraintes mécaniques sur le comportement électrique
des composants doit être intégré à travers la piézoresistivité. Pour cela, il faudra
intégrer des interfaces mécaniques-électriques permettant à travers la connaissance
des forces (flux) de déterminer le tenseur de contraintes moyen s’appliquant sur le
composant. De là, la variation relative de résistivité (ou de mobilité) des porteurs
dans le composant pourra être calculée. Via ces variations de mobilité, le modèle
électrique du composant tiendra alors naturellement compte des effets mécaniques
et deviendra "TM_étendu".

Il serait aussi très intéressant, pour améliorer la précision des simulations ther-
mique et mécanique, d’introduire des éléments finis calculés à partir d’une approche
variationnelle. Ceci est tout à fait envisageable et codable en Verilog-A. Enfin, comme
dernière perspective, il nous faudra à court terme fournir les cartes de déformation
et surtout de contraintes. En effet, ces dernières sont importantes pour vérifier que
les contraintes mécaniques restent sous les seuils assurant un fonctionnement fiable
du circuit.
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// VerilogA for ThermLib, mecanoThermalCube, veriloga 
 
`include "constants.vams" 
`include "disciplines.vams" 
 
module mecanoThermalCubeKconstfNul(c0, c1, c2, c3, c4, c5, c6, c7, MC0, 
MC1, MC2, MC3, MC4, MC5, MC6, MC7); 
 
// Ports thermiques 
 
inout c0; 
thermal c0; 
inout c1; 
thermal c1; 
inout c2; 
thermal c2; 
inout c3; 
thermal c3; 
inout c4; 
thermal c4; 
inout c5; 
thermal c5; 
inout c6;  
thermal c6;  
inout c7; 
thermal c7; 
 
 
// Ports mécaniques 
 
inout [0:2] MC0;  
kinematic [0:2] MC0; 
inout [0:2] MC1; 
kinematic [0:2] MC1; 
inout [0:2] MC2; 
kinematic [0:2] MC2; 
inout [0:2] MC3; 
kinematic [0:2] MC3; 
inout [0:2] MC4; 
kinematic [0:2] MC4; 
inout [0:2] MC5; 
kinematic [0:2] MC5; 
inout [0:2] MC6; 
kinematic [0:2] MC6; 
inout [0:2] MC7;  
kinematic[0:2] MC7; 
 
// Noeuds internes pour le calcul des derivees 
 
 
kinematic[0:2] diff0;// Noeuds intermediaires pour le calul des vitesses 
kinematic[0:2] diff1; 
kinematic[0:2] diff2; 
kinematic[0:2] diff3; 
kinematic[0:2] diff4; 
kinematic[0:2] diff5; 
kinematic[0:2] diff6; 
kinematic[0:2] diff7; 



 
kinematic[0:2] acc0;// Noeuds intermediares pour le calcul des 
accelerations 
kinematic[0:2] acc1; 
kinematic[0:2] acc2; 
kinematic[0:2] acc3; 
kinematic[0:2] acc4; 
kinematic[0:2] acc5; 
kinematic[0:2] acc6; 
kinematic[0:2] acc7; 
 
 
// Paramètres thermiques 
 
//parameter real X = 1;        // width 
//parameter real Y = 1;        // length 
//parameter real Z = 1;        // thickness 
//parameter real C0 = -1;        // thermal capacitance of the material 
J.K-1.um-3 
//parameter real R0 = 1;  
 
parameter real R0 = 6.0e3 ; 
parameter real C0 = -1.8e-12 ;// thermal capacitance of the material J.K-
1.um-3 
parameter real Z = 40 ;//thickness ( en um : Maroua) 
parameter real Y = 25 ;//length 
parameter real X = 25 ;//width 
 
parameter real m0 = 1/3*0.29e-12;  
parameter real m1 = 1/3*0.29e-12;  
parameter real m2 = 1/3*0.29e-12; 
parameter real m3 = 1/3*0.29e-12; 
parameter real m4 = 1/3*0.29e-12;  
parameter real m5 = 1/3*0.29e-12; 
parameter real m6 = 1/3*0.29e-12; 
parameter real m7 = 1/3*0.29e-12;  
parameter real f  = 170e-12;//170e-3;// force de frottement 
parameter real Beta = 2.49e-6; 
parameter real IniTemp = 300; 
parameter real YoungTemp= 0;//Module de Young: constante dependante de la 
temperature// Nulle dans ce cas 
parameter real YoungConst= 169e9;// Module de Young: constante 
independante de la temperature 
parameter real GcisX = 66.0e9 ;// Module de cisaillement suivant X 
parameter real GcisY = 66.0e9 ;// Module de cisaillement suivant Y 
parameter real GcisZ = 66.0e9 ;// Module de cisaillement suivant Z 
 
real Rx;            
real Ry;            
real Rz;            
real Cap; 
real G; 
real last; 
 
