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INTRODUCTION GENERALE

La croissance de l’industrie des semi-conducteurs dépend pour l’instant de sa

capacité à miniaturiser les transistors. L’objectif de la démarche est de délivrer de

meilleures performances à moindre coût. Des circuits plus petits réduisent la surface

globale de la puce électronique et permettent donc de produire plus de transistors sur un

même wafer et réduire le prix de fabrication. L’augmentation de la densité d’intégration et

l’amélioration des performances sont rendues possibles par la diminution de la taille des

transistors. La grandeur caractéristique d’un transistor qui distingue une génération de

transistors de la suivante est la longueur de grille LG. Actuellement, la plus petite longueur

de grille produite est de 37 nm et la réduction des dimensions demeure essentielle pour

réaliser de nouvelles innovations technologiques. L’ITRS (International Technology

Roadmap for Semiconductors) dont les prévisions sont établies par les principales

industries des semi-conducteurs annonce une longueur de grille de 9 nm en 2016 [1-3].

Cependant, de telles dimensions génèrent des problèmes technologiques bien plus

complexes et surtout différents de ceux rencontrés dans les transistors actuels. En plus de

la nécessité d’optimiser les procédés de fabrication, il est indispensable de connaître les

limites physiques de la technologie CMOS (pour l’anglais "Complementary Metal-Oxide-

Semiconducteur), au delà desquelles un transistor technologiquement parfait n’aurait plus

des propriétés électriques tolérables. Bien que la réponse ne soit pas encore évidente, il

apparaît clairement que de nouvelles architectures devront remplacer à plus ou moins

longue échéance, les transistors conventionnels. Il a déjà été décidé par exemple de ne plus

réaliser un type de transistor valable pour toutes les applications, mais une architecture

particulière pour les applications "hautes performances" (microprocesseurs) ou pour les

applications "basses consommations" (téléphones portables). Le développement de

transistors nanométriques ajoute aux problèmes expérimentaux, des défis théoriques qu’il

est crucial de surmonter pour que perdure l’élan de miniaturisation. La diminution
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soutenue des dimensions accélère la rencontre de la microélectronique avec la mécanique

quantique et d’autres lois régissent désormais le transport des électrons. La simulation des

transistors a donc besoin de nouvelles théories et techniques de modélisation (l’intelligence

artificielle) améliorant la compréhension physique des dispositifs de taille nanométrique.

Les réseaux de neurones artificiels, connus généralement sous l’acronyme ANN

(Artificial Neural Networks), constituent une approche fondamentalement nouvelle dans

l’études des dispositifs microélectroniques. Ce sont des systèmes parallèles, adaptatifs et

distribués dont le fonctionnement imite celui de neurone biologique, reproduisant ses

caractéristiques de base. Les ANNs offrent des solutions compactes et rapides pour une

large gamme de problèmes, dont certaines sont difficiles à traiter par les approches

classiques (analytiques, numériques,…), en particulier les problèmes avec des contraintes

temps réel, ou ceux dont la résolution met en jeu des règles inconnues ou difficiles à

expliciter ou à formaliser.

Le domaine de la modélisation et la simulation des dispositifs fortement

submicroniques peut être considéré comme un champ important d’applications des ANNs.

Par conséquent, l’étude de la possibilité d’utilisation des réseaux de neurones artificiels

dans le domaine de la microélectronique, notamment sous forme des prédicteurs et des

simulateurs des dispositifs nanométriques (Double-Gate MOSFET, Tri-gate MOSFET,

gate-all-around MOSFET,….)[4], s’avère nécessaire. Dans ce contexte, les principaux

objectifs de cette thèse sont : 1) d’étudier le transistor MOSFET fortement submicronique

et l’effet de la miniaturisation, 2) d’utiliser l’approche neuronale pour le développement

d’un modèle de dégradation temporel du transistor MOSFET fortement submicronique, 3)

d’examiner et de comprendre le transport de charges dans les DGMOSFETs afin de

développer un modèle neuronal de ce composant, 3) le développement d’un prédicteur

neuronal permettant d’étudier les possibilités et les limites de la graduation dimensionnelle

vers l’échelle atomique du transistor DGMOSFET en fonction des différents paramètres

(La longueur de grille, l’épaisseur du canal, le dopage,….).

Cette thèse s’articulera autour de cinq grands axes:

Le premier chapitre explique le principe de fonctionnement du transistor

MOSFET, rappelle la problématique actuelle liée à la miniaturisation des

transistors, présente les réalisations les plus significatives des MOSFETs

conventionnels (bulk, SOI,….) et détaille le cas prometteur d’une structure

nanométrique à double grille: le transistor DGMOSFET.
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Le deuxième chapitre est consacré aux réseaux de neurones: il en donne, les

principes, expose les différents types d’implantations et domaines d’applications

existants et décrit l’état de l’art sur leurs propriétés de modéliser les systèmes

complexes.

Dans le troisième chapitre, nous proposons un modèle de prédiction à base des

réseaux de neurones capable de prédire les variations de dégradation de

transistors MOSFETs fortement submicroniques en fonction des quatre

paramètres, à savoir: la longueur de la grille, la tension de drain, la tension de

grille et le temps du stress. Ce chapitre peut être divisé en deux parties. Dans la

première partie, on propose un dispositif expérimental assisté par ordinateur

permettant d'étudier les aspects expérimentaux des phénomènes du vieillissement

des transistors MOSFETs fortement submicroniques. La deuxième partie est

consacrée au développement d’une approche analytique à base des réseaux de

neurones artificiels; elle permet de prédire les variations de la dégradation des

transistors MOSFETs fortement submicroniques.

Le quatrième chapitre présente l'applicabilité des réseaux de neurones artificiels

pour la simulation des circuits électroniques nanométriques. Cette étude est basée

sur la modélisation numérique bidimensionnelle des caractéristiques courant-

tension d'un transistor DGMOSFET symétrique utilisant les fonctions de Green

(Non-Equilibrium Green’s Function).

Le dernier chapitre est consacré au développement d’un abaque basé sur un

prédicteur neuronal permettant d’étudier les possibilités de graduation

dimensionnelle du transistor DGMOSFET en fonction de la longueur de grille

LG, l’épaisseur du canal tsi, l’épaisseur de l’oxyde tox, le type de la structure

(symétrique ou asymétrique) et la dopage du canal NA.

Une conclusion synthétise les résultas obtenus et donne un aperçu de perspectives

qui peuvent être développées pour mieux comprendre ce sujet.
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I.1 Evolution de la technologie CMOS

Le développement de la microélectronique depuis ces 30 dernières années est

véritablement spectaculaire. Ce succès résulte en grande partie d’un savoir-faire et d’une

maîtrise technologique de plus en plus poussés de l’élément fondamental de la

microélectronique : le silicium. Le transistor MOS (Metal Oxide Semicondictor) est à la

fois le principal acteur et le vecteur de cette évolution technologique. Il est à la base de la

conception des circuits intégrés à très large et ultra large échelle (VLSI- ULSI), et a mené

la technologie CMOS (Complementary MOS) au rang incontesté de technologie dominante

de l’industrie du semiconducteur. Au fil des années, la complexité des circuits intégrés a

augmenté de façon contenue, grâce aux performances accrues des nouvelles générations de

transistors MOS (TMOS). La réduction constante des dimensions de ces composants est le

moteur de cette course à la performance; en fait, c’est cette volonté de toujours réduire la

taille des transistors MOS qui a entraîné toute l’industrie des semiconducteurs à se

surpasser et à se projeter en permanence dans le futur.

En 1973, G. Moor, l’un des co-fondateurs d’Intel avait observé que le nombre de

transistors intégrés sur une même puce doublait tous les 18 mois. Cette observation l’avait

alors conduit à prédire que le nombre de transistors intégrés sur une puce continuerait à

doubler tous les 18 mois, jusqu’à ce que les limites physiques soient atteintes. La véracité

de sa prédiction durant ces 30 dernières années a été telle que l’on s’y réfère maintenant en

tant que ‘Loi de Moor’. La figure I.1 illustre la validité de cette prévision. Aujourd’hui, des

circuits intégrés (IC) comprenant plus de 40 millions de transistors sont produits de façon

industrielle (microprocesseur). La longueur de grille des TMOS utilisés pour ces dernières

générations de microprocesseurs est égales à 0.1µm, tandis que la surface de la puce varie

de 80 à 150mm2.En fait ; la diminution de longueur de grille des dispositifs a deux

avantages décisifs pour les fabricants : d’une part, à puissance égale, elle permet de réduire

la surface de silicium de la puce, ce qui en termes de coût, est bénéfique, et d’autre part,

elle permet d’augmenter la fréquence des circuits, cette dernière étant inversement

proportionnelle à la longueur de grille.
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Figure I.1: Réduction d’échelle de la technologie CMOS, en accord avec la loi

de Moore [5].

I.2 Contraintes pour les générations futures

A chaque nouvelle génération de transistors, la réalisation du défi lancé par la loi de

Moore apparaît comme un casse-tête de plus en plus difficile à réaliser. Un compromis

complexe entre la physique, la technologie et la rentabilité concentre ainsi toute l’attention

des ingénieurs et des chercheurs. Des paramètres et contraintes souvent contradictoires,

telles que la performance, la consommation et la fiabilité sont à prendre en compte [6,7].

Pour résumer, disons que le jeu consiste à augmenter les performances en diminuant les

dimensions, sans trop augmenter la puissance dissipée à l’état du transistor.

Parier sur une croissance au rythme de la loi de Moore pour la décennie à venir

relève d’un défi ambitieux. De plus, les architectures devenant très complexes, la

conception, la fabrication et la vérification voient leurs coûts croître exponentiellement. Il

est actuellement admis que la loi de Moore sera encore valide pour les 10-12 ans à venir

(pour 3 à 4 générations de microprocesseurs). En effet, les projections industrielles pour le

développement de la technologie CMOS suggèrent que cette dernière est proche des

limites fondamentales physiques. L’association de l’industrie du semiconducteur : SIA

(Semiconductor Industry Association), publie depuis 1998<< The International

Technology Roadmap for semiconductors, ITRS >> qui est un guide de référence pour

l’industrie mondiale du semiconducteur [8] (voir Tableau I.1).
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Année 1999 2002 2005 2008 2011 2014

Lg (nm)

Vdd (V)

Vth (V)

Tox (nm)

Na (cm-3)

Xj (nm)

E (MV/cm)

Ion (µA/µm)

Ioff (µA/µm)

180

1.5-1.8

0.5

1.9-2.5

<1018

45-70

<5

750/350

2

130

1.2-1.5

0.4

1.5-1.9

<1018

30-50

5

750/350

10

100

0.9-1.2

0.35

1.0-1.5

1018

25-40

>5

750/350

20

70

0.6-0.9

0.3

0.8-1.2

1018

20-28

>5

750/350

40

50

0.5-0.6

0.3

0.6-0.8

1018

13-20

>5

750/350

80

35

0.3-0.6

0.2

0.5-0.6

1018

10-14

>5

750/350

160

Tableau I.1: Prévision SIA de l’évolution de la technologie CMOS [8].

Selon l’édition 1999, malgré l’utilisation de nouveau matériel, il sera difficile de

maintenir l’augmentation des performances électriques des composants au rythme de la loi

de Moore. Il convient, cependant, de rappeler que les données du tableau I.1 sont basées

sur de simples projections des progrès passés. Ceci ne garantit pas forcément qu’un

dispositif plus court pourra être fabriqué, ni qu’il présentera les mêmes performances.

La figure I.2 illustre graphiquement l’évolution espérée des principales

caractéristiques des TMOS, à savoir, la longueur de grille (Lg), la tension d’alimentation

(Vdd), l’épaisseur d’oxyde de grille (Tox) et les profondeurs de jonctions des extensions de

source et drain (Xj). Une première analyse de ces valeurs permet d’annoncer quelques

possibles limitations et freins technologiques à la réduction d’échelle énoncée selon les

critère de la SIA:

 La diminution de la longueur de grille en dessous de 50 nm semble difficile,

compte tenu du contrôle nécessaire du courant de fuite à l’état bloqué du transistor.

 En raison de la réduction de la résistance du canal à l’état passant, il faut veiller à

ce que les résistances source/drain, placées en série avec celle du canal, soient

suffisamment faibles pour ne pas dégrader sérieusement les performances du

composant. Cette contrainte impose donc de ne pas choisir des profondeurs de

jonctions Xj trop faibles, et conduit à adopter un très fort dopage de source et de

drain. Cela est cependant défavorable du point de vue des effets canaux courts car
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la réduction des profondeurs de jonctions source/drain permet en fait un meilleur

contrôle de la charge du canal à l’état bloqué [9].

 La tension d’alimentation ne peut que difficilement être réduite en dessous de 60V,

en raison de la nécessité du maintien de la tension de seuil (Vth) à un niveau

suffisant pour garantir des marges de bruit acceptables dans les circuits logiques

[10].

 La réduction de l’épaisseur d’oxyde en dessous de 2nm résulte en un important

courant tunnel, or vu les épaisseurs annoncées (Figure I.2) de sérieux problèmes

risquent de se poser au niveau de la consommation statique. Il est admis que pour

une tension d’alimentation de 1V, la limité maximale admise pour le courant de

fuite de grille est de l’ordre de 1A/cm2, ce qui situe l’épaisseur minimale d’oxyde

aux environs de 1.8nm [11]. Cependant, on sait que ces courants de fuite ne

perturberont pas le fonctionnement élémentaire des transistors MOS de longueur de

canal inférieur à 1µm, mais en revanche, augmenteront la puissance dissipée à

l’état bloqué [12]. Par ailleurs, il est clair également que la réduction des

dimensions ne peut se faire sans réduire l’oxyde de grille, sous peine de ne plus

parvenir à contrôler les effets canaux court [13].

Figure I.2 : Evolution des grandeurs caractéristiques de la technologie CMOS,

selon les prévision de la SIA [8].
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I.3. Transistor MOSFET

Le transistor MOSFET est organisé autour d’une structure MOS suivant la disposition

type représentée sur la figure. I.3. Ici, l’isolant est un oxyde (silice SiO2); deux îlots, de

type opposé à celui du substrat, la source et le drain, délimitent la région active du

dispositif qui se situe précisément sous l’électrode de grille. La source est le plus souvent

reliée au substrat.

Le principe du MOSFET est très simple. Pour un substrat de type P par exemple,

l’application sur la grille d’une tension positive par rapport au substrat fait apparaître une

charge d’espace négative en surface du semiconducteur. Dés que la tension grille dépasse

un certain seuil VT, une couche d’inversion est créée et le canal N ainsi formé, de même

type donc que la source et le drain et d’autant plus conducteur que Vg est grand, autorise le

passage d’un courant entre les deux îlots de source et de drain. Hors de la présence de ce

canal, c’est-à-dire pour VGS < VT, les îlots de source et de drain forment avec le substrat

des jonction PN dont une obligatoirement se trouve être non passante quelle que soit la

polarité de la tension de drain ; la conduction entre drain et source se trouve donc

interrompue [14]. Pour le moment, nous supposons que la source et le drain sont à la masse

(Vsb = Vdb = 0) ; dans ce cas, trois situations peuvent être distinguées (dans la région du

canal) : accumulation, déplétion et inversion.

Figure I.3: Structure de base d’un transistor MOS de type n

Pour des tensions de grille négatives, les trous sont attirés à la surface et une très fine

couche de charges positives (la couche d’accumulation) est alors formée avec

Drain (n)Source (n)

Substrat (p)

Oxyde SiO2

Grille

Canal induit

G
DS

b
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l’augmentation de Vgb, la courbure des bandes devient plus faible, jusqu’à une certaine

valeur où il n’y a plus de courbure des bandes. Cette valeur particulière de tension de grille

est appelée la tension de bandes plates Vfb. Au delà de ce point, la courbure des bandes est

opposée à celle en accumulation, une charge négative est en train de se former. En fait, la

charge positive à la grille repousse les trous de la surface de Silicium et fait apparaître une

charge négative (due aux ions accepteurs immobiles), appelée charge de déplétion. Quand

la tension de grille augmente encore plus, la courbure des bandes vers la bas devient plus

prononcée. Cette courbure peut résulter en un croisement du niveau de Fermi intrinsèque

Ei avec le niveau de Fermi Efb. Dans cette situation, la surface du semiconducteur se

comporte comme un matériau de type n, d’où le nom de région d’inversion. Une couche

conductrice composée de charges négatives mobiles (électrons) est alors formée : c’est la

charge d’inversion. Cette charge écartant la couche de déplétion, cette dernière n’est alors

plus que faiblement dépendante de la polarisation de la grille. En conséquence, le couplage

entre l’extension de la courbure des bandes dans le Silicium et l’augmentation de la tension

de grille est alors fortement réduit.

On parle d’inversion forte lorsque la densité de charge mobile dans la couche

d’inversion est supérieure à la densité de charge fixe dans la couche de déplétion.

La charge d’inversion peut alors être mise en contact via les régions de source et de drain,

et ainsi, un courant peut circuler dans le canal lorsqu’une différence de potentiel Vds est

appliquée entre le drain et la source. Puisque la charge d’inversion dépend fortement du

potentiel appliqué à la grille, cette dernière peut alors être utilisée pour moduler le niveau

du courant circulant dans le canal [15].

I.3.1. Technologie de fabrication du MOSFET

L'industrie de la microélectronique utilise divers types de matériaux semi-

conducteurs sous forme monocristalline tel que le silicium (le plus utilisé), mais aussi des

composés d’éléments des familles III/V et II/VI du tableau périodique.

Dans la grande majorité des applications, seule la partie superficielle des plaquettes

du matériau semi-conducteur est utile à l’implantation de la partie active du circuit. La plus

grande partie de l'épaisseur sert en effet essentiellement de support mécanique.

Deux technologies utilisant le silicium peuvent être distinguées suivant le type de

supports sur lesquels sont implantées: la technologie bulk (Fig.I.4.a) et la technologie

silicium sur isolant (Fig.I.4.b).
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VG VG

VS VD VS VD

(a) (b)

Figure I.4: Vue en coupe de transistors NMOS en technologie Si-bulk (a) et SOI

(b)[16]

I.3.1.a. Les méthodes de fabrication SOI

Différentes techniques ont été développées pour obtenir une couche de silicium actif

isolée du substrat. Certaines méthodes d’obtention sont basées sur la croissance épitaxiale

du silicium sur un isolant cristallin (héteroepitaxie). Le SOI peut être réalisé à partir d’une

tranche de silicium – bulk en isolant une fine couche de Si du substrat par la formation et

l’oxydation de silicium poreux (FIPOS) ou bien par implantation ionique (SIMOX). Il

existe d’autres méthodes de fabrication SOI et chacune d’entre elles a ses avantages et

inconvénients. Ci-dessous, nous allons décrire les trois principales méthodes.

 Silicium sur corindon (dit aussi silicium sur saphir (SOS))

Pour obtenir la couche de silicium active, on fait croître celle-ci par hétéroépitaxie

(procédé qui consiste à faire croître une substance en couche mince sur un cristal mono

cristallin de nature différente) sur un substrat monocristallin d'alumine (α-Al2O3). La

différence de paramètre de maille cristalline (de l'ordre de 10%) conduit à une couche

de silicium de faible qualité cristalline au voisinage de l'interface. Toutefois, lorsque

l’épaisseur de la couche de silicium augmente, la densité de défauts cristallins décroît.

Pour cette méthode, la densité de défauts est élevée. L’inconvénient principal est

l’auto-dopage du silicium par les atomes d’aluminium du substrat d’Al2O3.

 SIMOX (Separation by Implanted Oxygen)

Pour le procédé SIMOX, on crée sous la surface d'une plaquette de silicium une couche

d'oxyde de silicium (SiO2) appelée oxyde enterré par une implantation ionique

N+ N+

Substrat (bulk)

N+ N+

Substrat

Isolant
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d'oxygène (Fig. I.5) à très forte dose (1.8.1018 cm-2) suivie de recuits à très haute

température (>1300°C). Des couches de silicium de bonne qualité sont obtenues par

cette méthode [17].

Oxygène

Figure I.5: Implantation ionique d'oxygène [17]

I.3.1.b Comparaison entre la technologie Bulk et la technologie SOI

Dans le cas d’un transistor MOS conventionnel en technologie Si-bulk ou massif

(Fig.I.4.a), on peut constater que les zones dopées (zones actives) sont directement

implantées dans une masse (bulk) de silicium épaisse dénommée « substrat ».

La présence d'un substrat épais en continuité électrique avec les couches

superficielles induit des phénomènes parasites dans celles-ci et les rend sensibles

notamment à des perturbations électriques (par ex. des courants de fuite vers le substrat).

Les différents inconvénients de la technologie bulk sont principalement ceux que la

technologie SOI a permis de minimiser, voire supprimer grâce à l’isolation des parties

actives par rapport au substrat (Fig.I.4.b).

Les courants de fuite apparaissent essentiellement au niveau des jonctions

drain(source)-substrat, drain(source)-caisson et caisson-substrat. Ils provoquent une

augmentation de la puissance consommée par le circuit.

Toutes les jonctions P-N étant polarisées en inverse, le courant de fuite provient de

porteurs minoritaires.

Silicium

Silicium

SiO2

Silicium

Implantation
d’Oxygène

Recuits pour former
la couche SiO2

Fabrication de
l’échantillon
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Comme conséquence aux courants de fuite, nous citerons un phénomène

fréquemment rencontré en technologie bulk/CMOS appelé «latchup». Celui-ci consiste au

déclenchement indésirable d’un thyristor PNPN présent dans une structure constituée de

deux transistors MOS complémentaires juxtaposés.

La présence de capacités parasites est liée aux différentes jonctions, CjSB et C jDB

(Fig. I.6). En effet, lorsque deux semi-conducteurs dopés N et P sont mis en contact, il se

crée de part et d’autre de l’interface une zone de charge d’espace qui aboutit à la formation

d’une capacité «dynamique» lorsque la tension varie à ses bornes. Les capacités de grille

(CGC), de recouvrement (Cov) sont inévitablement identiques pour des transistors MOS de

même génération en technologies bulk et SOI. L’existence de la capacité CCB en SOI

dépend de l’épaisseur de la zone active du silicium.

Grille

Figure I.6: Capacités parasites en technologie bulk.

En technologie SOI, la couche active superficielle est séparée électriquement de la

partie massive du substrat. Cela permet non seulement de supprimer ou minimiser les

inconvénients précités pour la technologie « bulk », c’est-à-dire élimination des problèmes

de « latchup » et diminution de l’influence des capacités parasites CjSB et CjDB ( Fig. I.7),

mais apporte aussi des avantages comme une plus haute densité d’intégration, donc un gain

de surface non négligeable.

Source
Drain

Capacité
parasite
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Figure I.7: Capacités parasites en technologie SOI.

I.3.1.c Technologie nanométrique

Dans la technologie nanométrique, une étape de lithographie à l'échelle

nanométrique est requise pour fabriquer des nanostructures avec un contrôle de leur taille

et de leur positionnement inférieurs au nanomètre [18].

Ces conditions très strictes de dimensions, sont-elles possibles à atteindre en

utilisant les techniques de lithographie actuellement utilisées en microélectronique ?

L'étape de lithographie est cruciale en micro fabrication car c'est elle qui définit la

géométrie et les cotes des structures. Les techniques de lithographie se scindent en deux

familles: les procédés parallèles inspirés des techniques photographiques, basés sur

l'utilisation d'une onde plane qui vient impressionner simultanément une surface sensible,

et les procédés 'série', faisant appel au balayage d'un spot ou d'une sonde.

