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Principales notations et acronymes

[ L4 (] *
Principales notations et acronymes

A

ATLAS Simulateur électrique

a Probabilité d’absorption

B

Bulk Substrat

BR Taux de balisticité

C

CMOS Complementary Metal Oxide Semiconductor
Cox Capacité d’oxyde

D

DD Mode¢le Dérive-Diffusion

dr, Volume autour de I’état (r,k)

dr,. Volume autour de ’état (',k’)

o Tenseur unité

E

ETB Equation de Transport Boltzmann

EB Mode¢le « Energy Balance »

E oué Champ électrique

Ec Champ critique (104 V.cm-1 pour le silicium a 30 K)
€ Energie

* . , . . . .
Les notations et actonymes seront redéfinis dans le texte/figure lors de leur 14 utilisation.



Principales notations et acronymes

k
& = m Vecteur unité
Ers Le niveau de fermi de la source
Erp Le niveau de fermi du drain
~i’t Niveaux d’énergie
Esi Permittivité du silicium
€ox Permittivité de Poxyde de silicium
F
FDSOI Fully Depleted Silicon On Insulator
FinFET Architecture vertical de transistor a effet de champ a double grille
f Fréquence d’oscillation
f(r,p,t) Fonction de distribution
F Force électrostatique
Fint Force interne relative aux collisions
Fr= Fint+ F  Force totale appliquée au systeme
Fs Flux provenant de source
Fo Flux provenant du drain
R /2 Intégrale de Fermi d’ordre 2
H
HD Mode¢le HydroDynamique
SHD Modele HydroDynamique simplifié (sans la composante temporelle)
J7i Constante de Planck réduite
I
1, Courant de drain pour Vgs=Vps=tension d’alimentation
T Courant de drain pour Vgs=0 V et Vps=tension d’alimentation
0

Tenseur identité



Principales notations et acronymes

Jn Courant d’électrons

K

k Vecteur d’onde

ks Constante de Boltzmann
L

L Longueur de canal

A Libre parcours moyen
Lyt « kT-Layer »

M

MOSFET Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor

MEMS Micro Electronic Mechanical System
e Mobilité relative aux collisions coulombienne
Uph Mobilité relative aux collisions avec le réseau (phonons)
Usr Mobilité relative a la rugosité de surface
Ueff Mobilité a champ faible
n Mobilité

m* Masse effective

m, Masse transverse

m, Masse longitudinale

M Mode de transmission

N

n Densité d’électrons

e Niveaux de fermi



Principales notations et acronymes

@)
O Oxygene
Q Facteur de normalisation de I’espace réciproque
P
p=rk Quantité de mouvement
U Produit tensoriel
W(xy) Potentiel bidimensionnel
Ws Potentiel de surface
Wsmin Potentiel minimum
1
<@>= Q _[ p.f d’k Valeur moyenne
Vi
Q

Le flux de chaleur

Qinv Charge d’inversion

q Charge d’un électron

R

Race Résistance d’accés

R et Coefficient de génération/recombinaison
r Probabilité de collision

RTA Relaxation Time Approximation



Principales notations et acronymes

S
Si Silicium
Si0, Oxyde de silicium
SOI Silicon On Insulator
S(k,K") Probabilité de transition entre I'état (r,k) et (r,k’)
S Flux d’énergie
S Pente sous le seuil
T
TCAD Technology Computer Aided Design
T Temps de propagation
Tm Temps de relaxation en moment
Te Temps de relaxation en énergie
tox Epaisseur d’oxyde
tsi Epaisseur de silicium
thox Epaisseur d’oxyde enterré
-|D- Tenseur de température
Th Température des électrons
T Température du réseau
T Transmission
A%
Vdd Tension d’almimentation

Ve OU s  Tension Grille Source

Vb 0OU \bs Tension Drain Soutce

Vbssat Tension Drain Source de saturation

VT Tension de seuil

VEs Tension de bande plate

Vin Tension de seuil canal long

AVin Variation de la tension de seuil due aux effets canaux court

Vih Vitesse thermique



Principales notations et acronymes

Vinj Vitesse d’injection
Vsat Vitesse de saturation
Vg Vitesse de groupe
V moy Vitesse moyenne
V, Volume de la zone de Brillouin
W
Largeur du transistor
w Energie moyenne
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Avant propos

Avant propos

La « recherche » ! Voila un mot qui fait trépider bon nombre de personnes a travers le
monde, ce mot magique est synonyme d’analyse, de connaissance, d’apprentissage et, bien sur, de
découvertes. C’est un concept essentiel nous permettant de transmettre aux générations futures la
quintessence de ce que nous comprenons et interprétons, du monde qui nous entoure. D’un
point de vue historique, les nombreux travaux de recherche, depuis I’Antiquité, sont uniquement
dus a des initiatives isolées, réalisées par des individus savants. L’idée de recherche scientifique
(au sens institutionnel) n’existe que depuis le XVI® siccle, grace a un « anglais ! », Francis Bacon
(1561-16206) qui pose les bases de I'intérét d’organiser la recherche. 11 faut attendre le XVII® si¢cle
pour voir apparaitre les premicres institutions, comme la « Royal Society » ou «I’Académie des
Sciences ». Mais, le tournant majeur n’arrivera qu’au XX° siecle, avec la création d’une multitude
d’organismes de recherche scientifique et la professionnalisation des chercheurs qui se voient
rémunérés pour leurs travaux. Le CNRS (Centre National de la Recherche Scientifique, fondé en
1939) figure au 4°™ rang mondial (derriére 3 instituts américains comme la NASA) et au 1 rang
européen’. Néanmoins, d’autres organismes francais plus spécialisés (mais tout aussi importants)
comme le CEA (Commissariat 4 I'Energie Atomique), dont le LETI (Laboratoire d'Electronique
des Technologies de 'Information) fait partie, sont aussi moteurs de la recherche scientifique de
par le monde.

D’un point de vue sociétal, I'impact de la 3™ révolution industrielle, poussée par la
recherche scientifique, a changé du tout au tout notre vision du monde et nous a permis de doter
notre société de puissants outils. En moins d’un si¢cle nous maitrisons ’atome pour nos besoins
en énergie, nous communiquons grace a internet avec n’importe qui sur le globe en temps réel et
nous scrutons ou voyageons a travers notre systeme solaire. Une question se pose : comment
imaginer un monde sans chercheurs ? Souvent critiqués pour leurs idées « extravagantes » ou
encore leur manque de « productivité », ils sont néanmoins indispensables au progrés. Nous
citerons en exemple le « Bell Labs'» véritable mélange de recherche et d’innovation, dont les

travaux ont largement contribués au développement des télécommunications.

" Selon le classement mondial « Webometrics » qui mesure la visibilité de tels instituts.

T Fondé en 1925 et qui a vu passer les plus grands chercheurs comme J. Bardeen (transistor et supraconductivité),
W.B. Shockley (transistor et base de la physique du semi-conducteur), W. Brattain (transistor), C. Shannon (théorie
de Iinformation), H. Nyquist (théoréme d’échantillonnage), D. Richie et B. Kernighn (langage C).



Avant propos

Plus particulicrement la recherche en « microélectronique » a connu (et connaitra encore)
un essor fulgurant dont I’éternel symbole, maintes fois cité, est la loi de Moore qui tient plus de la
conjoncture économique ; elle prédit 'évolution de la puissance de nos ordinateurs et de son
principale constituant: le transistor. Ce fameux transistor devient si petit (en dessous d’une
centaine de nanometres) que le terme « microélectronique » s’est transformé au fils des ans en
« nanoélectronique ». Mais, la réduction vertigineuse des longueurs géométriques rend plus
difficile la compréhension des phénomenes a ’échelle nanométrique, faisant appel a des notions
de physique bien plus complexes a maitriser et a évaluer au niveau technologique. De ce fait, les
recherches scientifiques menées en « micro et nanoélectronique » pour concevoir et comprendre
les dispositifs ultimes sont le croisement de la physique fondamentale et de lingénierie
couramment appelée physique appliquée. Ainsi, bon nombre d’équipes de recherche se fédérent
autour d’une thématique commune : I'optimisation des transistors MOSFET".

Comme nous le disions, ’échelle nanométrique implique une remise en cause de nos
outils d’interprétation. Il est vrai que nous sortons du cadre rassurant de la physique classique (ou
on jouait avec des pommes' |) pour entrer dans le monde plus complexe de la physique quantique
(ou on joue avec des chats' ). Ainsi, ’étude du transport électronique, qui définit les mécanismes
régissant le mouvement des particules, est essentielle pour déterminer les performances des
transistors de demain. De plus, restreindre ’étude uniquement au transistor MOSFET isolé ne
suffit plus pour justifier et quantifier 'impact des mécanismes de transport avancés ; ainsi, il est
important de donner a cette action une dimension « systeme ». Par conséquent, notre travail de
recherche portera sur la « modélisation analytique du transport quasi-balistique pour les circuits a
base de nano-transistors multigrilles ». Ce travail est réalisé dans le cadre d’une collaboration entre
les laboratoires IM2NP-CNRS et CEA-LETI MINATEC et s’est inscrit dans le cadre du projet
ANR MODERN (Modélisation de Dispositif Electronique en Régime Nanométrique).

" MOSFET : Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor.

T Cette allusion fait référence aux travaux d’I. Newton célebre pour ses travaux sur la gravité universelle.

t Cette allusion fait référence a 'expérience (imagée!) du chat de Schrédinger afin de mettre en évidence la
problématique de la mesure.
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Présentation du manuscrit

Notre travail s’articulera autour de plusieurs chapitres, détaillant les principales étapes du
travail réalisé tout au long de ces trois années de théese.

Le premier chapitre est une présentation synthétique et introductive des thématiques de
recherche présentes et futures qui orienteront notre travail. Nous ferons donc un état de l'art de
I’évolution des dispositifs MOSFET en faisant le paralléle avec les problématiques au niveau
systeme. Dans un deuxi¢me temps, nous présenterons le cadre général de la simulation en
microélectronique et les différentes techniques utilisées a ce jour. Tout particulicrement, nous
introduirons les problématiques de la modélisation analytique a travers un exemple simple. Enfin,
nous exposerons les grandes lignes de notre travail de recherche.

Le second chapitre se focalisera sur les formalismes théoriques (hypothéses et
modélisations associées) utilisés tout au long de cette these. Apres une présentation de 'Equation
de Transports de Boltzmann semi-classique, nous expliquerons en détail la « méthode des
moments », base des modélisations de type Dérive-Diffusion et Hydrodynamique. Ensuite, nous
exposerons en détail les hypothéeses et les équations régissant la « méthode des flux » qui est a la
base de nos travaux a la fois en simulation numérique et en modélisation analytique. Enfin, nous
démontrerons les possibilités de ce type de formalisme pour la modélisation analytique des
transistors ultimes.

A partir des travaux théoriques mis en place dans le second chapitre, le troisieme chapitre
proposera une solution macroscopique permettant de simuler numériquement le transport quasi-
balistique dans un environnement TCAD" (Technology Computer Aided Design), simulation qui
sera mise en ceuvre a la fois au niveau dispositif et au niveau circuit. Ceci nous permettra
d’évaluer I'impact de telles propriétés de transport sur le fonctionnement d’éléments de circuit et
cela pour différents types de dispositif (FD SOI, Double-Grille, Nanofil ...). Cette approche

deviendra, par la suite, le principal outil de validation de nos travaux en modélisation analytique.

" La dénomination « environnement TCAD » désigne les outils commerciaux : SILVACO/ATLAS (utilisé dans cette
theése) ou SYNOPSIS/Sentaurus Devices.
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Enfin, le dernier chapitre présentera une modélisation compléte du courant pour des
architectures multigrilles symétriques (transistor Double-Grille et transistor a nanofil). Nous
prendrons donc en compte de fagon totalement explicite les effets de canal court, le confinement
quantique et le couplage entre I’électrostatique et le transport électronique a travers une
description précise du coefficient de réflexion. Ce modele sera implémenté dans un
environnement Verilog-A" dédié a la simulation de circuits. Ceci nous permettra de simuler un
certain nombre d’éléments de circuit et de démontrer I'impact des conditions de transport

électronique sur les performances de ces circuits.

’ Langage couramment utilisé pour le développement de modélisation compact « physique » [Reyboz] [Diagne].
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Chapitre I : Introduction aux problématiques de la nanoélectronique

Chapitre I :

Introduction aux problématiques de la
nanoélectronique

Ce premier chapitre aura pour vocation d’introduire les problématiques de la recherche en
microélectronique et des futurs challenges qui en découlent. Nous commencerons par un rapide
historique du transistor MOSFET pour aboutir sur une analyse critique des possibilités de la
recherche en simulation et modélisation du transistor MOSFET. Ensuite, nous insisterons sur
I'importance de mettre en place une modélisation physique suffisamment précise pour adresser
des analyses allant du dispositif a I’élément de circuit. Pour finir nous présenterons les objectifs

principaux de ce travail de these.
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Chapitre I : Introduction aux problématiques de la nanoélectronique

[.1) Un systéme micro, nano et pourquoi pas sub-nan ométrique ?

I.1.1) Le transistor : une révolution industrielle et culturelle

L’histoire du transistor prend sa source lors de la découverte du silicium (Si) en 1823 par
J. Berzellius et 'obtention de silicium cristallin en 1854 par H. Sainte-Claire Deville. La silice n’est
rien d’autre que du sable (SiO,) et son constituant, le silicium, représente le second élément de la
croute terrestre apres 'oxygene (O). En ce qui concerne les débuts de I’électronique, ils sont
attribués a J.A. Fleming en 1904 avec la diode portant son nom et qui se base sur les travaux de la
lampe a verre de T. Edison. Le concept fut amélioré en 1906 avec la triode de L. De Forest et
I'introduction d’une grille controlant le déplacement des électrons. En 1910 les travaux de deux
chercheurs américains, Dunwoody et Pickard, sur les cristaux aboutirent a linvention du
récepteur a galene et par la méme occasion de la premicre radio. Par la suite, les travaux
théoriques de F. Bloch (théorie cohérente de la conduction dans les solides), de Nevill F. Mott
(jonction métal-semi-conducteur) ou encore le principe du transistor MOSFET (Metal Oxide
Semiconductor Field Effect Transistor) énoncé par J.E. Lilienfeld ont mis en évidence que
I'avenir de DIélectronique résidait dans les semi-conducteurs. Il faudra néanmoins attendre les
travaux de J. Bardeen, W. Brattain et W. Schockley en 1947 pour voir apparaitre le transistor
bipolaire a base de germanium. Il se nomme ainsi car son fonctionnement fait appel a deux types
de porteurs de charges opposées : électrons et trous. Son avantage par rapport au MOSFET (lui
aussi en germanium), plus performant sur le « papier », réside dans le fait qu’a I’époque il était
impossible d’obtenir de bons oxydes de germanium. Ce probleme sera résolu en 1960 avec D.
Kahng en utilisant du silicium et de 'oxyde de silicium, deux ans apres I'invention des circuits
intégrés par J. Kilby et sept ans avant l'invention du CMOS (Complementary Metal Oxide
Semiconductor) par F. Wanlass. La sortie du 1% processeur Intel 4004 en 1971 (en technologie
CMOS) est le démarrage d’une vertigineuse miniaturisation du transistor MOS qui est a ce jour

encore en action.
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Figure I.1. Evolution des architectures des tubes et des transistors en fonction du nombre d’électrodes.

Ce que nous pouvons conclure de cette rapide bibliographie historique est que ’évolution
de la microélectronique actuelle représente surtout I'aboutissement d’efforts colossaux dans le
domaine de la recherche fondamentale et technologique. A ce titre, on remarquera aussi certaines
similitudes entre I’évolution technologique des tubes a vide et celle des transistors (Figure 1.1).
Ainsi, I'apparition de nouveaux dispositifs a grille multiple (Double-Grille, nanofil ...) suit la
meéme logique de passage de la triode a la pentode : on cherche toujours a mieux contréler le flux
d’électrons. Cette remarque n’est pas sans conséquences sur certaines conclusions de notre
travail : nous verrons plus tard 'importance de bien faire la différence entre « électrostatique » et
« transport électronique ». L’électrostatique représente l'influence de larchitecture (nombre de
grilles, géométrie du dispositif ...) sur le flux des particules (électrons ou trous) alors que le
transport électronique symbolise le comportement des particules dans le canal (interactions
électron-électron, électron-phonon ...) de ces mémes particules. A ce titre, le véritable moteur de
la loi Moore (aussi appelée loi de réduction d’échelle) était au début directement lié a I'aspect
¢lectrostatique, puisque pour des transistors MOSFET d’une longueur de canal supérieur a ~1

pum Délectrostatique prédomine sur le transport électronique. Par conséquent, il était plus
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« pratique » de prédire les performances d’un transistor en quantifiant les parameétres majeurs
(dimensions, dopages, capacité, courant ...) avec un facteur unique K [Baccarani2] et donc de

prédire aisément les performances des futures technologies de transistor.

Bulk FDSOI Double-Grille FinFET Nanofil

=

< >

Nombre
2 3 >4 d’électrodes
Solution Nanofil, Double-Grille,
Dispositif FinFet ...
AN
S G D
Technologie
Améli'oration du. controle BOX mince
électrostatique

s G D

Jam\\. | /A .
- . Technologie
Amélioration du contréle il .
électrostatique BOX (oxyde enterré) im mince
Technologie

Vo> 1> Y2

l | Réduction de la
~100 nm ~40nm longueur de canal

Figure 1.2. Evolution des technologies SOI (Silicon On Insulator) d’un point de vue du controle électrostatique.