 
// début du programme 
 
 



analog begin 
 
 
        @(initial_step) begin 
 
// Initialisation des resistances et de la capacité suivant la géométrie 
 
 Rx = 4*R0*X/(Y*Z); 
 Ry = 4*R0*Y/(X*Z); 
 Rz = 4*R0*Z/(Y*X); 
 Cap = X*Y*Z*C0/8; 
 end 
 
  
 
 if((analysis("tran") || analysis("ac"))&&(C0>0)) 
 begin 
 
  // Calcul des puissances thermiques en chacun des noeuds 
  Pwr(c0) <+ Cap*ddt(Temp(c0)); 
  Pwr(c1) <+ Cap*ddt(Temp(c1)); 
  Pwr(c2) <+ Cap*ddt(Temp(c2)); 
  Pwr(c3) <+ Cap*ddt(Temp(c3)); 
  Pwr(c4) <+ Cap*ddt(Temp(c4)); 
  Pwr(c5) <+ Cap*ddt(Temp(c5)); 
  Pwr(c6) <+ Cap*ddt(Temp(c6)); 
  Pwr(c7) <+ Cap*ddt(Temp(c7)); 
 end 
 
 // Equations d equilibre 
 
 // noeud0 
 // Deplacement suivant X 
 
 Pos(diff0[0]) <+ ddt(Pos(MC0[0])); 
 Pos(acc0[0]) <+ ddt(Pos(diff0[0])); 
 F(MC0[0]) <+ m0*Pos(acc0[0])+f*Pos(diff0[0]);  
  
 // Deplacement suivant Y 
 Pos(diff0[1]) <+ ddt(Pos(MC0[1])); 
 Pos(acc0[1]) <+ ddt(Pos(diff0[1])); 
 F(MC0[1]) <+ m0*Pos(acc0[1])+f*Pos(diff0[1]);  
 
 // Deplacement suivant Z 
 Pos(diff0[2]) <+ ddt(Pos(MC0[2])); 
 Pos(acc0[2]) <+ ddt(Pos(diff0[2])); 
 F(MC0[2]) <+ m0*Pos(acc0[2])+f*Pos(diff0[2]);  
   
 // noeud1 
 // Deplacement suivant X 
 
 Pos(diff1[0]) <+ ddt(Pos(MC1[0]));  
 Pos(acc1[0]) <+ ddt(Pos(diff1[0])); 
 F(MC1[0]) <+ m1*Pos(acc1[0])+f*Pos(diff1[0]);  
  
 // Deplacement suivant Y 
 Pos(diff1[1]) <+ ddt(Pos(MC1[1])); 
 Pos(acc1[1]) <+ ddt(Pos(diff1[1])); 



 F(MC1[1]) <+ m1*Pos(acc1[1])+f*Pos(diff1[1]);  
 
 // Deplacement suivant Z 
 Pos(diff1[2]) <+ ddt(Pos(MC1[2])); 
 Pos(acc1[2]) <+ ddt(Pos(diff1[2])); 
 F(MC1[2]) <+ m1*Pos(acc1[2])+f*Pos(diff1[2]);   
 
 // noeud2 
 // Deplacement suivant X 
 
 Pos(diff2[0]) <+ ddt(Pos(MC2[0])); 
 Pos(acc2[0]) <+ ddt(Pos(diff2[0])); 
 F(MC2[0]) <+ m2*Pos(acc2[0])+f*Pos(diff2[0]);  
  
 // Deplacement suivant Y 
 Pos(diff2[1]) <+ ddt(Pos(MC2[1])); 
 Pos(acc2[1]) <+ ddt(Pos(diff2[1])); 
 F(MC2[1]) <+ m2*Pos(acc2[1])+f*Pos(diff2[1]);  
 