La lithographie UV et celle par rayons X appartiennent à la première famille, alors

que les lithographies par faisceau d'électrons (EBL) ou par faisceau d'ions focalisés (FIBL)

appartiennent à la deuxième.

Chaque technique de lithographie possède sa propre limite de résolution ultime et

pratique. La limite pratique correspond à la résolution que les spécialistes espèrent

atteindre en production, alors que la limite ultime correspond à ce qu'il serait possible

d'atteindre théoriquement. Le Tableau I.2 [19], résume cet aspect:
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Techniques Type Limite pratique Limite ultime

Ultraviolet Projection 150 nm 10 nm

Rayon X Proximité 70 nm 10 nm

Faisceau d'électrons Ecriture directe 30 nm 1 nm

Faisceau d'ions Ecriture directe 30 nm 10 nm

Tableau I.2: Limites pratiques et théoriques des techniques de lithographies

conventionnelles [19]

L'origine de la limite de résolution pratique pour l'utilisation de ces techniques à

grande échelle (fabrication de plusieurs millions de transistors à la fois), est différente

selon les techniques [20]:

UV: La résolution lm de ce procédé est directement liée à la longueur d'onde λainsi

qu'à la distance z entre le masque et le substrat recouvert de résine, par la relation zlm  .

Cependant au plus la longueur d'onde utilisée est courte, au plus il devient difficile de

trouver des résines photosensibles.

Rayons X : Ce procédé nécessite l'utilisation d'un masque à l'échelle 1 à cause des

difficultés liées à la fabrication d'optiques performantes pour ces longueurs d'onde.

La fabrication de masque à l'échelle 1 représente un coût très élevé. De plus l'alignement

du masque par rapport au substrat, devient de plus en plus critique lorsque les tailles des

motifs du masque diminuent.

EBL et FIBL : Ces procédés série présentent des difficultés pour être convertis en

procédés parallèles, seule configuration possible afin d'obtenir la fabrication de millions de

motifs en un temps raisonnable. De plus en ce qui concerne le FIBL, seul un couplage avec

un SEM (Scanning Electron Microscope) permet la visualisation et le contrôle in-situ des

structures réalisées. Ce couplage rend encore plus délicat la mise au point d'un procédé

série. D'ailleurs jusqu'à présent, ces deux techniques sont seulement utilisées dans les

étapes de fabrication ou de réparation de prototypes.

A partir de ce tableau et des remarques précédentes, on se rend compte qu'aucune

technique de lithographique ne pourra de manière certaine, atteindre la résolution

nécessaire pour fabriquer soit les transistors MOSFET à leur taille minimum, soit les

dispositifs élémentaires pré-sentis pour remplacer les transistors dans l'ère de la nano-

électronique.

Il est donc impératif de mettre au point de nouvelles techniques permettant de relever ces
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défis technologiques. Une des solutions envisagées est l’utilisation des microscopies en

champ proche.

Il existe 3 principales microscopies en champ proche, la microscopie à force

atomique (AFM), la microscopie par effet tunnel (STM) et la microscopie en champ

proche optique (SNOM). Leur point commun repose sur l’utilisation du phénomène très

local, d’interactions entre une pointe de faible rayon de courbure (de 5 à 100 nm) et une

surface, interactions qui apparaissent lorsque la distance pointe-échantillon est très faible

(quelques nanomètres).

La modification locale d’une surface à l’échelle nanométrique est possible sous la

pointe d’un microscope à champ proche (AFM, STM et SNOM). Cette technique a même

été utilisée pour positionner un unique atome sur une surface [19]. Il est alors possible

d’imaginer utiliser les sondes en champ proche pour la fabrication de motifs à l’échelle

nanométrique et pouvant même atteindre le contrôle atome par atome [19].

Les sondes locales ont été utilisées pour graver des résines, pour induire une

oxydation locale sélective sur du silicium ou sur des couches ultra minces de métaux.

I.4 Effets de la miniaturisation

Etant donné que les dimensions des dispositifs ont considérablement diminué,

beaucoup plus de transistors peuvent être intégrés sur une même puce avec la même

surface. Il faut également noter que lorsque la dimension des transistors subit une

réduction, ceci a une influence considérable sur les performances du circuit et notamment

sur l'amélioration de la vitesse de fonctionnement.

L'amélioration de la vitesse est due essentiellement à la diminution de la longueur de

canal. Il ne faut toutefois pas perdre de vue que cette diminution engendre quelques effets

indésirables.

I.4.1 Injection d’électrons chauds

En régime de saturation, il existe à la jonction canal-drain polarisée en inverse, un

champ électrique d’autant plus important que la longueur du canal diminue (E=V/L).

Les électrons qui pénètrent dans la zone de déplétion sont accélérés par ce champ et

certains d’entre eux acquièrent suffisamment d’énergie cinétique pour créer l’ionisation par

impact.

Il est à noter que l'ionisation par impact ou par choc apparaît dans un matériau pour

des champs électriques intenses. Lorsqu’un électron dérive dans un solide sous l'effet d'un
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champ électrique, celui-ci gagne de l'énergie cinétique et la transmet au cristal par le biais

des nombreux chocs qu'il effectue avec les atomes du réseau. Ce processus assure la

dissipation thermique de l'énergie potentielle perdue par les électrons (L’énergie cinétique

et l’impulsion sont conservées au cours de collisions entre électrons).

Cependant, si le champ électrique est suffisamment intense, certains électrons de la bande

de conduction peuvent acquérir une énergie telle que leur impact sur un atome du réseau

cristallin aboutisse à la rupture d'une liaison de valence. On obtient donc deux électrons

dans la bande de conduction et un trou dans la bande de valence. Ce processus peut devenir

cumulatif et conduire au phénomène d'avalanche.

Les trous générés par l’ionisation peuvent emprunter différents chemins (Fig. I.8):

Figure I.8: Porteurs générés par ionisation par impact à la jonction canal-drain et les

différentes composantes de courant parasites.

 Ils peuvent être attirés par l’électrode de substrat et donner suite à un important

courant de substrat

 Certains d’entre eux peuvent également migrer vers la source et créer un

abaissement de la barrière à la jonction source-canal. Il se produit alors une

injection d’électrons supplémentaires de la source vers le canal.

 Cet ensemble source - canal - drain travaille comme un transistor n-p-n dont la

base (canal) est flottante et le collecteur (drain) se trouve dans des conditions

d’avalanche. L’accroissement du nombre d’électrons injectés de la source vers



Chapitre I: Transistor MOSFET fortement submicronique 19

le drain provoque une augmentation du nombre de pairs électrons-trous dans la

zone de déplétion à proximité du drain. Ceci implique un abaissement de la

barrière à la jonction source-canal encore plus prononcé et donc encore plus

d’électrons injectés de la source. Ce phénomène est d’autant plus important

que la longueur de canal (=base) diminue (effet transistor).

I.4.2 DIBL (Drain Induced Barrier Lowering)

Le phénomène de DIBL (« surface DIBL ») est pris en compte lorsque le transistor

travaille en régime sous seuil (ou faible inversion) et concerne le potentiel de surface. En

faible inversion, le potentiel de surface dans le canal pour des dispositifs à canal long est à

peu près constant et le courant est dû à la diffusion des porteurs minoritaires (Cette

diffusion est due au gradient de concentration longitudinal aux jonctions). Le courant de

drain dépend exponentiellement de la tension de grille. Il existe également, en régime de

faible inversion, une barrière de potentiel à la jonction entre la source et le canal qui résulte

de l’équilibre entre le courant de diffusion et de dérive (cas similaire à une jonction PN à

l’équilibre). Si la tension au drain augmente, la couche de déplétion s’étend de plus en plus

dans le canal vers la source et il se produit un abaissement de la barrière source-canal.

L’abaissement de la barrière à la source permet l’injection d’électrons au travers du canal

(en surface) et ceci indépendamment de la tension de grille. Comme conséquence, en

régime sous seuil, la grille perd le contrôle du courant de drain. Un courant sous seuil

important peut être observé quand la longueur du canal est inférieure à 1.5µm. Cet effet est

d’autant plus marqué que la tension de drain augmente et que la longueur de canal diminue

Figure. I.9 [17].

Figure I.9: Profile du potentiel de surface pour des transistors n-MOS à canal (a)

long et (b) court.

(a) (b)
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L’effet DIBL est habituellement mesuré par le décalage de la courbe de transfert en

régime sous seuil ∆Vth divisé par le ∆VD entre deux courbes résultant de deux tensions de

drain différentes :

 VmV
V

V
DIBL

D

th /





Figure I.10: Courbes de transfert pour des tension de drain de 0.1V (régime linéaire)

et 1.5V (régime de saturation).

Il faut remarquer que le phénomène de DIBL se produit avant que la zone de

déplétion du côté du drain (plus en profondeur dans le substrat) ne rencontre celle du côté

de la source sous l’effet d’une augmentation de la tension de drain.

En vue d’atténuer les effets de canal court, il est courant d’augmenter le dopage du

canal. Ceci permet de réduire l’extension de la zone de charge d’espace et donc réduit

l’interaction entre le drain et la source.

I.4.3 Courant sous seuil

Le courant sous seuil est un courant qui circule entre le drain et la source du

transistor, alors que la tension de grille VGS est inférieure à la tension de seuil Vt. Le

comportement de ce courant a évolué au fur et à mesure de l'apparition des technologies

submicroniques; c'est pourquoi, il convient de distinguer deux cas selon la longueur du

canal du transistor.

(I.1)



Chapitre I: Transistor MOSFET fortement submicronique 21

Dans une approximation au premier ordre, pour les transistors à canaux longs, le

courant sous seuil est donné par l'équation suivante:

















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


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



















tt

VDSVtVGS

toxDS L
WCI exp1exp2

Où q
kT

t 

n = 1+CD/Cox

avec :

CD : la capacité de la couche déplétée.

Cox : la capacité de l'oxyde de grille.

Comme la tension de polarisation inverse, VDS , est grande devant Φt (=25mV à

300K), l'expression I.2 peut se mettre sous la forme mieux connue de (I.3):

 






 







 kTn

VtVGSq

oxDSth q
kT

L
WCI exp

2


La caractéristique du courant sous seuil est généralement représentée par une échelle

semi-logarithmique (log10 (IDSth)) en fonction de VGS. Cette caractéristique est par

conséquent une droite. L’inverse de la pente sous seuil (output swing) est donnée par:

10ln
q
kTnS 

Plus le facteur S est petit, plus le courant sous seuil sera négligeable pour une tension

de grille donnée. Il faut donc minimiser le coefficient d’effet de substrat n (=1+CD/Cox),

c’est-à-dire n proche de 1. On peut minimiser l’effet de substrat en réduisant Cb, c’est-à-

dire en diminuant le dopage du substrat (Formule I.5 et I.6).

D

SI
D W

C




D

si
D Nq

W



4

Où
WD : est l'épaisseur de la couche de déplétion dans le substrat .

Φ : est le potentiel de Fermi dans le substrat .

ND : la concentration en impureté du substrat.

(I.2)

(I.3)

(I.4)

(I.5)

(I.6)
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Habituellement, on mesure la valeur de la pente de la partie linéaire de la courbe

correspondant à la conduction sous la tension de seuil. Plus la pente est élevée, plus le

courant de fuite sera faible.

Pour les transistors à canal court (géométries fortement submicroniques), l'effet

d'abaissement de la barrière de potentiel induite par le drain intervient, le courant sous seuil

devient :












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On obtient également (pour VDS >>Φt), l'expression simplifiée:
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Le facteur ŋVDS diminue la valeur effective de (-Vt) et par conséquent augmente la

valeur du courant de fuite. Ceci équivaut à une réduction de la tension de seuil et donc à

décaler la courbe log(IDSth) en fonction de VGS (Figure I.11) vers la gauche.

La figure I.11 montre que la réduction de la longueur du canal augmente le courant

sous seuil et par conséquent une dégradation au niveau de fonctionnement du transistor

MOSFET sera observée.

Figure I.11: Effet canal court sur le courant sous-seuil.

(I.7)

(I.8)
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I.4.4 Résistances parasites à la source et au drain

Pour les transistors fortement submicroniques, les résistances intrinsèques de la

source et du drain deviennent de plus en plus importantes. Etant donné que le courant

augmente parallèlement à la miniaturisation, la chute de potentiel aux bornes des

résistances intrinsèques devient non négligeable. De plus, ces résistances ne sont pas

réduites parallèlement à la miniaturisation et peuvent même s’aggraver. Les composantes

de la résistance associées à une structure MOSFET sont mises en évidence à la figure I.12.

Celles-ci incluent la résistance de contact (Rco), la résistance de diffusion (Rsh), la

résistance de dispersion (Rsp) et la résistance de la couche d'accumulation (Rac).

Figure I.12: Diagramme schématique pour (a) le modèle des lignes de courant dans

la région source/drain et (b) les composantes de la résistance associées [21].

L’importance de la résistance de contact Rco dépend fortement de la répartition des

lignes de courant le long de la fenêtre de contact. En effet, les porteurs cherchant à

emprunter le chemin le moins résistif, la densité des lignes de courant sera beaucoup plus

importante à l’extrémité droite du contact (crowded current). Le modèle utilisé pour la

résistance Rco est par conséquent non linéaire et est établi suivant la formule:
















c

c
co l

W
R


 00 .coth (1.9)

Où : l et W sont respectivement la longueur du contact et sa largeur

c est la résistivité spécifique à l’interface entre le Si et le contact

0 est la résistivité initiale à l’extrémité droite de la fenêtre de contact.

(b)
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Lorsque l’on réduit la taille des dispositifs, si on veut garder une résistance de

contact faible, la longueur de la fenêtre de contact ne peut diminuer dans les mêmes

proportions. La dimension des contacts est un << obstacle>> à la miniaturisation.

La résistance Rsh est, quant à elle, simplement donnée par:

j

sh
sh XW

SR  (1.10)

Où : S est la distance entre le coin droit du contact et le canal.

jX est la hauteur de la diffusion de drain (source).

En ce qui concerne l’expression de la résistance Rsp, celle-ci est obtenue par

intégration [21] dans la zone où les lignes de courant commencent à se disperser.

L’expression de cette résistance fait intervenir la somme de deux termes qui tiennent

compte: d’une part (expression 1.11) de la variation de la résistivité avec le gradient de

concentration (Fig.I.13) et d’autre part (expression 1.12) du profile de dispersion des lignes

de courant.

La première composante de la résistance de dispersion Rsp, est donnée par :

NXIW
0 avec INX un facteur proportionnel à exp(-Kx) (1.11)

Où : 0 est la résistivité au point où les lignes de courant commencent à se disperser

K est une constante technologique pour un gradient de dopage déterminé.

Figure I.13 : Diagramme schématique des lignes du gradient de dopage à proximité

de la jonction métallurgique. Ces lignes sont aussi des lignes ( équi-résistantes) [21].

La variation du dopage depuis la jonction métallurgique vers le contact est donnée

par :



Chapitre I: Transistor MOSFET fortement submicronique 25

)exp()( 0 KxNxN dd  (1.12)

Où Nd0 est la concentration au point où lignes de courant commencent à se disperser. Pour

une jonction abrupte, on passe d’une concentration d’atomes donneurs Nd0 à la

concentration maximum Ndmax sur un intervalle x très court. Pour ce type de jonction, il

faut donc que le paramètre K soit négatif et à la limite égal à l’infini.

La résistivité étant inversement proportionnelle à la concentration Nd, on se rend

compte sans difficulté (1.11) que, pour une jonction abrupte, cette composante de la

résistance devient négligeable (lorsque K tend vers l’infini).

La deuxième composante de la résistance de dispersion Rsp, est donnée par :

NX
c

jb I
X
X

W 








 avec INX un facteur proportionnel à exp(-Kx) (1.13)

Où : b est la résistivité où la concentration en atomes donneurs est maximum.

cX est l’épaisseur de la couche d’accumulation sous la zone de recouvrement de

grille sur le drain.

Un moyen de réduire cette résistance est de diminuer l’épaisseur de la jonction jX .

I.4.5 Effet de la géométrie du transistor sur la tension de seuil

Comme observé expérimentalement, la tension de seuil ne reste pas la même si les

dimensions W et L sont réduites. Ce genre de phénomène peut être modélisé en utilisant un

logiciel de simulation par éléments finis à deux dimensions comme ATLAS en vue de

résoudre des équations telles que les équations de Poisson et de transport.

Toutefois, un modèle plus simple, développé par Yau [22], a permis de déterminer «

graphiquement » les relations qui lient la répartition de la charge de déplétion et la tension

de seuil. Ce modèle porte le nom de répartition de charge (Charge-sharing model).

La vue en coupe à la figure I.14 montre la répartition de la charge de déplétion d’un

transistor MOS à canal court.

La relation habituellement utilisée pour la tension de seuil des transistors à canal

long est la suivante :

ox

D
FFBt

C
Q

VV  2 (1.14)

Avec :

+ pour un nMOSFET

- pour un pMOSFET
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VFB : est la tension de bande plate.

2Φf : est le potentiel de surface maximum en forte inversion (VGS>Vt).

La charge de déplétion est donnée comme:

 mCbNqXQ AdmD / (1.15)

Où :

Xdm : est la profondeur de la charge de déplétion.

La ZCE est créée par un champ qui possède une composante longitudinale et

transversale. Pour les transistors à canal long, la composante transversale du champ, c’est-

à-dire le champ crée par la grille, contrôle pratiquement toute la charge de déplétion.

La composante longitudinale du champ, c’est-à-dire le champ crée par le drain, n’a

que peu d’effet sur la charge de déplétion figure I.14.

Si la longueur du canal diminue, la charge de déplétion contrôlée par le drain prend de

plus en plus d’importance par rapport à celle contrôlée par la grille. Cette diminution de la

charge de déplétion va entraîner une diminution de la tension de seuil.

VG

Vs VD

rj xdm

L’

Figure I .14 : Partage de la charge de déplétion entre grille, source et drain.

En effet, la charge de déplétion effective Q’D qui est représentée par la surface de

trapèze (
 

2
'

'
LL

XS dm


 ) est inférieure à la surface de la charge de déplétion qui est

utilisée en première approximation pour les canaux longs (S=Xdm .L).

La charge Q’D contrôlée par la grille est donnée par :

 
2

'
'

LL
XqNLQ dmAD


 (1.16)

Par des considérations d’ordre géométrique, on peut prouver que:

 
L
r

r
x

L
LL j

j

dm














12112

'
(1.17)

L

n+ n+
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La tension de seuil est donc une fonction du dopage, de L et de la profondeur de la jonction

(rj).

En remplaçant QD par Q’D (1.16) dans l’expression de la tension de seuil (1.14), on obtient:
























L
r

r
x

C
QVV j

j

dm

ox

D
FFBt 12112 (1.18)

Le model de Yau prévoit avec assez de justesse la chute de tension de seuil expérimentale

(Figure 1.15)

Figure I .15 : Evolution de la tension de seuil théorique en fonction de la longueur de

canal selon le modèle de Yau [22].

I.5 Solutions apportées à certains effets indésirables de la miniaturisation

Nous exposerons ici les principales améliorations apportées aux dispositifs

fortement submicroniques par la technologie SOI et quelques nouvelles architectures (

Double-Gate MOSFET) utilisées en vue de minimiser des effets tels que la diminution de

la tension de seuil, l’amélioration de l’inverse de la pente sous seuil (S), le contrôle de la

grille, l’augmentation du courant d’entraînement et diminution de l’effet des électrons

chauds.

I.5.1. Amélioration du contrôle de la grille sur la charge de déplétion grâce à la

technologie SOI

Comme mentionné au paragraphe 1.4.5, le modèle de séparation de charge fournit

la proportion de la charge de déplétion Qd contrôlée par la grille par rapport à celle
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contrôlée par la source et le drain. Si on compare des transistors MOS en technologie bulk

et SOI possédant les mêmes dimensions (même longueur de canal, même épaisseur de

jonction…), on constate, que le rapport entre la charge de déplétion contrôlée par la grille

et le drain (la source), est beaucoup plus important en technologie SOI. Ce phénomène est

d’autant plus marqué que la longueur de canal diminue (Fig I.16).

Figure I.16: Distribution de la charge de déplétion pour des transistors MOS en

technologie bulk et SOI [5].

I.5.2. Diminution de l’effet des porteurs chauds

En vue de garder une tension de drain relativement élevée tout en diminuant la taille

des transistors, il a été nécessaire d’introduire à proximité des source et drain une zone «

tampon » dopée N mais avec une concentration en atome donneur plus faible que celle de

la source et du drain.

Figure I.17: Structure LDD MOS

La présence de ces régions peu dopées près du canal autour des diffusions de drain et

de source (ces profiles sont désignés sous le nom de LDD ou Lightly Doped Drain) permet

une meilleure répartition des zones de déplétion et donc du champ dans la structure. Les

porteurs ne seront plus suffisamment accélérés pour engendrer le phénomène d’ionisation

n+ n+n-n-

Poly-Si

Couche d’Oxyde Couche d’Oxyde
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par impact. En effet, la ZCE pourra alors s’étendre principalement dans les régions de

contact et plus exclusivement dans le canal (Fig. I.17) [23].

Figure I.18: Zone de charge d’espace dans (a) MOS (b) LDD MOS

I.5.3. Amélioration de la pente sous seuil

L’inverse de la pente sous seuil est donnée en toute généralité par :

D

GSVS
log
 (1.18)

C’est à dire par la variation de la tension de grille par rapport au courant de canal sous

seuil.

En technologie bulk, on obtenait pour S :

)10ln(q
nKTS où

OX

D

C
C

n 1 (coefficient d’effet de substrat)

VG

COX

S

CD

Figure I.19: Circuit capacitif équivalent d’un transistor MOS/bulk.

CD était non négligeable et par suite n>1. On pouvait toutefois améliorer n en diminuant le

dopage du substrat.

En technologie SOI sur film mince déplété (l’entière du film de silicium est

complètement déplété avant que la tension n’atteigne la tension de seuil dans ce cas CSI est

une constante), S est donné par:

)10ln(q
nKTS où  

2

12
1 1

1

OX
Si

OX
Si

OX
Si

OX
Si

C
C

C
C

C
C

C
Cn




 (coefficient d’effet de substrat).

WD WD

N+N+ N- PP

(a) (b)
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Avec SiC , la capacité du film de silicium complètement déplété

1Cox , la capacité de grille avant

2Cox , la capacité de grille arrière

Habituellement, pour les films minces, Cox2<< Cox1 et Cox2 << Csi. On obtient donc n

très proche de 1 et la pente sous seuil optimale.

VG1

COX1

CSi

COX2

VG2

Figure I.20: Circuit capacitif équivalent d’un transistor MOS/bulk

La pente sous seuil à température ambiante est pratiquement maximale (=60mV/dec

pour n=1) en SOI ( Fig. I.21).

Figure I.21: Comparaison de la pente sous seuil en techno SOI et bulk [23].