D’un point de vue technologique, I'évolution des architectures MOSFET : bulk, FDSOI,
Double-Grille, FInNFET ou nanofil est la conséquence des objectifs imposés par la loi de
réduction d’échele (la figure 1.2 résume les différentes solutions existantes a ce jour). Prenons par
exemple le cas concret de I’élaboration du transistor FDSOI (Fully Depleted Silicon On

Insulator) [Andrieu] [Gallon] [Barral]. Historiquement les technologies SOI sont apparues

Le développement de ce type d’architecture était jusque dans les années 90 uniquement utilisé dans le domaine
P'aérospatial et militaire.
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comme une solution au probleme de sensibilité des dispositifs bulk aux radiations ionisantes
[Munteanu2|. Mais, il a été aussi observé que ce type de structure ayant un oxyde enterré avait un
meilleur rendement en termes de puissance dissipée et présentait des capacités parasites plus
faibles par rapport aux architectures classiques. Plus particulicrement, les architectures sur isolant
totalement désertées (dépendant du dopage et de I’épaisseur de silicium), FDSOI, ont démontré
leur trés bonne tenue en termes de controle électrostatique. De méme, la réduction de ’épaisseur
de Poxyde enterré a été aussi retenue comme solution car elle permet d’avoir encore” un trés bon
controle électrostatique pour des grilles plus petites et cela en gardant des structures planaires. La
figure 1.2 résume I’évolution des architectures sur isolant proposées pour solutionner le probleme

de la loi de réduction d’échéle.

1.1.2) Le transistor d’un point de vue systeéme.

D’un point de vue économique, le monde de la microélectronique a apporté «une
réduction des cotts unique dans I’histoire de I'industrie » [Fanet]. Cette affirmation, directement
liée aux regles de « scaling » (la loi de Moore), s’essouffle au fil des ans : par exemple le cott de
R&D (recherche et développement) normalisé par rapport au nceud technologique 0.25 pm est
multiplié [Matheron] par 3 pour le nceud 0.18 pm, par 9 pour le nceud 0.9 pm et par 12 pour le
nceud 0.45 pum. II est d’ailleurs plus difficile (technologiquement parlant) de concevoir des
transistors plus petits et moins chers. Par exemple, 'impact des éléments parasites, comme les
résistances ou les capacités, devient incontournable (Figure I1.3.a et IL.3.b). Ceci s’explique
visuellement sur le schéma de la figure 11.3.c en comparant le volume du chemin d’acces du
transistor, du contact a la jonction du transistor en passant par les vias et les différents niveaux de
métallisation, comparé au transistor lui-méme. Il est alors évident que les solutions
technologiques s’orienteront plus au niveau systéme; on citera par exemple lintégration tri
dimensionnelle empilant deux niveaux de transistors [Batude] ou l'apport de nouvelles
fonctionnalités au niveau circuit pour le secteur trés prometteur des MEMS (Micro Electronic

Mechanical System).

Le contréle électrostatique d’un transistor FDSOI avec un oxyde enterré mince est comparable a un transistor
Double-Grille.

2C



Chapitre I : Introduction aux problématiques de la nanoélectronique

«—Passivation

1400
@ Channel 5 ) )
resistance 1200 o «—Dielectric
Parasitics =h
dominate! e £ Etch stop
£
800 & layer
600 § é Dielectic
8 = diffusion
Parasitic a0 2 O barrier
resistance [
. 500 o
ITRS roadmap -~ B 8 Sy
“goal’ = = 0
120 100 80 60 40 20 0 Copper
Technology node (nm) conductor
8 @ - with metal
Intrinsic channel T e @ barrier liner
capacitance g
= E
() £ 5
£ £
Q =
2 = =
Parasitics L4 8 - _— - —
dominate! ¥ S : = = 1
Total parasitic NG 132 _ = =
capacitance 8 i E = =
Lo 9 —| | =1 = Pre-metal
= «— dielectric
! * : : : 1 ==  lungsten
120 100 80 60 40 20 0 contract plug

Technology node (nm) = L - =

Figure 1.3. Variation des résistances parasites (a) et des capacités parasites (b) en fonction du nceud

technologique [Thompson] ; (c) dessin schématique du chemin d’accés d’un transistor [Peercy].

Nous arrivons donc au paradoxe suivant : comment continuer d’intégrer de plus en plus
de transistors en technologie CMOS alors qu’économiquement et théoriquement parlant les
solutions deviennent de plus en plus complexes a mettre en ceuvre ? Il est possible que, dans le
futur, les efforts de recherche se concentrent moins sur le transistor lui-méme, et qu’un
investissement plus important soit consacré aux problématiques au niveau systéme. Néanmoins,
le concept du transistor ne disparaitra pas puisque nous aurons toujours besoin de sa
fonctionnalité dans tout systeme intégrant de nombreux calculs. Mais, il semble cependant
¢évident que le transistor sous sa forme actuelle connaitra un changement radical (de la méme
fagcon que le tube vide), par exemple vers une forme moléculaire. Dans tout les cas, 'étude des

futures technologies nécessitera toujours une étude au niveau systeme.

1.1.3) La simulation : un investissement pour notre compréhension !

L’apparition et lutilisation de la simulation numérique  sont concomitantes avec le
développement des ordinateurs et de la programmation ; elle permet de calculer les divers cas

d’un phénomene physique particulier. En d’autres termes, elle nous évite les taches répétitives et

Il est couramment admis que la simulation numérique est apparue avec le « projet Manhattan » pendant la 2nd
guerre mondiale. Mais la véritable 1¢ simulation numérique sur ordinateur est I'expérience de Fermi-Pasta-Ulam.
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parfois impossibles d’un calcul a la « main ». La simulation numérique nous permet surtout, si elle
est prédictive, d’explorer a moindre cott les diverses possibilités technologiques. Pour finir, elle
offre T'opportunité d’analyser les quantités physiques internes des dispositifs lors de son
fonctionnement, quantités qui ne peuvent pas de surcroit ¢tre mesurées et qui sont facilement
disponibles pendant une simulation numérique.

La simulation numérique est avant tout une affaire de modélisation et donc d’équation,
que celle-ci soit résolue par des méthodes ab initio, stochastique, continue ou analytique ; seules
les hypothéses de la théorie utilisée permettent de juger de la pertinence des résultats du mode¢le.
Il est évident que la méthode de résolution des équations conditionne la complexité de la
modélisation ainsi que des techniques d’implémentation/résolution sut ordinateur. De ce fait, en
pratique, rares sont les simulations numériques reproduisant fidelement les expériences réelles
puisqu’elles seront limitées par la précision physique des équations mises en jeu. Néanmoins, la
simulation numérique est un outil puissant qui permette d’évaluer avec une relative précision nos
idées et de faire progresser rapidement notre compréhension.

En microélectronique, la simulation nous sert a évaluer I'impact des phénomenes
physiques pour 'optimisation, I'amélioration et la création de dispositifs/circuits innovants pour
concevoir des systemes de plus en plus performants. Il est possible, de facon tres schématique, de
«diviser » le monde de la simulation en plusieurs grandes familles (méthodes) ou niveaux de
modélisation (figure 1.4) :

1. Simulation numérique avancée dédiée a ’étude de phénomenes physiques particuliers
demandant une grande précision dans les approches telles que le calcul des structures de
bande, le transport quantique ou la modélisation des interactions.

2. Simulation numérique des composants et procédés technologiques appliquée au
développement et a la prédiction des performances des architectures innovantes.

3. Simulation analytique/compacte dédiée principalement a la simulation/conception de

circuits a base de dispositifs innovants.
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Figure 1.4. Les différents niveaux de simulation. Les exemples* font référence 2 des approches/formalismes

ou des noms de logiciel utilisés en microélectronique.

Les modeles relatifs au point 1 ne seront pas détaillés (mais utilisés) dans cette these
(hormis une courte présentation sur leurs applications pour le transport balistique dans le
chapitre III). Des travaux détaillés expliquent ces méthodes [Bescond], [Delerue], [Datta],
[Dollfus], [Jaud], [Saint-Matin] ou [Quetlioz]. En contre partie, les points 2 et 3 serons largement
abordés dans notre travail, puisque nous développerons et utiliserons des mod¢les s’inscrivant
dans le cadre de ces deux niveaux de simulation. Néanmoins, ces trois domaines ne sont pas
indépendants, chacun apporte des réponses aux différents problémes, ce qui nous permet de
comprendre et, bien évidemment, de modéliser les différentes problématiques de la
microélectronique. Par exemple, pour le transistor MOSFET nous aurons besoin de simulations
ab initio pour connaitre les parameétres matériaux (formation des interfaces des couches
SiO,/HfO,), des approches Monte Cartlo pour déterminer le type d’interactions et leurs quantités
(électron-électron, électron-phonon ...), de la TCAD pour des études au niveau dispositif

(comme Pétude de I’électrostatique), de la modélisation compacte pour quantifier 'impact au

" TCAD= Technology Computer Aided Design (SILVACO et SYNOPSYS sont les sociétés développent ce type de
logiciel), EKV=mode¢le compact de Ecole Polytechnique Fédéral de Lausanne, PSP=mode¢le compact de la société
NXP, BSIM=mode¢le compact de 'université de Berkeley.
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niveau circuit et (bien sur!) d’un bon nombre de résultats de caractérisation électrique et
physico-chimique pour confirmer/infirmer nos hypothéses. Finalement, la simulation n’est qu’un
¢élément supplémentaire pour comprendre un probléme donné; et méme si cette these ne
présentera pas de résultats relatifs a la «simulation numérique avancée» ou de la
« caractérisation », les comparaisons et les discussions vis-a-vis de celles-ci seront toujours

réalisées.

[.2) Du concept au MOSFET.

1.2.1) Le transistor : bloquant ou passant ?

Le principe de fonctionnement du MOSFET est présenté dans la figure 1.5 : le courant
est commandé par deux tensions, la tension grille-source Vgsqui influe sur la quantité d’électrons
dans le canal (la charge) et la tension drain-source Vps qui entraine la circulation des électrons
dans le canal. Pour un Vps fixé, on patle alors « d’état bloqué » quand la tension Vgsest inférieure
a la tension de seuil V1 et « d’état passant » quand Vgs est supérieur a V. Les petrformances des
transistors MOSFET sont généralement définies a partir du ratio entre le courant I (courant de
drain pour Vgs=Vps=tension d’alimentation) et le courant I ; (courant de drain pour Ves=0 V et
Vpbs=tension d’alimentation). Cependant, le courant est limité par les interactions dans le canal
(électron-électron, électron-phonon ...) décrites usuellement par un paramétre macroscopique :
la mobilité un. Les autres facteurs limitatifs sont souvent dépendants du type d’architecture ou de

matériau comme les fuites de grille ou encore les fuites de jonction.
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Figure 1.5. Schéma équivalent, caractéristiques électriques Ip-Vps et Ip-Vgs et mobilité dun
transistor nMOSFET [Mathieu] : 1=régime ohmique/linéaire, 2=régime non ohmique/linéaire et 3=régime de

saturation (W est la largeur du transistor, Lc est la longueur du canal et Cox est la capacité d’oxyde).

En absence du champ électrique, les porteurs libres (électrons ou trous) ont un
mouvement Brownien et leur déplacement moyen est nul. Lorsque l'on applique un champ
électrique E un certain nombre de collisions auront lieu, collisions décrites par une force de type
visqueux (-f.Vg). Lorsquon applique le principe fondamental de la dynamique en régime
permanent [Masson], on obtient :

a=qE/m,-v,/r, =0= v, =qEr,/my =y, E (1.1)

ou a est laccélération et 7y est le nombre moyen de collisions par unité de temps. Dans la
majorité des cas trois mécanismes influent sur la mobilité : les collisions Coulombienne (dopants)
correspondant a la mobilité ue, les collisions avec le réseau (phonons) correspondant a la mobilité
uph et les collisions avec la rugosité de surface (interactions avec la surface Si/SiO,)

correspondant a la mobilité usr. La mobilité est régie par la loi de Matthiessen (figure 1.5) :

Mo = S+ oy + 15 12)
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La relation empirique pour le champ fort s’écrit alors [Sodini| [Canali] [Lombardi] :

lueff

'un: g\1/6

1+(Ej (1.3)
E

c

ou E¢ est le champ critique (10" V.em™) et #=1 ou 2". D’un point de vue transport électronique,
lorsque le temps moyen entre deux collisions est sensiblement égal au temps que met un électron
pour aller de la source au drain, on parle de transport balistique puisque la probabilité d’avoir une
collision est quasi nulle. Pour mieux définir ce transport balistique, on utilise le terme de libre
parcours moyen, qui caractérise la distance entre deux collisions (A ou I|pPM=Vin.7r). L’opposée du
transport balistique est bien évidemment le transport diffusif qui se caractérise par un grand
nombre d’interactions. La définition du transport quasi-balistique est plus floue et nous

I'aborderons dans le chapitre II de fagon précise.

|.2.2) Electrostatique et transport électronigue : un combat commun

Notre but n’é¢tant pas de reprendre les explications détaillant les différents régimes du
transistor MOSFET [Mathieu], dans ce paragraphe, nous expliquerons sommairement I'influence
de la variation conjointe de la longueur de canal, de la mobilité et des résistances d’acces sur le
courant de drain. Pour cela, nous partirons de I'équation en courant dans le régime non-linéaire
[Mathieu] [Saint-Matin| [Baccarani] avec une mobilité dépendante du champ électrique paralléle

(champ drain-source) considéré comme constant :

W M,
=Cp— ‘ ) 'VDS'(\/GS_VT)_

| - VDS2
D ox* '
Lc 1+ :ueff '\/DS/(Vsat'Lc

2

(L.4)

ou West la largeur du transistor, L¢ est la longueur du canal, Cox est la capacité d’oxyde et Vsat est
la vitesse de saturation du silicium. Pour obtenir une description complete de la caractéristique
[oVpb (courant en fonction de Vpg), nous devons déterminer le point de saturation. Il faut pour

cela calculer Pextremum de ’équation précédente :

2

NI | W Y VARSAVA | S (L5)
tueff tueff :ueff

di, Vv
- 0 = V - — sat
dVDS DSsat

VDS :VDSsat

* Le champ critique E; ainsi que la puissance 8 sont des paramétres de calibration qui dépendent du type de matétiau
et de porteur considéré (électron ou trou). Plus de détails sur cette méthode sont donnés dans la référence Sodini ez a/
[Sodini].

T Cette équation se retrouve a partir du modele de transport Dérive-Diffusion que nous définirons par la suite.
L’hypothese du champ constant n’est pas valide pour des longueurs de canal inférieures a 1000 nm, mais elle sera

suffisante pour 'étude présente.
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Pour obtenir le courant en régime saturé il suffit de calculer Ip pour Vps=Vpssar Dans le
cas ou le terme (VsatLc/uer) devient important on retrouve la tension de saturation du cas
classique ou la dépendance de la mobilité au champ parallele devient négligeable [Mathieu] :
Vbssat Ves V1. Nous pouvons aller plus loin en considérant les résistances d’acces [Mathieu]

[Saint-Martin] :

W ﬂeff VI 2
o =Co—. AV e VgV ) ——22 .
D [ LC {1+ﬂeﬁ'\/lDS/(Vsat'Lc)}{ DS (\/ GS T) 2 } <I6)

ou V'ps=Vps2.Racelp et V'gs=VesRacelp avec Racc=Race $Racc b les résistances d’acces de

source et de drain. Nous calculons ici également le point de saturation. Pour cela, il faut résoudre
Iéquation (1.6), puis déterminer la tension de saturation de cette solution. Introduisons tout

d’abord quelques variables :
,7 :VGS _VT , IB :W'Cox'vsat ; Z = Vsat' Lc/lueff (1-7)

L’équation (1.5) se réécrit de la fagon suivante, en posant Ves=Vg, Vps=Vp et Ip=I :

S

¢+ (VD ~Rice'!
La solution de I’équation précédente est alors :

2V, (L= BR) + 20 + 4PN R,

L | (VEa+2pR 420+ FRE) :
8Ryce | +2 +2V, (¢ - 27.8R .~ ¢ BR. - 27.5°R%,)
+ Zz + 4I7ZﬁRacc + 4"72'ﬂ2'Ra2cc

La tension de saturation est égale a :

=+ BR- (201 BR G+ 27+ 0)
L 1 1
Vo T L pR @ ARD) | 1 (Z (- 2R+ BPRE) ] (1.10)

(1.9)

+ 2’7'((1_ ﬂ'RaCC - ﬂZ'RBZCC + ﬂSR:CC)

Dans I’équation (1.10), le signe dépend de la valeur de la résistance : si Race<1/f le signe
sera négatif et si Racc>1/f le signe sera positif. Nous disposons donc d’un modéle tres simple
(voire scolaire), totalement analytique et prenant en compte I'influence conjointe de la mobilité et
des résistances d’acces. Cependant, plusieurs phénomeénes sont sciemment ignorés, comme les
effets de confinement quantique ou les effets de canal court qui ont un impact important sur le
courant. C’est pour cela que les valeurs obtenues ne refletent certainement pas la réalité des

dispositifs expérimentaux, mais nos conclusions n’en seront pas modifiées.
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10

Considérons d’abord les caractéristiques Ip-Vp d’un transistor nMOSFET présentées
dans la figure 1.6.a. Dans cette figure 3 cas sont illustrés : le cas classique [Mathieu] (la tension de
saturation est égale a Vg-V7), le cas considérant uniquement linfluence sur le courant de la
mobilité et le cas prenant en compte 'effet de la mobilité et avec des résistances d’acces de 1000
Q.um. On remarque clairement que le cas classique donne la valeur de courant la plus forte
puisque ce cas ne prend pas en compte la notion de vitesse saturation (équation (I.5)) qui réduit le
courant (comme illustré sur la figure 1.6.a). Si nous prenons en compte les résistances d’acces, le
courant diminue et le point de saturation augmente en Vps Pour bien mettre en évidence I'impact
des résistances d’acces, la figure L1.6.b représente la tension de saturation pour plusieurs
résistances d’acces en fonction de la longueur de canal. Comme attendu, les résistances d’acces

jouent un role important sur le courant lorsque la longueur de canal diminue. Ces résultats
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montrent aussi que, pour les longueurs de canal inférieures a environ 1 pm, linfluence des
résistances d’acces devient plus importante que celle de la mobilité.

Le dernier graphique (figure 1.6.c) représente la fréquence d’oscillation (f= et
7=Cox.W.Lc.Viud/lp) en fonction de la longueur de canal pour deux valeurs de mobilité : 200
e Vst et 1400 cnP. Vs et cela pour les trois cas énumérés précédemment. Ce graphique
illustre parfaitement la problématique actuelle en microélectronique et rejoint nos remarques
précédentes (figure 1.3) : le gain en fréquence (ou gain en courant) n’est que légerement influencé
par la mobilité pour des longueurs de canal extrémement petites (2 courbes noires ou rouges se
rejoignant sur la figure 1.6.c). Dans ce cas 'influence des résistances d’acces devient indiscutable ;
ce sont alors ces résistances d’acces quil faudra prendre en compte dans nos futures

modélisations pour reproduire fidélement les caractéristiques en courant.