 // Deplacement suivant Z 
 Pos(diff2[2]) <+ ddt(Pos(MC2[2])); 
 Pos(acc2[2]) <+ ddt(Pos(diff2[2])); 
 F(MC2[2]) <+ m2*Pos(acc2[2])+f*Pos(diff2[2]);  
 
 
 // noeud3 
 // Deplacement suivant X 
 
 Pos(diff3[0]) <+ ddt(Pos(MC3[0])); 
 Pos(acc3[0]) <+ ddt(Pos(diff3[0])); 
 F(MC3[0]) <+ m3*Pos(acc3[0])+f*Pos(diff3[0]);  
  
 // Deplacement suivant Y 
 Pos(diff3[1]) <+ ddt(Pos(MC3[1])); 
 Pos(acc3[1]) <+ ddt(Pos(diff3[1])); 
 F(MC3[1]) <+ m3*Pos(acc3[1])+f*Pos(diff3[1]);  
 
 // Deplacement suivant Z 
 Pos(diff3[2]) <+ ddt(Pos(MC3[2])); 
 Pos(acc3[2]) <+ ddt(Pos(diff3[2])); 
 F(MC3[2]) <+ m3*Pos(acc3[2])+f*Pos(diff3[2]);    
  
 
 // noeud4 
 // Deplacement suivant X 
 
 Pos(diff4[0]) <+ ddt(Pos(MC4[0])); 
 Pos(acc4[0]) <+ ddt(Pos(diff4[0])); 
 F(MC4[0]) <+ m4*Pos(acc4[0])+f*Pos(diff4[0]);  
  
 // Deplacement suivant Y 
 Pos(diff4[1]) <+ ddt(Pos(MC4[1])); 
 Pos(acc4[1]) <+ ddt(Pos(diff4[1])); 
 F(MC4[1]) <+ m4*Pos(acc4[1])+f*Pos(diff4[1]);  
 
 // Deplacement suivant Z 
 Pos(diff4[2]) <+ ddt(Pos(MC4[2])); 
 Pos(acc4[2]) <+ ddt(Pos(diff4[2])); 



 F(MC4[2]) <+ m4*Pos(acc4[2])+f*Pos(diff4[2]); 
 
 // noeud5 
 // Deplacement suivant X 
 
 Pos(diff5[0]) <+ ddt(Pos(MC5[0])); 
 Pos(acc5[0]) <+ ddt(Pos(diff5[0])); 
 F(MC5[0]) <+ m5*Pos(acc5[0])+f*Pos(diff5[0]);  
  
 // Deplacement suivant Y 
 Pos(diff5[1]) <+ ddt(Pos(MC5[1])); 
 Pos(acc5[1]) <+ ddt(Pos(diff5[1])); 
 F(MC5[1]) <+ m5*Pos(acc5[1])+f*Pos(diff5[1]);  
 
 // Deplacement suivant Z 
 Pos(diff5[2]) <+ ddt(Pos(MC5[2])); 
 Pos(acc5[2]) <+ ddt(Pos(diff5[2])); 
 F(MC5[2]) <+ m5*Pos(acc5[2])+f*Pos(diff5[2]); 
 
 
 // noeud6 
 // Deplacement suivant X 
 
 Pos(diff6[0]) <+ ddt(Pos(MC6[0])); 
 Pos(acc6[0]) <+ ddt(Pos(diff6[0])); 
 F(MC6[0]) <+ m6*Pos(acc6[0])+f*Pos(diff6[0]);  
  
 // Deplacement suivant Y 
 Pos(diff6[1]) <+ ddt(Pos(MC6[1])); 
 Pos(acc6[1]) <+ ddt(Pos(diff6[1])); 
 F(MC6[1]) <+ m6*Pos(acc6[1])+f*Pos(diff6[1]);  
 
 // Deplacement suivant Z 
 Pos(diff6[2]) <+ ddt(Pos(MC6[2])); 
 Pos(acc6[2]) <+ ddt(Pos(diff6[2])); 
 F(MC6[2]) <+ m6*Pos(acc6[2])+f*Pos(diff6[2]); 
 
 
 // noeud7 
 // Deplacement suivant X 
 
 Pos(diff7[0]) <+ ddt(Pos(MC7[0])); 
 Pos(acc7[0]) <+ ddt(Pos(diff7[0])); 
 F(MC7[0]) <+ m7*Pos(acc7[0])+f*Pos(diff7[0]);  
  