I.5.4 Transistor MOSFET à double grilles (Double-Gate MOSFET)

Cependant, les MOSFET SOI simple grille présentent un oxyde enterré très épais

(10<TBOX <100nm) dans lequel pénètrent les lignes équipotentielles de champ électrique

S1

S2

Bulk

SOI



Chapitre I: Transistor MOSFET fortement submicronique 31

de la source et du drain. Il s’en suit une perte de potentiel dans l’oxyde enterré et un

mauvais contrôle électrostatique de la grille pour les petites dimensions: les effets canaux

courts apparaissent et dégradent à nouveau la pente sous le seuil [24]. Depuis une dizaine

d’années, la plupart des études semblent indiquer que les transistors SOI MOSFET à deux,

trois, voir quatre grilles sont plus adaptés à la réduction ultime des dimensions. La

multiplication des grilles contrôle mieux le potentiel de canal et immunise le transistor

contre les effets canaux courts observés dans une géométrie SOI simple grille [25, 26].

Pour ces géométries, un fort dopage de canal n’est plus nécessaire. L’utilisation d’une

partie active en silicium ultra-fine et faiblement dopée stabilise les variations de la tension

de seuil VTH [27], améliore la mobilité du canal (diminution de la diffusion avec les

impuretés ionisées) et fait tendre la pente sous le seuil S vers la valeur idéale de 60

mV/décade. Dans ce contexte, et afin de surmonter les contraintes imposées par la

miniaturisation du transistor MOSFET en deçà de 30nm. Le transistor MOSFET à double

grille (DG MOSFET) illustré dans la figure I.22 a été identifié par ITRS (International

Technology Roadmap for semiconductors) en tant que la structure la plus prometteuse qui

permet davantage de graduation dimensionnelle de CMOS au-delà de 65nm pour son

courant d’entraînement plus élevé, la pente sous seuil améliorée, la conductivité pour les

canaux courts et la flexibilité remarquable de conception des circuits intégrés à l’échelle

nanométrique [28-29].
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(a)

(b)

Figure I.22: (a) Transistor DGMOSFET (b) Vue de dessus du transistor DGMOSFET

Epaisseur
du canal

Canal
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I.6 Intelligence artificielle

Partant du principe que le transistor MOSFET fortement submicronique est un

dispositif électronique complexe, de phénomènes électriques et physiques (la dégradation,

l’effet de la miniaturisation, l’effet quantique,….) non linéaire et présentant des difficultés

de son étude et de sa modélisation, il peut être étudié en employant des méthodes

statistiques relevant du domaine de l’intelligence artificielle [30].

En effet, cette modélisation intelligente s’affranchit potentiellement des difficultés

des modèles standard qui consistant à:

 admettre des hypothèses simplificatrices pour établir les équations différentielles

représentant les relations entre les paramètres et les réponses;

 résoudre ces équations différentielles et leur donner un sens physique ou être

confronté aux problèmes de convergence des méthodes numériques;

 adopter une approximation faible (dépendance linéaire) autour de certaines plages

de paramètres, comme c’est le cas des plans d’expériences;

 choisir une meilleure approximation (non linéaire) en étant confronté au problème

de la stabilité des solutions et leur forte dépendance à la nature des paramètres

d’entrée.

I.7 Conclusion

La miniaturisation des transistors MOS et plus particulièrement la diminution de la

longueur de canal a permis d’augmenter la densité d’intégration et la vitesse de

fonctionnement des circuits. Cette réduction des dimensions a engendré des phénomènes

parasites (DIBL, modification de la tension de seuil, augmentation du phénomène de

porteurs chauds,…) qui détériorent les caractéristiques courant-tension. Toutefois, les

technologues ont imaginé des procédés de fabrication particuliers en vue de conserver ces

caractéristiques (technologie SOI, LDDMOSFET, DGMOSFET).
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II.1 Introduction

Les réseaux de neurones artificiels ont été introduits en 1943 par Mcculloch et Pitts

[31]. C’est un concept mathématique, dit neuromimétique, qui s’inspire du mode d’analyse

et de transmission de données dans les cellules neurobiologiques pour permettre la

résolution de problèmes complexes [32].

Du point de vue structural, un réseau de neurones est composé d’un certain nombre

d’unités de traitement simples appelées neurones formels ou artificiels. Ces derniers sont

connectés entre eux de façon à produire la réponse correspondant aux entrées reçues par le

réseau. Plusieurs modèles de neurones artificiels ont été développés, s’inspirant du principe

de fonctionnement de neurone biologique qui assure essentiellement les fonctions

suivantes:

 réception des signaux provenant des neurones voisins;

 intégration de ces signaux;

 génération d’une réponse;

 transmission de celle-ci à d’autres neurones.

L’approche neuronale parfois appelée ‘connexionniste’, s’oppose à l’approche symbolique

basée sur l’hypothèse sur laquelle le raisonnement modélisant la pensée est une

combinaison de symboles à des règles logiques. Elle privilégie les avantages suivants:

 l’activité parallèle et en temps réel pour de nombreux composants;

 la représentation distribuée des connaissances;

 l’apprentissage par modification des connections.

Les applications des réseaux de neurones artificiels dans le domaine d’étude des

dispositifs à semiconducteur sont limitées [33]. Ces applications concernent des problèmes

de nature non linéaires (mobilité, l’effet du champ appliqué sur vitesse des porteurs de

charge,…) avec un nombre important de paramètres à prendre en compte.

II.2 Eléments de base des réseaux de neurones

II.2.1 Le modèle neurophysiologique

L’élément de base du système nerveux central est le neurone. Le cerveau se

compose d'environ mille milliards de neurones, avec 1000 à 10000 synapses (connexions)

par neurone. Le neurone est une cellule composée d’un corps cellulaire et d’un noyau

(Fig.2.1). Le corps cellulaire se ramifie pour former ce que l’on nomme les dendrites.

Celles-ci sont parfois si nombreuses que l’on parle alors de chevelure dendritique ou
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d’arborisation dendritique. C’est par les dendrites que l’information est acheminée de

l’extérieur vers le soma (corps du neurone). L’information est traitée alors par le corps

cellulaire. Si le potentiel d’action dépasse un certain seuil, le corps cellulaire répond par un

stimulus. Le signal transmis par le neurone chemine ensuite le long de l’axone (unique)

pour être transmis aux autres neurones. La transmission entre deux neurones n’est pas

directe. En fait, il existe un espace intercellulaire de quelques dizaines d’Angströms entre

l’axone du neurone afférent et les dendrites du neurone efférent. La jonction entre deux

neurones est appelée synapse.

Figure II.1: Un neurone biologique [34]

II.2.2 Modèle de base de neurone artificiel: le neurone formel

Le modèle couramment utilisé du neurone formel est le suivant: un neurone est une

unité de calcul élémentaire recevant ses entrées du milieu extérieur et/ou d’autres neurones

et transmettant sa sortie à d’autre neurones et/ou au milieu extérieur. Ces entrées sont

pondérées par un poids synaptique qui modélise l’intensité des connexions (synapses) entre

les neurones. Chaque neurone additionne ses entrées, préalablement multipliées par les
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poids associés, et génère la sortie correspondante à travers une fonction non-linéaire

appelée fonction d’activation.

Un neurone artificiel, qu’il soit émulé d’une manière logicielle ou implanté

matériellement, comprend donc les éléments suivants:

1. L’ensemble des connexions (synapses) permettant la réception des signaux

d’entrée et la transmission du signal de sortie. Chacune des connexions est

caractérisée par un poids synaptique, de façon que le signal transmis par un neurone

source soit multiplié par le poids associé à la connexion avant d’être reçu par le

neurone destination. Les poids synaptiques peuvent être entiers ou réels, positifs ou

négatifs selon que la synapse correspondante soit excitatrice ou inhibitrice

respectivement.

2. L’additionneur qui réalise la somme des signaux d’entrée pondérés par les poids

synaptiques.

3. La fonction d’activation qui est une fonction non-linéaire de saturation servant à

limiter l’amplitude du signal de sortie du neurone. Plusieurs types de fonctions

d’activation peuvent être utilisés, les plus courants sont donnés sur la figure II.2.

y y y y

+1 +1 +1 +1

x x x x

-1 -1 -1 -1

(a) (b) (c) (d)

Figure II.2: Différents types de fonctions de transfert pour le neurone artificiel. a)
fonction à seuil du neurone de Mc Culloch et W. Pitts (1949), b) linéaire par
morceaux du modèle Adaline de Widrow et Hoff (1960), c) sigmoïde d’un réseau
Perceptron Multi Couches de Rosenblatt (1962), d) gaussienne du réseau RFR de
Moody et Darken (1989) [38].

Du point de vue mathématique, un neurone k est décrit par les deux équations suivantes:





n

j
jkjk IWU

1
. (2.1)
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)( kkk UO  (2.2)

Où:

 les jI et jO représentent respectivement les signaux d’entrée et la sortie du

neurone;

 les kjW sont les poids des connexions reliant le neurone j (source) au neurone k

(destination);

 kU est la somme des signaux d’entrée jI pondérés par les poids kjW ;

 k est le seuil du neurone, il peut être considéré comme une entrée externe ayant

pour effet de modifier la valeur d’entrée de la fonction d’activation;

 )( kkU  est l’entrée totale de la fonction d’activation.

La figure II.3 décrit le fonctionnement global d’un neurone artificiel.

x1

x2

xn

Poids

k Seuil

Figure II.3: Modèle général d’un neurone [35]

II.3 Architecture d’un réseau de neurone

Nous entendons par architecture ou topologie d’un réseau de neurones artificiels la

manière selon laquelle les neurones sont organisés. Les structures qui peuvent être utilisées

sont très variées mais beaucoup moins complexes que celles des réseaux de neurones

biologiques.

D’une façon générale, l’architecture des réseaux des neurones artificiels peut aller

d’une connectivité totale (chacun des neurones du réseau est relié à tous les autres) à une

connectivité locale où les neurones ne sont liés qu’à leurs plus proches voisins. Il est

Signaux
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kkU 
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courant d’utiliser des réseaux à structure régulière pour faciliter leur utilisation (Fig.2.4,

2.5 et 2.6).

Deux classes différentes d’architectures de réseaux de neurones peuvent être

distinguées :

1. les réseaux proactifs (feed-forward).

2. les réseaux récurrents.

II.3.1 Réseaux proactifs

Cette classe se distingue par l’absence de toute boucle de rétroaction de la sortie

vers l’entrée, d’où l’appellation ‘feed-forward’. En d’autres termes, la propagation des

signaux s’y fait uniquement dans le sens de l’entrée ver la sortie.

Ce type de réseaux comprend deux groupes d’architectures : les réseaux mono-

couches et les réseaux multicouches. Ils différent par l’existence ou non de neurones

intermédiaires appelées neurones cachés entre les unités d’entrées et les unités de sorties

appelées nœuds sources ou nœuds d’entrée et nœuds de sortie respectivement.

II.3.1.1 Réseaux proactifs monocouches

Ce type de réseau possède une couche d’entrée recevant les stimuli à traiter par

l’intermédiaire des nœuds sources. Cette couche se projette en une couche de sortie

composée de neurones (nœuds de calcul) transmettant les résultats du traitement au milieu

extérieur. La figure II.4 montre, par exemple, un réseau proactif monocouche à 4 nœuds

d’entrée et 3 nœuds de sortie. La désignation monocouche est attribuée à la couche de

sortie (nœuds de calcul). La couche d’entrée n’est pas comptée dans ce sens vu qu’il n’y a

pas de calcul fait par les nœuds sources, ils servent uniquement à recevoir les signaux

d’entrée et à les transmettre à la couche suivante. Un exemple classique de réseau

monocouche est le perceptron qui est un réseau proactif monocouche à une seule sortie. Ce

type de réseau ne peut réaliser que la discrimination de classes d’entrées linéairement

séparables.

x1

x2

x3

x4

Couche Couche
d’entrée de sortie

Figure II.4 : Réseau proactif monocouche (perceptron)
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y2

y3

Entrées
Sorties
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II.3.1.2 Réseaux proactifs multicouches

Ce type de réseaux proactifs se caractérise par la présence d’une ou plusieurs

couches cachées, dont les nœuds de calcul correspondants s’appellent neurones cachés ou

unités cachées. Les couches cachées s’interposent entre l’entrée du réseau et sa sortie. Leur

rôle est d’effectuer un prétraitement des signaux d’entrées, reçus par la couche d’entrée en

provenance du milieu extérieur, et de transmettre les résultats correspondants à la couche

de sortie où sera déterminée la réponse finale du réseau avant qu’elle soit transmise au

milieu extérieur.

Ce rôle de prétraitement fait que, en ajoutant une ou plusieurs couches cachées, le

réseau est capable d’extraire plus de propriétés statistiques que celles extraites d’un réseau

similaire ayant moins de couches cachées. Ceci est utile pour réaliser des fonctions plus

complexes que de simples séparations linéaires.

Dans ce type de réseaux, les entrées des neurones d’une couche particulière

proviennent uniquement des sorties de la couche adjacente précédente. Les réseaux les plus

fréquemment utilisés de cette catégorie sont les perceptrons multicouches (Multilayered

Perceptrons-MLP) [35].

Dans la figure II.5 est montré l’exemple d’un réseau à une seule couche cachée

comportant 5 unités d’entrée, 4 unités cachées et 3 unités de sortie (réseau 5-4-3).Ce réseau

est dit complètement connecté dans le sens que chaque nœud d’une couche est connecté à

tous les nœuds de la couche adjacente suivante. Si éventuellement, des connections

manquaient entre des neurones de deux couches voisines, le réseau serait dit partiellement

connecté.

Couche Couche Couche
d’entrée cachée de sortie

FigureII.5 : Réseau proactif complètement connecté avec une seule couche

cachée
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II.3.2 Réseaux récurrents

Les réseaux récurrents se distinguent des réseaux proactifs par le fait qu’ils

contiennent au moins une boucle de contre-réaction des nœuds de sortie vers les nœuds

d’entrée (ou, au moins d’une couche vers une couche précédente, adjacente ou non).

Dans la figure II.6 est illustré l’exemple d’un réseau de neurones récurrent ayant 2 unités

d’entrée, 3 unités cachées et 2 unités de sortie. Dans ce réseau, les connexions de

rétroaction proviennent aussi bien des unités cachées que les unités de sorties.

y1

y2

x1

x2

Figure II.6 : Réseau récurrent avec neurones cachés [36]

Contrairement aux réseaux proactifs, les propriétés dynamiques du réseau récurrent

sont importantes. En effet, la présence des boucles de contre-réaction implique l’insertion,

dans le graphe correspondant à la topologie du réseau, de branches particulières composées

d’opérateurs de retard. Ces derniers résultent en un comportement dynamique non linéaire

du réseau dû à la nature non linéaire des neurones. Dans certains cas, les états des neurones

subissent un processus de relaxation faisant évoluer le réseau vers un état stable dans

lequel ces états ne peuvent plus changer. Dans l’autre cas, le changement des états des

neurones de sortie est important de façon à ce que le comportement dynamique constitue la

sortie du réseau. Des exemples de ce type de réseaux sont les réseaux de Hopfield [37] et la

machine de Boltzmann [38].

Z- 1
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Z- 1

Entrées

Sorties
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II.3.3 Mode de fonctionnement du réseau de neurones

Un neurone donné est relié aux autres neurones par des connexions (poids) qui sont

des nombres représentant l’intensité des liens dans la structure. Si un poids donné

s’approche de 0, le lien dans le réseau est inutile.

Les neurones du vecteur d’entrée représentent une exception vu qu’ils sont

caractérisés par une seule entité, l’entrée et la sortie du neurone se confondent dans ce cas.

La valeur que prend un neurone de la couche d’entrée est donc directement proportionnelle

à la valeur du paramètre à prendre en compte dans la structure.

Dans ces conditions, la notion du flux dans un réseau de neurones est reliée

directement à la relation (2.3) :

yijjii NjyxOyOyxwxI ,1),()(),()(  (2.3)

où w(xi,yj) représente le poids entre le neurone i et le neurone j.

La fonction d’activation la plus courante permettant de traiter les paramètres réels sans

débordement de leur valeur est la fonction sigmoïdale (Fig.2.2-c-). Compte tenu de cette

transformation, la sortie d’un neurone peut s’écrire :

 )()( ii xIfxO  (2.4)

Le mode de fonctionnement des neurones impose l’ajustement de paramètres pour

optimiser la structure [39]. Ces paramètres peuvent se grouper en plusieurs catégories

[39-40], le mode de connexion, la définition des couches et l’énergie du système :

 mode de connexion : cette catégorie spécifie les connexions entre les neurones. Le

mode le plus connu et recommandé en science des matériaux à semiconducteurs

(modélisation des composants électroniques) est le mode proactif (alimentation en

avant) [39].

 Définition des couches : cette définition comprend plusieurs paramètres :

- nombre de couches : c’est un paramètre critique qui n’est pas connu à

l’avance [41]. En général, une couche cachée ne suffit pas de répondre

complètement à un problème non linéaire [32]. Cependant, des études

montrent que plus la taille du réseau augmente, plus l’optimisation du

réseau devient difficile [42];

- nombre de neurones : c’est un paramètre également critique qui peut être

optimisé pendant ou auprès la phase d’apprentissage ;
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- algorithme d’apprentissage : il constitue un domaine de recherche à lui

seul. C’est l’algorithme qui permet d’ajuster les valeurs des poids dans la

structure. Cet ajustement intervient lors de l’alimentation du réseau par des

exemples entrée/sortie issus d’une base de données reliant les paramètres du

problème aux réponses attendues. Le plus connu des paradigmes

d’apprentissages s’appelle la rétropropagation [32] dont une variante, la

rétropropagation rapide, a été utilisée dans cette étude [42-36].

- Prétraitement des données : il s’agit de normaliser les exemples

entrée/sortie pour homogénéiser les valeurs propagées dans le réseau de

neurones. Ces données sont formatées en tenant compte de la dimension du

système, c’est à dire en considérant les valeurs minimales et maximales des

paramètres et des réponses [42]. L’expression (2.5) est utilisée dans tous les

calculs relatifs à cette étude:

minmax

min

xx
xxy


 (2.5)

où y est l’expression formatée du paramètre permettant d’exprimer les

valeurs de ce dernier entre 0 et 1. minx et maxx représentent les limites

physiques du paramètre x;

 énergie du système : l’ajustement des poids des neurones se fait à un cycle donné

dans le sens de la minimisation de l’erreur entre les cas soumis au réseau de

neurones et la réponse donnée par celui-ci. Cette erreur exprime l’énergie du

système qui peut s’écrire sous la forme:

2
0 )(

2
1

tt rrJ


 ,
ZNkkrr

,10 )(


 ,
ZNkkt zor

,1
))((



 (2.6a)

kl

t
kl w

Jw

  (2.6b)

où l’expression (2.6a) représente l’erreur quadratique au temps t entre tr


(vecteur

de sortie prédit à l’instant t) et 0r


( le vecteur de sortie du cas soumis au réseau).

L’équation (2.6b) exprime la variation du poids klw (lien entre le neurone k et le

neurone l) en fonction du gradient de l’énergie selon le modèle de rétropropagation.

kr représente un élément de la réponse prédite. )( kzo représente un élément de la

réponse expérimentale. k est l’indice de la réponse dans le vecteur de sortie. Le
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paramètre représente la vitesse d’apprentissage, c’est à dire l’amplitude de

changement dans la valeur du poids.

II.4 Avantages et inconvénients

Les réseaux de neurones présentent les caractéristiques suivantes :

 la capacité à représenter n’importe quelle corrélation entre les paramètres d’un

problème et ses réponses ;

 aucune hypothèse de dépendance n’est requise pour le traitement des données ;

 diverses représentations de la réponse sont possibles comme le classement parmi

plusieurs catégories, la réponse par oui ou non, la réponse par valeur réelle, etc.. ;

 la prise en compte de la variabilité des paramètres et des réponses est effective ;

 la possibilité de représenter des évolutions intermédiaires constituant l’aspect

prédictif est intégrée dans l’optimisation ;

 l’apprentissage est continuel, garantissant un système ouvert.

Par contre, les réseaux de neurones présentent quelques inconvénients, parmi lesquels :

 la découverte des corrélations sans analyse des phénomènes physiques qui sont à la

charge de l’expert ;

 la nécessité d’une connaissance préalable du problème à traiter, pour choisir avec

pertinence les paramètres, dimensionner la base de données et pour définir les

limites du systèmes.

II.5 Algorithme d’apprentissage

L’algorithme d’apprentissage par rétropropagation rapide est utilisé dans cette

étude pour optimiser la valeur des poids dans les réseaux de neurones [42]. Le formalisme

développé ci-dessous s’applique à un réseau de neurones artificiel présentant deux couches

cachées, mais il peut se généraliser pour un nombre plus important de couches.

Soient x, y et z, les indices respectifs relatifs à la première couche cachée, à la deuxième

couche cachée et au vecteur de sortie, respectivement. L’énergie à un nœud donnée du

réseau peut s’exprimer par :

),(
),(

kj

z
kjz

zyw
JzyJ


 (2.7)
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où zk est un neurone du vecteur de sortie, yj un neurone de la deuxième couche cachée, J

est l’énergie du système définie par l’équation (2.6a) et w(yj,z j) le poids liant le neurone yj

et zk.

En utilisant la propriété des dérivées partielles, l’expression (2.7) peut s’écrire alors :

),(
)(

)(
),(

kj

k

k

z
kjz

zyw
zI

zI
JzyJ





 (2.8)

En remplaçant dans (2.8) les expressions (2.3), (2.4) et (2.6a), il s’en suit :

   
),(

)(),(
)).(()(),( '

kj

jkj
kkkkjz

zyw

yOzyw
zOrzIfzyJ




 (2.9a)

  )()).(()(),( ' jkkkkjz yOzOrzIfzyJ  (2.9b)

où f’ exprime la première dérivée da la fonction d’activation et O(yj) la valeur de sortie de

la couche y vers le neurone j.

L’expression (2.9b) exprime la variation de l’énergie du système à la sortie du réseau.

Cette variation se calcule facilement puisque tous les termes sont connus. Toutefois, la

procédure devient compliquée quand il s’agit de rétropropager l’énergie dans le réseau

jusqu’à l’entrée de ce dernier. Le protocole suivant présente le mode de calcul retenu

permettant de préciser l’énergie à chaque couche du réseau de neurones.

La variation de l’énergie entre le neurone xi de la première couche cachée et le neurone yj

de deuxième couche cachée peut s’exprimer par une équation similaire à l’expression (2.8)

suivant :
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En considérant des expressions similaires à (2.3) et (2.4) pour la deuxième couche cachée

y, il s’en suit :
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y
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
 (2.11)

La dérivée partielle du second membre peut alors se réécrire selon l’expression:
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En introduisant la population des poids entre la couche y et la couche z, (2.12) devient :
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En remplaçant les dérivées partielles, (2.13) devient :

  zkjkkk
j

y NkzywzOrzIf
yO

J ,1),())(()(
)(

' 

 (2.14)

D’où :

    zijkjkkkjiy NkxOyIfzywzOrzIfyxJ ,1)()(),())(()(),( ''  (2.15)

Cette dernière équation a une signification globale, en cela qu’elle exprime la variation

d’énergie à un nœud donné (entre les neurones xi et yj dans le cas présent) en fonction des

paramètres donnés en sortie du réseau, d’où l’appellation ‘rétropropagation‘.

Compte tenu de l’équation (2.15), la correction des poids dans le modèle ‘rétropropagation

rapide’ peut s’écrire :
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où tn représente le nombre de cycles.