1 10
(@) (b)
0.8 - R=0, 100, 400, . Vpe=0.05 V
1000Q.um 10 1
@ 0.6 N g
> S E=10'V.cm!
= 2 10 S
a] <
= 04 1 = _
> Champ faible
Vgs- Vi=0.5V
V=1V 100 |
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Figure 1.7. (a) Tension au bornes du canal (normalisée) en fonction de la résistance d’acces et (b) calcul du

champ électrique pour Vps=0.05 V et Vps=0.01 V.

Ce modele illustre aussi les problématiques de I'extraction de la mobilité a champ faible.
En caractérisation électrique, la mobilité a faible champ est extraite a partir des courants de drain
mesurés pour un Vps faible [Barral]. Sur la figure 1.7.a nous avons tracé la valeur de la tension aux
bornes du canal en fonction de la longueur du canal. On identifie clairement que, plus la longueur
du canal est faible, plus la chute de la tension aux bornes du canal est fortement dépendante des

résistances d’acces. Dans les méthodes d’extraction il devient alors plus difficile d’isoler I'impact

" La valeur des mobilités n’est pas prise au hasard puisque 200 cnt. Vst est la mobilité moyenne des dispositifs
ultimes utilisés au LETT [Barral] [Andrieu] [Dupré] et 1400 cm?.V-1.s! est la valeur dans le silicium (massif) non dopé
(intrinséque).
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des résistances d’acces [Barral]. Une mobilité « sous-estimée » est extraite lorsque les résistances
séries ne sont pas exactement connues. Ceci a des conséquences dramatiques pour 'analyse du
transport puisque la mobilité (ou le libre parcours moyen) est 'image de la qualité du transport
des porteurs dans le canal. De méme, la notion de champ faible (<E;) peut étre remise en
question : la figure I1.7.b montre qu’extraire ueff pour un Vps=0.05 V n’est plus valide pour des
longueurs de canal inférieures a 100 nm puisque la condition de champ faible n’est plus remplie.
Ce probleme a été largement abordé et en grande partie résolu par Barral e o/ [Barral] avec des

méthodes d’extraction trés performantes pour des Vps=0.01 V.

[.3) Conclusion

Dans ce chapitre nous avons expliqué I’évolution du transistor et ses limites ; dans le
cadre actuel une question simple se pose: quelles sont les axes de travail possibles pour le
domaine de la simulation/modélisation ? Comme 'un des titres des paragraphes précédant le fait
sous-entendre, le niveau « systeme » joue un role crucial : le challenge actuel est donc d’étre
capable de partir d’une physique « relativement précise » pour modéliser les dispositifs innovants
et évaluer leur impact sur des éléments de circuits [Munteanu2]. Cet objectif cadre parfaitement
avec la recherche appliquée puisqu’elle permet, dans une certaine mesure, de donner des réponses
suffisamment claires pour orienter les choix technologiques. Pour cela il faudra construire un
mode¢le analytique et le valider ; nous développerons donc dans ce travail (cf chapitre II, 11T et IV)
des approches analytiques permettant de décrire fagons précise les principaux phénomeénes
physiques du transistor MOSFET. Pour cela notre travail doit prendre en compte plusieurs
facteurs. D’une part, il semble fondamental de comprendre les différents formalismes théoriques
et les modeles associés en prenant en compte les contraintes des dispositifs actuels et en gardant a
Pesprit que ces dispositifs sont utilisés dans un environnement circuit. D’autre part, il faudra
impérativement comparer/confronter ce modeéle a plusieurs autres approches plus « physiques »
ainsi que des résultats de caractérisation électrique pour affirmer/infirmer nos hypothéses. Enfin,
dans la mesure du possible nous répondrons a certaines questions de facon quantitative pour
démontrer I'impact du transport électronique (balistique/quasi-balistique) sut le fonctionnement

de quelques dispositifs et éléments de circuit.

C’est la raison majeure de lutilisation des ces excellents résultats expérimentaux pour valider nos approches dans
les chapitres III et IV.
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Chapitre II : Modélisation semi-classique du transport dans le transistor MOSFET.

Chapitre II :

Modélisation semi-classique du transport
dans le transistor MOSFET

Ce second chapitre exposera les hypothéses et les modeles pouvant décrire le transport
semi-classique dans le transistor MOS, modecles dédiés aux environnements TCAD et a la
modélisation analytique. Nous présenterons d’abord I’Equation de Transport de Boltzmann semi-
classique qui est la base physique de la « méthode des moments » et de la « méthode des flux ».
Ensuite, nous présenterons le formalisme de la méthode moments qui aboutira sur la
présentation critique des hypothéses physiques des modeles Dérive-Diffusion et
Hydrodynamique. Enfin, nous détaillerons le formalisme de la méthode des flux (ou méthode de
McKelvey), révisé par nos soins, qui démontrera le fort potentiel de ces approches pour la

modélisation compacte du transport balistique et quasi-balistique.
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[1.1) Equation de Transport de Boltzmann semi-class igue

11.1.1) Définitions

Le systeme que nous étudions est un gaz classique dilué contenant N porteurs de charge
(dans la suite nous nous intéresserons uniquement aux électrons) identiques contenus dans une
boite de volume V. La seule force qui agit sur ce systeme est la force électromagnétique (dans la
suite nous considérerons uniquement le champ électrique) et le rapport N=N/V représente la
densité d’électrons. Le mouvement des électrons consiste en une succession de vols libres sous
Peffet du champ électrique, interrompus par des interactions. Les collisions jouent un role
important dans le retour a ’équilibre du gaz en redistribuant I’énergie des électrons. Ces collisions
sont considérées comme instantanées, localisées spatialement et a deux corps. Elles sont décrites
par la mécanique quantique, tandis que les trajectoires des porteurs entre les collisions sont
décrites par la mécanique classique.

A Tinstant t=0 précédant I'application d’une force extérieure les électrons occupent les
états permis correspondant a une fonction de distribution f(r,p,t). Par définition, f(r,p,t).dr.dp
représente le nombre d’électrons qui, 2 linstant t, ont une position dans un élément de volume dr
centré en I' et une quantité de mouvement dans un élément de volume dp centré en P ; ou, en
d’autre termes, f(r,p,t).dr.dp représente la probabilité de trouver un électron dans le volume [r,
r+dr] de Pespace réel et [p, p+dp] de Pespace réciproque (espace des phases). La définition des
principales quantités qui sont accessibles a partir de la fonction de distribution sont la

concentration de porteurs, la vitesse moyenne, I’énergie moyenne et le flux d’énergie :

' Vmoy —

1 1 1 1
Nz [ foPk:v. = [v fd%k w=— [efd :S=— [ v e.f d°k
Q\-,[ n.QJ; g n.Q\;[ ¢ n.QJ; 9f (L1

ou Q est le facteur de normalisation (8 .7'L'3), Vg est la vitesse de groupe et € est 'énergie.
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11.1.2) ETB : Equation de Transport de Boltzmann

Nous pouvons maintenant évaluer I’équation d’évolution temporelle de la fonction de
distribution. La différentielle totale de la fonction par rapport au temps s’écrit [Kiréev] :

%f(r,p,t):%+g—:.%+;—;.% (1L.2)
Compte tenu des définitions de la vitesse de groupe Vg=dr/dt et de la force totale
Fr=dp/dt on peut écrire :
if(r,p,t):if+v O f+F.0O0f=0 (11.3)
dt ot o P
En posant p=7.K et en développent Fr= Finrt F (Fint force interne relative aux collisions
et F force électrostatique), donc en scindant la force totale en somme des forces internes plus des
forces externes, nous obtenons 'Equation de Transport de Boltzmann (ETB) semi-classique qui

est également appelée équation cinétique de Boltzmann [Kiréev] [Pottier|:

0 F 0 F 0
—f+v O f+-0f=|f "o f=-=f
Gt 9 ' h “ (at jcoll e h “ (at jcoll <H4>

Le terme de droite de I’équation précédente représente la variation de la fonction de
distribution due aux seules collisions. Déterminons maintenant 'expression du terme de
collision ; pour cela on considére que lors d’une collision la particule passe d’un état (r,K) (relatif

au volume drk) 4 un état (',k’) (relatif au volume thrk') et désignons par S(K,K') la probabilité de
transition par unité de temps; S(K,K') est indépendante de r et I’ puisque nous avons fait
I’hypothese que les collisions étaient localisées. En tenant compte du nombre d’états initialement
occupés et d’états libres subsistant apres une collision (principe de Pauli) on obtient la variation
totale du nombre d’états occupés sur tout le volume de la zone de Brillouin (Vi) pendant le temps
dt [Kiréev] [Pottier] :

(% f) = é j (S(k*, k). f (r, k" )1~ f(r, k)] = S(k, k). f (r,K)[1- f(r,k)])d°k  (@L5)

En considérant que la probabilité entre (r,K’) et (1K) est la méme qu’entre (I,K) et (r,K"),

puisque nous avons posé ’hypothese que les collisions étaient instantanées, nous obtenons :

d 1 . .
[Efjm.. =5ij S(k K).[ f(r, k)= f(r, K] d k (IL6)
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11.1.3) Hypothéses supplémentaires

En plus des hypothéeses considérées précédemment, un certain nombre d’approximations
supplémentaires rentreront en jeu pour la mise en place des deux formalismes : la méthode des

moments et la méthode des flux.

Approximation des bandes paraboliques.

L’énergie et la vitesse de groupe seront données par :

2|2
L SRR :ED,@:K (IL.7)
2.m* ° h m*

&

Approximation de la fonction de distribution « diffusion approximation »

On considere que la fonction de distribution se comporte comme une Maxwellienne
déplacée (fup) qui sera approximée par une somme de deux fonctions, une fonction symétrique
isotopique (f9) et une fonction antisymétrique (fag [Gritsch]. La forme générique d’une
Maxwellienne déplacée est :

_hz-(k‘Ki)2
fMD (k) = Ae 2mile T — é1+b.k—c.k2 (I1.9)
ou Kg est la constante de Boltzmann, Te la température des électrons, M* la masse effective, /4 la
constante de Planck et Kj, & b et C des constantes. I’hypothése « diffusion approximation »
postule que la partie antisymétrique joue un role mineur comparée a la partie symétrique. Au 1%

ordre [Gritsch] :
fup (K) = €5 = £ (k[)A+Db.k) = fo(k]) + fas(k) (I1.10)

Il en découle que toute intégration sur I'espace des phases d'un moment d’ordre pair
(respectivement impair) avec la partie antisymétrique de la fonction de distribution
(respectivement symétrique) est nulle. De méme, la valeur moyenne des deux moments d’ordre

impair par rapport a la fonction symétrique (qui est isotope) est égal 2" :

3 1 2 3
[ (k OK).f5(k |)d kzgj K. fokk |).d*k IL11)

La justification de cette relation ne sera pas développée ici ; pour plus de détails mathématiques on peut se reporter
a la référence [Gritsch].
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Explicitation du terme de collision par "approximation du temps de relaxation (« Relaxation Time
Approximation », RTA)

La complexité de I'expression (I1.6) nous impose de considérer une approximation
supplémentaire sur le terme de collision. Sachant que les collisions assurent le retour a I’état
d’équilibre, ’hypothese la plus simple pour décrire ce phénomeéne de relaxation est de considérer
que la vitesse de rétablissement est proportionnelle a I’écart entre f(r,K',t)- fo(r,k',t), en
considérant Iétat (r,k) comme Pétat d’équilibre et fg la fonction de distribution a ’équilibre. Nous
nous plagons donc dans l'approximation du temps de relaxation (RTA=Relaxation Time
Approximation) [Kiréev] :

(ifj __ f(rkt)-f,@rkt)
at coll Z.f

(I1.12.2)

ou 7f est la grandeur qui caractérise le rétablissement de I’état d’équilibre perturbé par le champ

électrique, appelée temps de relaxation. Dans le cas général [Gritsch] :

P <¢g>-<g¢g >
[g .(— f) dk=-"HZ "6 % AL12))
Vi coll

ot T

4
ou T, représente la constante de temps caractéristique de retour a I'état d’équilibre ou temps de

relaxation associé a la quantité moyennée. De plus, sachant que la fonction fg est une fonction
symétrique, la valeur moyenne de toute quantité d’ordre impair sera nulle [Gritsch].

La RTA sera souvent utilisée pour décrire les différents moments de 'Equation de
Transport de Boltzmann ce qui nous permettra d’introduire les significations physiques des

différents temps de relaxation associés aux valeurs moyennes des différentes relations d’ordre.

11.1.4) Les limites de 'ETB semi-classiqgue

Il est important de noter que I’ETB semi-classique ne s’applique que suivant certaines
hypotheses qui constitueront également les limites des modéles exposés dans les paragraphes
suivants. Dans I'approche semi-classique que nous avons considérée, les propriétés ondulatoires
des électrons sont donc négligées et la fonction de distribution décrit entierement le systeme
[Kiréev] [Pottier] ; dans ce cadre :

- La mécanique classique (loi de Newton) décrit les trajectoires entre les collisions.
- La mécanique quantique décrit uniquement la structure de bandes et les collisions.
- Les collisions sont binaires (un électron interagit avec un ¢électron), instantanées et

localisées.
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- Il n’y a aucune corrélation entre les porteurs puisque nous nous plagons dans une
description a une particule.

- On ne respecte pas le principe d’incertitude d’Heisenberg puisque la position et le vecteur
d’onde sont connus a tout moment.

En théorie, ce genre de formalisme ne prend pas en compte les problématiques du
transport quantique ou les notions de fuite par effet tunnel (entre le canal et la grille ou entre la
source et le drain). Des corrections peuvent étre mises en place pour améliorer la plage
d’utilisation des modeles, mais elles sont discutables. Les deux paragraphes suivants exposeront
les deux principaux formalismes utilisés dans cette these, pour la simulation numérique (TCAD)

et la modélisation analytique.

[1.2) Formalisme de la méthode des moments

Pour relier les quantités N, Vmoy, W et S entre elles nous allons intégrer 'ETB pour
pouvoir obtenir des relations d’ordre [Grasser]. Dans notre cas nous calculerons les moments
d’ordre 0, 1 et 2, donc nous intégrerons ETB sur espace des phases suivant : 1, Vg et &. Ces
différentes étapes d’intégration sont développées dans la littérature suivant deux méthodes : celle
de K. Blotekjaer [Blotekjaer] ou celle de R. Stratton [Stratton]. Les deux méthodes se distinguent
dans la facon d’aborder la dépendance du temps de relaxation en fonction de I'énergie. Pour K.
Blotekjaer la RTA est appliquée pour chaque ordre d’intégration faisant apparaitre un temps de
relaxation indépendant de I’énergie. Par exemple pour le moment d’ordre 1 et le moment d'ordre
2 nous avons, respectivement, le temps de relaxation en moment, Tm, et le temps de relaxation en
énergie, 7,. A contrario, R. Stratton applique uniquement la RTA pour décrire le terme de
collision de 'ETB semi-classique, puis integre en gardant un seul temps de relaxation,
définissant le retour a Pétat d’équilibre de la fonction de distribution. Ainsi, les termes de
relaxation en moment et en énergie seront dépendants du premier temps de relaxation (lui-méme
relié par une relation microscopique a I’énergie [Stratton]).

La discussion est alors portée sur la signification physique des notions de temps de
relaxation en moment et en énergie, puisque dans le cas de la méthode de R. Stratton 7m est
inexistant. Il est vrai que dans le cadre du silicium a 300 K et pour des longueurs de canal
supérieures a 100 nm, on peut supposer que la relaxation de la vitesse (Vmoy) due aux collisions est
indépendante de I’énergie. Ainsi, nous associons a ces collisions un temps « moyen » de retour a

Iéquilibre qui n’est autre que Tm, le temps de relaxation en moment (variation de 'angle du
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vecteur d’onde) et 7, temps de relaxation en énergie” (variation du module du vecteur d’onde).
La signification physique cachée dans 7m et 7, ainsi que la fagon d’aborder I'intégration de ’ETB
semi-classique, sont la base des différences entre les modeles Hydrodynamique et Energy
Balance. Nous n’aborderons pour l'intégration que 'approche K. Blotekjaer, néanmoins pour une
pleine compréhension nous verrons ultérieurement les principales différences avec approche de
R. Stratton.

Dans notre présentation, afin de simplifier les calculs et d’optimiser la compréhension des
hypotheses mises en jeu, on considérera un calcul tridimensionnel qui utilise directement les
relations tensorielles expliquées ultérieurement en annexe I. Mais, pour plus de détails on pourra
se reporter a la référence [Pottier] ou [Gritsch] qui développe d’une fagon rigoureuse et

mathématique 'intégration des moments jusqu'a I'ordre 6.

[1.2.1) Calculs des moments de I'Equation de Transp  ort de Boltzmann

[1.2.1.1) Intégration simple

L’intégration simple de 'ETB donne (en posant Rney l€ coefficient de génération

recombinaison comme étant l'intégrale du terme de collision et p=£.K) :

%<1> + <v > +%.< U, 1>=-R (11.13)

Le terme <[], 1> revient a calculer I'intégrale de la dérivée d’un scalaire qui est, dans ce
cas, nul. Par rapport a annexe I.1 cela revient a étre dans le cas 2 qui postule que si nous
sommes en présence d’un scalaire, il suffit de faire une dérivée classique. En considérant la

définition de la concentration des porteurs et de la vitesse moyenne on obtientle moment

d’ordre 0 [Gritsch] :
d
a n+ Dr (nvmoy) == I%1et (IL.14)

Cette relation constitue I’équation de conservation de la mati¢re ou, par analogie, la
seconde loi de Fick, qui permet de décrire Iévolution temporelle de la concentration en espéce

diffusante en un point donné [Pottier].