 // Deplacement suivant Y 
 Pos(diff7[1]) <+ ddt(Pos(MC7[1])); 
 Pos(acc7[1]) <+ ddt(Pos(diff7[1])); 
 F(MC7[1]) <+ m7*Pos(acc7[1])+f*Pos(diff7[1]);  
 
 // Deplacement suivant Z 
 Pos(diff7[2]) <+ ddt(Pos(MC7[2])); 
 Pos(acc7[2]) <+ ddt(Pos(diff7[2])); 
 F(MC7[2]) <+ m7*Pos(acc7[2])+f*Pos(diff7[2]); 
 
 // Assignation des puissances thermiques sur les arêtes 
  
 Pwr(c0,c1) <+ (Temp(c0) - Temp(c1))/Rx; 



 Pwr(c0,c7) <+ (Temp(c0) - Temp(c7))/Ry; 
 Pwr(c0,c3) <+ (Temp(c0) - Temp(c3))/Rz; 
  
 Pwr(c4,c5) <+ (Temp(c4) - Temp(c5))/Rx; 
 Pwr(c4,c3) <+ (Temp(c4) - Temp(c3))/Ry; 
 Pwr(c4,c7) <+ (Temp(c4) - Temp(c7))/Rz; 
 
 Pwr(c2,c3) <+ (Temp(c2) - Temp(c3))/Rx; 
 Pwr(c2,c5) <+ (Temp(c2) - Temp(c5))/Ry; 
 Pwr(c2,c1) <+ (Temp(c2) - Temp(c1))/Rz; 
 
 Pwr(c6,c7) <+ (Temp(c6) - Temp(c7))/Rx; 
 Pwr(c6,c1) <+ (Temp(c6) - Temp(c1))/Ry; 
 Pwr(c6,c5) <+ (Temp(c6) - Temp(c5))/Rz; 
 
 
 // Calcul du cisaillement 
 
 
 F(MC0[0],MC7[0])<+ GcisY*Y*1.0e-6*(Pos(MC0[0])-Pos(MC7[0]));// 
Force de cisaillement du noeud0 suivant X 
 F(MC0[0],MC3[0])<+ GcisZ*Z*1.0e-6*(Pos(MC0[0])-Pos(MC3[0]));// 
Force de cisaillement du noeud0 suivant X 
 F(MC0[1],MC1[1])<+ GcisX*X*1.0e-6*(Pos(MC0[1])-Pos(MC1[1]));// 
Force de cisaillement du noeud0 suivant Y 
 F(MC0[1],MC3[1])<+ GcisZ*Z*1.0e-6*(Pos(MC0[1])-Pos(MC3[1]));// 
Force de cisaillement du noeud0 suivant Y 
 F(MC0[2],MC1[2])<+ GcisX*X*1.0e-6*(Pos(MC0[2])-Pos(MC1[2]));// 
Force de cisaillement du noeud0 suivant Z 
 F(MC0[2],MC7[2])<+ GcisY*Y*1.0e-6*(Pos(MC0[2])-Pos(MC7[2]));// 
Force de cisaillement du noeud0 suivant Z 
 
 
 F(MC2[0],MC5[0])<+ GcisY*Y*1.0e-6*(Pos(MC2[0])-Pos(MC5[0]));// 
Force de cisaillement du noeud2 suivant X 
 F(MC2[0],MC1[0])<+ GcisZ*Z*1.0e-6*(Pos(MC2[0])-Pos(MC1[0]));// 
Force de cisaillement du noeud2 suivant X 
 F(MC2[1],MC3[1])<+ GcisX*X*1.0e-6*(Pos(MC2[1])-Pos(MC3[1]));// 
Force de cisaillement du noeud2 suivant Y 
 F(MC2[1],MC1[1])<+ GcisZ*Z*1.0e-6*(Pos(MC2[1])-Pos(MC1[1]));// 
Force de cisaillement du noeud2 suivant Y 
 F(MC2[2],MC3[2])<+ GcisX*X*1.0e-6*(Pos(MC2[2])-Pos(MC3[2]));// 
Force de cisaillement du noeud2 suivant Z 
 F(MC2[2],MC5[2])<+ GcisY*Y*1.0e-6*(Pos(MC2[2])-Pos(MC5[2]));// 
Force de cisaillement du noeud2 suivant Z 
 