Dans cette expression, qui est une amélioration de (2.6b), la variation d’un poids est

fonction de l’amplitude de la variation dans le cycle précédent et du sens de la variation de

l’énergie. Cette expression permet donc de modérer la vitesse de changement des poids en

fonction de la position sur la courbe de l’énergie (FigureII.7).

Figure II.7: Mode de changement des poids dans la rétropropagation des poids dans

la rétropropagation rapide.
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III.1 Introduction

La technologie VLSI est basée sur la réduction des dimensions du transistor MOS.

Bien que cette miniaturisation ait de grand intérêt, elle est à l’origine de l’apparition de

nouveaux problèmes liés à la fiabilité du composant. Cette réduction accroît les champs

électriques à l’intérieur de TMOS, et les porteurs du canal acquièrent alors une énergie

suffisante pour surmonter la barrière du potentiel de l’interface Si-SiO2 [43]. Un

pourcentage de ces porteurs est alors piégé dans l’oxyde et/ou à l’interface. Il en résulte

une dégradation globale des paramètres déterminant les performances du TMOS. Cette

dégradation, au cours du fonctionnement, est appelée vieillissement [44].

Pour atténuer le phénomène de vieillissement. Dans le présent chapitre, on propose

un modèle de prédiction à base des réseaux de neurones capable de prédire les variations

de la dégradation de transistors MOSFETs fortement submicroniques en fonction des

quatre paramètres à savoir : la longueur de la grille, la tension de drain, la tension de grille

et le temps du stress. Ce chapitre peut être divisé en deux parties; dans la première partie,

on propose un dispositif expérimental assisté par ordinateur permettant d'étudier les aspects

expérimentaux des phénomènes du vieillissement des transistors MOSFETs fortement

submicroniques, la deuxième partie est consacrée au développement d’une approche

analytique à base des réseaux de neurones artificiels qui permet de prédire les variations de

la dégradation des transistors MOSFETs fortement submicroniques.

III.2 Conception et réalisation du dispositif expérimental

III.2.1 Partie Hardware

La mesure de la dégradation des transistors MOSFETs submicroniques nécessite un

appareillage adéquat pour obtenir des résultats précis et reproductibles. Pour atteindre cet

objectif, nous avons essayé, lors de la conception du dispositif expérimental, de tirer profit

des possibilités offertes par l’informatique industrielle. Cette technique nous a permis

d’améliorer la précision des résultats par rapport à ceux obtenus par les techniques

classiques.

Notons aussi que lorsqu’on procède à la mesure par les techniques classiques, on

passe par une longue suite d’opération pour déterminer les différents paramètres. C’est

pour ces raisons que l’utilisation de l’informatique industrielle devient plus

qu’indispensable.
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Dans le présent chapitre, on propose un dispositif expérimental assisté par ordinateur

permettant d’étudier les aspects expérimentaux des phénomènes du vieillissement des

transistors MOSFETs submicroniques.

Le schéma bloc du dispositif expérimental conçu et réalisé est illustré par la Fig.III.1.

Figure III.1: Schéma bloc du dispositif expérimental

III.2.1.1 Technique C-V

Le schéma synoptique suivant illustre le système de contrôle et d’acquisition conçu

et réalisé pour remplir la tache prévue par cette technique (figure III.2).

Figure III.2 : Schéma synoptique du système de pilotage et d’acquisition

(Technique C-V)
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III.2.1.2 Principe de fonctionnement du système

Le système réalisé est destiné à générer :

 Une rampe avec une possibilité de faire varier la vitesse de balayage et l’amplitude

(basse fréquence).

 Une rampe modulée par un signal HF avec la possibilité de faire varier la vitesse de

balayage et l’amplitude pour la caractérisation haute fréquence.

 Les tensions de stress pour chaque mode de mesure.

 Le temps du stress fixé par l’utilisateur.

Le montage décrit dans ce travail utilise un générateur de rampe entouré par de

nombreux périphériques intégrés (amplification, multiplexage, latch, convertisseur

analogique-numérique,…), voir figure III. 3.

L’information issue (la variation de la capacité de la structure MOS en fonction de Vgs

mesurée par le Keithley 614) se présentera alors au circuit de conditionnement où elle sera

amplifiée et convertie par un ADC0804.

Le déclenchement de la conversion parviendra du PC via la broche D4 du PC connectée à

la ligne WR du CAN ( CSRD, toujours à la masse). L’octet transféré sera stocké dans le

latch 74HC241, afin d’être transmis sous forme de quartet vers le PC.

L’élément principal du dispositif est le générateur de rampe que nous avons conçu et

réalisé au laboratoire. Les caractéristiques principales de ce générateur sont les suivantes :

 Une tension minimale Vmin ajustable dans le domaine [–5 , 0V].

 Une tension maximale Vmax ajustable dans le domaine [0 ,+5V].

 Une vitesse de balayage ajustable dans le domaine [50, 550mV/s].

 La remise à Vmin.

III.2.1.3 Conception du générateur de rampe

Le générateur que nous avons conçu et réalisé peut être illustré par la figure

suivante:
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Figure III.3 : Schéma synoptique du générateur de rampe

III.2.1.4 Principe de fonctionnement du générateur de rampe

Le générateur que nous avons conçu est destiné à générer une rampe possédant les

caractéristiques mentionnées dans le paragraphe II.2.1.2. Le générateur ainsi conçu est

basé sur trois modules :

 Le module d’alimentation qui assure l’alimentation et la polarisation des différents

blocs et composants.

 Le module principal (analogique), qui est le module le plus important dans notre

système ; est responsable de la génération de la rampe. Cette dernière passe par les

étapes suivantes :

Après avoir attaqué l’intégrateur de MILLER (Figure III.6. (B1)) avec une

tension constante, on obtient une rampe à la sortie qui a une pente ajustable par

l’intermédiaire d’une résistance variable.

Cette rampe va attaquer une entrée d’un soustracteur après avoir été inversée.

La deuxième entrée du soustracteur est une tension constante qu’on peut ajuster

grâce au système potentiomètre-suiveur (Figure III.6. (B1)). Pour cela, on peut
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fixer le niveau du départ de la rampe (commande de Vmin). La commande de la

tension maximale Vmax est assurée par le système potentiomètre-suiveur. Ce

dernier délivre une tension ajustable qu’on exploite dans la polarisation positive

d’un autre suiveur de tension qui a pour entrée le signal provenant du soustracteur.

Alors, on obtient à la sortie de ce module une rampe ayant les caractéristiques déjà

mentionnées auparavant. Voir la figure.III.6.B1.

 Le module de commande de la rampe (la remise à Vmin) parviendra du PC à

travers la broche D2 du PC connectée au transistor.

III.2.1.5 Multiplexage

Si l’on veut réaliser la polarisation de la structure étudiée par plusieurs signaux

analogiques différents, il est possible d’utiliser des circuits appelés ‘Multiplexeurs

Analogiques’ (Figure III.6.B2) permettant d’aiguiller une entrée parmi toutes les entrées

vers la structure à caractériser [45].

III.2.1.6 Conversion analogique numérique

Effectuer une conversion analogique-numérique, c’est rechercher une expression

numérique dans un code déterminé, pour représenter une information analogique. Un

convertisseur A/N est un dispositif qui reçoit un signal analogique et le transforme en un

signal numérique [45] (Figure III.6.B3).

III.2.1.7 Technique de pompage de charges

Cette technique est fondée sur l’existence d’un courant pompé apparaissant au niveau

du substrat d’un transistor MOS lorsque la grille est soumise à une polarisation faisant

passer alternativement la structure d’un état bloqué à un état saturé (Figure III.4). Le

mécanisme physique qui est à l’origine de ce courant est un processus de génération-

recombinaison par l’intermédiaire des états électroniques localisés à l’interface silicium-

isolant de grille. Pour détecter ces niveaux on balaye énergiquement la bande interdite, et

en variant la polarisation de la grille de l’inversion à l’accumulation, afin de remplir puis

vider ces pièges [44].
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Vgs

temps

Figure III.4: Signal de polarisation de la grille

Le schéma synoptique suivant illustre le système de pilotage et d’acquisition conçu et

réalisé pour remplir la tache prévue par cette technique.

Figure III.5: Schéma synoptique du système de pilotage et d’acquisition

(Technique de pompage de charges)

III.2.1.8 Principe de fonctionnement du système

Notre dispositif utilise une technique de génération de signaux (tension de la grille)

appelée synthèse numérique directe ou DDS. Le principe de cette technique peut être

donné comme suit:

Les données contenant les valeurs d’amplitudes d’un cycle complet du signal à

générer sont téléchargées à partir de l’ordinateur. Au fur et à mesure que les données

changent, un convertisseur numérique-analogique (CNA) 8 bits convertit les données en

signal de polarisation de la grille (Figure III.7.B1). Afin d’avoir une résolution en tension

du signal, les données d’amplitudes créées par le programme utilisent la plage complète
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des codes du CNA (allant de 0 à 256). On affecte donc la valeur 0 au niveau bas, et la

valeur 256 au niveau haut. Le courant substrat est mesuré à partir d’une unité de source et

de mesure de courant-tension Keithley 614, qui permet de mesurer des courants de l’ordre

de 10-14A. Le déclenchement de la conversion parviendra du PC via la broche PIN16 du

PC connectée à la ligne WR du CAN ( CSRD, toujours à la masse ). L’octet transféré sera

stocké dans le latch 74HC241, afin d’être transmis sous forme de quartet vers le PC

(Figure III.7.B2).
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B1

B2

B3

Figure III.6: Circuit électronique du système de pilotage et d’acquisition
(Technique C-V) [44]
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B1

B2

Figure III.7: Circuit électronique du système de pilotage et d’acquisition
(Pompage de charges) [44]
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III.2.2 Partie software

Pour bien remplir les tâches prévues, un développement software accompagne le

développement hardware. Nous allons donc présenter la partie programme de notre

système et expliquer les différentes parties qui le constituent. Notre programme est

structuré sous forme de sous programmes auxquels des tâches bien précises ont été

assignées.

III.2.2.1 organisation du programme principal

Nous avons développé une série de programme en langage C++ Builder, liés entre

eux par la méthode d’appel à des sous programmes d’interruptions, à l’intérieur desquels

ont été introduites les différentes commandes de contrôle des blocs du dispositif

expérimental. Chacun de ces programmes a une tache bien spécifique à accomplir:

technique C-V, pompage de charge et mesure de la dégradation de la transconductance en

fonction du temps de stress. Le programme principal comprend le sous-programme de

pilotage (génération des tensions de polarisation Vg, Vd,…) de la structure TMOS et le

sous programme d’acquisition et de calcul (capacité de la structure MOS, le courant pompé

et la variation du courant de drain ID en fonction de Vgs).

Figure III.8: Organigramme du programme principal

début

Initialisation

Programme de pilotage

Programme d’acquisition et de
calcul

FIN
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III.2.3 Présentation et interprétation des résultats

Pour une bonne mise en œuvre de notre dispositif et dans le but d’accomplir les

tâches assignées, un programme en C++ Builder a été développé pour assurer le bon

fonctionnement et la synchronisation de notre dispositif avec le micro-ordinateur (P4 1.2

GHZ).

III.2.3.1 Protocole expérimental

III.2.3.1.a Le dispositif de mesure

Le dispositif de mesure utilisé se compose des éléments suivants:

 Le système de pilotage et d’acquisition que nous avons conçu et réalisé au laboratoire.

 Un échantillon de type MOSFET BF960.

 Un micro ordinateur.

III.2.3.1.b L’échantillon

Les transistors nMOSFETs utilisés dans notre travail sont de technologie SIMOX de

faible dose et partiellement dépeuplés (l’épaisseur du film du silicium égale à 100nm),

avec des longueurs de grille comprises entre 0.1µm et 0.5µm. Les conditions de stress sont

choisies dans le courant maximum de substrat (Vg=Vd/2), pour la mesure de la

dégradation de la transconductance, le drain doit être relié au système de mesure de

courant du drain ID Keithley 614 comme il est illustré par la figure III.9.

x Vgs

y

GND

Figure III.9: Structure et brochage de l’échantillon utilisé

(S)N+ (D)N+

SUBSTRAT

Mesure de ID
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III.2.3.2 Principe de la méthode

a. Technique C-V

La caractérisation de la structure MOS par la méthode C(V) a été développée par

TERMAN[48]. Cette technique permet la détermination de la densité des états d’interface

Dit par comparaison de la caractéristique réelle et la caractéristique C(V) idéale (quantique)

( paragraphe I.) Fig.III.10.

Le principal inconvénient de cette technique est dû au fait qu’elle ne permet pas

d’explorer la totalité de la bande interdite [49]. Cependant, elle offre une réponse

immédiate quant à la détermination du type du semiconducteur, l’épaisseur de l’oxyde, le

dopage,…, à partir des valeurs limites de capacité.

b. Technique de pompage de charges

Comme nous avons déjà vu, la technique C-V ne permet pas d’explorer la totalité de

la bande interdite. Cependant, la technique de pompage de charges peut encore être

employée pour extraire la densité des états d’interface, et l’effet de courant tunnel de la

grille peut être compensé [50]. Donc, l’utilisation de la technique de pompage de charges

devient indispensable pour la détermination de D it (Fig.III.10).

c. Mesure de dégradation de la transconductance

La transconductance d’un transistor MOSFET peut être définie comme la loi de

variation du courant du canal (courant du drain) en fonction de la tension de contrôle Vgs,

la détermination de ce paramètre est basée sur la mesure de la variation du courant du drain

en fonction de tension de contrôle (I-V). La connaissance de la transconductance permet la

détermination de la création du canal en fonction de la tension de contrôle.
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Figure III.10: Organigramme du principe de la méthode
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III.2.3.2.1 Calcul quantique de la caractéristique C-V

La réduction des dimensions des dispositifs MOS se traduit par un amincissement de

l’oxyde de grille et par une augmentation du dopage dans le canal. En effet, ces deux

conditions permettent de maintenir un certain contrôle des effets canaux courts tout en

préservant la valeur de la tension de seuil. Ainsi, la largeur caractéristique de la couche

d’inversion ou d’accumulation (courbure des bandes d’énergie) devient comparable à la

longueur d’onde associée aux porteurs de charge de la couche, ce qui conduit à

l’émergence des effets quantiques. Le code de calcul développé sous MATLAB a pour

nom MOSBAT et a pour objectif la prise en compte des effets quantiques.

La statistique classique de Fermi-Dirac pour un gaz tridimensionnel d’électrons n’est

plus valable pour modéliser ce phénomène [51]. Il est nécessaire de faire appel à des

équations issues de la mécanique quantique. L’approche la plus rigoureuse consiste à

résoudre simultanément les équations de Poisson et de Schrödinger (auto-cohérent),

rappelées ci-dessous. Celles-ci décrivent respectivement la courbure des bandes et la

répartition des niveaux d’énergie pour chaque type de porteurs.

Le système d’équations non linéaire s’écrit, dans l’hypothèse de la masse effective,

et en négligeant le potentiel image, comme suit

  0)()(2
22

2

 yyVE
h
m

dy
d

ii
yi 


(3.1)

)(
)(

2

2

yq
dy

yVd

si




 (3.2)

Où V(y) désigne l’énergie potentielle extérieure, my la masse effective dans la direction y

et E correspond à l’énergie totale du système dans la direction y, )(yi la fonction d’onde,

q représente la charge des particules considérées (électrons ou trous), si la constante

diélectrique du silicium et  la concentration de charges du milieu où évolue la particule

considérée.

)]()()()(.[)( yNypyNynqy da  (3.3)

Dans le cas d’un transistor n-MOS, le semiconducteur est du type p et (4.5) se réduit

alors à :

)]()()(.[)( ypyNynqy a  (3.4)
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Intéressons nous maintenant plus en détail aux équations des densités d’électrons n(y) et de

trous p(y). Nous donnerons ici les résultats pour les électrons (sachant qu’il est facile de

l’étendre ensuite au cas des trous). Puisqu’en mécanique quantique, le module au carré de

la fonction d’onde )(yi représente la densité de probabilité de présence, nous obtenons

simplement [52]:


i

ii yNyn
2

)()(  (3.5)

iN représente le nombre total d’électrons occupant un niveau i donné, par unité de surface

(ici la surface de la capacité MOS) avec:
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Finalement, les densités d’électrons n(y) et trous p(y) sont données par:
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Comme les fonctions d’onde sont normées, nous avons par ailleurs :

 



0

)(
i

iNdyyn (3.8)

La grandeur Q, donnée par :


i

iNqQ . (3.9)

représente alors la charge liée à la présence des électrons attirés (ou repoussés)à la surface

de la structure MOS.

Connaissant les densités de porteurs n et p, il est alors possible de calculer la densité

de charge )(y donnée par (3.4) et de déduire l’énergie potentielle V en intégrant

l’équation différentielle (3.2). L’énergie potentielle étant maintenant connue, il est alors

possible de résoudre l’équation de Schrödinger (3.1). Ceci illustre bien le caractère auto-

cohérent d’une résolution Schrödinger-Poisson couplée. En effet, il apparaît que pour

résoudre l’équation de Schrödinger, il faut déjà en connaître le résultat, puisque les

fonctions d’onde et les niveaux d’énergie servent à établir l’équation dont ils sont issus, par

le biais de (3.6). En conséquence, l’obtention de résultats par une simulation Schrödinger-

Poisson couplée nécessite forcément une résolution numérique.
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Calcul numérique

La résolution numérique du système formé par les équations de Schrödinger et

Poisson pour une couche d’inversion de l’hétérojonction Si(p)/SiO2 est traité en général par

un processus itératif (self-consistent), c’est à dire un potentiel d’essai est choisi (un

potentiel initial obtenu par exemple à partir d’un modèle analytique simple (dans notre cas

le modèle choisi est triangulaire)) et par utilisation de ce potentiel d’essai, on obtient les

niveaux d’énergie et les fonction d’ondes électroniques, à partir desquelles on modifie le

potentiel d’essai, et on recommence le calcul. La solution numérique du problème est

obtenue quand le potentiel calculé est suffisamment proche du potentiel d’essai, c’est à dire

la différence entre le dernier potentiel d’essai et le potentiel calculé à l’issue de la néme

itération devient négligeable.

Pour un potentiel d’essai V0 (y), l’équation de Schrödinger est discrétisée et peut

s’écrire sous la forme:

0).()/()2).(2/( 0
2

11
2   jjijjje VEymh  (3.10)

soit encore sous la forme matricielle:   .)/2.( 22
ie EhmyA 

où [A] est une matrice tridiagonale dont les éléments de la diagonale principale i ont pour

valeur jej Vhmy 0
22 )/2.(2  , et dont les éléments des deux diagonales secondaires

valent un.

Le problème réduit donc à un problème de la forme Y= [A].X=.X  ([A]- .I)X=0

c’est à dire à un problème classique de recherche de valeurs propres de la matrices [A].

Lorsque chacune des valeurs propres est connue, les vecteurs propres associés sont alors

calculés, c’est à dire les niveaux d’énergie, et les fonctions d’onde associées, sont calculés,

et tous les éléments sont réunis pour résoudre l’équation de Poisson.

A partir d’une solution initiale V0 (y) donnée, les niveau d’énergie et les fonctions

d’onde sont calculés, ainsi que la valeur du niveau de Fermi déduite de l’équation (3.8).

L’intégration de l’équation de Poisson fournit alors une nouvelle valeur du potentiel ).(0 yU n

Tant que la valeur du niveau de fermi donnée par (3.8) est différent de 0 une nouvelle

itération (n+1) est effectuée en utilisant comme nouveau potentiel )(1
0 yV n , donné par la

relation suivante :
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Le facteur de convergence nf est indépendant de y et compris entre 0 et 1.

Cette expression de nf a l’avantage d’accélérer la convergence par rapport au cas où

nf est choisi constant et indépendant de n. Cette méthode s’est révélée convergente dans

tous les cas, même lorsque la solution initiale choisie arbitrairement est très éloignée de la

solution finale, au prix d’un grand nombre d’itérations.

L’organigramme général de la procédure numérique est donné par la Figure III.11:

Figure III.11: Organigramme général de la procédure numérique de la résolution

du système Schrödinger Poisson [53].
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III.3 Développement du prédicteur neuronal

L'industrie des composants VLSI exige des investissements financiers de plus en

plus lourds pour mesurer la sophistication grandissante des produits fabriqués ainsi que

pour les équipements nécessaires à leur élaboration. De ce fait, la modélisation électrique

des composants électriques constitue actuellement un axe de recherche très convoité à

travers le monde. Pour suivre cette évolution, les modèles existants doivent être améliorés

et de nouveaux modèles doivent être développés. C'est ainsi que nous assistons

régulièrement à des améliorations des logiciels de simulation. Dans cette partie, on

présente l’applicabilité des réseaux de neurones (ANNs) pour le développement d’une

approche analytique permettant la prédiction de la durée de vie des transistors MOSFETs

fortement submicronique.

Comme les réseaux de neurones peuvent modéliser les système fortement non

linéaire, ils se sont avérés très utiles dans le domaine de la microélectronique, où ces

conditions sont très communes. En particulier, la variation de la transconductance

maximale (Gm) en fonction des différents paramètres (longueur du Canal Lg, tension du

drain Vd, tension de grille Vg et temps du stress Tstress) est un exemple typique d’une

réponse non-linéaire multivariables.

Les transistors nMOSFETs utilisés dans notre travail sont de technologie SIMOX de

faible dose et partiellement dépeuplés (l’épaisseur du film du silicium égale à 100nm),

avec des longueurs de grille comprises entre 0.1µm et 0.5µm. Les conditions de stress sont

choisies dans le courant maximum de substrat (Vg=Vd/2) [54].

III.3.1 Calcul neuronal

Le réseau de neurone développé est conçu afin de relier le vecteur d’entrée (Vd, Vg,

log(Tstress) et Lg) au vecteur de sortie Gm. Chacun de ces paramètres est indexé par un

neurone (Figure III.12) et présenté dans la structure neuronale comme une valeur formatée

donnée par l'expression (2.5).

Les valeurs d'entrée et de sortie pour chaque neurone de la structure sont de la forme

suivante:
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Où N1 =5 et N2 =3 sont les nombres de neurone dans les premières et deuxièmes couches

cachées (Figure III.12), k est la kème couche, yi est la valeur formatée de la sortie

correspondante au paramètre Gm, wijk est la valeur de poids correspondant à la force du

raccordement entre le neurone j de la couche k-1 et le neurone i de la couche k.

Vd

Vg

Gm

Lg

log(Tstress)

Figure III.12: Prédicteur neuronal optimisé
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III.3.1.1 Optimisation du prédicteur neuronal

La procédure utilisée dans cette étude pour l’optimisation du réseau de neurones est

détaillée par l’organigramme présenté sur la figure III.13. Le processus d’optimisation

comprend plusieurs étapes : la constitution de la base de données, la validation de la

structure du réseau de neurones, la correction de ses poids et son apprentissage.