*Rappelons que le temps de relaxation en énergie est de 'ordre de la pico seconde et que 71<7,.
Nous discuterons ce point dans le paragraphe 11.2.3.2.
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11.2.1.2) Intégration suivant la vitesse de groupe

L’intégration simple de 'ETB suivant la vitesse de groupe s’écrit :
0 F 0
— <V >+0 <v,0Ov,>+—.<0 0Ov ><|v -1/ > (IL15)
ot h coll

Le terme < 0, 0 v, > fait apparaitre un produit de tenseurs entre le gradient et la vitesse

de groupe. On se place donc dans le cas 1 de lannexe I.1, ce qui revient a utiliser
A(KFVvg=h.K/m* et appliquer la relation du cas 1 (équation A.L3) :
hk h di 1 h
00 —|=—|o+kUk).| —==||=—0 (11.106)
m* nt dk Kk rh
La valeur moyenne du tenseur unité correspond a la densité de porteurs (<0>=n) et le

terme <V, OV, > estégala:

2
<v,Uv,>= (i*j <k Ok >=1/3< vg2 > (11.17)
m

L’apparition du facteur 1/3 dans le second terme est due aux approximations que nous
faisons sur la fonction de distribution et au fait que l'intégration d’'un moment d’ordre pair avec la
partie symétrique s’annule. Or, comme nous avons considéré I'approximation des bandes
paraboliques, nous pouvons relier la vitesse de groupe a I’énergie :

1_,2
< Vg >=
3m*

En considérant les définitions de la vitesse moyenne et de I’énergie moyenne et en

<e> (I1.18)

appliquant la RTA, on obtient le moment d’ordre 1 [Gritsch] :

0 2 F N(Vinoy =V mop)
a(n.vmoy) +ﬁ Dr (n\/\/)‘i'ﬁ n= _yr—w (1119)

m
ou Tm le temps de relaxation du moment. Cette relation est aussi appelée équation de

conservation de la vitesse ou équation de Navier-Stockes [Pottier].
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[1.2.1.3) Intégration suivant I'énergie

L’intégration simple de 'ETB suivant I’énergie s’écrit :
0 F 0
—<e>+0 <ev >+—.<Oe>=<el 1| > (11.20)
ot h coll

Le terme <[, &> correspond au calcul de I'intégrale de la dérivée d’un scalaire. Par

rapport a annexe 1.1, on se place dans le cas 2 qui postule que si nous sommes en présence d’'un

scalaire il suffit de faire une dérivée classique. Dans notre cas la dérivée correspond a :
LeE=nv, IL.21)
En considérant les définitions de la concentration de porteurs, de la vitesse moyenne et
de I’énergie moyenne et en appliquant la RTA, on obtient le moment d’ordre 2 [Gritsch] :

W~ W%
T

£

0
a (nw)+0O, (nS)-F. NV, == N (11.22)

ou 7, est le temps de relaxation en énergie. Par analogie a la mécanique des fluides, cette équation
est semblable a celle de la diffusion thermique en considérant que la vitesse moyenne est nulle

[Pottier|.

11.2.2) Relations de fermeture

Les différents ordres d’intégration de PETB nous amenent a un systeme de i équations
avec 1+1 inconnues. Nous avons donc un systeme composé des équations suivantes :
(II.14)=moment d’ordre 0, (II.19)=moment ordre 1 et (Il.22)=moment ordre 2. Il faut donc
fermer ce systtme a lordre i+1 en approximant ce moment (i+1 inconnues) par des
considérations physiques. Le modéle Dérive-Diffusion (DD) sera fermé a Pordre 2 et le modéle

HydroDynamique (HD) a Pordre 3, respectivement sur ’énergie moyenne et sur le flux d’énergie.
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[1.2.2.1) Relation de fermeture sur w : modeéle Dérive Diffusion

Dans le cas d’un semiconducteur (silicium a 300K) non dégénéré soumis a des champs
¢lectriques faibles et homogenes, si nous multiplions les moments d’ordre 0 et 1 par la charge

d’un électron (0), nous obtenons :

OI-@’fDrJn = ~0R (I1.23)
ot
2 NV, —V
%,, 249 0, (nw)+ 2 E = - 3oy =V mog) (I1.24)
ot 3m* nt T

m
ot Jn=-0.NVmoy est le courant d’électrons et F=(.E. Nous allons fermer notre systeme a ordre 2
(sur Pénergie moyenne) en supposant que la température des électrons est égale a celle du réseau
et que le tenseur température est approximé par un scalaire [Meinerzhagen| [Grasser]. Cette

hypothese se traduit sur le tenseur température :

0 m* 0

T= <cUc>=T.I (I1.25.2)
Ks.N

T =T (I1.25.b)

ou Tp est la température des électrons, Ty la température du réseau et | le tenseur identité.
Drapres la définition de I’énergie moyenne et de la vitesse de groupe Vmoy=CtVmoy énergie
moyenne s’exprime :
w=legs=T" o2 >:ﬁ.<c2>+ﬂ.\4noy2 (I1.26)
n 2.n 2n 2
Or, le terme <C*> est reli¢ 2 <cc> par la relation <clJc> =(1/3).<c*> (définit
dans I'annexe 1.2). La nouvelle expression de ’énergie moyenne est alors :

3kg.n

m*

2

2 >=
<Cs> y

T = W:g.kBTL +m—2.\4no (11.27)

Si on évalue la partie « drift » m*.vmoy2/2 et le terme 3.kg. T /2 (dans le silicium a 300 K)
en faisant une application numérique simple, on obtient que (M*.Vinoy/(3.ks. T ))<1/10.

L’énergie moyenne devient alors :

*

_3 m 3 3
W—§-|<BTL+7-\4noy2~—2-kBTL: W—E.kBTL (I1.28)

Le facteur 1/3 provient du caractére tridimensionnel du systéme en considérant une fonction de distribution
isotopique [Gritsch].
T M.A. Stettler 2 montré que cette approximation a ses limites pour des transistors MOS inférieurs a 1 pm [Stettler]
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L’équation précédente est appelée relation de fermeture a 'ordre 2 ; elle traduit le fait que
Th=TL. De plus, comme le temps de relaxation en moment est de 'ordre de 1/1'm:101 3 Hz on
négligera donc la variation temporelle de la densité de courant dans I’équation (11.24) [Grasser],
puisque cette valeur est fortement supérieure a la cadence actuelle des processeurs (*109 Hz) "
Nous obtenons ainsi une nouvelle forme du moment ordre 1 :

Ks.T, g.9E N _Jds

=0 n+
m* me T

m

(11.29)

Si nous multiplions par le temps de relaxation les deux membres de I’équation précédente
et nous définissons la mobilité des électrons et le coefficient de diffusion comme étant:
Un=0.7/M* et Dy/11n=Kg.Ti /0. Nous obtenons les deux équations du modéle Dérive-Diffusion :

an
ot

J,=qD,Ud,n+qgnuy,E (11.31)

.21 +0,J, =-qR, (11.30)

Les hypotheses du modéle DD sont :

- Approximation des bandes paraboliques.

- La fonction de distribution est une Maxwellienne déplacée qui est scindée en une partie
symétrique et une partie antisymétrique.

- Les temps de relaxation sont constants par rapport a énergie.

- L’énergie moyenne néglige la partie de « drift » par rapport a la partie thermique.

- La variation temporelle de la densité de courant est négligée.

- La température des électrons est égale a celle du réseau (relation de fermeture).

" Pour les transistors MOSFET usuels.
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[1.2.2.2) Relation de fermeture sur S: modeéle Hydrodynamique

Dans le cas du modele HydroDynamique (HD) la température électronique n’est plus
considérée comme égale a celle du réseau. Néanmoins, nous considérons les mémes hypotheses
pour I’énergie moyenne en ce qui concerne la simplification de la partie « drift » et nous prenons
en compte le fait que la température est approximée par un scalaire. La relation de fermeture
porte sur le flux d’énergie qui se décompose en une partie relative a la fonction symétrique (partie
diffusive) et une partie relative a la fonction antisymétrique (partie « drift ») [Gritsch] (les calculs
sont développés dans I'annexe II) :

5k; T

NS=<V,.£>=< (C+ V) £ >= —'ZLd“ J,+n.Q (11.32)

ou Q est le flux de chaleur. L’approximation porte sur la partie diffusive du flux d’énergie (Q),
qui est exprimé par la loi Fourier, d’une part, et par la loi Wiedermann-Frantz, d’autre part, pour

expliciter le terme de conductivité thermique xn [Blotekjaer] :
nQ =-«,0T, avec kK, = —(g + |/n)k—;2 MU,.nT (I1.33)

Le terme de conductivité thermique vp doit étre considéré avec précaution [Apanovich].
Celui-ci est égal a 0 [Apanovich] [Gritsch| dans le cas présent du modéle hydrodynamique, mais
devient un parametre correctif pour le modele Energy Balance (EB) que nous aborderons dans le
paragraphe suivant. Le couple d’équations précédentes est appelé relation de fermeture a Pordre

3. Ainsi, le modéle HD est la combinaison des moments d’ordre 0, 1 et 2" :

020 +0,9,=-aR, (1134)
t
J, = ,un.kB(D, (n.Tn)+kﬂ.E.nj—rm.djt” (11.35)
B
3k, o(nT) 3ks N(T-T)
=% Al yp, (nS)-EJ, =-& N
2 o r(MSTERETTE (1136)

&

Les hypotheses du modéle HD sont :

- Approximation des bandes paraboliques.
- La fonction de distribution est une Maxwellienne déplacée qui est scindée en une partie

symétrique et une partie antisymétrique.

"Sila dérivée par rapport au temps dans expression du moment d’ordre 1 est négligée (comme pour le modele DD)
le modele est appelé « Simplified HydroDynamic » (SHD). Néanmoins, il est important de noter que dans de
nombreux travaux SHD est appelé HD.
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- Les temps de relaxation sont constants par rapport a I’énergie.

- L’énergie moyenne néglige la partie de « drift » par rapport a la partie thermique.

- La variation temporelle de la densité de courant est négligée.

- La température des électrons n’est pas égale a celle du réseau.

- La partie diffusive du flux de d’énergie est exprimée par la loi de Fourier et la loi

Wiedermann-Frantz (relation de fermeture).

11.2.3) Discussion

[1.2.3.1) Différence entre K. Blotekjaer et R. Stratton : modéle Energy Balance

Jusqu'a présent nous avons considéré des modeéles qui supposent que le temps de
relaxation est constant par rapport a I’énergie ; de ce fait pour chaque intégration de 'ETB nous
définissons un nouveau temps de relaxation. Ceci donne lieu a deux approches appelées
couramment la méthode de K. Blotekjaer (celle développée jusqu'a présent) et la méthode de R.
Stratton qui considére quil y a une relation microscopique qui relie le temps de relaxation a
Pénergie. Pour cela il faut reprendre 'ETB en régime permanent en appliquant la RTA" :

0 0 f (k)
v.,.Of+FO f=|—f — f = _—_As\MJ
o P ( jcoll e (Gt jcoll r(€) (AL.37)

avec P=h.K la quantit¢ de mouvement, fagk) la partic antisymétrique de la fonction de
distribution et 7¢(€) le temps de relaxation définissant le retour a I’état d’équilibre de la fonction de
distribution’. Nous ferons les calculs en reportant le temps de relaxation dans la partie gauche de
Pexpression précédente :

ri(e)FO f+1(e)v .0 f ==f, (k) (11.38)

La méthode générale est sensiblement équivalente au calcul du moment d’ordre 1, a la
différence pres que les valeurs moyennes sont réalisées sur Pénergie. Nous intégrons le premier
terme de I’équation (IL.38) en ayant préalablement exprimé la dérivée de la fonction de
distribution par rapport a énergie :

F(r, .Vg.DpfS).dé‘:F.J‘[Tf.vg—Dp.Dgfsj.d‘?:%i.J‘ r, .eg.DEfS de  (1.39)
V,

*
Vi Vi m

On suppose que les interactions sont élastiques, donc que seule la partie antisymétrique de la fonction de
distribution intervient dans le terme de collision.

cf paragraphe I1.1.3.
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Nous considérons la relation suivante pour la définition de la mobilité " :

n.4 :gijresz de (I1.40)
n 3 ' m* 0 f 'S .
Pour l'intégration du second terme nous considérons :
2
nD,=——. (Tf £. fs).dé‘ (IL41)
3.m* V{

En intégrant le 3™ terme on obtient le courant. Ainsi, en utilisant la relation d’Einstein,
nous obtenons I'expression intrinséque de la seconde équation du modele suivant 'approche de

Stratton :
J, =kg, (¢, .nT,)+q.4,.En (I1.42)
Apres avoir développé et réarrangé les termes de I’équation précédente, on obtient un

nouveau modele, appelé Energy Balance (EB), et qui, de la méme facon que le modele HD,

s’exprime par une combinaison des moments d’ordre 0, 1 et 2 :

¢2+0,3,=-4R, (I1.43)
ot
T,0, (4,)
J, =l ks (T,,.0,(n) +n.O, (T,).1+v, )+ q.E.n| avec v, = "———= 11.44
[ B ( ( )) ] /jn-Dr(Tn) ( )
3ky a(n.T)+ _ 3k; N(T-T)
—B8 ="+ (nS)-EJ, =~ —
> at (nS)-EJ, > . (I1.45)

£
Le temps de relaxation en énergie a une définition semblable a la méthode de K.
Blotekjaer et traduit le fait que nous avons appliqué la RTA et omis la dépendance en énergie de
7, dans lintégration du moment d’ordre 2. Le terme Vn est couramment utilisé comme un
paramétre correctif’ qui traduit la dépendance en température du paramétre mobilité. Pour vp = 0
on retrouve le modele HD, pour vy =-1 le terme de diffusion thermique disparait et vp = -0.5
signifie que 'on assume des interactions avec les phonons acoustiques [Apanovich|. La relation
de fermeture est alors [Apanovich] :
5<% (52 ] eng w40
q \2
Pour conclure, la figure 1.1 résume les hypothéses des modeles DD, HD et EB des

paragraphes précédents.

La mobilité est donc reliée a Iénergie par I'intermédiaire du temps relaxation qui traduit le retour a I’état d’équilibre
de la fonction de distribution. Elle n’est donc plus égale a sa définition simple : g.7/M*.
"Notons qu’il y a un certain flou sur ce parametre et son influence sur le terme flux énergie [Gritsch].
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Equation de Transport de Boltzmann (Silicium a 300 K)

La fonction de distribution est décrite comme une maxwellienne déplacée
qui se scinde en une partie symétrique et une partie anti symétrique :

fuo (k) = T, (K))A+b.K)

I
v v

Momentd’ordre 0,1 et 2 Momentd’ordre O et 1

Relation de fermeture sur le flux d’énergie (S) Relation de fermeture sur

 Sont s | I’énergie moyenne (w)
5k,T, . .~ b e - -
1 S=——""1b1n73 4 Q | | |
I 2 q n | 1 Té‘ -0 = Tn TL 1
! - Q est un terme empirique donné par la loi de Fourrier ! : 3 X 2 !
! - k, est calculé par la loi de Wiedermann-Franz 1 w=— 'kan + Mo !
L ___ 1 | 2 Yoo
. . U U (U |
Introductionde : 75 et 7, Introductionde : 77, 7, et 7, 1
Modéle : EB Modéle : HD Modéle : DD

- AN )

Y

Transport non-stationnaire Transport stationnaire

Figure I1.1. Synthése des approches hydrodynamiques.

[1.2.3.2) Limites des approches hydrodynamiques

D’un point de vue « physique » la différence entre le transport stationnaire (modele DD)
et le transport non-stationnaire (modele HD ou EB) se caractérise par un retard de la réponse en
vitesse par rapport a la variation du champ électrique (cf figure 11.2.a). On peut regarder cela par
rapport au temps de relaxation en énergie : dans le cas d’un transport stationnaire celui-ci est nul
ce qui implique que ’énergie des porteurs est supposé ¢tre en équilibre avec le champ électrique
(cas d’un systeme homogenes en espace et en temps). A contrario, le transport non-stationnaire
considére que les phonons ne peuvent plus absorber instantanément P’énergie créée par les
interactions et laisse apparaitre une survitesse (cela vient du fait que T#T| donc que les électrons
n’arrivent pas a relaxer leur énergie). Ainsi, la différence principale entre les modeéles DD et HD
consiste dans le fait que la dépendance du champ électrique existant en DD ne permet pas de
prendre en compte les effets non-stationnaires tandis que ces effets sont pris en compte dans
HD. Dans le cas d’une modélisation avec le modele DD la vitesse sera toujours sous estimée, ce
qui changera significativement la valeur du courant pour une gamme de longueurs de canal
(dépendant du type du matériau, autour 100 nm pour le silicium) ou le transport non-stationnaire

devient prédominant [Fuchs]. Les figures IL.2.b et IV.2.c illustrent (pour le cas du silicium et du
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germanium) I'influence du type de matériaux sur la variation de la vitesse moyenne en fonction

du champ électrique et du temps [Soliveres2].

Vv HydroDynamique(a) ©)
R -
/ ’ I Vgqr(M.SY) 10° 610
/ - e
Dérive-Diffusion _ t (9 021012 21012
e R )
i i [Eéponse d un échelon de champ électrique]
—_ 1 — ’i vsaty, .
[ 1 w | I
3 1 BT vsatg,
| % :
: Ty Ge >1:w 5i 1
E (MV/mj t (ps)

Figure II.2. Simulations de dispositifs MOSFET usuels : (a) Différence entre DD et HD concernant la

réponse en vitesse a un échelon de champ électrique, (b) vitesse de saturation et de temps de relaxation en énergie
pour le silicium et germanium et (c) allures de I’évolution de la vitesse en fonction du champ électrique ou du temps

pour le silicium et le germanium [Soliveres2].