 
 F(MC4[0],MC3[0])<+ GcisY*Y*1.0e-6*(Pos(MC4[0])-Pos(MC3[0]));// 
Force de cisaillement du noeud4 suivant X 
 F(MC4[0],MC7[0])<+ GcisZ*Z*1.0e-6*(Pos(MC4[0])-Pos(MC7[0]));// 
Force de cisaillement du noeud4 suivant X 
 F(MC4[1],MC5[1])<+ GcisX*X*1.0e-6*(Pos(MC4[1])-Pos(MC5[1]));// 
Force de cisaillement du noeud4 suivant Y 
 F(MC4[1],MC7[1])<+ GcisZ*Z*1.0e-6*(Pos(MC4[1])-Pos(MC7[1]));// 
Force de cisaillement du noeud4 suivant Y 
 F(MC4[2],MC5[2])<+ GcisX*X*1.0e-6*(Pos(MC4[2])-Pos(MC5[2]));// 
Force de cisaillement du noeud4 suivant Z 



 F(MC4[2],MC3[2])<+ GcisY*Y*1.0e-6*(Pos(MC4[2])-Pos(MC3[2]));// 
Force de cisaillement du noeud4 suivant Z 
 
 
 
 F(MC6[0],MC1[0])<+ GcisY*Y*1.0e-6*(Pos(MC6[0])-Pos(MC1[0]));// 
Force de cisaillement du noeud6 suivant X 
 F(MC6[0],MC5[0])<+ GcisZ*Z*1.0e-6*(Pos(MC6[0])-Pos(MC5[0]));// 
Force de cisaillement du noeud6 suivant X 
 F(MC6[1],MC7[1])<+ GcisX*X*1.0e-6*(Pos(MC6[1])-Pos(MC7[1]));// 
Force de cisaillement du noeud6 suivant Y 
 F(MC6[1],MC5[1])<+ GcisZ*Z*1.0e-6*(Pos(MC6[1])-Pos(MC5[1]));// 
Force de cisaillement du noeud6 suivant Y 
 F(MC6[2],MC7[2])<+ GcisX*X*1.0e-6*(Pos(MC6[2])-Pos(MC7[2]));// 
Force de cisaillement du noeud6 suivant Z 
 F(MC6[2],MC1[2])<+ GcisY*Y*1.0e-6*(Pos(MC6[2])-Pos(MC1[2]));// 
Force de cisaillement du noeud6 suivant Z 
 
 
 //Calcul des forces sur les aretes dans les trois directions: Les 
nouvelles positions effectives sont les positions dilatees et la 
dependance en temperature (moyenne sur l'arete dans ce cas) de la raideur 
du ressort est prise en compte  
  
 F(MC0[0],MC1[0]) <+ (Pos(MC0[0])- Pos(MC1[0])+ Beta*X*1.0e-
6*((Temp(c0)+Temp(c1))*0.5-IniTemp))*(YoungConst-
(YoungTemp*(Temp(c0)+Temp(c1))*0.5))*X*1.0e-6;// il manque * s/l  
 F(MC0[1],MC7[1]) <+ (Pos(MC0[1])- Pos(MC7[1])+ Beta*Y*1.0e-
6*((Temp(c0)+Temp(c7))*0.5-IniTemp))*(YoungConst-
(YoungTemp*(Temp(c0)+Temp(c7))*0.5))*Y*1.0e-6; 
 F(MC0[2],MC3[2]) <+ (Pos(MC0[2])- Pos(MC3[2])+ Beta*Z*1.0e-
6*((Temp(c0)+Temp(c3))*0.5-IniTemp))*(YoungConst-
(YoungTemp*(Temp(c0)+Temp(c3))*0.5))*Z*1.0e-6; 
 
 F(MC4[0],MC5[0]) <+ (Pos(MC4[0])- Pos(MC5[0])+ Beta*X*1.0e-
6*((Temp(c4)+Temp(c5))*0.5-IniTemp))*(YoungConst-
(YoungTemp*(Temp(c4)+Temp(c5))*0.5))*X*1.0e-6; 
 F(MC4[1],MC3[1]) <+ (Pos(MC4[1])- Pos(MC3[1])- Beta*Y*1.0e-
6*((Temp(c4)+Temp(c3))*0.5-IniTemp))*(YoungConst-
(YoungTemp*(Temp(c4)+Temp(c3))*0.5))*Y*1.0e-6;//- 
 F(MC4[2],MC7[2]) <+ (Pos(MC4[2])- Pos(MC7[2])- Beta*Z*1.0e-
6*((Temp(c4)+Temp(c7))*0.5-IniTemp))*(YoungConst-
(YoungTemp*(Temp(c4)+Temp(c7))*0.5))*Z*1.0e-6;//-  
 