Définition des propriétés

Expériences

Base de données

Validation

Algorithme d’apprentissage

Couche cachées

Architecture

Nombre de neurones

Apprentissage

Critères
d’arrêt

Test

Critères
d’arrêt

Généralisation

Non

Non

Oui

Oui

Figure III.13 : Organigramme de l’optimisation du prédicteur neuronal
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L’intégration des données expérimentales est nécessaire à l’optimisation des réseaux

de neurones puisque ces données encodent les corrélations paramètres-propriétés qui

doivent être mémorisées par les poids de la structure [55]. Le nombre d’expériences requis

pour assurer la propriété de généralisation des résultats du réseau de neurones est

proportionnel au nombre de connexions dans le réseau. Par contre, il n’existe pas de règle

précise d’estimation du nombre de neurones, car cette estimation dépend directement des

paramètres des réseaux choisis et de la nature du problème considéré. Toutefois, une

estimation connue, dérivant de la théorie PAC (Probably Approximatly Correct)

d’apprentissage introduite par Valiant [57], s’exprime comme suivant:

WNp 10 (3.14)

où Np est le nombre de cas à considérer pour l’apprentissage et W est le nombre de

connexions dans le réseau.

Brightwell et coll [58] proposent quant à eux une limite supérieure et inférieure du nombre

de neurones requis selon l’expression:










SI

PS

SI

sp
H NN

NN
NN
NNN 2, (3.15)

où NH est le nombre de neurones dans les couches cachées, NP est le nombre de cas soumis

au réseau de neurones et NI et NS sont les nombres de neurones dans les vecteurs d’entrées

et de sortie.

Dans cette étude, un compromis a été obtenu après plusieurs essais en tenant compte

du nombre limite des expériences qui pouvaient être envisagées. En effet, quand le nombre

de connexions est supérieur à la taille de la base de données, les calculs divergent. Avec

une dimension comprise entre une fois et deux fois le nombre de connexions, la base de

données permet un apprentissage avec un taux élevé de classification des cas [58].

L’estimation la plus optimiste du nombre de cas requis pour un apprentissage efficace peut

alors s’exprimer par [59]:

WNW P *5 (3.16)

Pour assurer un nombre suffisant de cas, un élargissement des cas a donc été considéré. Cet

élargissement associe les déviations standard ou les tolérances mesurées ou calculées de

chacune des entrées/sorties. Les nouveaux cas se calculent en adoptant la relation [59]:

))(),((*()),(),( kkoriginalkknouveaujj ioALEAIOIO 

où O et I sont relatifs aux éléments des vecteurs d’entrée et de sortie, j et k sont,

respectivement, les indices des cas dans la base de données originale et nouvelle, ALEA()
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est un générateur de nombre aléatoires produisant une distribution Gaussienne auteur de la

moyenne et est la déviation standard ou la tolérance associée à l’élément des vecteurs

entrée ou sortie.

Cependant, l’élargissement de la base de données ne contribue pas de façon

significative dans la découverte des relations entrée-sortie puisqu’il ne rajoute pas de cas

indépendants. Il représente plutôt la flexibilité du système autour d’un point donné dans

l’espace des paramètres. Cette possibilité d’introduire le bruit dans le réseau de neurones

est appelée « jitter » [59]. Cette approche est donc un moyen simple d’éviter l’excès

d’apprentissage, de vérifier la reproductibilité des essais et d’améliorer les propriétés de

généralisation des résultats prédits [60].

La base de données élargie est divisée alors en trois catégories [61]:

 La catégorie de validation permettant de fixer les paramètres du réseau de

neurones, soit le type d’architecture, le nombre de neurones, les couches

cachées, etc;

 La catégorie d’apprentissage dédiée à l’ajustement des poids suivant

l’algorithme d’apprentissage ;

 La catégorie de test permettant de vérifier les prédictions du réseau de

neurones.

L’optimisation du réseau de neurones commence par la validation de la structure.

Cette étape n’est pas requise pour toutes les optimisations conduites dans cette étude

puisque la nature du problème n’a pas changé, seules les variables changent. Les

paramètres de validation ont été déjà décrits en détails[54]. Ces paramètres concernent

notamment le type d’architecture, la définition des couches (fonction d’activation, type

d’erreur, etc.) et leur nombre et le type d’algorithme d’apprentissage.

Après la validation de la structure, l’étape suivante considère la correction des poids à

l’aide de l’algorithme d’apprentissage jusqu’à l’obtention de la généralisation des

corrélations prédites par le réseau de neurones (Figure III.18).

Après initialisation des poids, la soumission des cas pour l’apprentissage peut se

faire suivant plusieurs organisations possibles, dont quelques schémas importants sont:

 L’apprentissage croisé ou ‘cross-validation’, où la base de données est divisée en k

sous-groupes. Pour k cycles d’apprentissage avec (k-1) groupes choisis au hasard,

la correction des poids est effectuée par rapport au groupe omis [62]. Cette
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approche s’applique aux cas des bases de données importantes. Elle est abandonnée

dans cette étude puisqu’elle s’accompagne d’un apprentissage très lent [65];

 L’apprentissage par série ou ‘batch training’, dans lequel la correction des poids

se fait après soumission au réseau d’un nombre donné de cas. Cela a pour effet de

diminuer l’effet d’un cas de la base de données si celui-ci présente une aberration ;

 l’apprentissage cas par cas ou ‘per sample updating’, avec lequel la mise à jour est

effectuée après passage de chaque cas de la base de données. Ce dernier cas a été

souvent utilisé dans cette étude pour éviter l’accumulation du bruit dans les poids.

Pour garantir une meilleure optimisation, la procédure d’apprentissage et la

procédure de test ont été couplées. Pour arrêter la procédure d’apprentissage en même

temps que la procédure de test, deux critères cumulatifs ont été choisis pour permettre une

meilleure optimisation : le nombre de cycles et l’erreur d’apprentissage [64].

Un choix correct du nombre de cycles est important pour garantir un apprentissage

efficace. Un nombre de cycles élevé provoque une approximation de la fonction et de son

bruit (overfitting). A l’opposé, un nombre faible de cycles ne donne pas assez de temps aux

poids de reconnaître les corrélations que présente le problème (underfitting). Dans cette

étude, le nombre choisi de cycles a varié en fonction de la construction des réseaux et des

paramètres opératoires (Vg, Vd,…) pour permettre la prédiction de comportements moyens

[64].

L’erreur d’apprentissage est décrite par six attributs spécifiques [64]:

 l’erreur moyenne d’apprentissage (Etrn), qui est une forme dérivée de l’expression

de l’énergie du système donnée par la relation (2.6a). Elle peut prendre plusieurs

formes [64]. Une des expressions utilisées dans cette étude est donnée par [65]:

2)),((1 WIOz
N

ETrn ii
Ptr

 i=1,NPtr (3.17)

Où ETrn est l’erreur moyenne d’apprentissage, NPtr est le nombre de cas de la base de

données d’apprentissage soumis à l’apprentissage, Ii et zi sont les vecteurs d’entrée et de

sortie correspondant au cas i, O(Ii ,W) est le vecteur de sortie prédit par le réseau de

neurones, W symbolise la population des poids, la figure (III.14) montre l’évolution de

l’erreur moyenne d’apprentissage de notre prédicteur;

 l’erreur maximale d’apprentissage (EtrnMax), qui correspond au cas le plus

défavorable de la liste de cas soumise à l’apprentissage. EtrnMax est donnée par la

relation
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)),(( WIOzMAXETrnMax ii  i=1,NPtr (3.18)

 Le taux de classification des cas dans la catégorie des cas d’apprentissage (CTrn),

qui donne le pourcentage de cas réalisant u écart par rapport au résultat prédit

inférieur à une tolérance donnée (5% en générale) ;

 L’erreur moyenne de test (Etst), qui est l’équivalente à Etrn pour la catégorie des

cas de test;

 L’erreur maximale de test (EtstMax), qui est l’équivalente mais concernant les cas

choisis pour le test ;

 Le taux de classification des cas dans la catégorie des cas de test (CTst), qui est

l’équivalent de CTrn.

Après consommation du nombre total de cycles, une mise à jour de la structure

(modification du nombre de neurones) est effectuée si le seuil n’est pas atteint. Le seuil est

calculé sur la base d’un changement inférieur à 2% de l’erreur moyenne entre deux cycles

successifs [65]. Dans le cas où le seuil est atteint, la structure est retenue comme structure

optimale. Dans certains cas, plusieurs configurations équivalentes ont pu être obtenues

[64]. La figure (III.15) illustre le choix de la structure optimale de notre prédicteur.
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Figure III.14: L’évolution de l’erreur moyenne d’apprentissage de notre prédicteur

103



Chapitre III: simulation prédictive du transistor MOSFET fortement submicronique 70

1_1
1_2
1_3
1_4
2_1
2_2
2_3
2_4
3_1
3_2
3_3
3_4
4_1
4_2
4_3
4_4

0.000 0.005 0.010 0.015 0.020 0.025 0.030

Residual error (-)

N
et

w
or

k
st

ru
ct

ur
e

Figure III. 15: Histogramme de l’erreur moyenne après la phase d’optimisation

montrant la structure optimale de notre prédicteur

Le tableau (III.1) donne les paramètres de notre prédicteur après la procédure de

l’optimisation.
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Tableau III.1: paramètres du prédicteur neuronal après la procédure d’optimisation

Paramètres Valeurs optimisées
Architecture Normal feed-forward MLP

Couches
cachées 2

apprentissage Rétropropagation rapide (Quick propagation)
Vd() Vg () Log t () lg ()

Min 2.5 1.25 0 0.1Entrées
(I=4)

Max 3 1.95 7 0.3

Première couche (N1): variée

Deuxième couche (N2): variée

G(%)

Min 0

Nombre de
neurones

Sorties
(O=1)

Max 100
Population des

poids I*N1+N1*N2+N2*O

Fonction
d’entrée

Produit scalaire entre les sorties de neurone

jijow

Traitement à
l’entrée

Variables entre 0 et 1

minmax

min

xx
xx




Layer
definition

Fonction
d’activation

Sigmoïd

 xexp1
1

Type d’erreur du réseau
(Mean square error)

Training process

   N1,iW,IOz
N

1ETrn Ptr
2

ii
Ptr



Test process

   N1,iW,IOz
N

1
ETst Ptst

2
ii

Ptst



Batch size 1
Itération

maximale
4000

Tolérance 0.001 (not reached)
séquence apprentissage + test passe après la mise à jour des poids

Apprentiss
-age et

test
Taille de la

base de
données

54 échantillons pour l’apprentissage
25 échantillons pour le test
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III.3.2 Résultats et discussion

Pour notre structure, l'erreur résiduelle était de 0,01 et presque 100% des cas soumis

ont été saisis correctement (les erreurs de sortie étaient moins de 5%). Afin de valider la

propriété prédictive de la structure optimisée de réseau, les soties de test et d’apprentissage

ont été comparées à la réponse de réseau. La figure III.16 montre que dans les deux cas, un

bon accord entre les résultats expérimentaux et les résultats prédits a été obtenu. Par

conséquent, la structure optimisée peut être utilisée pour prédire d'autres combinaisons des

variables d'entrée.
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Figure III. 16: validation du prédicteur neuronal pour les deux ensembles (a)

apprentissage et (b) test
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Les transistors nMOSFETs fortement submicronique avec les différentes longueurs

de grille ont été électriquement soumis à un stress où le courant de substrat est maximum

(Vg= Vd/2). Les mesures de la durée de vie sont déterminées à partir de la courbe D=f(t,

Lg). Dans notre cas, la durée vie correspondante est à 10 % de la dégradation de

transconductance maximale (Gmax(%)=10, voir la figure III.17). La Figure III.17 montre

l'évolution prédite et expérimentale de la dégradation de la transconductance maximale en

fonction du temps de stress pour un transistor nMOSFET avec Lg=0.1µm et tension de

stress Vg=Vd/2=1.5V.
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Figure III. 17: L’évolution de la transconductance maximal prédite et expérimentale

en fonction du temps de stress

En se basant sur les valeurs générées par le prédicteur neuronal (ANN), la variation

de la dégradation D(t) peut être représentée par une fonction logarithmique polynomiale:

01
2

2
3

3 D)tlog(B)t(logB)t(logB)t(D  (3.19)

Où, B1,B2 et B3 sont les paramètres de la fonction polynomiale ainsi définie et t

représente le temps de stress.

Pour différentes longueurs de grille, l'expression (3.19) peut être donnée comme:

)Lg(D)tlog()Lg(B)t(log)Lg(B)t(log)Lg(B)Lg,t(D 01
2

2
3

3  (3.20)
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Dans ce cas D0(Lg), B1(Lg), B2(Lg) et B3(Lg) sont des paramètres qui varient en

fonction de la longueur de grille. La connaissance de la dégradation en fonction du temps

de stress pour différentes longueurs de grille nous permet de déterminer ces paramètres. Il

est important de noter qu'une meilleure interpolation par une fonction polynôme est

obtenue pour une approximation polynomiale du cinquième ordre (l'erreur de

l'interpolation pour ce cas est minimale). Ces dernières fonctions peuvent être représentées

comme:





5

0
0 )(

i

i
i LgdLgD (3.21)


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
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0
11 )(
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i
iLgbLgB (3.22)
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0
22 )(

i

i
iLgbLgB (3.23)





5

0
22 )(

i

i
iLgbLgB (3.24)

Les paramètres di, b1i, b2i et b3i sont des coefficients donnés pour chaque mode de

stress et de chaque type du transistor MOSFET. Ces paramètres sont récapitulés, dans le

cas du transistor MOSFET de N-canal, dans le tableau (III.2).

Les expressions établies ci-dessus, donnent la dégradation de la transconductance

maximale en fonction du temps de stress et de la longueur de grille pour différentes

tensions de stress (Vg = Vd/2) (Figure III.17). Afin de valider notre approche analytique, la

figure (III.17) compare les résultats expérimentaux et nos résultats analytiques (résultats

prédits) basés sur le prédicteur neuronal pour une certaine condition de stress, un bon

accord est remarquable pour la gamme complète. Cette dernière observation montre

l'applicabilité des réseaux de neurones pour l'étude de la dégradation des dispositifs

MOSFETs fortement submicroniques sous les conditions de stress.
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di

i=0:5

-1.7040 78.8030 -983.2682 5424.5000 13949 13672

b1i

i=0:5

18.9576 -670.6683 8081.9 -44222 113440 -111080

b2i
i=0:5

-7.2592 293.8180 -3749.9 21183 -55461 55094

b3i

i=0:5

0.4196 -18.938 271.2878 -1665.4 4627.3 -4801.4

Tableau III.2: valeurs des coefficients de la fonction de dégradation pour le mode de

stress Vg=Vd/2=1.25V (Lg en µm) [54].
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Figure III. 18: Graphe 3D de l’évolution de la dégradation ( D(%)) en fonction du

temps de stress et longueur de grille (Vd=3V,Vg=1.5V et Vd=2.5V,Vg=1.25V).

III.3.2.1 Estimation de la durée de vie

Le temps de dégradation peut être déterminé en résolvant l'équation (3.20) pour une

dégradation fixe. Le calcul de la durée de vie, correspondant à une dégradation de la

transconductance de 10% (Figure (III.21)), est obtenu donc pour 10)L,t(D g  (figure

(III.18)).
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Finalement, l'équation gouvernant la durée de vie des dispositifs MOSFETs

fortement submicroniques est donnée par [54]:

010)Lg(D)tlog()Lg(B)t(log)Lg(B)t(log)Lg(B 0lifetime1lifetime2
2lifetime3

3  (3.25)

Comme application, nous avons appliqué notre approche analytique pour estimer la

durée de vie de plusieurs N-Transistors MOSFETs. La figure (III.19) donne la durée de vie

en fonction de la longueur de grille pour une tension de stress de Vg=Vd/2=1.5V. Le bon

accord entre les résultats expérimentaux et les nôtres montre que le phénomène de

dégradation peut être étudié en utilisant notre approche analytique.
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Figure III. 19: La durée de vie prédite et expérimentale comme fonction de la

longueur de grille pour une tension de stress Vg=Vd/2=1.5V.

III.3.2.2 Implantation du modèle de dégradation

Les modèles existants du transistor MOSFET dans les simulateurs électroniques

(SPICE3F4, PSPICE, CADENCE...) ne tiennent pas compte du phénomène de dégradation

temporelle. Le dernier est purement expérimental et très efficace dans le traitement du

phénomène de vieillissement.

Vu l'importance de ce phénomène, nous avons développé un modèle qui est lié à

l'effet de dégradation. Le schéma électrique équivalent du transistor MOSFET fortement
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submicronique avant et après l’implantation de l'effet de la dégradation temporelle est

représenté sur la figure III.20, avec:

Dans la figure III.20.a, le courant du canal donné par le modèle EKV [66] comme:

 pour VthVg  :

0II Dch  (3.26.a)

 pour VthVg  , en saturation:

IC
tmDch e1

ICnUgII


 (3.26.b)

où n est le facteur d’idéalité, , tU est la tension thermique, mg est la transconductance et IC

est le coefficient d’inversion défini comme:

2
t

D

Un2
IIC


 , avec
L
WCoxeff (3.27)

eff est la mobilité effective, OXC est la capacité de l’isolant par unité de surface, et à IC

égale à 1 correspond la transition faible/forte d'inversion ( IC est inférieur à 1 pour le

régime de faible inversion et plus grand dans le régime de forte inversion ).

En régime de faible inversion :

tmDch nUgII  (3.28)

En régime de forte inversion:

2
ngII 2mDch  (3.29)

Dans la Figure III.20.b, le courant du canal est donné par:

 pour VthVg  : 0II Dch 

 For VthVg  , en saturation.

Dans ce cas, on peut définir une nouvelle transconductance appelée la transconductance

dégradée mdg donnée comme le suivant:
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)),(01.01( LgtDgg mmd  (3.30)

Remplaçant (3.30) dans (3.29) et (3.28), on aura un nouveau model du courant:

En régime de faible inversion:

DEDtmch IInU))Lg,t(D01.01(gI  (3.31a)

Où:

tmDE nU)Lg,t(Dg01.0I  (3.31b)

En régime de forte inversion:

DED
22mch II2

n))Lg,t(D01.01(gI   (3.32a)

Où:

))Lg,t(D10)Lg,t(D02.0(2
ngI 242mDE

  (3.32b)

(a) Avant (b) Après

Figure III. 20: Schéma électrique du transistor MOSFET fortement submicronique

(a) avant l’implantation de notre modèle (b) après l’implantation de l’effet de

dégradation temporelle [54].
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III.3.2.3 Impact du modèle de dégradation sur la conception des circuits intégrés

La transconductance du canal mg est fortement liée à la conception des circuits

intégrés.

Comme première application, considérons l’exemple d’une porte inverseuse donnée par la

figure (III.21):

Figure III.21: Etage inverseur à base du transistor MOSFET fortement

submicronique

La fréquence de coupure tf peut être approximativement donnée par [66] comme:

g

m
t C

gf
2

 (3.33)

Cg est la capacité de la grille.

Après l’implantation de notre modèle de dégradation, on peut définir une nouvelle

fréquence de coupure appelée la fréquence de coupure dégradée donnée par:

g

md
td C

gf
2


g

m

C
LgtDg

2
)),(01.01(  (3.34)

La figure III.26 illustre l’évolution de la fréquence de coupure normalisée ( ttd f/f )

comme fonction du temps. On remarque que la fréquence de coupure diminue de façon

non linéaire avec l'augmentation du temps du stress et la diminution de la longueur de

grille (Lg).
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Figure III. 22: Evolution de la fréquence de coupure normalisée ( ttd f/f ) en fonction

du temps de stress [54]

La deuxième application est consacrée à l’étude de l’effet de la dégradation

temporelle sur les performances du fonctionnement d’un amplificateur opérationnel basse

fréquence fortement submicronique (W/L=0.8/0.18), on a opté pour une structure utilisant

trois étages (source du courant, amplificateur différentiel et un amplificateur Push-Pull)

[66] montés en cascade (Fig. III.23).
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Figure III. 23: Schéma électrique de notre amplificateur opérationnel

Le gain en boucle ouverte de notre amplificateur opérationnel peut être donné par

l’expression suivante [66]:

321 .. AAAAv  (3.35)

où 1A est le gain de l’étage de l’amplificateur différentiel, 2A est le gain de l’étage de

l’amplificateur et 3A est le gain de l’étage Push-Pull avec:

42
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avec: mdsds ggetg 1615

donc:

vA .
42 dsds

m

gg
g
 1413 dsds

m

gg
g


 (3.37)

En négligeant la dégradation de dsg devant mg [66] et en remplaçant (3.30) dans (3.37), la

dégradation du gain devient:

2))(01.01( tDAA vvd  (3.38)

La bande passante de notre amplificateur opérationnel cf peut être donnée comme [66]:

eq

m
t C

gf
2

 (3.39)
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En remplaçant (3.30) dans (3.39), la dégradation de la bande passante est donnée par:

))(01.01( tDff ccd  (3.40)

L’impédance de sortie de notre amplificateur opérationnel outZ peut être donnée comme

[66]:

m
out g

Z
2

1 (3.41)

Donc l’impédance de sortie dégradée peut être donnée par l’expression suivante:

)(01.01 tD
ZZ out

outd 
 (3.42)

La figure ci-dessous montre l’évolution des différents paramètres normalisés de

performance de notre amplificateur opérationnel comme fonction du temps.
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Figure III. 24: Evolution des paramètres de performance normalisés en fonction du

temps de stress (a) dégradation du gain A (b) dégradation de la bande passante

( c) dégradation de l’impédance de sortie



Chapitre III: simulation prédictive du transistor MOSFET fortement submicronique 84

III.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons démontré l'applicabilité de l'approche neuronale au

problème de prédiction de la durée de vie des dispositifs intégrés fortement

submicroniques. Une approche analytique basée sur un prédicteur neuronal a été

développée dans le cas du transistor MOSFET fortement submicronique. Cette dernière

nous a permis de prévoir l'évolution de la dégradation de la transconductance en fonction

des différents paramètres (tension du drain, tension de grille, longueur du canal et temps de

stress). L’approche développée peut également être implémentée dans les simulateurs des

circuits électronique (SPICE, CADENCE,…) afin d’étudier la dégradation des circuits

intégrés fortement submicroniques sans impact sur le temps de calcul et l’espace de

stockage.
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IV.1 Introduction

Les progrès de la technologie métal-oxyde-semiconducteur (MOS) conduisent à des

transistors de taille nanométrique. A ce niveau de miniaturisation, les effets quantiques ne

sont plus négligeables et modifient sensiblement les propriétés de transport des matériaux.

Dans ce contexte, le formalisme des fonctions de Green hors-équilibre (NEGF) constitue

une méthode pertinente pour décrire le comportement quantique des nano-transistors.

Parmi les différentes architectures émergentes, le transistor MOSFET double-grille

apparaît comme un des meilleurs candidats pour relever le défi de réduction des transistors

(paragraphe I.5.4). L’une des particularités de ce composant est sa très bonne immunité

face aux effets canaux courts. La double-grille permet de mieux contrôler le potentiel du

canal et de résister au courant tunnel source-drain. L’objectif de ce chapitre est de

modéliser un MOSFET double-grille aux dimensions ultimes en utilisant le formalisme des

fonctions de Green hors-équilibre afin de développer une approche basée sur les réseaux de

neurones permettant la simulation des circuits électroniques à l’échelle nanométrique

(balistique). Le transistor DG MOSFET symétrique illustré par la figure (IV.1) a été

identifié par ITRS (International Technology Roadmap for semiconductors) en tant que la

structure la plus prometteuse qui permet davantage de graduation dimensionnelle de

CMOS en deçà de 65nm pour son courant d’entraînement plus élevé, la pente sous seuil

améliorée, la conductivité pour les canaux courts et la flexibilité remarquable de

conception des circuits intégrés à l’échelle nanométrique [28-29].