Les travaux de I’équipe de Purdue [Stettler] ont montré les limitations des relations de
fermeture, comme le fait de simplifier la partie « drift » par rapport a la partie thermique (équation
I1.28), ou encore le fait de modéliser le flux de chaleur par la loi de Fourier (équation 11.33). Ceci
remet en question la physique méme des mode¢les hydrodynamiques. Néanmoins, le probleme
n’est pas de savoir si ces modeles marcheront en dehors de ces limites, mais bien de comprendre
le cadre de leur application. A ce titre, les relations de fermeture réalisées sur ’énergie moyenne
ou le flux d’énergie ne considérent que trois moments. Le laboratoire de Vienne [Gritsch] a
démontré (avec des comparaisons Monte Catlo) qu’en allant jusqu'a 'ordre 6 ou en modifiant la
forme de la fonction de distribution par une somme de fonctions exponentielles, les conclusions
restent les mémes: il est difficile de décrire précisément par ces modéles les nouveaux
phénomenes de transport électronique dans des dispositifs ultimes (notamment le transport
quantique). Finalement, la pertinence des modecles présentés est bien évidemment liée aux

hypotheses de PETB semi-classique, mais dépend surtout de la forme particuliere de la fonction
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de distribution. Car comme nous I'avons expliqué, scinder la fonction de distribution en une
partie symétrique et une partie asymétrique est la clé pour obtenir mathématiquement les
différents moments et relations de fermeture du systeme. Mais il est possible d’étendre les
capacités de ces modeles en apportant des corrections comme les effets de confinement avec le
mode¢le Density Gradient [Anconal, I'introduction des effets non-stationnaires dans les modéle de
type DD [Kampen] ou encore, la prise en compte des effets de confinement quantique dans une

approche dérive diffusion (approche dérive diffusion quantique) [Munteanu2].

[1.3) Formalisme de la méthode des flux

Dans les années 50-60 McKelvey e a/ [McKelvey] poserent un nouveau formalisme, ou
plutot une solution alternative au probléeme de modélisation du transport électronique, basé sur
de précédents travaux d’optique de [Coltman]| [Longini|. Cette solution était présentée comme
I'alternative de P'approche classique connue (de nos jours) sous de nom de dérive-diffusion et
proposée par Van Roosbroeck™ [Van Roosbroeck]. Il est vrai qu’introduire les notions de flux et
de coefficients réflexion/transmission pour décrire le fonctionnement de dispositif était alors a
I'époque totalement inédite ; Shockley lui-méme a réalisé une revue de la méthode de McKelvey
en la comparant a 'approche dérive-diffusion [Shockley]. Ce faisant, les travaux de McKelvey
sont passés pratiquement inapercus au profit des approches de type dérive-diffusion®. 1l faudra
attendre les années 90 avec la publication annonciatrice de Vaidyanathan e @/ [Vaidyanathan] ou
encore les travaux de Tanaka et Lundstrom [Tanaka| sur la méthode de McKelvey appliquée au
transistor bipolaire. Par la suite, I’équipe de I'Universit¢é de Purdue réalisera un nombre
impressionnant d’études en utilisant toujours la méthode de McKelvey: d’un point de vue
temporel avec [Alam]|, appliquée au MOSFET [Lundstrom] [Lundstrom2] [Lundstrom3] ou
encore utilisée pour les dispositifs nanométriques [Lundstrom4].

Durant les années 90/2000 d’autres chercheurs se sont penchés sur cette méthode pour
expliquer/modéliser le transport électronique [Lundstrom| [Chen] [Barral] [Jiménez] [Palestti]
[Clerc] [Saint-Matin| [Ferrier] [Fuchs] [Mugnaini] ... Nous citerons plus particulicrement les
travaux de Gidenblat ¢z a/ [Gidenblat] [Wang] qui ont pour la premicre fois utilisés la méthode de
McKelvey dans une application concrete de simulation de circuit. D’autres travaux ont étendu le

domaine d’utilisation de la méthode des flux aux niveaux énergétiques [McKinnon]. Mais le

" Van Roosbroeck faisait partie du «Bell Telephone ILaboratories» et a aussi travaillé avec Shockley [Van
Roosbroeck?].
T Présentées largement dans le paragraphe I1.2.
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véritable renouveau de la méthode des flux est lié a la définition méme de la physique
mésoscopique qui trouve son application pour des transistors qui ont des dimensions de I'ordre
du libre parcours moyen [Datta] . McKelvey avait déja souligné ce point fondamental en 1964 :
“the flux method, unlike simplest form of the diffusion theory, is directly applicable to systems
whose physical thickness is of the order of or smaller than the scattering- and absorption-

free-path lengths”.

11.3.1) Modélisation analytigue du transport quasi- balistigue

[1.3.1.1) De Landauer a la notion de source virtuelle

Un transistor balistique est un transistor pour lequel les porteurs libres (électrons ou
trous) ne subissent aucune interaction durant leur parcours de la source au drain. Leur trajectoire
dépend uniquement des conditions initiales a l'entrée du canal (position, énergie, vitesse) ;
normalement la résistance dun tel transistor est nulle. En réalité c’est différent, puisque les
résultats expérimentaux de [Van Wees| et la théorie émise par [Landauer] ont démontré que la
résistance’ dépendait du nombre de modes permettant la propagation des porteurs. Ces modes de
transmissions représentent les possibilités qu’ont les électrons a se placer sur les niveaux
d’énergie’ lorsqu’ils passent du continuum d’énergie de la source au canal. En supposant que les
contactes thermalisent parfaitement les électrons en les absorbant sans qu’il n’y ait d’interactions,
le courant a lintérieur du canal (ou la formule généralisée de Landauer) est la somme des
contributions du drain et de la source pondérées par un nombre de modes de transmission et par

un coefficient de transmission [Bescond] [Soliveres] [Delerue] [Datta] :
=9 M@ T@(F (6= Ene)  f. (6~ Ene - qVo0))d
s [M ()T (e).(¢ (6~ Ers) = (6~ Ers = QVps)).de (I1.47)

ou ¢ représente I'énergie, Ers le niveau de Fermi de la source, fr la fonction de Fermi, M le
nombre de modes et T le coefficient de transmission. Landauer pose alors pour la 1 fois une
théorie de transport électronique basée sur un coefficient de transmission, nous avons donc : 1
pour un transport balistique et proche de 0 pour un transport diffusif. Les formules en courant

associées et les détails théoriques de cette approche sont présentés dans [Bescond] [Soliveres]

[Delerue] [Datta].

" Si nous prenons comme référence le libre parcours moyen des électrons dans le silicium massif a 300 K (=10 nm),

la physique mésoscopique prend toute son importance pour des transistors avec des longueurs de canal < 100 nm.
Nous rappelons que la conductance d’un canal balistique avec un mode transverse est égale a (12.9 )™,

*Ceci est directement liée 4 la géométrie du canal et donc a la discrétisation des niveaux d’énergies [Datta].

49



Chapitre II : Modélisation semi-classique du transport dans le transistor MOSFET.
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Figure I1.3. :

(a) Représentation schématique d’un transistor MOSFET sur silicium massif.

(b) Profils d’énergie potentielle suivant I'axe z.

(c) Bande de conduction et niveaux quantiques suivant y ('origine correspond a linterface Si/SiO»).

(d) Peuplement des états au niveau de la source virtuelle lors de I'application d’un champ électrique.

(e) Mlustration de la méthode des flux [Lundstrom] [Barral] Fs (respectivement Fp) représente le flux injecté dans
le sens source drain (respectivement drain source), s et rp sont les réflexions associé aux flux injectés.

(f) Définition graphique de la « source virtuelle » et de la « kKT-Layer » [Lundstrom)].

(Nb : Le schéma de la méthode des flux ainsi que les variables utilisées (notamment la signification physique de rs

et rp) seront redéfinis dans le paragraphe 11.3.2)

Du point de vue de la modélisation du dispositif, Natori [Natori] a développé un modcle
original en partant du formalisme initié par Landauer et a mis en place un mod¢le analytique du
courant balistique pour le transistor MOSFET. Ce mode¢le repose sur le concept de « source
virtuelle » [Lundstrom] (figure 11.3) ; cette appellation est directement liée au comportement du
transport électronique dans le canal puisque les porteurs (électrons ou trous) qui franchissent
cette barriere contribueront au courant. En se placant a la source virtuelle dans D'espace
réciproque (figure I1.3), les porteurs avec k>0 (respectivement k <0) représentent la contribution
de la source (respectivement du drain) [Ren]. Nous pouvons alors introduire le concept de

réflexion comme étant le ratio du flux de porteurs rétrodiffusés et du flux de porteurs injectés
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dans le canal. Néanmoins, en plus des limitations énoncées dans le paragraphe 11.1.4, la position
exacte de la « source virtuelle » et les conditions d’injection sont fortement dépendantes du profil
de la jonction source/drain ce qui, en modélisation analytique, pose un probléeme a ce jour non

, *
résolu .

[1.3.1.2) Modéle en courant de Natori/Lundstrom

Bien que Natori ait développé le premier modele analytique de transport balistique,
Lundstrom I’a généralisé/formalisé pour le transport quasi-balistique en introduisant le terme de
rétrodiffusion [Lundstrom| [Rahman]. Ce mod¢le constituera la base de notre modele analytique
qui sera développé dans les chapitres suivants.

Dans le cadre des hypotheses de PETB semi-classique et en se plagcant a la « source
virtuelle », nous pouvons écrire que le flux total des contributions du drain et de la

source est [Barral] [Ferrier] [Lundstrom] (figure I1.3) :

Fe =rs.Fg +(L-15).F5 (I1.48)
Fg  (respectivement Fp) est le flux injecté par la source (respectivement par le drain) en
considérant des contacts idéaux'. Si nous considérons que les vitesses moyennes du gaz de
porteurs venant de la source ou du drain sont identiques et en considérant 'approximation
rs=rp=R, les expressions de la charge d’inversion et du courant sont :

Qn = V—-(F§ +Fg ) (11.49.2)

th
I, =qW.(Fs -F5) (11.49.)
En utilisant donc les équations (I1.48), (I1.49.2) et (I11.49.b) nous pouvons exprimer le

courant comme :

1- Fo
1-R Fo
I, =WQ,..V . S 1.50
D va th (1_'_ Rj l_R FD— (I )
1+ —|.
1+R) FS

Tres peu de travaux proposent des solutions analytiques pour modéliser I'impact de la jonction sur le transport
[Sakamoto].
T Hypothese discutable puisque la source virtuelle s’ajuste en fonction de la rétrodiffusion [Lundstrom]| [Barral].
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Dans le cas non dégénéré [Lundstrom] [Barral] (statistique de Boltzmann), le flux de

porteurs provenant du drain est égal a :

_9Vps

FD_ — Fs*'e kg TL (1151)

Le courant quasi-balistique dans le cas non dégénéré est :

_9Vps

1- RJ 1-e'e™

1+ R _ _9Vos
1+(1 Rj.e ko TL
1+R

I D~ W'Qinv 'Vth ( (H'SZ)

Dans le cas dégénéré (statistique de Fermi), les flux de courant issus de la source et du
drain s’expriment comme étant des produits de la charge d’inversion et de la vitesse

d’injection [Datta] :

+ + + u
Fs = Nzo-Do( F)'Vian aveCyVis = [Vth'Mj (IL.53.2)
Oo(7¢ )
V
Dl/z(m:_q DSJ
F e N |:| _ CI'\/DS - ~ — kB 'TL
o = Nop.Uo| 7e=———""|Vinp @VECVyp = | Vin- (I11.53.b)
Ke-T, OVos
Dol 6=+
kg-T,
La charge d’inversion dans le cas dégénéré est donnée par [Ferrier| [Barral] :
1+R)JFS  (1-R)FJ
Qn =0 ( +) <yl _) : (I1.54)
Vian VinjD

En introduisant la densité d’état :

Qnw = q'NZD'((l-l- R)-Do( F ) + (1_ R)'DO[”F_%JJ (IL.55)

nous obtenons donc le courant de drain en régime dégénéré [Rahman] :

(11.56)

Io

w, Sl (=81 O

C ™ nfir et ) "1+ R

ou 7jr représente le niveau de Fermi, Vin étant la vitesse des porteurs injectés dans le canal, 3y,

est 'intégrale de Fermi d’ordre Y2 [Lundstrom] et Qiny=Cox.(Ves V7). La modélisation de Qjny est
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dépendante de la valeur de la tension de grille, mais aussi de I'électrostatique et du confinement
quantique du dispositif (dans le cas ou on le prend en compte ).

Cette expression est tres utile puisqu’elle permet de facilement relier le transport
balistique au transport diffusif avec un parametre de transport unique qui est le coefficient de
réflexion. Indépendamment des limites des hypotheses exposées dans le paragraphe II.1, la
notion de source virtuelle implique certaines limitations notamment sur la notion de vitesse
d’injection et sa variation en fonction du coefficient de réflexion [Tsuchiya] [Barral]. Il est vrai
que nos hypotheses d’injection sont fortement dépendantes des résistances d’acces ou plus
précisément du profil de jonction source drain.

En plus des nombreux travaux réalisés par Lundstrom et sont équipe, beaucoup de
travaux récents sur la modélisation analytique du transport balistique/quasi-balistique basés sur
Iapproche en courant de I'équation (I1.56) développent de nouvelles fonctionnalités pour
prendre en compte les nouveaux phénomenes physiques. Nous citerons les travaux de Ferrier ez
al |Ferrier] qui développent un modele original pour prendre en compte la quantification des
niveaux d’énergie via les fonctions d’Airy améliorée par le concept de « champ effectif par sous
bande », mais ces travaux ne s’intéressent pas a la modélisation du coefficient de réflexion. Dans
un registre différent, Fuchs ez a/ [Fuchs] ont développé un modcle semi-analytique permettant de
prendre en compte, avec une grande précision, les interactions par I'introduction du concept de

«libre parcours moyen dynamique » (« Dynamical mean free path »).

11.3.1.3) Modélisation du coefficient de réflexion : état de I'art

Indépendamment de la modélisation en courant que nous avons présentée dans le
paragraphe précédent, la vraie difficulté est de modéliser le coefficient de réflexion qui est
I’élément essentiel dans la modélisation du transport quasi-balistique. Nombreux travaux ont
« cherché, cherchent et chercheront » a I'extraire (en caractérisation électrique) ou a le modéliser
(par simulation numérique ou analytique) [Lundstrom] [Chen] [Barral] [Jiménez| [Palestri| [Saint-
Matin] [Ferrier] [Fuchs] [Mugnaini|... Néanmoins, la base commune de tous ces travaux repose
sur la notion de distance critique ou communément appelée « kKT-Layer » (la définition graphique
est détaillée sur la figure I1.3). La définition de cette distance est basée sur une hypothese forte
concernant le comportement du flux d’électron dans le canal: on considere que la grande

majorité des interactions se situe sur une distance correspondant a une chute de potentiel de

Une modélisation de la tension de seuil incluant les effets de canal court et le confinement quantique sera présentée
dans le chapitre IV.
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Ks.Ti/Q a partir du haut de la barriere de potentiel. Cette approche est basée sur les conditions de
Bethe [Bertz] et a été partiellement vérifiée dans de nombreux travaux  [Lundstrom| [Palestri].

La définition/modélisation usuelle du coefficient de réflexion a faible et fort champ
électrique’ d’aprés Lundstrom ef a/ [Lundstrom] et redémontrée plus tard par Clerc et a/ [Clerc] est

(pour un champ constant) :

j— LC
I+ L. (IL.57.a)
_ La

A+l (11.57.b)

ou L¢ est la longueur de canal, 1 est le libre parcours moyen et Lxt=Lec.(Ks. TL/(Q.Vbg) la longueur
de la «kT-Layer». En ce qui concerne le libre parcours moyen, les modélisations sont tres
diverses, certains le considérent comme constant® [Lundstrom], d’autres le rattachent a la valeur
de la mobilité a champ faible [Rahman] [Palestri2]. Dans la mesure du possible nous calibrerons
notre modele avec des caractérisations électriques comme celles de [Barral] (nous détaillerons ce
point dans le chapitre IV).

Actuellement, de trés nombreux travaux traitent le probleme de la modélisation analytique

du coefficient de réflexion ; nous les présentons sommairement dans la suite :

Travaux de 'Université de Purdue [Rahman] [Lundstrom] :

Lundstrom et I'équipe de I'Université de Purdue ont développé beaucoup de modeles
basés sur la théorie des flux initiée par McKelvey [McKelvey]. Par conséquent, ils sont les
premiers a avoir mis en place une méthodologie d’analyse des performances des transistors MOS
a partir du coefficient de réflexion. Dans les versions les plus abouties de la modélisation
analytique du coefficient de réflexion, ils ont émis ’hypothese qu’introduire une expression de la
« kT-Layer » sous la forme d’une loi en puissance reliée au type de transport électronique était la

solution analytique la plus adaptée. Le parameétre Lyt est alors donné par [Rahman] :

Rk

L, =L, % (I1.58)
DS

Le parameétre a est calibré en fonction du type de transport (1.5 pour un transport diffusif

et 1.75 pour les cas particuliers de simulation considérés dans [Rahman]). Néanmoins, le

" A condition de se placer toujours dans les hypotheses d’une Maxwellienne déplacée (« diffusion approximation »)
comme expliqué dans le paragraphe I11.1.3.

" Le terme de champ électrique correspond au champ paralléle a Pinterface Si/SiOs.

¥ La valeur utilisée est le libre parcours moyen du silicium a 300 K qui est égal 2 10 nm.
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probléme reste entier car il n’y a pas de vraie formulation analytique du paramétre o (qui est
dépendant du couplage électrostatique/ transport électronique). De plus, la formulation analytique
utilisée pour le coefficient de réflexion n’a pas réellement de fonction de raccord entre les champs

électriques faibles et forts [Lundstrom].

Travaux de 'Université de Chiao Tung [Chen] :

Chen et Iéquipe de I'Université Chiao Tung ont initié la premic¢re méthode de
caractérisation électrique du transport balistique dédiée aux transistors nanométriques [Chen].
Cette méthode sera remise en question (a juste titre ) plus tard par [Barral] qui soulignera le
manque de pertinence et de précision de cette méthode du fait d'une modélisation simpliste de la
« kT-layer » pour la caractérisation électrique. Chen et son équipe ont aussi développé des
mode¢les analytiques basés essentiellement sur les approches de [Lunsdtrom] [Clerc]. Dans la
derniére version, ce modele suppose que le potentiel est parabolique (a égale a 2) [Chen2] [Clerc].

Le coefficient de réflexion est donné par :

N
_ 1-e '
RE— (I1.59)
1+-2. 2 _glw
Np-

Indépendamment de modélisation parabolique de R qui est un résultat prouvé
théoriquement pour un potentiel parabolique [Clerc], la validation des résultats de ce mod¢le ainsi
que ses hypotheses contredisent largement le comportement méme du transistor MOSFET
[Chen3| puisque considérer un potentiel parabolique quelque soit la longueur de canal est

« discutable » d’un point de vue physique.