 F(MC2[0],MC3[0]) <+ (Pos(MC2[0])- Pos(MC3[0])- Beta*X*1.0e-
6*((Temp(c2)+Temp(c3))*0.5-IniTemp))*(YoungConst-
(YoungTemp*(Temp(c2)+Temp(c3))*0.5))*X*1.0e-6;//- 
 F(MC2[1],MC5[1]) <+ (Pos(MC2[1])- Pos(MC5[1])+ Beta*Y*1.0e-
6*((Temp(c2)+Temp(c5))*0.5-IniTemp))*(YoungConst-
(YoungTemp*(Temp(c2)+Temp(c5))*0.5))*Y*1.0e-6; 
 F(MC2[2],MC1[2]) <+ (Pos(MC2[2])- Pos(MC1[2])- Beta*Z*1.0e-
6*((Temp(c2)+Temp(c1))*0.5-IniTemp))*(YoungConst-
(YoungTemp*(Temp(c2)+Temp(c1))*0.5))*Z*1.0e-6;//- 
 
 F(MC6[0],MC7[0]) <+ (Pos(MC6[0])- Pos(MC7[0])- Beta*X*1.0e-
6*((Temp(c6)+Temp(c7))*0.5-IniTemp))*(YoungConst-
(YoungTemp*(Temp(c6)+Temp(c7))*0.5))*X*1.0e-6;//- 



 F(MC6[1],MC1[1]) <+ (Pos(MC6[1])- Pos(MC1[1])- Beta*Y*1.0e-
6*((Temp(c6)+Temp(c1))*0.5-IniTemp))*(YoungConst-
(YoungTemp*(Temp(c6)+Temp(c1))*0.5))*Y*1.0e-6;//- 
 F(MC6[2],MC5[2]) <+ (Pos(MC6[2])- Pos(MC5[2])+ Beta*Z*1.0e-
6*((Temp(c6)+Temp(c5))*0.5-IniTemp))*(YoungConst-
(YoungTemp*(Temp(c6)+Temp(c5))*0.5))*Z*1.0e-6; 
 
  
 
  
  
end 
 
endmodule 
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.0 Annexe-C : Layouts et maillages

Figure 15 – Layout du circuit conçu pour les mesures de vieillissement par CHC
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.0 Annexe-C : Layouts et maillages

Figure 16 – Le maillage de la couche de silicium contenant les capteurs de vieillis-
sement

162



.0 Annexe-C : Layouts et maillages

Figure 17 – Le maillage multi-résolution du circuit pour une coupe à l’interface
Si− SiO2
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Maroua GARCI

Simulation multi-physiques
de circuits intégrés pour la

fiabilité

Résumé

Cette thèse porte sur le thème général de la fiabilité des circuits microélectroniques.

Le but de notre travail fut de développer un outil de simulation multi-physiques pour
la conception des circuits intégrés fiables qui possède les caractéristiques innovatrices
suivantes :

• (i) L’intégration dans un environnement de conception microélectronique standard,
tel que l’environnement Cadence® ;

• (ii) La possibilité de simulation, sur de longues durées, du comportement des circuits
CMOS analogiques en tenant compte du phénomène de vieillissement ;

• (iii) La simulation de plusieurs physiques (électrique-thermique-mécanique) couplées
dans ce même environnement de CAO en utilisant la méthode de simulation directe.

Ce travail de thèse a été réalisé en passant par trois grandes étapes traduites par les trois
parties de ce manuscrit.

Abstract

This thesis was carried out under the theme of the microelectronics Integrated Circuits

Reliability. The aim of our work was to develop a multi-physics simulation tool for the
design of reliable integrated circuits. This tool has the following innovative features :

• (i) The integration in a standard microelectronics design environment, such as the
Cadence® environment ;

• (ii) The possibility of efficient simulation, over long periods, of analog CMOS circuits
taking into account the aging phenomenon ;

• (iii) The simulation of multiple physical behaviours of ICs (electrical-thermal-
mechanical) coupled in the same environment using the direct simulation method.

This work was carried out through three main stages detailed in the three parts of this
manuscript.
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