Figure IV.1: Transistor Double-Gate MOSFET (ND/S =1020 cm-3, LD/S=10nm et

NCH=1016 cm-3)
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Le fonctionnement du transistor DG MOSFET est basé sur deux aspects

fondamentaux: 1) la charge du canal induite par la grille sur la surface du substrat (les

caractéristiques capacité- tension (C-V)) et 2) le transport des porteurs de charges à travers

le canal (les caractéristiques courant- tension (I-V)). Une information exacte de la

distribution des charges dans le canal exige la résolution de système d’équations

Schrödinger-Poisson en se basant sur le formalisme des fonctions de Green hors-équilibre

qui permet de calculer tout les effets quantiques (QM). Mais, pour la simulation des

circuits nanoélectroniques, la résolution numérique du système d’équations Schrödinger-

Poisson est indésirable à cause de sa complexité et de son temps de calcul élevé. Pour la

modélisation analytique, en général, il est difficile ou presque impossible d'obtenir des

modèles analytiques pour les nanocomposants. Cette modélisation demande plusieurs

hypothèses simplificatrices, généralement nécessaires pour aboutir à des expressions

analytiques afin d’étudier les différentes caractéristiques du transistor nanométrique [67].

La précision et la simplicité des modèles sont importantes pour la conception et la

simulation des systèmes complexes. La modélisation basée sur les techniques l’intelligence

artificielle qui constitue l’essentiel de ce chapitre, n’utilise en principe aucune hypothèse

simplificatrice. Donc cette modélisation permet de fournir des solutions pratiques

(précision et temps du calcul moins élevé) [68]. Dans ce chapitre, nous présentons

l'applicabilité des réseaux de neurones artificiels (ANN) pour la simulation des circuits

CMOS nanométriques. La base de données utilisée pour l'optimisation de notre réseau de

neurone est établie sur la base d'un modèle numérique des caractéristiques courant-tension

d'un transistor DG MOSFET développé en utilisant le formalisme des fonctions de Green

hors-équilibre (NEGF) [69]. Ce modèle neuronal peut être utilisé comme une interface

entre la modélisation numérique du composant et le simulateur électronique comme

Berkeley SPICE, Philips’Pastar, Cadence Spectre, Anacad’s Eldo afin d’avoir un simple

simulateur des circuits électroniques nanométriques. Le schéma de notre approche peut

être donné par la figure (IV.2).
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Figure IV.2: Schéma représentant notre approche pour la simulation des circuits

CMOS nanométriques

IV.2 Méthodologie de modélisation

IV.2.1 Formalisme des fonctions de Green hors-équilibre (NEGF)

La structure de base du transistor DG MOSFET utilisé dans notre étude est

montrée dans figure IV.1.

La réduction constante des dimensions des composants microélectroniques intégrés sur

silicium conduit aujourd’hui à des structures de taille nanométrique faisant intervenir des

dimensions de l’ordre de grandeur des distances inter atomiques. A ce stade de la

miniaturisation, les méthodes semi-classiques couramment utilisées deviennent par

conséquent inadaptées à la description des propriétés de transport de la matière, notamment

sur le plan électrique. Les nanotransistors doivent donc être modélisés par une théorie qui

puisse tenir compte des rapides variations spatiales et temporelles du champ électrique et

qui inclue les effets quantiques. Plusieurs modèles ont été proposés. Baccarani et Reggiani

ont par exemple présenté une approche qui couple le modèle de dérive-diffusion à celui

hydrodynamique [70]. Le modèle de dérive-diffusion est utilisé pour décrire les effets

quantiques tandis que l’approche hydrodynamique tient compte de la survitesse. En 1997

Chang et Fossum [71] ont également développé un modèle compact basé sur le second

moment de l’équation de transport de Boltzmann afin de traiter l’effet de survitesse dans

les MOSFETs ultimes. Néanmoins, la combinaison du modèle de dérive-diffusion et de

l’hydrodynamique est inadaptée à la limite du transport purement balistique [72]. Natori
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[73] fut le premier à présenter un modèle qui s’applique à ce type de régime en supprimant

le concept de mobilité. Entre ces deux régimes extrêmes (diffusif et balistique), il existe un

régime de transition dit "quasi-balistique". Lundstrom et al. [73, 74, 75] ont donc proposé

un modèle plus général basé sur la théorie de la diffusion et capable de modéliser une large

gamme de régimes. Dans cette approche, une partie du flux incident d’électrons provenant

de la source traverse le canal et est récoltée par le drain. Le flux d’électrons restant est

rétro-diffusé depuis le canal et retourne vers la source. La rétro-diffusion, définie par la

fraction du flux d’électrons qui retourne vers la source, dépend de la diffusion des porteurs

par le réseau et de la forme du potentiel électrostatique du canal. Les modèles de Natori et

Lundstrom et al ne tiennent cependant pas compte de l’effet tunnel à travers la barrière de

potentiel du canal, entre la source et le drain. Ce dernier, qui s’intensifie pour des

longueurs de canal inférieures à 15 nm, a été inclus par la suite par plusieurs groupes.

Citons tout d’abord le modèle quasi-2D de Pirovano et al. [76] qui couple le système auto-

cohérent Schrödinger-Poisson aux équations semi-classiques de dérive-diffusion. Picus et

Likharev [77] ont également proposé un modèle analytique pour décrire des MOSFETs de

10 nm. Enfin, Svizhenko et al. [78, 79] ont présenté une simulation 2D d’un MOSFET

double-grille basée sur le formalisme des fonctions de Green hors-équilibre. Cette

approche, numériquement améliorée par Venugopal et al. [80, 81, 82], a été

successivement appliquée pour traiter l’influence de la forme des réservoirs (source et

drain) sur le courant.

La fonction de Green est résolue pour obtenir la densité d'électron dans le dispositif et le

courant sur les bornes dans la limite balistique. Dans des conditions balistiques, le

formalisme des fonctions de Green hors-équilibre est mathématiquement équivalent à la

résolution de l'équation de Schrödinger avec des conditions aux limites ouvertes [81, 82,

83]. La résolution de l'équation de Schrödinger nous permet d'obtenir les niveaux

d’énergies et les fonctions d’ondes dans la direction du confinement quantique. Donc de

l'équation de Schrödinger à résoudre est donnée comme:
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Où *zm est la masse effective de l’électron dans la direction verticale (z), ),( zxV est le

potentiel électrostatique, et ),()( zxetxE ii  , l’énergie et la fonction d’onde pour le mode i

à la tranche x, respectivement (voir figure IV.1). Les fonctions d’ondes sont égales à zéro à

l’interface oxyde /Si dans le cas où, la pénétration des électrons dans l’oxyde est
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négligeable (autrement, la frontière zéro est prolongée aux interfaces de contact / oxyde).

Pour résoudre le système d’équations donné par le formalisme de Green, une

représentation en mode d’espace est utilisée dans la direction de confinement (z). Cette

approche, réduit considérablement la taille du problème et fournit des très bons résultats

[81,82]. La procédure de modélisation de notre structure (DG MOSFET) peut être donnée

sous la forme suivante:

1. En commençant par le choix d’une base appropriée (ou représentation) dans laquelle

tous les opérateurs sont discrétisés où le pas de discrétisation a=3A° (Fig IV.1).

2. nous multiplions les deux membres de l’équation de Schrödinger par l’opérateur du

mode d’espace [ ),()'( ** zxxx i  ], l’expression (4.1) devient:
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dxdzzxzxxxE ii ),()].,()'([ **   (4.2)

où * présente le conjugué de la fonction. Nous savons que [ ),()'( ** zxxx i  ] est une

fonction réelle, donc son conjugué reste la même fonction. D’après la définition de la

fonction de Dirac (), le deuxième membre de l’équation (4.2) devient:

).'(~),'()].,'(* xEdzzxzxE iii   (4.3a)

Où )'(~ xi est le coefficient d’expansion de la fonction ),'( zxi par le vecteur de la

représentation en mode d’espace ),'( zxi (mode-space representation) donné comme:







1
),'()'(~),'(

i
ii zxxzx  , et   ijji dzzxzx  ),'(),'(* , (4.3b)

avec ij est la fonction de Dirac. En conservant les propriétés de la fonction de Dirac et les

équations (4.1) et (4.3b), la deuxième partie du premier membre de l’équation (4.2) peut

être donnée comme:
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Finalement la première partie du premier membre peut être donnée comme [81]:
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Donc l’équation (4.2) devient:

dxdzzxzxqV
zm

h
zxxx i

z
i ),()],(

2
)].[,()'([

2

2

*

2
**  








Chapitre IV: Modélisation et simulation des circuits CMOS nanométriques 90

')(~')(~')(')(~
'2 2

2

*

2
xExxEx

xm
h

iiii
x

 



 (4.4)

L’équation (4.4) est la transformation en mode d’espace de l’équation (4.1) où on peut voir

une réduction du problème 2D à un problème 1D. L’équation (4.4) peut être résolue

facilement par la méthode des différences finies (Fig.IV.1).

3. La troisième étape consiste à développer la matrice de l’hamiltonien (H) de l’équation

de Schrödinger (4.4). Dans cette étude, le développement de l’opérateur (H) est basé sur

l’approximation de la masse effective. Cette approximation est souvent appliquée aux

semiconducteurs pour décrire le voisinage du minimum de bande de conduction. Dans

cette approximation, la bande de conduction est parabolique (
2*

22

2
)(

em
kh

kE  ), l’hamiltonien

de l’équation (4.4) pour le mode i après la discrétisation par méthode des différences finies

(Fig.IV.1) peut être donnée comme une matrice tridiagonale donnée comme le suivant:

-tx,i 2tx,I+Ei(1) -tx,i 0 0 0

0 . . . 0 0

hi = 0 0 . . . 0 (4.5)

. . -tx,i 2tx,I+Ei(NX) -tx,i

où NX est le nombre des points de la grille de discrétisation (Fig.IV.1) , -tx,I est l’énergie de

couplage entre les points adjacents dans le canal donnée comme [83]:

2*,

2

, 2 am
h

t
ix

ix  (4.6)

où a est le pas de discrétisation et *,ixm , la masse effective longitudinale de l’électron pour

le mode i.

4. Cette étape consacré au calcul des fonctions de Green et Self-énergie; le formalisme des

fonctions de Green est particulièrement pertinent pour décrire des systèmes ouverts dont

font partie les nano-structures connectées à des contacts semi-infinis. En effet, les

fonctions de Green permettent de se concentrer sur la partie active du composant et de

remplacer l’influence des contacts externes par des self-énergies. Le concept de self-

énergie peut également servir à décrire les interactions électron-électron et électron-phonon

[81].
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Pour la sous bande i, la matrice G de la fonction de Green retardée de l’axe source-drain à

une énergie E est donnée comme [81]:

1][)(  ii hEIEG (4.7)

où I représente la matrice unitaire, hi est la matrice de l’hamiltonien du système donné par

l’expression (4.6) et S et D sont la self-énergie de la source et du drain qui représentent

l’effet du couplage du nano-composant (dans notre structure est le canal) à un réservoir

(drain ou source). Cet effet peut être simplement décrit en ajoutant une self-énergie à

l’hamiltonien ih . La self-énergie renormalise l’hamiltonien du nono-composant et

remplace son spectre discret par un continuum (figure IV.3). Il s’agit d’un concept très

général permettant d’éliminer les grands réservoirs et de travailler exclusivement dans le

sous-espace de la zone active dont les dimensions sont nettement plus petites.

La matrice de la self-énergie dans notre cas peut être donnée par [84]:

S 0 0 0 0 0

0 0 . . . . . . . . 0

= 0 0… …. 0 (4.7a)

0 0 .. . 0 D

où S et D sont définies dans le cas du transistor DG MOSFET par [84]:

jka
S teE  )( , où ),cos1(2)1( katEE i 

jka
S teE  )( , où ),cos1(2)( katNEE Xi 

)1(iE est l’énergie au contact source/canal et )( Xi NE est l’énergie au contact canal/drain

(3.7b)
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Figure IV.3: L’interaction du nano-système avec des contacts entraîne une

renormalisation de son hamiltonien par une self-énergie et la création d’un

continuum d’énergie.

Une fois la fonction de Green retardée calculée, la densité d’électrons et le courant de drain

sont déterminés. Définissons pour cela deux nouvelles quantités, fonctions des self-

énergies:

)( T
SSS i  )( T

DDD i  (3.8)

où i2=-1, et T
S est la matrice transposée de S

Physiquement, les fonctions fixent la vitesse à laquelle un électron initialement dans un

état particulier du canal se propage vers le réservoir de droite ou celui de gauche [85]. Les

fonctions spectrales associées à la source et au drain sont alors exprimées par :

T
SS GGA  et T

DD GGA  (3.9)

La fonction spectrale de la source étant remplie selon la distribution de Fermi-Dirac de la

source fS (E), et la fonction spectrale du drain étant remplie selon la distribution de Fermi-

Dirac du drain fD (E), la matrice de la densité électronique s’écrit [81]:

])()([
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1)( 2/12/13
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DlDSlS
B

l AEµFAEµF
TKm

haEn  
(3.10)

où 2/1F est l’intégrale de Fermi-Dirac (pour l’approximation analytique de 2/1F , voir

[86]). L’équation (3.10) rétro-agit alors sur l’équation de Poisson à deux dimensions afin

d’obtenir une solution auto-cohérente. Le courant du canal est ensuite calculé. Ce dernier

est donné par l’expression [81]:

hi hi
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où )( lSD ET est le coefficient de transmission de la source au drain [15,16,19] donné par:

][)( T
DSlSD GGTraceET  (3.11a)

Aspects numériques

Résolution de l’équation de Poisson à deux dimensions (2D)

L’équation de Poisson s’écrit:

SI

zx
zxV


 ),(

),(  (3.12)

avec ρla densité de charges. La solution d’un tel système peut s’obtenir en maillant le

domaine étudié en NX×NZ nœuds, où NX et Nz représentent le nombre de nœuds suivant les

directions x et z respectivement. La solution 2D de l’équation de Poisson est ainsi

composée de NX×NZ valeurs de potentiels, initialement inconnus, correspondant à chaque

nœud du réseau. Le canal du double-grille, intrinsèque, est connecté à deux réservoirs

dopés n+. Néanmoins, la résolution de l’équation de Poisson se limite à la région du canal

et de ses oxydes, le potentiel étant considéré constant au delà de ces régions. On conserve

ainsi, à l’équilibre (VG = VDS = 0V), une barrière de potentiel entre la source et le drain due

aux jonctions n+-int, tout en négligeant la pénétration du potentiel du canal dans les

contacts (hypothèse des réservoirs parfaitement conducteurs présentant des réflexions aux

interfaces). Afin d’obtenir les équations susceptibles de résoudre le système d’inconnues,

nous devons appliquer l’équation (3.12) (dans laquelle les termes NA, ND et p sont

maintenant nuls) aux nœuds internes et utiliser des conditions particulières aux limites pour

les nœuds frontaliers. Etudions tout d’abord le cas d’un nœud interne quelconque [m, n]

(ligne m et colonne n) de la figure (IV.4). L’approximation des différences finies aux

dérivées spatiales exprime l’équation (3.12) sous la forme:

nmAD
si

nmnmnmnmnm pnNNqV
a

V
a

V
aa

V
a

V
a ,,121,2,221,2,12 )(111)11(211   

(3.13)

où a est le pas du réseau dans les directions x et y respectivement. Suivant que le nœud [m,

n] se situe dans les oxydes ou le silicium, la constante diélectriqueest
2SiO

 ou Si . Dans
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le cas où le nœud est positionné sur une interface Si/SiO2, la continuité de la composante

perpendiculaire E


 s’écrit :

infinfsupsup EE   (3.14)

et également sous la forme:

   
inf

inf
sup

sup z
V

z
V




  (3.15)

où sup et inf sont les constantes diélectriques du matériau respectivement au-dessus et

au-dessous de l’interface. En utilisant les notations de la figure (IV.4b), nous obtenons:

inf,2,,1sup,2,,1 )34()34(  nmnmnmnmnmnm VVVVVV   (3.16)

Si Vm-1, n sup Vm-1, n

Vm, n-1 Vm, n+1 Vm,n+1 Vm, n-1 Vm, n+1 Vm,n+1

a

a

Vm+1, n inf Vm+1, n

a) b)

Figure IV.4: Discrétisation de l’équation de Poisson en différences finies. a) Dans un

matériau homogène de constante diélectriqueb) A l’interface entre deux matériaux

aux constantes diélectriques distinctes sup et inf .

Les conditions aux limites de Dirichlet sont imposées sur les nœuds appartenant au

contour de la structure. L’équation à laquelle doit satisfaire le potentiel de grille est donc :

FBGnm VVV , (3.17)

où VFB est la tension de bande plate qui traduit la différence des travaux de sortie du métal

de grille et du silicium.

Les potentiels des extrémités latérales du canal (qui traduisent le début des réservoirs),

respectent les égalités suivantes :
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VVV Snm 0,  (3.18)

DSDnm VVV , (3.19)

Connaissant la charge électronique n, les équations (3.12), (3.13), (3.16), (3.17) et (3.18)

constituent un système linéaire dont la résolution peut être directement effectuée.

L’auto-cohérence

La méthode précédemment décrite est une approche mono-électronique auto-cohérente

dans laquelle chaque électron, traité séparément, est soumis à un potentiel électrostatique

résultant de son interaction coulombienne avec la densité électronique du système. La

boucle d’auto-cohérence consiste à résoudre l’équation de Schrödinger, exprimée dans le

formalisme des fonctions de Green, et à la coupler avec l’équation de Poisson. A partir

d’un potentiel électrostatique d’essai, l’équation de Schrödinger fournit une densité de

charges (équation (3.10)) qui est injectée dans l’équation de Poisson. Par une double

intégration, nous obtenons un nouveau potentiel qui servira d’entrée à l’équation de

Schrödinger. L’opération est ainsi réitérée jusqu’à convergence du potentiel électrostatique

et des charges (figure IV.5).

Figure IV.5: Etapes numériques de la simulation. L’indice i représente le nombre

d’itérations de la boucle Schrödinger-Poisson.

Potentiel électrostatique d’essai

Calcul des charges à l’aide du
formalisme des fonctions de Green

Résolution de l’équation de Poisson
(nouveau potentiel électrostatique)

Calcul du courant avec le le
formalisme des fonctions de Green

Max(|charges(i)- charges(i)|)
<Tolérence

Oui

Non
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La figure ci-dessous présente la caractéristique ID=f (VDS, VGS) du transistor étudié (DG

MOSFET) utilisant le formalisme des fonctions de Green.
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Figure IV.6: La caractéristique I-V du transistor DG MOSFET modélisé par le

formalisme des fonctions de Green.

Dans ce travail, nous avons utilisé le formalisme des fonctions de Green afin de former une

base de données qui va être utilisée pour l’optimisation de notre modèle neuronal du

transistor DG MOSFET.

IV.2.2 Calcul neuronal

Le réseau de neurone développé est conçu afin de relier le vecteur d’entrée (L, Vds,

Vgs, tox et tsi) au vecteur de sortie ID. Chacun de ces paramètres est indexé par un neurone

(figure IV.7) et présenté dans la structure neuronale comme une valeur formatée donnée

par l'expression (2.5). La fonction d’activation utilisée dans notre structure est la fonction

sigmoïdale (Tableau IV.1)

La base de données utilisée pour l'optimisation de la structure neuronal se compose de 460

échantillons (ce nombre d'échantillons est suffisant pour notre modélisation). Cette base de

données a été divisée en deux ensembles: ensemble d’apprentissage (345 échantillons) et

ensemble d'essais (115 échantillons). Le premier est utilisé pour ajuster les valeurs des

poids et le second est utilisé pour examiner la configuration du réseau. Les échantillons

d'essai et d’apprentissage doivent être différents et sont choisis aléatoirement à partir de la

base de données originale (NEGF).
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Figure. IV.7: Le modèle ANN optimisé du Transistor DGMOSFET
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Tableau IV.1: paramètres de notre modèle neuronal après la procédure

d’optimisation

Paramètres Valeurs optimisées
Architecture Normal feed-forward MLP

Couches
cachées 2

apprentissage Rétro propagation rapide (Quick propagation)
Vds() Vgs () tsi tox L

Min 0 0 1 0.5 5
Entrées
(I=4)

Max 0.5 0.6 10 2 50

Première couche (N1): variée

Deuxième couche (N2): variée

ID(µA/µm)
Min 0

Nombre de
neurones

Sorties
(O=1)

Max 950
Population des

poids I*N1+N1*N2+N2*O

Fonction
d’entrée

Produit scalaire entre les sorties de neurone

jijow

Traitement à
l’entrée

Variables entre 0 et 1

minmax

min

xx
xx




Définition
de la

couche

Fonction
d’activation

Sigmoïdale

 xexp1
1

Type d’erreur du réseau
(Mean square error)

Training process

   N1,i,1 Ptr
2  WIOz

N
ETrn ii

Ptr
Test process

   N1,iW,IOz
N

1
ETst Ptst

2
ii

Ptst



Batch size 1
Itération

maximale 10000

Tolérance 0.001 (not reached)
séquence

apprentissage + test passe après la mise à jour des poids

Apprentiss
-age et

test
Taille de la

base de
données

345 échantillons pour l’apprentissage
115 échantillons pour le test
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IV.3 Résultas et discussion

Le processus d'optimisation (apprentissage et essai) a été aboutit pour 10000 cycles

pour lesquels la stabilisation de l'erreur a été obtenue. Des nombres de neurone dans les

premières et deuxièmes couches ont été changés et l'erreur associée d'optimisation a été

enregistrée. Ce qui nous a permis d’obtenir une configuration optimale (figure IV.7). Pour

cette structure, l'erreur résiduelle était 0,004 et presque 100% des cas soumis ont été appris

correctement. Afin de valider la propriété prédictive de la structure optimisée de réseau,

les ensembles d'essai et d’apprentissage ont été comparés à la réponse du modèle neuronal.

Figure IV.8 montre que dans les deux cas, un très bon accord entre les résultats numériques

(NEGF) et les résultats prévus (ANN) a été obtenu. Par conséquent, la structure optimisée

peut être utilisée pour prédire d'autres combinaisons des variables d'entrée.
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Figure IV. 8: validation de notre modèle neuronal pour les ensembles

(a) apprentissage et (b) test

La figure IV.9 montre une comparaison entre les résultats prédits par le modèle neuronal

(ANN) des différentes caractéristiques I-V (ID-Vds et ID-Vgs) avec ceux calculés par le

formalisme des fonctions de Green (NEGF) pour un transistor DG MOSFET symétrique

faiblement dopé avec L=10nm, tsi=3nm et tox=1nm. Comme il est montré, un très bon

accord entre eux peut être observé pour toute la gamme de simulation. Cette dernière

observation montre l'applicabilité des réseaux de neurones artificiels à l'étude des circuits

CMOS nanométriques.
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Figure IV.9: Caractéristiques Courant-Tension (I-V). (a) ID-Vds (b) ID-Vgs
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IV.3.1 Implémentation du modèle ANN

Afin de valider notre modèle neuronal, nous proposons l’étude et la simulation d’un

circuit inverseur nanométrique. Ce dernier est considéré comme le plus important bloc

pour la conception des circuits numériques VLSI [87]. Donc la modélisation et la

simulation de l’inverseur nanométrique joue un rôle très important dans la conception des

circuits électroniques VLSI. Comme l’architecture de l’inverseur est donnée par

l’assemblage des deux transistors de type différent (nMOS et pMOS) (Figure IV.10a),

donc la simulation de ce circuit est basée sur la modélisation de chaque type de transistor.