Travaux de I’'Université de Tarragona [Hamdy] :

I2équipe de I'Université de Tarragona a construit, pour la premicre fois sur le transistor
MOSFET, un mode¢le de coefficient de réflexion reliant les champs électrique faibles et

forts [Hamdy] [Jiménez|:

— LkTI
PRI (IL.60.a)
, L
L'r = = 7
1+ ( tkT j (I1.60.b)
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ol M=3 est un paramétre de calibration”. Si Vps est faible (inférieur a quelque kg. T /), L'k est
égal A Lc; si Vps est fort (supérieur a quelque Kg.Ti/0), Lkt tend vers Le.(Ke.TL/(Q.Vbg). Avec
cette définition de la « kT-Layer » un modele de coefficient de réflexion continu en Vps est
obtenu, modéle qui unifie les équations (I1.57.a) et (IL.57.b). Cette fonction de raccord,
fondamentale pour une modélisation compacte, n’est cependant pas la solution exacte qui existait

déja dans la théorie initiale de [McKelvey]| et que nous présenterons dans la suite de ce chapitre.

Le principal probleme des modélisations présentées ci-dessus se situe au niveau de la
modélisation de la « kKT-Layer» qui varie en fonction des conditions d’électrostatiques’ (les
parameétres géométriques) et du type de transport (représenté par le libre parcours moyen).
Malgré les nombreuses présentations didactiques de Lundstrom ¢ &/ [Lundstrom] sur la
modélisation analytique, certains points ont été oubliés comme par exemple le raccord entre les
champs faibles et forts ou encore la définition intrinseque de la « kT-Layer ». Ce probléme est
résolu en reprenant le développement mathématique et les hypothéeses physiques de la méthode

des flux, ce qui permettra d’obtenir le coefficient de réflexion.

" Cette fonction est similaire 2 la dépendance de la mobilité en fonction du champ parallele [Sodini| [L.ombardi].
" Nous aborderons largement ce point dans le chapitre IV pour aboutir sur une nouvelle modélisation de la « kT-
Layer » et par conséquent du R.
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11.3.2) La méthode de McKelvey, Longini et Brody (M LB)*

En 1947 Coltman ef a/ [Coltman] modélisaient les phénomeénes d’interaction a travers un
matériau en utilisant la notion de réflexion/transmission’. Par la suite, la méthode de McKelvey
(que nous appellerons méthode des flux dans la suite de ce document) est partie de cette base
pour modéliser le transport dans un matériau homogene. Donc, dans le cadre des hypotheses du
paragraphe 1.1, les flux Fset Fp dans un élément de matériau dX sont transmis ou réfléchis en
fonction de leur probabilité de collision (=r) et leur probabilité d’absorption (=a). Si x est
considéré comme un « morceau» de matériau (ou «slab size » en anglais) le coefficient de
réflexion sera vu comme une quantité globale représentant ensemble des interactions sur x dont
la nature est directement liée a I' et a @ La probabilité I est elle-méme dépendante du champ
électrique et donc de la position dans le canal. Il y alors plusieurs voies possibles pour la
définition du coefficient de réflexion :

- En considérant que le champ est constant (les probabilités seront donc indépendantes de

x). Nous chercherons donc une équation différentielle sur le coefficient de réflexion

[McKelvey2]. Ce cas sera nommé « hypothése champ constant ».

- En considérant que le champ est non constant (les probabilités seront donc dépendantes
de x). Nous chercherons donc l'expression de Fs fonction de x [Pulver]. Ce cas sera

nommé « hypothese champ non constant ».

11.3.2.1) Calcul du R suivant McKelvey et al [McKelvey]

@ «Hypothése champ constant» @) « Hypothése champ non constant »

Fs(x + dx) FS(O) 1- r dx
—1> —+> Fsoo = - >, = Fgoc+
rdx: { rdx
- < R
<= <= Fon < oo < Fyx+a
=r ax
Fox+ ao F,0=0 L .

Ll

Figure I1.4. Méthode de McKelvey 4 un flux sur une tranche de silicium de largeur dXx Fg et Fp sont les flux

provenant de la source et du drain et I' est la probabilité de collision.

" Cest le nom originel [McKelvey] de la méthode des flux aussi appelée dans la littérature théorie des flux, méthode a
1 flux ou méthode de McKelvey.

" Drailleurs I’équation (2.3) et la figure 7 de la référence [Coltman] montrent des résultats trés proches de ce que nous
montrerons pour le MOSFET dans la suite : le calcul du coefficient de réflexion en fonction de x.
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Hypothése champ constant :

En partant de la figure 11.4.a, nous pouvons écrire les relations suivantes (les définitions

des notations sont indiquées sur la figure 11.4.a) :

Fs(x) = Fs(x+ dx).(l_ I’.dX) + FD(x).( I’.dX) (H,61,a)
Fox+ a0 = Fyo0.@— r.dX) + Foox+ an.(r.dX) (I1.61.b)
Fooo/Fsx = R(x) (IL.61.c)

En utilisant les équations (I1.61.a), (I1.61.b) et (IL.61.c) on obtient :

FD(x).(l— r.dx).(1- r.dx) + (Fs(x) - FD(x).(I‘.dX)).(I‘.dX)
R X + dx = = = = =
- e F.o— FD (x).(f.dX) <H'62)

S

On utilise I'équation (I1.61.c) et on multiplie le terme de droite de 'équation (I1.62) par :

Rio.@— r.dx).(— r.dx) + - Rx.(r.dx))(r.dx) 1+ Rx.(r.dx)

R X + dXx, = — — = = = = . = =
A 1 Roo.(1.0X) 1+ Roo.(1.0%) (1L.63)

On développe 4 Pordre 1 (on élimine les termes db, dxC ...) :
Rix+ o = Reo. (L= (r+1).dX) + r.dx+ R .(r.dx) (IL.64)

Nous obtenons donc I’équation différentielle suivante :

d R(x) d R
remiairvl —(r+1).R+T. R (IL.65)

En considérant que le champ électrique est constant :

B _? 1 X
l (r+r) R+1.R’ E{_!—(.(R—gl).(fe—fez)de !

dx (I1.66.2)

(ren)x (0 ar s

_ 11.66.b
- 12 2 r ( )
En appliquant la condition initiale R)=0 on obtient :
R— R R2
In(R-R ) -In(R-R ‘ =ln| =12 |=—r x(R-R 167
R-R)RR), =i g gt | =1 xR -R) aL67)
-2 a1

*

Ce qui revient a dire que les probabilités de collision sont indépendantes de x.
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En réarrangeant les termes de ’équation (I1.67) on obtient :

orl1-€ (1) -err

R= - (IL.68)
(t+t)—\/(t+t)2 —4.[.E —((t+t)+\/(t+t)2 —4.5.().6)(' (£+EJ Tt

Pour étre en accord avec la formulation de McKelvey, nous réarrangeons une derniere
fois I’équation (I11.68) en introduisant la fonction cosinus hyperbolique [McKelvey] :

r r+r

R= - r=e— 1.69
- /rz—r.r.coth(x./rz—r.r]+r -2 (11.69)

Hypothése champ non constant :

En partant de la figure I1.4.b, nous pouvons écrire les relations suivantes (les définitions

des notations sont indiquées sur la figure 11.4.b) :

Fs(x+ dx) = Fs(x).(l_ r.dX) + FD(x+ dx).(r.dX) (II7021)
Fo 0 = Fy (v a0.@— r.dX) + Fgo.(r.dX) (I1.70.b)

A partir de 'équation (I1.70.2) a Pordre 1 :
Foo —Fgeo.(r.dx) 1+ r.dx
1-rdx 1+ r.dx

Fo(xs a9 = =F, .(L+ r.dx) = F.(r.dx) (11.71)

En remplagant ’équation (I1.71) dans la (I1.70.a) a Pordre 1, nous obtenons :

Fox+ a0 = Fgeo.(L— r.dX) + F, o(r.dx) (11.72)

En faisant le méme calcul sur Fp on obtient le couple d’équations [Rhew] :

dF,
d—"):) =1 Fye =1 Fom (I1.73.2)
dF. x
d—“;() =r Fooo— r Fo (IL.73.b)
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Chapitre II : Modélisation semi-classique du transport dans le transistor MOSFET.

Le but est toujours de relier le coefficient de réflexion aux probabilités de collision. En

'absence de génération/recombinaison, le flux Fi=FsFp est constant, nous obtenons donc :

dF,

d—;”—([— [)-Foe==1 F (I1.74.2)
Foox

% —(r- r).FS<x> =-r .Ft(x) (I1.74.b)

Nous résolvons I’équation précédente avec la méthode de la « variation des constantes »

et en appliquant les conditions initiales Rpy=0 et Fp)=0 [Pulvet] :

T(r—r).dx J.I.e o 7 dx|e
e 0
Fseo = . . Fso+ - . Fom (I1.75.2)
X ~[{r=r)ax -r) X —(r=r)ax -
1+ Ir.e {(r I]dx.dx .el(E I)dx 1+ Ir.e l(i I)dx.dx .eg(E o
0o 0
Foxo = (l— R(x)J-FS © + Reo.Fy 0 (IL.75.b)

Si on considere un champ constant, les probabilités de collision seront indépendantes de
x et nous retrouverons I’équation (I1.69)". D’ailleurs, toujours dans le cas champ constant, nous
retrouvons aussi la formule de Lundstrom (équation 9.29 de la référence [Lundstrom]). La
principale difficulté est d’exprimer la forme des probabilités de collision en fonction des

parametres de transport (champ électrique et libre parcours moyen).

[1.3.2.2) Détermination des probabilités de collision r

L’origine des formulations des probabilités de collision n’est que tres peu expliquée par
Pulver et McKelvey [Pulver]. Nous allons simplement expliquer leur dépendance en fonction du
champ électrique et du libre parcours moyen. Pour cela nous nous appuierons sur les travaux de
Rhew ¢f a/ [Rhew| qui ont su donner une explication suffisamment claire en faisant le paralléle
entre la méthode des moments et la méthode des flux. Pour cela il nécessaire de reprendre 'ETB

(unidimensionnel) en régime permanent en appliquant un champ électrique a notre systeme :

v, L _qE i:(ifj 176
X'aX . X-apx at coll <I )

avec P=(Px,Py,P2) la quantité de mouvement, Vy la vitesse de groupe projetée sur x et Ex le champ

électrique parallele a la direction source/drain. Pour trouver les expressions des probabilités de

* . . , .
Dans la référence [Lundstrom], il n’est pas fait état du cas « solution champ non constant ».
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collision, nous allons réaliser une valeur moyenne « partielle » sur deux domaines distincts : V+
désignant les py>0 pour les flux allant de la source au drain et V. désignant les Px<<O pour les flux
allant de drain a la source’. La valeur moyenne pour le cas V. du premier terme de ’équation 11.76
est:

a > - dFD(x)

“ox ™ dx

La fonction de distribution étant une Maxwellienne déplacée et compte tenu de

<V

(IL.77)

Iapproximation des bandes paraboliques (cf paragraphe II.1.3), le terme suivant peut étre
exprimé sous la forme [Rhew] :

o oeot 1o 1 o
dp, op. oe Tt e kT (L78)

La valeur moyenne du second terme de I’équation (I11.76) sera donc [Rhew] :

g.E _ gE
—>|, <=y, >|, == F «
“op, T kT M T T oY (L.79)

En considérant les définitions du flux total (Ft=Vn.N), du libre parcours moyen (A=Vy.7) et

en appliquant la RTA, la valeur moyenne du terme de collision est :

<(21) o) =-neFe s
o Jo T2 '
Nous obtenons pour un champ électrique négatif (nMOS) [Rhew] :
dFD(x) g.E F oo
+ X Eoy =t 11.81
ax kT T (L81)

Il est alors possible de déduire expression mathématique des probabilités de collision

[Rhew] [Pulver| par identification avec I’équation (11.74.a) :

r=A" (11.82.2)

E
r :A_l_ q X
r Pl (IL.82.b)

Dans le cas d’'un champ positif (pMOS), les probabilités sont inversées : expression
(I1.82.a) devient (I1.82.b) et vice versa. L.a forme de ces probabilités de collision s’explique aussi
de fagon qualitative : il est vrai (pour un nMOS) que le flux injecté a la source sera entrainé par le
champ électrique, alors que le flux provenant du drain est, lui, repoussé par le champ électrique
d’ou I'apparition du champ électrique dans I'expression (I1.82.b). Dans la littérature, il n’y pas

réellement d’étude qui fait état de I'influence de cette probabilité de collision sur le comportement

Le domaine total étant 'union de ces deux sous domaines : V, =V, UV_.
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du coefficient de réflexion [Pulver]. A notre connaissance, seul Pulver e¢7 a/ [Pulver] ont émis une
forme différente (exponentielle) de ces probabilités de collision dans le cas d’'un champ électrique

fort (approche développée” en annexe I1I).

11.3.2.3) Formulation de R avec génération/recombinaison

(@ « Hypothese champ constant» () « Hypothése champ non constant »

Fsx+a9  1-adx Fsoo  Fs© 1- adx
=> L = => Fs > - g > Fgx+ax
rdx: {rdx R rdx { rax
S L e o
= Thax I <= Foto &= jogy <= Fotron
Fo e o - Foow  F,o=0 L
I dx I X | X X+dx

Figure I1.5. Méthode de McKelvey 4 un flux sur une tranche de silicium de largeur dx Fs et Fp sont les flux

provenant de la source et du drain. I est la probabilité de collision et @ la probabilité d’absorption.

Hypothése du champ électrique constant :

En partant de la figure 11.5.a, nous pouvons écrire les relations suivantes (les définitions

des notations sont indiquées sur la figure I1.5.a) :

Fso = Fgix+ .1 —a.dx) + F 0.(r.dx) (11.83.2)
Fooxra0 = F, w.L—a.dx) + Foox+ a9.(1.dX) (I1.83.b)
Fo00/Fst0 = Roo (I1.83.c)

En utilisant la méme méthode que pour la « hypothese champ constant » et en supposant
que I'absorption est indépendante de x, nous obtenons ’équation différentielle suivante :
d R(x) d R 2
- =_——-=r—(a+a).R+r.R (I1.84)
dx dax - = - - -

Par la suite nous obtenons le coefficient de réflexion en fonction de

Pabsorption [McKelvey] ' :

r ata

R= - L a=-— 11.85
g /az—r.r.coth[x. /az—r.r)+a i 2 (L85)

Hypothése du champ électrique non constant :

Nous avons intégré cette nouvelle probabilité [Martinie4] de collision pour obtenir une nouvelle expression du
coefficient de réflexion afin d’évaluer son 'impact sut le courant de drain d’un transistor MOS (Annexe III).
" Par analogie au cas sans absorption il suffit de remplacer « @» par « I ».
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En partant de la figure I1.5.b, nous pouvons écrire les relations suivantes (les définitions

des notations sont indiquées sur la figure I1.5.b) :

Fooxrao = Fs(x).(l— a.dx) + Fo o+ a0.(r.dXx) (I1.86.a)
FD(x) = FD(x+ dx).(l_ a.dx) + Fs(x).(r.dx) (H,86,b)

A partir de ’équation (I1.86.2) a 'ordre 1 :

F, 00— Foeo.(r.dx) 1+a.dx

F X+ dx) = . — :F x.1+a.dX_F xI‘dX
5 (x+ d) —adx T+ adx o -(L+2a.dx) —Feo.(r.dx) (11.87)

En remplagant I’équation (I1.87) dans la (I1.86.a) a 'ordre 1, nous obtenons :

Fox+ a0 = Fo.(1—a.dx) + Fy o(r.dx) (IL.88)

En faisant le méme calcul sur Fp on obtient le couple d’équations suivant [Pulver] :

dF, «x

dDX( L= E}.FD(x) - [ Fo (I1.89.a)
dF x
d—‘;() = E Fooo— ?..Fs(x) (I1.89.b)

Le but est, comme dans le cas précédent, de relier le coefficient de réflexion aux
probabilités de collision. Le flux Fi=FsFp est constant, nous obtenons donc en soustrayant les
équations (I1.89.b) et (I1.89.a) :

dFt (x)
dx

=(r-a).F 0+ (r—a).Fwm (I1.90)

Résoudre ce systeme n’est facile si nous ne supposons pas une forme particulicre des
probabilités d’absorption. Pulver ez a/ ont supposé que celles-ci pouvaient étre la somme de la
probabilité de collision et d’un terme d’absorption constant [Pulver] :

a=r+a,

T

(11.91)

avec ap=(Vth.Tg) ou Tp représente la durée de vie des porteurs. Si nous faisons le paralléle avec la
méthode des moments et la premicre équation du modele DD (cf paragraphe 11.2.2.1), I’équation
(I1.90) devient (avec (N=(Fp)+Fsx))/Vin)):

dF (x)
d—t)< =a,.(Fyw+Fow) =a,.nv, =R, (I1.92)

Or, nous savons que le terme de génération/recombinaison n’est pas indépendant de x
[Shockley2], 'approximation de Pulver e a/ [Pulver| est donc discutable. Mais méme en admettant

cette hypothese il est difficile d’obtenir une forme simple du coefficient de réflexion [Pulver].

Drailleurs il est couramment admis, dans le cadre du transistor MOSFET, que le terme ap est
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négligeable dans le coefficient de réflexion puisque a0~10" nm >> % ~10 nm (pour une durée de
vie des électrons égale a : 70=10" s). Ce résultat n’est pas sans nous rappeler que la mobilité est
aussi considérée comme indépendante de la génération/recombinaison [Lombardi] [McKelvey]
puisque la durée de vie des porteurs est négligeable devant les taux d’interaction. Cependant, le
résultat de ce développement pourrait étre appliqué a d’autres architectures ou les phénomenes
de génération/recombinaison jouent un role prépondérant dans le fonctionnement (comme les

cellules photovoltaiques [McKelvey3]).