Comme nous l’avons mentionné, le transistor MOSFET conventionnel peut être modélisé

par des approches semiclassiques basées sur les équations de Boltzmann-Poisson [81].

Cependant, comme les progrès de la technologie MOS conduisent à des transistors de taille

nanométrique, les effets quantiques ne sont plus négligeables et modifient ostensiblement

les propriétés de transport des matériaux. Dans ce travail, en utilisant le modèle neuronal

développé du transistor DG MOSFET, nous avons simulé un circuit inverseur. L’objectif

de cette simulation est d’étudier l’évolution du gain de l’inverseur en fonction de la

longueur du canal afin de tirer des conclusions pratiques concernant les limitations de la

conception des circuits inverseurs en fonction de la longueur du canal. Chaque inverseur se

compose de deux transistors DG MOSFETs. Les caractéristiques (I-V) de chaque transistor

MOSFET ont été prévues en utilisant le modèle neuronal développé (ANN DG MOSFET)

(Figure IV.10b). Dans les figures (IV.11a et IV.11b), nous montrons respectivement le

modèle ABM (Analog Behavioral Modelling) de notre transistor DG MOSFET

implémenté dans le logiciel de simulation PSPICE et le programme PSPICE qui

correspond à notre modèle neuronal.
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(a) (b)

Figure IV.10 : a) l’architecture du circuit inverseur b) modèle neuronal du circuit

inverseur
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(b)

Figure IV.11 : a) Modèle ABM de ANN DG MOSFET (b) Programme PSPICE de

notre modèle neuronal [88]

La caractéristique de transfert (Vout - Vin) de l’inverseur peut être générée à partir

des caractéristiques (I-V) de chaque transistor nMOSFET et pMOSFET.

Le gain d’un inverseur peut être donné comme [89]:

2/DDVVinv Vin
VoutA


 (3.19)

De l’expression (3.19), le gain peut être calculé à partir de la fonction de transfert de

l’inverseur (Vout-Vin).

Si on définit :

2/DDds VVVgsgs

DS
m

V
Ig


 (3.20)

*The ANN_MLP implementation :
* source ANN_MLP

.EXTERNAL INPUT VDS

.EXTERNAL INPUT VGS

.EXTERNAL INPUT L

.EXTERNAL INPUT tox

.EXTERNAL INPUT tsi

.EXTERNAL OUTPUT ID
* first hidden layer

E_ANN_MLP_ABM1 ANN_MLP_N18934 0 VALUE {
+ 1/(1+exp(-(B11+W111*V(VDS)+W112*V(VGS)+W113*V(TOX)+W114*V(TSI)+W115*V(L))))
+ }
E_ANN_MLP_ABM2 ANN_MLP_N18954 0 VALUE {
+ 1/(1+exp(-(B12+W121*V(VDS)+W122*V(VGS)+W123*V(TOX)+W124*V(TSI)+W125*V(L))))
+ }
E_ANN_MLP_ABM3 ANN_MLP_N18978 0 VALUE {
+ 1/(1+exp(-(B13+W131*V(VDS)+W132*V(VGS)+W133*V(TOX)+W134*V(TSI)+W135*V(L))))
+ }
E_ANN_MLP_ABM4 ANN_MLP_N19014 0 VALUE {
+ 1/(1+exp(-(B14+W141*V(VDS)+W142*V(VGS)+W143*V(TOX)+W144*V(TSI)+W145*V(L))))
+ }

* second hidden layer
E_ANN_MLP_ABM5 ANN_MLP_N19042 0 VALUE {
+ 1/(1+exp(-(B21+W211*V(ANN_MLP_N18934)+W212* V(ANN_MLP_N18954)+W213*
+ V(ANN_MLP_N18978)+W214* V(ANN_MLP_N19014)))) }
E_ANN_MLP_ABM6 ANN_MLP_N19054 0 VALUE {
+ 1/(1+exp(-(B22+W221*V(ANN_MLP_N18934)+W222* V(ANN_MLP_N18954)+W223*
+ V(ANN_MLP_N18978)+W224* V(ANN_MLP_N19014)))) }
E_ANN_MLP_ABM7 ANN_MLP_N19058 0 VALUE {
+ 1/(1+exp(-(B23+W231*V(ANN_MLP_N18934)+W232* V(ANN_MLP_N18954)+W233*
+ V(ANN_MLP_N18978)+W234* V(ANN_MLP_N19014)))) }

* Output layer
E_ANN_MLP_ABM8 ANN_MLP_N19050 0 VALUE {
+ 1/(1+exp(-(B31+W311*V(ANN_MLP_N19042)+W312*V(ANN_MLP_N19054)+W313*V(ANN_MLP_N19058))))
+ }

* Drain current

E_ANN_MLP_ABM9 ID 0 VALUE { (V(ANN_MLP_N19050)*0.01)*0.001 }
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et

2/DDdsgs VVVds

DS
d V

Ig


 (3.21)

De (3.19), (3.20) et (3.21), le gain Av peut être donné comme [89]:

n
d

nm
V g

gA  (3.22)

nmg et n
dg représentent la transconductance et l’admittance de sortie du transistor DG

nMOSFET (Figure IV.10a). Les signaux d’entrée/sortie de notre inverseur neuronal

implémenté dans le logiciel PSPICE peuvent être représentés dans la figure (IV.12) où on

peut remarquer que l’opération de l’inversion a été bien effectuée.

Pour voir l’effet de la longueur du canal sur le gain Av, nous présentons dans la figure

(IV.13a) les fonctions de transfert de deux inverseurs neuronaux pour L=10nm et L=5nm.

Les gains de ces inverseurs peuvent être tracés en fonction de la longueur de canal (Figure

IV.13b). Cette loi de variation peut être exprimée par une fonction linéaire comme le

suivant:

0.. vv ALA  (3.23)

où et 0vA sont des fonctions qui dépendent de la longueur de canal (L) et de l’épaisseur

de l’oxyde (tsi ). La connaissance de la variation du gain en fonction de la longueur du

canal pour différentes épaisseurs d’oxyde et épaisseurs du canal nous permet la

détermination de ces fonctions.

Figure IV.12: Les signaux PSPICE d’entrée/sortie de notre inverseur neuronal
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Figure IV.13 : a) les fonctions de transfert des inverseurs neuronaux (L=5nm et

L=10nm) b) la variation du gain en fonction de la longueur de canal pour (tsi=3nm

and tox=1nm) [88].
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L’expression (3.23) donne la loi de variation de gain de tension de notre inverseur neuronal

en fonction de la longueur du canal, l’épaisseur du canal et l’épaisseur de l’oxyde, les

résultats prédits par cette expression montrent bien la décroissance du gain de tension avec

la diminution de la longueur du canal. Cette décroissance du gain peu être expliquée par

l’apparition de l’effet du phénomène (DIBL) (Paragraphe I.4.2) [90]. Ce phénomène

devient plus important quand la longueur du canal est diminuée. Comme conséquence, une

dégradation des performances de l’inverseur nanométrique peut être observée (Figure

IV.13b). En pratique, un gain de tension important peut assurer une vitesse de transition

plus grande et des performances mieux de fonctionnement pour les opérations numériques

(porte inverseuse, circuit buffer,..). Si on exige un gain 10VA , la longueur de canal doit

être supérieure à 6.8nm afin d’assurer le bon fonctionnement du circuit inverseur (Figure

IV.13b).

IV.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons montré l'applicabilité de l'approche neuronale pour la

conception des circuits électroniques nanométriques. Un modèle numérique des

caractéristiques courant-tension (I-V) du transistor DG MOSFET a été développé en

utilisant le formalisme des fonctions de Green hors-équilibre (NEGF). L'utilisation de ce

modèle numérique nous a permis de former une base de données qui sera utilisée pour

l’optimisation de notre structure neuronale (ANN). L’algorithme d’apprentissage retenu

(quick propagation) a permis d’améliorer la convergence des résultas et de limiter le

nombre de cycles d’apprentissage. Après l’optimisation, l’ensemble des poids généré peut

être implémenté dans les logiciels de simulation (PSPICE, CADENCE,….) afin d’avoir

notre modèle neuronal du transistor DG MOSFET. Les résultats obtenus nous ont

encouragé d’adopter notre approche pour l’étude et la simulation des circuits électroniques

nanométriques.
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V.1 Introduction

La réduction constante des dimensions du transistor DG MOSFET conduit

aujourd’hui à des structures de taille nanométrique faisant intervenir des dimensions de

l’ordre de grandeur des distances inter atomiques. A ce stade de la miniaturisation, les

méthodes classiques couramment utilisées deviennent par conséquent inadaptées à la

prévision des limites technologiques (les contraintes imposées par les paramètres

géométriques et physiques de la structure DG MOSFET) de fabrication des circuits

intégrées nanométriques. Donc, en utilisant les techniques de l’intelligence artificielle

(Réseaux de Neurones Artificiels), ce chapitre est consacré au développement des

nouvelles abaques qui permettent de décrire la loi de la réduction dimensionnelle de la

structure DG MOSFET en fonction des différents paramètres (longueur du canal Li, du

dopage Na et de l’épaisseur tsi du canal).

La modélisation du transistor DG MOSFET dans le régime sous seuil se fait

actuellement de façon analytique [28]. Cette modélisation demande plusieurs hypothèses

simplificatrices, généralement nécessaires pour aboutir à des expressions analytiques afin

d’étudier les différentes caractéristiques du transistor nanométrique. Cependant, la

modélisation semi-analytique à deux dimensions qui constitue l’essentiel de ce chapitre,

n’utilise en principe aucune hypothèse simplificatrice. Dans ce cas, on résout le système

d’équations non-linéaire Poisson-Boltzmann bidimensionnelle (2D) dans la région du

canal, en utilisant la méthode des éléments finis pour développer un modèle semi-

analytique qui permet de décrire la loi de transport des électrons dans le régime sous seuil

(l’inverse de la pente sous seuil (S)). Donc, cette modélisation permet de fournir des

solutions pratiques (précision et temps du calcul moins élevé) [91]. Dans ce chapitre, nous

présentons l'applicabilité des réseaux de neurones artificiels (ANN) pour le développement

des abaques qui permettent de décrire les limites technologiques imposées à la conception

des transistors DG MOSFET. La base de données utilisée pour l'optimisation de notre

structure neuronale est établie sur la base d’un modèle semi-analytique du transport des

électrons dans le régime sous seuil (S) du transistor DG MOSFET développé en utilisant la

méthode des éléments finis [91].
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V.2 Méthodologie de modélisation

V.2.1 Formulation des éléments finis

Pour le canal totalement dépeuplé (FigureV.1), le modèle semianalytique de

l’inverse de la pente sous seuil (S) pour différents modes de fonctionnement (symétrique

ou asymétrique) peut être développé en se basant sur l’analyse du potentiel électrostatique

dans le canal par la résolution du système d’équations non-linéaire bidimensionnelle (2D)

Poisson-Boltzmann de la forme suivante:

)( nNq
A

si



(5.1a)

Où :

Ψ: le potentiel électrostatique .

n : la concentration d’électrons libres suit la distribution classique de Boltzmann:

 F
in n e  (5.1b)

ΦF : la différence entre le niveau de Fermi et le niveau quasi-Fermi d’électrons.

q : la charge électronique.

سه : la constante diélectrique de silicium.

AN : le dopage du canal.

β : la tension thermique.

y

x

Figure V.1: Transistor Double-Gate MOSFET

Source Undoped
(NA)

n+n+ Drain
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Top gate
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L
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tox
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Les conditions aux limites pour Ψdevient satisfaire la continuité du potentiel et la

composante normale de vecteur du déplacement électrique aux interfaces Si/SiO2, et la

continuité du potentiel [92].

   
y

yx
t

xV
si

ox

Feff
ox 


 ,0,

 y=0 (5.2a)

   
y

yx
t

txV
si

ox

siBeff
ox 


 ,,

 y=tsi (5.2b)

  biiVy  ,0 (5.2c)

  SDbii VVyL /,  (5.2d)

Où :

Vbii : la tension de jonction entre la source / drain et le silicium intrinsèque (canal).











i

SDB
bii n

N
q

TK
V /ln

ND/S : la concentration du dopage de la source et le drain.

VDS : la tension drain-source.

Les tentions efficaces aux grilles supérieure (Front) et inférieure (Bottom), VFeff et

VBeff sont présentées, pour simplifier les notations, tel que :

 iMFGSFFeff VV  (5.3a)

 iMBGSBBeff VV  (5.3b)

Où :

Φi : le travail de sortie du silicium intrinsèque.

Quand BeffFeff VV  le champ électrique dans la direction verticale (y) est symétrique

par rapport au centre du canal (y=tsi/2) qui correspond au transistor DG MOSFET

symétrique. Autrement, le transistor DG MOSFET est dans une configuration

électriquement asymétrique ; dans ce cas, il existe deux possibilités pour avoir cette

configuration du transistor DG MOSFET. La première consiste à polariser les deux grilles

par des tensions différentes ( BeffFeff VV  ), la deuxième est basée sur le changement de

l’épaisseur de la couche isolante ( 1oxt ou 2oxt ) [93]. Dans le cas du transistor DG MOSFET

asymétrique ( BeffFeff VV  ), le champ électrique dans la direction verticale (y) est

asymétrique par rapport au centre du canal.
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Il est à noter que l’étude de transistor DG MOSFET symétrique est similaire à celle

de la configuration asymétrique sauf que les conditions de Neumann dans ce cas sont

données comme[92]:

   
y

yx
t

xV
si

ox

Feff
ox 


 ,0,

1

 y=0 (5.4a)

   
y
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t

txV
si

ox

siBeff
ox 


 ,,

2

 y=ts (5.4b)

Nous avons donc un problème bidimensionnel du second ordre défini à l’intérieur

du canal exprimé par le système d’équations (5.1) et par les conditions aux limites (les

expressions (5.2a), (5.2b) pour le mode symétrique et (5.4a), (5.4b) pour le mode

asymétrique) aux interfaces Si/SiO2 (condition de Neumann) et (les expressions (5.2c) et

(5.3d)) aux cotés source/drain (condition de Dirichlet).

La forme intégrale pour le formalisme éléments finis est:

 








 



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





 0)()( ds

n
wdAnNq

yy
w

xx
wR

si

A


(5.5)

L’assemblage de cette équation sur le domaine de résolution aboutit au système matriciel:

 0)(.)(  FBCR (5.6)

[C]: la matrice de raideur ;

[Ψ]: le vecteur des potentiels inconnus ;

[B]: le vecteur résultant de la condition ∂Ψ/ ∂n sur la frontière ;

[F()]: le vecteur des sources du champ .

Les termes élémentaires du système (5.5) sont calculés par:




 dydxwwC jiij (5.6a)

 





  dxdynNqwF

si

A
ii


)( (5.6b)







n

wB ij (5.6c)

Les éléments du vecteur [B] sont non nuls sur les frontières Si/SiO2 (interface

isolant / semi-conducteur).

Le système non-linéaire (5.6) est résolu par la méthode de Newton-Raphson [94](voir

Annexe A), où la matrice Jacobienne [J] pour notre problème est donnée comme:


 






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r

k j

i
k

j

ik
ij

j

i
ij

FKKRJ
1

(5.7)

Cette expression peut être donnée sous forme matricielle comme:
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][][][ FKJ  (5.8)
où:

j

i
ij

FF

 (5.8a)

Il est à noter que l’élément de maillage utilisé dans notre étude est triangulaire à

trois nœuds (figure V.2) [95].

1

2 3

Figure V.2: Elément triangulaire à trois nœuds de maillage utilisé dans notre cas

V.2.2 Modélisation de l’inverse de la pente sous seuil (S)

L’inverse de la pente sous seuil est donné de manière générale par [28]:

D

GSVS
log
 (5.9)

C’est à dire par la variation de la tension de grille par rapport au courant de canal sous

seuil.

En supposant que le courant de drain ( DI ) est proportionnel aux porteurs libres

montant à la cathode virtuelle (c.-à-d., où le potentiel électrostatique du canal atteint son

minimum m (y)), l’expression (5.9) peut être transformée [28] en :

1
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(5.10)

Par conséquent, le développement d'un modèle de S est basé sur la détermination

du potentiel minimum de canal ym et sa dépendance de la tension de la grille ( GSV ).

Donc, le calcul du potentiel du canal par la méthode des Eléments Finis nous permet de

déterminer la variation du potentiel minimum de canal ym en fonction de la tension de

grille ( GSV ) tel que:

Le potentiel minimum du canal ym peut être déterminé par la résolution de l’équation:

  0,  yyx .
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Pour différentes valeurs de ( GSV ) et de dopage. La forme générale de  yx, (figure V.3)

s’écrit comme:

    ycxybxyayx  ², (5.11)

avec:





2

0i

i
i yaya (5.11a)





2

0i

i
i ybyb (5.11b)





2

0i

i
i yayc (5.11c)

tel que:

a(y) , b(y) et c(y) sont des fonctions polynomiales qui varient en fonction de y (la position

verticale du canal).

La dérivation de  yx, par rapport à la position verticale du canal (y) nous donne

l’expression de yyx  /),( :

    022/),( 21
2

21  xbybxayayyx (5.12)

La résolution de cette équation nous donne :

01 x et
21

21
2 2

2
aya
bybx


 (5.13) (III.24)

On n’accepte que la valeur non nulle de ces solutions (c’est à dire 2x ).

De (5.11) et (5.13) ; le potentiel minimum de canal ym peut être exprimé par:

   yc
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

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2
2

2
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(5.14)

a. DG MOSFET symétrique

Dans cette configuration, les coefficients ii ba , et ci sont donnés par le tableau suivant:

i = 0 i = 1 i = 2

a i(y) -82.13 . 10-5 -8.9 . 10-7 4 . 10-7

bi(y) 213.0667 . 10-4 2.6667 . 10-4 13.33 . 10-6

c i(y) 0.5859 0 0

Tableau V.1: Les valeurs des coefficients de ym pour NA=5.1014cm-3 et VGS=-0.1V

(DG MOSFET symétrique).
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Donc, la solution de l’équation (5.12) est donnée par :

7

64

10.48.17
10.33.1310.3.5
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x (5.15)

En remplaçant (5.15) dans (5.11), on aura :

   yc
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(5.16)

b . DG MOSFET asymétrique

Dans ce cas, les paramètres ai, bi et ci sont donnés par le tableau suivant:

i = 0 i = 1 i = 2

a i -71.2 . 10-5 -9.3 . 10-6 2.3 . 10-7

bi 196.067 . 10-4 1.92 . 10-4 12.93 . 10-6

ci 0.6135 0.001 0.003

Tableau V.2: Les valeurs des coefficients de ym pour NA=5.1014cm-3 et VGS=-0.1V

(DG MOSFET asymétrique).

La solution de l’équation (5.12) peut être donnée comme:
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On remplace (5.17) dans (5.11), on aura:
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(5.18)

Les figures V.3 et V.4 représentent, respectivement, les variations du potentiel de

canal pour différentes tensions de polarisation de grille ( GSV ) pour le transistor DG

MOSFET symétrique et asymétrique.
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(a)

(b)

Figure V. 3 : Variation du potentiel du canal du transistor DG MOSFET symétrique.

Vds = 0.1 V
VGS = -0.1 V
L =30 nm
Tsi = 20 nm
Na = 5.1014 cm3

Vds = 0.1 V
VGS = 0.4 V
L =30 nm
tsi = 20 nm
Na = 5.1014 cm3
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(a)

(b)

Figure V. 4 : Variation de potentiel du canal de transistor DG MOSFET asymétrique

Vds = 0.1 V
VGS = -0.1 V
L =30 nm
Tsi = 20 nm
Na = 5.1014 cm3

Vds = 0.1 V
VGS = 0.4 V
L =30 nm
Tsi = 20 nm
Na = 5.1014 cm3
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La variation du potentiel minimum de canal ym en fonction de la tension de

commande ( GSV ) est donnée pour les deux cas (symétrique et asymétrique) par les figures

(V.5) et (V.6). Cette variation du potentiel minimum )y(m en fonction de la tension de

commande GSV peut être exprimée comme:

       AGSAGSAGSAGSm NVfyNVeyNVdNVy ,,²,,,  (5.19)

où:

    AGSAGSAGS NVfetNVeNVd ,,,, sont des fonctions polynomiales qui varient en

fonction de la tension de commande GSV et le dopage NA.

Les fonctions polynomiales      GSGSGS VfetVeVd , peuvent être représentées pour

différents dopages par les tableaux suivants :

5 .1014 1015 1016 1017 5 .1017 1018 5 .1018

 GSVd d1=56.43 10-5

d0=5.54 10-5

d1=61.14 10-5

d0=14.81 10-5

d1=0.0006

d0=-0.0014

d1=0.0018

d0=-0.0192

d1=0.0004

d0=-0.0817

d1=0.0005

d0=-0.1635

d1=0.0007

d0=-0.7386

 GSVe e1=-0.0113

e0 =0.0011

e1=-0.0122

e0 =0.0030

e1=-0.0118

e0 =0.0289

e1=-0.0366

e0 =0.3850

e1=-0.0084

e0 =1.6344

e1=-0.0094

e0 =3.2702

e1=-0.0132

e0 =14.7729

 GSVf c1=0.1390

c0=0.7346

c1=0.1390

c0=0.9230

c1=0.1390

c0=4.3131

c1=0.2018

c0=38.0109

c1=0.1340

c0=188.9474

c1=0.1390

c0=377.3569

c1=0.2

c0=1884.5

Tableau V.3: Les fonctions      GSGSGS VfetVeVd , pour différents dopages NA

(DG MOSFET symétrique)

Dopage m-3 5 .1014 1015 1016 1017 5 .1017 1018 5 .1018

 GSVd d1=18.53 10-5

d0=-3.74 10-5

d1=21.83 10-5

d0=-4.4 10-5

d1=71.69 10-5

d0=- 6 . 10-4

d1=0.0005

d0=– 0.0058

d1=0.0006

d0 =–0.0288

d1=0.0005

d0=-0.0576

d1=-0.001

d0=–0.2867

 GSVe e1=-0.0035

e0 =0.0007

e1=-0.0042

e0 =0.0008

e1=-0.0134

e0 =0.0068

e1=-0.009

e0 =0.0625

e1=-0.0114

e0 =0.3071

e1=-0.0091

e0 =0.6133

e1=-0.0288

e0 =3.0416

 GSVf c1=0.1313

c0=0.7361

c1=0.1349

c0=0.9259

c1=0.1613

c0=4.3986

c1=0.1485

c0=39.1643

c1=0.1549

c0=193.6484

c1=0.1485

c0=386.759 c0=1931.6

Tableau V .4: Les fonctions      GSGSGS VfetVeVd , pour différents dopages NA

(DG MOSFET asymétrique)
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Figure V .5: Variation du potentiel minimum Ψm(y) pour le transistor DG MOSFET

symétrique
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De (5.19) et (5.10), le modèle semianalytique de l’inverse de la pente sous seuil (S)

peut être donné comme le suivant [96]:
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(5.20)

C’est cette dernière expression qui permet de déterminer l’évolution de la loi de

l’inverse de la pente sous seuil (S) en fonction des différents paramètres (la longueur du

canal Li, le dopage NA, l’épaisseur tsi du canal, la tension du contrôle VGS,…..).

Contrairement à l'expression analytique de Qiang Chen et al, établie sur la base de

nombreuses hypothèses simplificatrices [28], la notre a été déduite à partir d'un modèle

numérique (Eléments Finis) plus élaboré, elle est censée d'être plus réaliste donc plus

précise.

Le tableau ci-dessous illustre la variation de l’inverse de la pente sous seuil (S) en

fonction de dopage pour les deux types du transistor DG MOSFET.

dopage cm-3 5 . 1014 1015 1016 1017 5 . 1017 1018 5 .1018

Ssymétrique 100 102.1758 101.0321 99.4625 100.0977 100.2826 83.39

Sasymétrique 91.2872 91.0410 90.2612 88.8650 91.9107 89.6602 75.8190

Tableau V .5 : L’inverse de la pente sous seuil (S) en fonction de dopage (NA) pour les

deux types du transistor DG MOSFET .

Les figures V.7 et V.8 représentent les variations de l’inverse de la pente sous seuil S

en fonction du dopage NA pour les deux architectures symétrique et asymétrique.



Chapitre V: Simulation prédictive de la réduction dimensionnelle du transistor DG MOSFET 120

1E14 1E15 1E16 1E17 1E18 1E19
60

80

100

120

140

160
L'

in
ve

rs
e

de
la

pe
nt

e
so

us
se

ui
l(

S
)[

m
V

/d
ec

]

Dopage de canal(N
A
) [cm -3]

Nos Résultats [88]
Qiang Chen [25]
Agrawal et al[94]

Figure V. 7: Variation de l’inverse de la pente sous seuil (S) en fonction du

dopage NA ( DG MOSFET symétrique)

Figure V.8: Variation de la pente sous seuil (S) en fonction de dopage NA

(DG MOSFET asymétrique)

Pour un dopage faible du canal (NA =1016 cm-3), la variation de l’inverse de la pente

sous seuil S en fonction de la longueur du canal (L) et de l’épaisseur (tSi), est donnée par le

tableau V.6 pour la configuration symétrique et par le tableau V.7 pour la configuration

asymétrique.

L=30 nm L=40 nm L=50 nm L=60 nm L=110 nm

tsi=10 nm 68.6311 63.7499 61.9115 60.8553 60.5268

tsi=20 nm 90.2612 74.9913 66.0558 64.8712 59.8596

tsi=30 nm Très grande 100.8198 76.8317 70.0901 60.1930
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Figure V.8: Variation de la pente sous seuil (S) en fonction de dopage NA

(DG MOSFET asymétrique)
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Pour un dopage faible du canal (NA =1016 cm-3), la variation de l’inverse de la pente

sous seuil S en fonction de la longueur du canal (L) et de l’épaisseur (tSi), est donnée par le

tableau V.6 pour la configuration asymétrique

Tableau V.6: Les valeurs de l’inverse de la pente sous seuil (S) en fonction de

l’épaisseur (tSI) et la longueur de canal (L) du DG MOSFET asymétrique

Le modèle semianalytique de l’inverse de la pente sous seuil (S) que nous avons

développé pour un transistor DG MOSFET est comparé aux modèles analytiques de Qiang

Chen [28] et Agrawal [97]. L'indépendance de (S) du dopage sur une large gamme

(Figure.V.7), montre l'avantage de cette architecture par comparaison à celles obtenues

avec la technologie classique (bulk technology) [48]. Pour des valeurs élevées de dopage

( AN =5.1018), le potentiel de surface )0( sim tyety  est beaucoup plus grand que le

potentiel central )2/ty( si et la conduction globale est fortement confinée dans les

surfaces. Comme conséquence du confinement des linges de courant par rapport aux

grilles, ces dernières assurent un contrôle efficace du canal ayant pour résultat un (S)

amélioré. Avec la diminution du dopage AN , la forme du profil de potentiel ym devient

plus plate, dans ce cas, le contrôle du canal par les grilles devient plus faible et (S) plus

grand. Finalement, pour des valeurs faibles de dopage ( AN 1016cm-3), le profil de

potentiel est pratiquement déterminé par la résolution de l’équation de Laplace 0 . En

conclusion, le chemin de conduction effectif ne dépend plus de AN ; ce qui conduit à une

valeur constante de (S).

Contrairement à l'expression analytique de Qiang Chen et al, établie sur la base de

nombreuses hypothèses simplificatrices [28], la notre a été déduite à partir d'un modèle

semianalytique plus élaboré, elle est censée d'être plus réaliste donc plus précise.

Le transistor DG MOSFET asymétrique montre un (S) plus amélioré par

comparaison avec le transistor DG MOSFET symétrique puisque le chemin de conduction

efficace dans le transistor asymétrique tend à se former de près d'une des surfaces Si/SiO2.

L=30 nm L=40 nm L=50 nm L=60 nm L=110 nm

tSI=10 nm 71.3626 65.0453 63.0893 61.2322 59.8713

tSI=20 nm 100 77.2610 70.4023 68.3550 60.7863

TSI=30 nm Trés grande 103.7771 82.2923 69.5524 60.5661
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Comme conséquence, les grilles assurent un contrôle du canal mieux que l’architecture

symétrique (S asymétrique < S symétrique) (figures V.8 et V.9).

La variation de (S) en fonction de la longueur de la grille joue un rôle particulier.

Dans ce cas, on distingue deux domaines de variation de (S) en fonction de la longueur de

la grille (figures V.10, V.11 et V.12):

a les canaux courts

Pour des longueurs du canal supérieures à une certaine valeur critique (aux environs

de 100nm pour une épaisseur du canal tsi=30nm), l’inverse de la pente sous seuil affiche

une très faible décroissance avec l’augmentation de la longueur du canal. Comparé aux

résultats obtenus avec le paramètre du dopage, l’effet de ce paramètre est donc secondaire.

En conclusion, le chemin de conduction effectif ne dépend plus de la longueur du canal;

ce qui conduit à une valeur constante de (S).

b les canaux fortement courts

Pour des longueurs du canal inférieure à 100nm, les résultats de (S) montrent une

évolution exponentielle avec une valeur minimale de (S) égale à 61 mV/dec (figure V.10).

Cette augmentation de (S) peut être attribuée à un effet de l’apparition du courant tunnel

source/drain qui affaiblit le contrôle du canal.
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Figure V. 10: Variation de l’inverse de la pente sous seuil (S) en fonction de la

Longueur de canal (L) pour le transistor DG MOSFET symétrique.
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Figure V.12: Variation de l’inverse de la pente sous seuil (S) en fonction de la

longueur du canal (L) (DG MOSFET asymétrique)
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V.2.3 Calcul neuronal

Le réseau de neurone développé est conçu afin de relier le vecteur d’entrée au

vecteur de sortie. Dans cette étude, les variables d’entrées sont tox1 (l’épaisseur de la

couche isolante supérieure), tox2 (l’épaisseur de la couche isolante inférieure), tsi (

l’épaisseur du canal), L (la longueur du canal) et Sym ( l’entrée de sélection de mode de

fonctionnement, pour le mode symétrique Sym=1, pour le cas asymétrique Sym=0). La

variable de la sortie est l’inverse de la pente sous seuil (S). Chacun de ces paramètres est

indexé par un neurone et présenté dans la structure neuronale comme une valeur formatée

donnée par l'expression (2.5).

La figure ci-dessous présente la structure optimisée (Paragraphe III.3.11) de notre

prédicteur neuronal de l’inverse de la pente sous seuil (S). La base de données utilisée pour

l'optimisation de notre structure neuronale est établie sur la base du modèle semi-

analytique du transport des électrons dans le régime sous seuil (S) du transistor DG

MOSFET développé (expression 5.20).

Le tableau V.7 résume les différentes caractéristiques de notre structure optimisée.

t o x 1

t o x 2

t s i

L

S y m

S

t o x 1

t o x 2

t s i

L

S y m

t o x 1

t o x 2

t s i

L

S y m

S

Figure V .14: Prédicteur neuronal de l’inverse de la pente sous seuil (S).
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Tableau V.7: paramètres de notre prédicteur neuronal après la procédure

d’optimisation

Paramètres Valeurs optimisées
Architecture Normal feed-forward MLP

Couches
cachées 2

apprentissage Rétro propagation rapide (Quick propagation)
Tox1(nm) Tox2 (nm) Tsi (nm) L(nm) Sym

Min 0.5 0.5 5 5 0Entrées
(I=4)

Max 3 3 50 100 1

Première couche (N1): variée

Deuxième couche (N2): variée

S(mV/dec)
Min 60

Nombre de
neurones

Sorties
(O=1)

Max -
Population des

poids I*N1+N1*N2+N2*O

Fonction
d’entrée

Produit scalaire entre les sorties de neurone

jijow

Traitement à
l’entrée

Variables entre 0 et 1

minmax

min

xx
xx




Définition
des

couches

Fonction
d’activation

Sigmoïdale

 xexp1
1

Type d’erreur du réseau
(Mean square error)

Training process

   N1,iW,IOz
N

1ETrn Ptr
2

ii
Ptr



Test process

   N1,iW,IOz
N

1
ETst Ptst

2
ii

Ptst



Itération
maximale 5000

Tolérance 0.001 (not reached)
séquence apprentissage + test passe après la mise à jour des poids

Taille de la
base de
données

1000 échantillons pour l’apprentissage
250 échantillons pour le test
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V.2.4 Abaque de la réduction dimensionnelle de transistor DG MOSFET

La base de données de l’inverse de la pente sous seuil (S) générée par notre

prédicteur neuronal nous permet de construire un abaque graphique. Cet abaque permet de

fixer les différents paramètres du transistor DG MOSFET afin d’optimiser la conception de

ce dernier. La figure V.15a illustre notre abaque de la réduction dimensionnelle du

transistor DG MOSFET symétrique faiblement dopé, où le minimum de la longueur du

canal (L) en fonction de l’épaisseur du canal (tsi) est projeté pour S=100mV/dec et S=

70mV/dec avec une épaisseur d’oxyde tox =0.8nm, dans ce cas, une conception optimale du

transistor DG MOSFET symétrique est obtenue pour une longueur minimale du canal

(L=10nm) comme le suivant:

tsi = 5nm, tox =0.8nm, L=10nm, NA <1017 cm-3 avec S=100mV/dec.

La figure V.15b illustre l’évolution de la loi de la réduction dimensionnelle dans le

cas d’un transistor DG MOSFET asymétrique. Cette évolution montre l’effet de l’épaisseur

de la couche isolante inférieure (tox,B) sur la loi de la réduction dimensionnelle du transistor

DG MOSFET asymétrique faiblement dopé. Ce dernier nous permet d’avoir une loi

d’évolution de la réduction dimensionnelle plus améliorée par comparaison avec le

transistor DG MOSFET symétrique faiblement dopé, il est facile de remarquer qu’une

technologie de 10nm (L=10nm) peut être atteinte avec S=70mV/dec (Figure V.15b).
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Figure V .15: Abaque de la réduction dimensionnelle du (a) transistor DG MOSFET

symétrique (b) transistor DG MOSFET asymétrique [91].

V.3 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté un abaque graphique basé sur les réseaux de

neurones artificiels pour l’étude et l’optimisation de la conception des transistors

nanométriques symétriques et asymétriques. Cette étude est basée sur les effets induits par

la longueur du canal, l’épaisseur du canal, le dopage du canal et l’épaisseur de la couche

isolante sur l’inverse de pente sous seuil. Une approche semianalytique de l’inverse de

pente sous seuil basée sur la résolution, dans la région du canal, du système d’équations

bidimensionnel non linéaire (Poisson-Boltzmann) a été développée en utilisant la méthode

des Eléments Finis et l’interpolation polynomiale. La base de données générée par notre

approche semianalytique est utilisée pour l’apprentissage et l’optimisation de notre

structure neuronale afin de développer nos abaques de la réduction dimensionnelle des

transistors nanométriques.
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CONCLUSION GENERALE

La miniaturisation du transistor MOSFET nécessite une modélisation qui permet de

prendre en compte les effets quantiques, le transport non stationnaire et balistique dans le but

d'évaluer de nouvelles architectures prometteuses. Dans le cadre de projet de cette thèse, nous

avons présenté une contribution à l’étude et la modélisation du transistor MOSFET

fortement submicronique. On s'intéresse principalement à l'élaboration de nouvelles

approches basées sur les techniques de l’intelligence artificielle (les Réseaux de Neurones

Artificiels) permettant:

- l’étude de l’impact de la miniaturisation sur les caractéristiques électriques des

dispositifs MOSFETs émergents et plus particulièrement sur les architectures

multi-grilles (DG MOSFET);

- l’estimation de la durée de vie des transistors MOSFETs fortement

submicroniques et l’étude de l’effet du temps du stress sur le fonctionnement

des dispositifs intégrés CMOS;

- le développement d’un nouveau modèle neuronal du DG MOSFET qui

permet la modélisation et qui décret adéquatement le comportement des

circuits intégrés nanométriques où les effets quantiques deviennent plus

importants.

- l’étude de variation de l'inverse de la pente sous seuil en fonction de la

longueur du canal, du dopage et de l’épaisseur du canal de la structure DG

MOSFET;

- le développement des nouveaux abaques qui permettent de décrire la loi de

réduction dimensionnelle de la structure DG MOSFET en fonction des

différents paramètres (longueur du canal, du dopage et de l’épaisseur du

canal). L’utilisation de ces abaques permet de prédire les limites

technologiques (les contraintes imposées par les paramètres géométriques et

physiques de la structure DG MOSFET) de fabrication des circuits intégrés à

l’échelle nanométrique.
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Le premier chapitre de ce manuscrit constitue un travail de synthèse des principaux

effets parasites engendrés par la miniaturisation des transistors MOS et plus particulièrement

la diminution de la longueur de canal. Cette réduction des dimensions a engendré des

phénomènes parasites (DIBL, modification de la tension de seuil, augmentation du

phénomène de porteurs chauds,…) qui détériorent les caractéristiques courant-tension.

Toutefois, les technologues ont imaginé des procédés de fabrication particuliers en vue de

conserver les caractéristiques électriques (technologie SOI, LDD MOSFET, DG MOSFET).

Un accent particulier a été mis sur le cas prometteur du transistor à Double-Grille. Nous

espérons qu’une telle synthèse, bien qu’elle soit connue pour certains, elle servira comme

point de départ à d’autres travaux dans le domaine de la physique des composants.

L’étude et la description des Réseaux de Neurones Artificiels font l’objet du second

chapitre. Les Réseaux de Neurones Artificiels font parties des approches implicites qui

considèrent comme relations statistiques les corrélations entre les paramètres opératoires ( les

paramètres géométriques et électriques du transistor MOSFET) et les propriétés de sortie (la

transconductance, les courants de sortie, l’inverse de la pente sous seuil,….). Les phénomènes

qui contrôlent ces corrélations sont encodés dans un ensemble de neurones (entité de décision)

qui permet de représenter les effets sans les expliquer. Un recours à une base de données

représentant ces corrélations est impératif pour l’apprentissage de ces structures.

Le troisième chapitre a été consacré au développement d’une approche analytique

permettant l’estimation de la durée de vie des transistors MOSFETs fortement

submicroniques et l’étude de l’effet du temps du stress sur le fonctionnement des dispositifs

intégrés. Ce chapitre a été divisé en deux parties; dans la première partie, nous avons proposé

un dispositif expérimental assisté par ordinateur permettant d'étudier les aspects

expérimentaux des phénomènes du vieillissement des transistors MOSFETs fortement

submicroniques, les résultats expérimentaux générés par ce dispositif ont été utilisés comme

une base de données d’optimisation de notre structure neuronale, la deuxième partie est

consacrée au développement d’une approche analytique à base des Réseaux de Neurones

Artificiels qui permet de prédire les variations de la dégradation des transistors MOSFETs

fortement submicroniques. L’avantage d’une telle approche est d’être très facilement

implémentable dans n’importe quel type de modèle compact.
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Dans le quatrième chapitre, nous avons appliqué le formalisme des fonctions de Green

hors-équilibre au MOSFET Double-Grille ultime dans lequel l’effet des réservoirs (source et

drain) sur le composant intrinsèque (canal) peut être représenté par la matrice de la self-

énergie. Ce modèle montre qu’un confinement vertical permet de conserver les propriétés

électriques des MOSFETs conventionnels. Le modèle numérique des caractéristiques courant-

tension (I-V) du transistor DG MOSFET développé en utilisant le formalisme des fonctions

de Green hors-équilibre nous a permis de former une base de données afin d’optimiser notre

structure neuronale. L’algorithme d’apprentissage retenu (quick propagation) a permis

d’améliorer la convergence des résultas et de limiter le nombre de cycles d’apprentissage.

Après l’optimisation, l’ensemble des poids générés ont été implémentés dans le logiciel de

simulation (PSPICE) afin d’obtenir notre modèle neuronal du transistor DG MOSFET. Les

résultats obtenus (la précision et le temps de calcul est moins élevé par comparaison avec les

modèles numériques) sont encourageants à plus qu’un titre et ont permis d’adopter une

nouvelle approche, la notre, pour l’étude et la simulation des circuits électroniques

nanométriques plus complexes (nanoprocesseur, ….).

Le développement d’un abaque graphique basé sur les Réseaux de Neurones Artificiels

pour l’étude et l’optimisation de la conception des transistors nanométriques symétriques et

asymétriques fait l’objet de dernier chapitre. Cette étude est basée sur l’effet induit par la

longueur du canal, l’épaisseur du canal, le dopage du canal et l’épaisseur de la couche isolante

sur l’inverse de pente sous seuil. Une approche semianalytique de l’inverse de pente sous

seuil basée sur la résolution d’un système d’équations bidimensionnel non linéaire (Poisson-

Boltzmann) dans la région du canal a été développée en utilisant la méthode des Eléments

Finis et l’interpolation polynomiale. La base de données générée par notre approche

semianalytique a été utilisée pour l’apprentissage et l’optimisation de notre structure

neuronale et a permis le développement de l’abaque de la réduction dimensionnelle des

transistors nanométriques. L’utilisation de cet abaque a montré que l’évolution de la loi de la

réduction dimensionnelle pour la configuration asymétrique est plus améliorée par

comparaison avec la configuration symétrique.

En perspective à court et à moyen termes, certaines améliorations et certaines

innovatrices idées peuvent contribuer à l’étude et à une meilleure connaissance des

phénomènes abordés dans le cadre de ce travail:
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- au niveau expérimental, il serait souhaitable d’intégrer des modules

supplémentaires pour faire l’extension des mesures à des températures

différentes. Cependant, cette étude nécessite d’acquérir un appareillage de

mesure complémentaire (cryostat, thermostat,…);

- sur le plan théorique, les modèles développés dans ce manuscrit peuvent être

améliorés en intégrant l’influence des différents défauts existent et qui sont

de nature différente sur les paramètres électriques de structures MOSFETs

émergentes. A l’échelle atomique, les propriétés électroniques des

semiconducteurs sont particulièrement sensibles à la présence de ces défauts .

Il est bien établi que les défauts perturbent la périodicité du réseau cristallin

et introduisent des états localisés dans le gap du matériau. Donc, la

modélisation de ces effets nécessite une description quantique basée sur le

formalisme des fonctions de Green. Cependant, cette étude nécessite

l’utilisation d’une machine plus puissante (macro-ordinateur) afin de pouvoir

augmenter le nombre de nœuds de la grille (augmenter la taille de la matrice

du système globale) pour bien étudier l’influence de défauts ponctuels sur les

paramètres électriques de structures MOSFETs émergentes ( à l’échelle

atomique).
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Annexe A A-1

ANNEXE A

Lorsque le phénomène physique à analyser par la méthode des éléments finis n’est pas

linéaire, alors le système d’équations engendré n’est pas linéaire.

Supposons qu’on veut résoudre un système d’équations algébriques non linéaires:
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sous forme vectorielle, le système (A.1) s’écrit:

F(X)=0 (A.2)

Où
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La méthode de Newton-Raphson consiste à créer une suite de vecteurs X(1) , X(2), …, X(k), ..
tels que
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Cette suite, si elle converge, tend vers un vecteur solution du système (A.1).

Les coefficients )( )1( 


 k

j

i X
x
f de la matrice J peuvent être calculés numériquement par

l’introduction d’une petite perturbation  (choisis) de la variable suivant la dérivée partielle

considérée. La dérivée partielle de la fonction )( )1( k
i Xf suivant la variable jx sera donc:
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
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pour  petit. La matrice jacobienne )( )1( kXJ est ainsi remplacée par une matrice

)( )1( kXDF dont les coefficients sont les ijDF .

Posons )1()()(  Kkk XXDX . Alors l’équation (A.3) devient
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ou
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le système d’équations algébriques (A.5) est linéaire se résout par les méthodes classiques.
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Abstract

The ULSI-component industry requires more financial investment than ever in order to
measure the growing sophistication of the manufactured products and for the equipment
necessary to their development. So, the modelling of electronic components constitutes a
research field that is currently very important and very attracting throughout the world. To
continue this trend, the existing models must be improved and new models have to be
developed. Hence, we regularly see improvements of simulation software. In this work, we
present the applicability of artificial neural networks for the development of an analytical
approach allowing the assessment of the time degradation at deep submicron level of
MOSFETs devices, the development of a neural model of DG MOSFET for the study of the
nanoscale CMOS circuits and also the possibility of producing a graphical abacus for the study
of scaling capability of the undoped DG MOSFET. The different developed neural models can
be implemented in electronic simulators (SPICE, PSPICE, CADENCE, . . .). Our results are
compared with those obtained experimentally and by numerical methods. To draw some useful
and decisive information about ULSI technology, these results were throughly analysed and
discussed.

Keywords: Artificial neural network; Deep submicron; Degradation; DG MOSFET; Green’s
function; Nanoscale CMOS; Subthreshold swing; Scaling capability.

Résumé:

L'industrie des composants ULSI exige des investissements financiers de plus en plus lourds
pour mesurer la sophistication grandissante des produits fabriqués ainsi que pour les
équipements nécessaires à leur élaboration. De ce fait, la modélisation électrique des
composants électriques constitue actuellement un axe de recherche très convoité à travers le
monde. Pour suivre cette évolution, les modèles existants doivent être améliorés et de
nouveaux modèles doivent être développés. C'est ainsi que nous assistons régulièrement à
des améliorations des logiciels de simulation. Dans ce travail, on présente l’applicabilité des
réseaux de neurones artificiels pour le développement d’une approche analytique permettant
l’évaluation de dégradation des transistors MOSFETs fortement submicroniques, le
développement d’un modèle neuronal de DG MOSFET qui permet d’étudier les circuits
CMOS nanométriques et ainsi la possibilité de produire des abaques graphiques pour l’étude
et l’optimisation de la réduction dimensionnelle des transistors DG MOSFETs. Les
différents modèles neuronaux développés peuvent être implémentés dans les simulateurs
électroniques (SPICE, PSPICE, CADENCE, . .). Nos résultats sont comparés à des résultats
expérimentaux et numériques, analysés et commentés de manière à pouvoir en tirer des
conclusions pratiques qui sont de nature à intéresser tous ceux qui sont appelés à réaliser des
circuits de technologie ULSI.

Mots clés : Réseau de neurones artificiel; Fortement submicronique; Dégradation; DG
MOSFET; Fonction de Green; CMOS nanométrique; Pente sous seuil; Réduction
dimensionnelles.