11.3.3) Discussion

[1.3.3.1) Approche de McKelvey révisée vs I'état de 'art

Le paragraphe I1.3.2 nous a permis de recalculer avec exactitude le coefficient de
2 . * . , .
réflexion. Nous obtenons donc un « nouveau » coefficient de réflexion (pour un champ constant

(E=VbdLy) en couplant les équations (I1.69), (I1.82.a) et (IL.82.b) :

/1—1
R=R=
1_1.(‘1\/05)_ 1+coth X L WVos ||, 1 (11.93)
2 L, kT 2 L, kT
ou encore sous une forme plus proche de 'approche de Lundstrom e7 2/ [Lundstrom]:
_ L'
A+l (11.94.2)

-1 -1
L' = L(Mj 1+ coth LM =|-1 1+ coth| —= (I1.94.b)
2L, kT 2L, kT 2L 2L

L’introduction de cette « nouvelle » longueur de la « kT-Layer » permet de relier les
équations (I1.57.a) et (I1.57.b) ou, en d’autres termes, permet d’avoir une équation continue entre
les champs électriques faible et fort [Lundstrom3] (comme illustré sur la figure 11.6.a). L’équation
(IL.94.b) permet aussi d’introduire une dépendance en fonction de la position x (cf figure 11.6.c),
ce qui apporte de nombreuses possibilités en termes de modélisation analytique, puisque nous
pourrons évaluer I'influence conjointe du champ électrique et du libre parcours moyen sur R et
cela en fonction de la position. On notera que Clerc ¢z a/ [Clerc] avait, en partant de la résolution
de PETB unidimensionnelle, retrouvé un cas particulier de I’équation (I1.94.a) pour x égal a la

longueur de canal. On compare maintenant avec le modele de [Hamdy] que nous avons présenté

" Le terme nouveau est discutable vue que I’équation (I1.68) avait déja été trouvée par McKelvey e a/. [McKelvey].
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précédemment (paragraphe I1.3.1) : la figure 11.6.b illustre 'erreur introduite par la solution de

I’équation (I1.60.a) [Hamdy] par rapport a la formulation plus générale de I’équation (I1.93).

1 ----....-_--- T 10 L b
a, -.--. -.-'-.
(a) . _ L L .. (b)
+ "
08 ArL] 2 g N Eq. (1.57.b)
= " = = = Eq. (11.60.a)
< L]
o o .
c % ]
i) S .
i>§ 0.6 B § 6 . *
R (N Eq. (11.57.b) o ‘..
3 = = = Eq. (I.60.a) s )
g o04r Eqg. (1.93) g 4 Régime linaire | 7
% g (ohmique) | .‘.‘
02 Vps=lV 2 5 ,I \\.. i
| ]
L:=100 nm < L’ .
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0 ‘ ‘ ol==7 e %y
0.001 0.01 0.1 1 0.001 0.01 L4 01 1
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Figure II.6. Comparaison entre les équations
(11.57.b), (I1.60.2) et (I1.93).
. (a) Coefficient de réflexion en fonction de Vps.
0.2 - . .
é (b) Erreur par rapport a ’équation (IL.93.b) en fonction
()
85 I de Vps (échelle logarithmique).
[ R= . ..
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g 2L, kT 2'L, kT
£ 0.1 .
0]
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A partir du formalisme mis en place dans le paragraphe 11.3.2, nous pouvons calculer le
courant de drain. Ce calcul est fait de facon analogue au développement présenté dans le
paragraphe 11.3.1.2, mais en ne faisant plus ’hypothese rs=r p=R. L’expression du courant dans le
cas non-dégénéré est alors (figure 11.7) " :

_9Vps
(1-R) -(1-R).e ™
} T v

Q+R+(-Re ="

lo =W.Q,, .V, (IL.95)

inv

" Tes deux termes R et R (ou par analogie au paragraphe 11.3.2, I'set I'p) sont déterminés analytiquement a partir de

la relation (IL.75.b).
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La figure I1.7 compare 'expression (I1.52) (rs=rp=R) et (11.95) (rstrp#R) ; on remarque
une tres légere différence en régime linaire qui s’accentue lorsque le libre parcours moyen
augmente. Néanmoins, I"approximation <=l p=R reste convenable ; alors, nous ne tiendrons pas

compte des conditions I's# I'p # Rpour la suite de nos modélisations.

2500 ‘
F.0 1-R  Fw Balistique
: ..‘_ ....... :
g 2000 - 8
R: R - = = Eq. (I.52)
e . Eq. (11.95)
; ...................... .
FD . 1- |3 %D 00 g 1500 /
E:L A=10 nm
E, —= 1000 :
VGS = VT=O'5 V
500 W=1pm
t,=1.2 nm
. > L.=100 nm
1 v 0 | | | |
0 Lc
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Tension drain source V oS V)

Figure I1.7. Test de validité de 'hypothése I's=r p=R : comparaison entre 'équation (IL.52) et (IL.95).

11.3.3.2) Couplage électrostatique/transport électronique : approches « loi de

puissance » pour la lonqueur de la « kT-layer »

La grande majorité des modeles actuels [Chen] [Ferrier] [Fuchs] [Lundstrom] essaie de
mettre en place une modélisation plus poussée de la « kT-Layer ». Comme nous I'avons décrit
dans le paragraphe I1.3.1.2, Rahman ¢ o/ [Rahman] ont proposé de relier la « kT-Layer» a la
forme du potentiel. Or, leur solution analytique n’est exacte que pour un profil de potentiel
linaire (champ électrique constant) ou parabolique (champ électrique linaire) [Clerc]. Mais, nous

pouvons obtenir des solutions semi-analytiques a partir des équations (IL.75.a) et (I1.75.b), en

considérant :
V(X) —VDs-(r] (11.96.a)
gV (x)
kg TL
R(x) =1- ©
: . AV ) et ) e (I1.96.b)
1+ J. /1‘1+kq_|_. d e ol dxlefe™ o
0 B-IL X

66



Chapitre II : Modélisation semi-classique du transport dans le transistor MOSFET.

La figure I1.8.a et I1.8.b représentent le coefficient de réflexion calculé avec 'approche de
McKelvey (équation (I1.96.b)) en fonction de la longueur de canal et en fonction de x pour
L.=100 nm. Nous avons choisi de représenter trois profils de potentiel : linaire (a=1), diffusif
[Lundstrom] (@a=1.5) et parabolique (¢=2). On remarque une augmentation de la rétrodiffusion
lorsque le parameétre a augmente et cela pour une méme valeur de libre parcours moyen. Or,
nous savons que la forme du profil de potentiel est le résultat des influences conjointes de
Iélectrostatique et du transport électronique. Malheureusement, ces résultats ne nous donnent
aucune indication sur ce point et la variation de la forme du profil de potentiel en fonction de la
longueur du canal et/ou de la valeur du libre parcours moyen nous est inconnue. Méme si
Rahman ¢z a/ [Rahman] ont prouvé qu’il y avait une augmentation de la puissance a lorsque la
longueur de canal diminue (pour un méme libre parcours moyen), ils n’ont en aucun cas proposé

un modele généralisé’ pour a.

1 1
b
w=1 (b)
a=15 ~ Vps=1V
08 - 0=2 08 & L=100 nm
—c— a=2 Eq. 11.59 =10 nm
[ a4 -
c c
K] o =
£ 06 £ a=2 |
% o
g 2 a=1.5
E 0.4 |5 .
8 S
2 S
g 3
0.2 ©
0 . 0 | | | |
10° 107 10° 0 210%  410® 610° 810° 1107
Logueur de canal L . (m) Position x (m)

Figure I1.8. Coefficient de réflexion en fonction de la longueur de canal (a) et de la position (b) pour différent

type de potentiel.

Nous illustrerons cette remarque dans le chapitre III.
T Nous proposerons dans le chapitre IV une solution pour le coefficient a.
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11.3.3.3) Les limites du « scaling » vues par la méthode des flux

Les performances des transistors sont souvent analysées a partit de parametres
caractéristiques tels que le courant en régime linaire/saturation, la tension de seuil, la mobilité ...
La méthode des flux en introduit un nouveau paramectre représentatif qui est «taux de

balisticité » (« Ballistic Rate ») :

I psat = Qinv-BRVy, (11.97.a)
lon e _1-R
BR == 11.97.b
l on_ballistic 1+ R ( )

Ce parametre nous permet de donner une définition « relative » [Ferrier] du transport
diffusif, quasi-balistique et balistique. La figure 11.9.a représente la variation du taux de balisticité
en fonction de la longueur de canal ; nous définissons donc :

- le transport diffusif lorsque BR est proportionnel a 1/L¢ (comme le modéle en courant

présenté dans le chapitre I figure 1.6).

- le transport balistique lorsque le BR est égal a 1.
- Le transport quasi-balistique comme étant la zone intermédiaire.

Toutefois, certaines études récentes [Barral] [R.Wang] font état d’une saturation du taux
de balisticité aux alentours de 50 % pour des longueurs de canal inférieures a 100 nm. Cette
limitation peut s’expliquer par plusieurs facteurs comme par exemple les défauts neutres qui
réduisent la valeur du libre parcours moyen (et font donc saturer BR) ou encore les résistances
d’acces qui viennent « parasiter » 'extraction des parametres de transport. Nous pourtrions aussi
relier ceci aux phénomenes de réflexion quantique [Munteanu2| qui limitent la transmission des
porteurs pour de tres faibles longueurs de canal. L.a modélisation de la transmission pour une

barriere Heaviside est [Cohen-Tannoudji] :

4.[e/(e+qV,
Toe>0= ( /(€ + QVos) (I1.98)

L+ e/(e+ QVss) |
Si nous concaténons léquation (I1.93) et Iéquation (I1.98) avec la formule suivante”

[Datta] [Pulver] nous pouvons « trés grossicrement » évaluer 'influence de la réflexion quantique

sur le taux de balisticité :

Tq-L-R)

Pulver et a/ [Pulver| avait déja construit une technique itérative pour le calcul du R.
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Il est important de noter que ce modele n’est pas assez précis, puisque approximer la
barriere de potentiel avec une simple « marche » n’est pas exact surtout pour des longueurs de
canal supérieures a 10 nm. De ce fait, la figure IL.9.b illustre seulement qualitativement 'effet des
phénomenes de réflexion quantique sur la saturation du taux de balisticité pour des petites

longueurs de canal.

1 —— 1 T
b
@ VARV
£=(3/2).(kg. T /0)
- =04
BR:1'+';
@ o
e Q
0 o et
o o
% 01 18 o1 os .
T = z
o S k]
3 A [1(qV, 1 qV, 3 £ 06
= — | 2Tos =~ 4'ps 7}
% BRLc,pem—zch. 2.[ T j.[1+coth(2. T j) % E s |
& £ g g Lo AT AV
§ oz (1+\/€/(€+€1-VD5))2— -
. £ BR=
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Figure I1.9. Coefficient de réflexion en fonction de la longueur de canal ; (a) définition du transport quasi-

balistique et (b) influence des phénomenes de réflexion quantique.

Pour revenir sur les considérations présentées dans le chapitre I et sur les regles de
« scaling », le facteur unique K de [Baccarani2] s’explique aisément avec 'asymptote de BR (figure
I1.9.a). Par exemple si nous passons d’une longueur de canal de 10 pm a une longueur de 1 pm le
BR varie de ~0.02 a2 ~0.2, ce qui correspond a un facteur K=10pm/1um=10 (BR,,,, est bien égal
a 10*BR,;,,,). Malheureusement, ce genre d’approche n’est plus valable pour Lc<100 nm puisque
L¢ est de P'ordre du libre parcours moyen et, par conséquent, effet du champ électrique n’est
plus prédominant par rapport a Iinfluence du type de transport électronique dans le canal. De
plus, Papparition de nouveaux phénomeénes physiques comme la réflexion quantique ou le
courant tunnel source drain’, nous laisse penser quil faudra inclure ces nouveaux phénoménes
dans de futures modélisations afin de prévoir les performances des transistors nanométriques.
Effectivement, avec la réduction des dimensions dans le domaine sub déca nanométrique nous
glissons peu a peu des phénomenes de transport classique/semi-classique vers des phénomenes

de transport quantique.

* . . . .
Nous détaillerons ce point dans le chapitre suivant.
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[1.4) Conclusion du chapitre

Ce chapitre a synthétisé un grand nombre de résultats fondamentaux sur la modélisation
semi-classique du transport électronique dans les architectures MOSFET. Nous avons tout
d’abord redémontré la hiérarchie complete des modeles de type Dérive Diffusion et
HydroDynamique ce qui nous a permis de discuter de la signification physique des temps de
relaxation en moment et en énergie. Cependant, nous n’avons pas présenté les nombreuses
modélisations relatives a la mobilité basée sur les travaux de Lombardi ¢z @/ [Lombardi] et Canali
et al [Canali]. Cet aspect sera abordé dans les chapitres suivants puisque nous serons amenés a
construire une modélisation précise des interactions dans le canal du transistor. Cette
présentation détaillée nous a aussi permis de comprendre les limitations des approches de type
Dérive Diffusion pour les transistors nanométriques, puisque, comme nous I'avons déja dit, les
notions de transport quantique ne peuvent étre prisent en compte uniquement en terme correctif
(modele Density Gradient, ...). II en est de méme dun point de vue modélisation compacte
puisque de nombreux travaux [Baccarani| [Reyboz| [Diagne| utilisent les approches Dérive
Diffusion pout construite des modéles analytiques/compactes.

La redécouverte de la méthode de McKelvey appliquée au transistor MOSFET a permis
d’expliquer, de clarifier et de synthétiser 'ensemble des travaux concernant la modélisation
analytique du transport balistique/quasi-balistique. Nous avons donc :

- présenté les hypothéses de la méthode des flux.
- explicité ses liens avec la méthode des moments.
- recalculé la solution explicite/analytique pour un champ constant.

Ce travail bibliographique précis a démontré la capacité de la méthode des flux a
modéliser le transport dans les transistors de taille nanométrique [McKelvey] [Vaidyanathan]
[Lundstrom]. Toutefois, les phénomenes qui constituent des limitations des modeles analytiques
(confinement quantique, effets de canal court ...) seront toujours difficiles a prendre en compte,
méme avec la méthode des flux. Cependant, la modélisation de la « kT-layer » par I'intermédiaire
d’une loi en puissance semble étre une piste pertinente pour résoudre la problématique du
couplage entre électrostatique et transport électronique. Pour finir, 'un des avantages majeurs de
la méthode des flux réside dans sa capacité a intégrer n’importe quel mécanisme physique pourvu
que celui-ci soit exprimé sous forme d’une transmission/réflexion (ce qui est le cas pour
beaucoup d’approches de la littérature concernant, par exemple, les phénomenes de réflexion

quantique sur la barriére source-drain [Munteanu?2]).
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Chapitre III :

Modélisation du transport (quasi-)balistique
pour la simulation numeérique
d’éléments de circuit.

Nous expliquerons dans ce troisieme chapitre les différentes options pour modéliser
numériquement le transport (quasi-)balistique. Ainsi, nous présenterons les différentes approches
qui permettent de considérer un canal sans interactions (formalisme des fonctions de Green, ...)
ou un canal avec des interactions (approche Monte-Carlo, méthode de Iéquation de Wigner, ..).
Nous présenterons également des approches permettant d’intégrer dans un méme formalisme la
notion de transport quantique considérant par exemple les effets tunnel (principalement courant
tunnel entre la source et le drain) et le confinement quantique. Aprés cette présentation
synthétique de Pétat de I'art, nous aborderons la problématique du rapprochement entre la
méthode des flux et la méthode des moments, ce qui nous permettra d’apporter une solution a la
simulation du transport balistique/quasi-balistique dans un environnement de type TCAD'
(Technology Computer Aided Design). Nous proposerons donc une nouvelle approche qui
permettra de simuler le transport (quasi-)balistique dans un environnement TCAD, dans le but
d’aller jusqua la simulation au niveau circuit. Nous validerons notre approche et nous
llustrerons l'intérét de cette dernicre par la simulation numérique de différents éléments de
circuit : inverseur, oscillateur en anneau et cellule SRAM. Ceci nous permettra d’identifier
clairement linfluence du transport balistique ou quasi-balistique sur le fonctionnement
d’éléments de circuits, ainsi que I'impact des éléments parasites, tels que les résistances d’acces ou
les capacités parasites. Enfin, 'approche proposée sera également utilisée dans le chapitre IV
pour la validation de la modélisation analytique du courant quasi-balistique, validation qui sera

réalisée sur des résultats de simulation obtenus a la fois au niveau dispositifs et au niveau circuit.

*

Nous rappelons que la dénomination «environnement TCAD» désigne les outils commerciaux :
SILVACO/ATLAS (utilisé dans cette thése) ou SYNOPSIS/Sentaurus Devices.
T Objectif qui ne peut pas étre atteint actuellement avec les approches usuelles de simulation du transport (quasi-
)balistique ou quantique (approches Monte-Carlo, équation de Wigner, formalisme des fonctions de Green, ...).
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[11.1) Modélisation numériqgue du transport électron igue : état de I'art

Iétude des transistors nanométriques (de longueur de canal inférieure a quelques dizaines
de nanometres) a démontré les limites des formalismes semi-classiques fondés sur la méthode des
moments de I’équation de transport de Boltzmann (présentés au chapitre II) qui suppose un
transport ou les interactions sont dominantes. Cependant, dans un transistor de longueur de canal
de quelques nanometres le nombre d’interactions diminue fortement. Quel formalisme faut-il
alors choisir pour décrire le transport lorsque les porteurs ne subissent que « quelques
interactions » ?

Dans le chapitre II nous avons présenté en détail les modeles basés sur la méthode des
moments de 'Equation de Transport de Boltzmann. Ces approches ne prennent pas en compte
le caractére ondulatoire des électrons (transport quantique), la dégénérescence des porteurs (la
fonction de distribution étant une Maxwellienne déplacée) ou la description précise du terme
d’interaction. Ces problémes sont en partie résolus en utilisant des approches plus physiques
comme le formalisme des fonctions de Green ou encore les approches particulaire (type Monte
Carlo). Malheureusement, il est techniquement tres difficile d’utiliser ces formalismes pour
simuler de petits éléments de circuits, a cause notamment du temps de calcul trés important.
Ainsi, nous proposerons dans le paragraphe suivant une solution plus abordable en termes de

temps de calcul qui sera utilisable pour la simulation d’éléments de circuit.

111.1.1) Approche transport guantique

Parmi les approches quantiques utilisées pour simuler des dispositifs de taille
nanométrique, nous citerons le formalisme des fonctions de Green hors équilibre et ’équation de
transport de Wigner. Le formalisme des fonctions de Green hors équilibre [Delerue] [Datta]
[Munteanu2] [Bescond] (NEGF= « Non-Equilibrium Geen’s Function ») est Poutil le plus utilisé
pour adresser la problématique de la simulation du transport quantique. Cette approche
considérant ’électron comme une onde, il est possible « d’adresser » des problématiques tels que
le transport tunnel a travers la barriere source drain ou les réflexions quantiques, que les modeles
classiques sont incapables de traiter. Nous ne détaillerons pas les équations et les hypotheses,
mais nous allons présenter quelques résultats [Autran4| [Munteanu?2] qui illustrent les possibilités
de cette approche. Les résultats présentés ici sont des simulations issues d’un code de transport
quantique développé a 'IM2NP-CNRS [Autran4] [Munteanu2]. Dans ces simulations aucune
interaction n’est prise en compte. Néanmoins, le formalisme des fonctions de Green permet de

prendre en compte des interactions comme les impuretés [Martinez] ou la rugosité de surface
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[Poli]. Malheureusement, la description précise des phénomenes physiques considérés se fait au
détriment du temps de simulations qui devient considérable’.

Les résultats de la figure I1.1 illustrent 'impact du transport quantique sur des dispositifs
Double-Grilles a grilles indépendantes pour une longueur de grille de 10 nm et en considérant un
régime purement balistique. Le traitement 2-D du transport quantique dans de tels dispositifs a
permis de mettre en évidence les différences entre les régimes de fonctionnement en termes de
distribution de charge, de transparence de la barriére et de courant. Dans ce travail [Autran4]
[Munteanu2] deux approches distinctes sont considérées : transport quantique 1-D décrit par le
formalisme des fonctions de Green 1-D (approche « Mode Space ») et transport quantique 2-D
décrit par le formalisme des fonctions de Green 2-D (approche « Real Space »). Ainsi Autran ez a/
[Autran4] [Munteranu2] démontre que pour des dispositifs ultra-minces (1.5 nm), le traitement «
Mode Space » conduit a des résultats sensiblement identiques a ceux obtenus par 'approche «

Real Space ».
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Cependant, la véritable difficulté n’est pas de prendre en compte I'impact du confinement
sur la répartition des électrons (qui peut également étre inclut par une résolution
Poisson/Schrodinger bidimensionnelle) mais de pouvoir évaluer avec précision la valeur du
courant en fonction de la nature et du nombre de collisions (qui sont quantifiées a partir
d’approches de type Monte Carlo). Or, comme nous I'avons expliqué précédemment, dans le
présent exemple le transport est totalement balistique, le courant a I’état passant (I.,) est donc une
limite supérieure du courant que I'on pourra obtenir dans les architectures simulées. Néanmoins,
la rigueur de 'approche nous donne des informations essentielles sur le transport quantique que
seul ce type de modélisation permet de réaliser [Bescond] [Munteanu2]. La pente sous le seuil, le
niveau de courant sous le seuil (a I’état bloqué I ;) ou encore la transmission en fonction de
I’énergie sont typiquement des parameétres de transport fidelement reproduits avec ce formalisme.
A ce titre, les courbes en courant de la figure II.1.c pourraient étre considérées comme référence
pour la validation d’autres approches telles que les modéles compacts ou les approches TCAD.

Une autre approche qui permet de modéliser le transport quantique est la résolution de
I’équation de transport de Wigner [Wigner| [Querlioz]. En mécanique quantique, c’est la matrice
densité qui joue le role de la fonction de distribution [Cohen-Tannoudji]. La fonction de Wigner
est alors définie comme la transformée de Fourier de la matrice densité [Jaud]; on obtient

I’équation de transport de Wigner :

o, (k1) | -
. (I1L.1)

Vg (k1) +QF, ((r k,1)) {w}

ou le 3™ terme de la partie gauche décrit évolution de la fonction de Wigner en fonction du

potentiel, qui est donnée par :
1
f,(r,K,t)=—1V,(r k) f, @ k+k,t)dk 11.2
Qf, (r k) = [V, (k) £, ( ) (I11.2)

avec le potentiel de Wigner Vi défini comme la transformée de Fourier de la différence du
potentiel du dispositif autour du point central I' et fw est la fonction de distribution de Wignet.
L’équation de transport de Wigner présente des similitudes avec I’Equation de Transport de
Boltzmann (expliquée dans le chapitre II). D’ailleurs, on peut résoudre I’équation de Wigner de
maniére déterministe ou par une approche Monte Carlo (approche couramment utilisée pour la
résolution de I’équation de transport de Boltzmann). D’ailleurs, pour les structures MOS, il
semblerait qu’il soit plus « facile » d’intégrer les interactions avec I'approche de I’équation de

transport de Wigner que par des approches de type Green [Quetlioz].

75



Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

111.1.2) Approche particulaire

L’approche particulaire dite « de Monte Carlo » est une méthode qui permet de résoudre
exactement ’équation de transport de Boltzmann'. C’est une méthode statistique qui consiste a
déterminer le mouvement de chaque particule dans les I’espace des phases et 'espace réel. Cette
simulation appliquée a un grand nombre de particules permet d’obtenir un mouvement
d’ensemble des particules, de reconstruire facilement la fonction de distribution et d’en extraire
les caractéristiques macroscopiques telles que la vitesse et la densité. Elle permet par exemple
d’étudier des phénomenes fortement non-stationnaires comme le transport balistique.

De fagon pratique, le mouvement de chaque porteur (¢lectron ou trou) est décrit comme
une succession de vols libres entrecoupés d’interactions qui sont considérées comme
instantanées. Le temps de vol libre, I'interaction subie et ’état de la particule apres interaction
sont déterminés par des « tirages au sort » [Saint-Martin] [Dollfus] [Barraud]. Cette modélisation
prend en compte les interactions avec les phonons, les impuretés ionisées ou encore la rugosité
de surface [Saint-Martin] [Dollfus] par des approches perturbatrices limitées au premier ordre. Le

champ électrostatique est réactualisé a chaque pas de temps par la résolution de I’équation de

Poisson.
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Figure III.2. Influence du transport balistique ou diffusif sur un dispositif Double-Grille : (a) Courant a I’état
passant (Ion) en fonction de la longueur de canal dans le cas balistique/diffusif et (b) évolution du coefficient de
réflexion le long de 'axe source drain dans un Double-Grille intrinséque (canal non dopé) pour un t;=10 nm et

tox=1.2 nm (d’apres [Saint-Martinl).

La méthode des moments présentée dans le chapitre II est une résolution approchée a cause des hypotheses
considérées sur la forme de la fonction de distribution et sur la description particuliere du terme de collision
(approximation RTA).
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L’approche Monte-Carlo [Saint-Martin| [Huet] sert de référence notamment pour calibrer
les modé¢les de mobilité des approches macroscopiques des simulateurs électriques de type
TCAD (Atlas [ATLAS]). Néanmoins, le nombre limité de porteurs qui interviennent sous le seuil
peut conduire a des résultats bruités. Cela limite l'utilisation de cette I'approche pour la
détermination du courant sous le seuil (pente sous le seuil, courant I g, ...) [Saint-Martin]. La
figure III.2.a présente les résultats de simulation d’une structure Double-Grille dans le cas
balistique et diffusif en utilisant le simulateur Monte Carlo du laboratoire IEF-CNRS'. Nous
insisterons particuliecrement sur la figure IIL.2.b qui montre Iévolution du coefficient de

rétrodiffusion en fonction de la position dans le canal ; ce résultat est essentiel pour analyser les

propriétés de transport’ d’un transistor (balistique, quasi-balistique ou diffusif).
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Figure IIL.3. Influence du confinement quantique sur un dispositif Double-Grille : (a) Principe de la

méthode de prise en compte du confinement quantique par correction du potentiel électrostatique et (b)

validation du modele au niveau du courant des électrons [Jaud] (les simulations multi sous bande sont reprises de

[Saint-Martin3]) (d’apres [Jaud]).

*MONACO est un code universitaire développé et régulierement mis a jour au sein du laboratoire IEF-CNRS.

T Nous avons démontré dans le paragraphe I1.3 que le coefficient de réflexion détermine a lui seul la qualité du

transport dans une architecture donnée.
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11 est possible d’inclure le confinement quantique dans cette approche semi-classique soit
en résolvant I’équation de Schrédinger par tranche le long du canal [Saint-Martin| (approche
multi sous bande), soit par une correction du potentiel électrostatique [Jaud] (PEP=Potentiel
Effectif de type Pearson). La figure III.3.a explique simplement le principe de cette
implémentation’. La figure I11.3.b montre un exemple de comparaison entre les caractéristiques

en courant pour le cas classique, le cas multi sous bande et le cas de la correction quantique.

111.1.3) Approche de Natori pour la simulation du t ransport guantique

Dans le cas du transport classique, les porteurs passant de la source au drain subissent de
nombreuses collisions. Le transport dans le canal est considéré comme purement balistique
lorsque les porteurs ne subissent aucune interaction. Ceci devient possible lorsque la longueur de
canal d’un dispositif est typiquement du méme ordre de grandeur ou inférieure au libre parcours
moyen des porteurs [Lundstrom] (10 nm pour le silicium a 300 K). Si un tel transport est
prédominant, le fonctionnement du dispositif est alors exclusivement contrélé par la transmission
des porteurs a travers la barriere de potentiel entre la source et le drain. Ainsi, les porteurs ayant
une énergie supérieure au maximum de la barricre (la figure II1.4.a représente la bande de
conduction dans le canal) sont transmis de la source au drain par émission thermoionique, tandis
que les porteurs d’énergie inférieure peuvent traverser le canal uniquement par effet tunnel a
travers la barriere source-canal-drain. Ce dernier phénomene [Munteanu| a un impact significatif
pour des longueurs de canal de 'ordre de 10 nm puisque la largeur de la barriere de potentiel
dans le canal diminue fortement.

Aussl, toujours dans lobjectif de simuler le transport balistique, Munteanu ef a/
[Munteanu] présente un code de simulation (BALMOS), basé sur 'approche de Natori [Natori],
permettant de simuler I'impact du confinement, du transport balistique et des effets tunnel
source-drain sur le fonctionnement des transistors Double-Grille. Pour cela, le code BALMOS
résout de facon auto-cohérente (schéma de la figure I111.4.b) les équations de Poisson 2-D et de
Schrédinger 1-DP. Ces derniéres sont couplées avec I’équation du courant en considérant le
coefficient de transmission de la barriecre de potentiel source-drain donnée par (dans

I'approximation WKB) :

* Cette approche est trés similaire a [Ancona] qui est aussi une correction du potentiel pour prendre en compte le
confinement des porteurs aux interfaces.

T La pénétration des fonctions d’onde dans I'oxyde de grille est prise en compte puisque le domaine de simulation
comprend le canal, les régions de source et de drain, les couches d'oxyde de gtille et les électrodes
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Te) =€xQg - ZXIZ\/Z-m[ (E, - E,)/n* dE, (I11.3)

ou x, et x, correspondent aux abscisses «d’entrée» et de «sortie» de la barricre (points
tournants). Ainsi deux cas peuvent étre considérés pour le calcul du courant :

- Emission thermoionique pour E. > E_ et TEn=0 pour E, < E__ (E,.. représentant le

max max

maximum de la bande de conduction), cas qui néglige le courant tunnel.
- Emission thermoionique pour E. > E_ et effet tunnel quantique avec T(gx) donnée par

I'approximation WKB pour E. < E_ .
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Figure III.4. Influence du courant tunnel sur les performances des dispositifs Double-Grille fonctionnant en
régime balistique : (a) variation de I’énergie potentielle dans le canal lorsque la longueur de canal diminue (Vgs=0 V,
Vps=0.6 V), (b) algorithme du code BALMOS développé pout le calcul des caractéristiques balistiques du courant de
drain incluant a la fois ’émission thermoionique et I’effet tunnel, (c) courant de drain en fonction de la tension de

grille et (d) pente sous le seuil en fonction de la longueur de canal. D’aprés [Munteanu?2].
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Les caractéristiques électriques de la figure I11.4.c démontrent I'impact significatif de
Ieffet tunnel lorsque la longueur de canal diminue. Dans le régime sous le seuil, la partie
thermoionique du courant est faible puisque la hauteur de la barri¢re source drain est importante.
De ce fait, I'effet tunnel prédomine et augmente beaucoup le niveau de courant sous le seuil (I ).
Les résultats de la figure 111.4.d illustrent trés bien I'impact « néfaste » du courant tunnel sur la

pente sous le seuil pour des longueurs de canal inférieures a 10 nm.

I11.2) Approche macroscopique du transport balistiq ue”

Comme nous venons de Pexpliquer, la modélisation du transport balistique peut se voir
sous différents angles suivant le domaine de simulation que 'on souhaite « adresser » et surtout la
précision physique qui sera mise en jeu. Les approches les plus physiques sont réalisées avec le
formalisme des fonctions de Green hors équilibre ou I’équation de transport de Wigner. Ces
approches sont complémentaires pour I’étude du point de vue du transport électronique et
pourraient ¢étre utilisées pour valider ou calibrer les approches moins physiques comme les
modélisations compactes (utilisées par les concepteurs) ou les approches TCAD. Néanmoins, ces
simulations sont trés gourmandes en temps de calcul et ne peuvent pas étre utilisées pour
adresser la simulation de petits éléments de circuit qui est I'un de nos objectifs dans ce travail.
Nous chercherons donc une solution physiquement « moins précise » (plus applicative), mais qui
couvtira les problématiques de la simulation du transport balistique/quasi-balistique a la fois au
niveau du dispositif et au niveau du circuit.

Nous avons choisi une solution consistant a intégrer le transport (quasi-)balistique dans
un environnement TCAD'. La majeure partie des phénoménes physiques sont représentés via la
mobilité et le temps de relaxation en moment ou en énergie’. I’avantage de ’environnement
TCAD est qu’il permet de facilement modifier les équations régissant la mobilité, en utilisant des
fonctions prédéfinies dans la librairie du code. Nous avons démontré précédemment (chapitre II)
qu’il était possible de faire le paralléle entre méthode des flux et méthode des moments puisque

ces méthodes sont toutes deux issues de PETB. Nous calculerons donc une mobilité qui nous

" Pour toutes les courbes représentées dans ce chapitre, lorsque nous parlerons de transport balistique ou quasi-
balistique cela correspondra a des modélisations réalisées pendant cette thése. En contre partie, lorsque nous
partlerons de transport diffusif cela correspondra a lutilisation de modélisations préexistantes dans les logiciels
TCAD.

"Le simulateur TCAD résout de facon auto cohérente I’équation de Poisson couplée avec les moments de 'Equation
de Transport de Boltzmann (cf chapitre II).

*On notera que les modeles de mobilité qui sont a notre disposition dans les logiciels commerciaux sont tous calibrés
sur des mesures électriques ou sur des approches plus physiques telles que les simulations Monte Catlo.
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permettra de décrire de fagcon macroscopique le courant en régime balistique ou quasi-balistique,

mobilité qui sera implémentée par la suite dans la librairie du simulateur TCAD.

111.2.1) La mobilité quasi-balistigue

[11.2.1.1) Description de I'approche

Cette approche, que nous appelerons « mobilité quasi-balistique », a déja été abordée par
I'équipe de I'Université de Purdue [Rhew| qui s’est basé sur le travail de McKelvey ez a/
[McKelvey] (présenté dans le chapitre II). Soit deux flux incidents Fs et Fp définis positivement
qui traversent une région de largeur dX 2 laquelle on associe les probabilités de collision ' (comme

illustré sur la figure II1.5).

FS ()() : ....‘T‘) # FS (X + dX)
rdx @ { r.dx
- ( -, -
FD (x) &= < é FD (x + dx)
: : >
iX X+ dx i

Figure III.5 Méthode de Mckelvey 2 un flux [Rhew] sur une tranche de silicium de largeur dx Fget Fp sont

les flux provenant de la source et du drain et I est la probabilité de collision.

La mise en équation du systeme représenté sur la figure II1.4, dans le cadre des

hypotheses du paragraphe 11.1, donne :

dF (x)
d—E; = E .FD () — [ .Fs(x) (I1L.4)
dF (x) _

d‘; = E .FD(x) - [ .Fs(x) (IIL.5)

En additionnant et en soustrayant les équations précédentes avec F=Fp-Fs et
N=(Fpo+Fg)/Vin (Vin étant la vitesse thermique) nous obtenons :

dR — d(FD — Fs)

=0 11.6

dx dx (L6)
r=r v, dn

F=|—|v,.n+—0 — 1.7

Clrar M e+ Tdx (L.7)
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Par analogie avec Papproche Dérive-Diffusion :

V,
D = th
" rer (I11.8)
r=r
U, .E= ;+; Vi (111.9)

Nous pouvons aussi considérer la relation d’Einstein :
D, _ kT - E _ K. T,
H, q r=r q

(I11.10)

Il est alors possible de déduire I'expression mathématique des probabilités de collision

[Rhew] et [Pulver] ; nous obtenons donc dans le cas des électrons :

r=A%r =t- qE
- - k,.T,

(IIL.11)

Les équations (I11.6) et (II1.7) sont fortement similaires au modéle Dérive-Diffusion, mais
avec une nouvelle définition de la mobilité [Rhew] que nous appellerons mobilité quasi-
balistique [Martinie] :

Vth

e TR
A

+|E(X)| (111.12)
Cette mobilité quasi-balistique est certes « simpliste » par rapport aux approches de
simulation que nous avons présentées dans les paragraphes I11.1.1, II1.1.2 et I11.1.3. Mais elle est
un trés bon compromis entre physique, temps de calcul et portabilité’. D’ailleurs nous insisterons
sur ce dernier point puisque c’est la raison majeure de lutilisation de ce modele pour la
simulation de petits éléments de circuit. Pour cela nous utiliserons 'outil Mixed Mode [Mixed
Mode] T qui est un simulateur de circuit dans lequel le fonctionnement de chaque transistor est
obtenu numériquement avec le simulateur Atlas [ATLAS]. Ceci nous permet d’évaluer sans
difficulté, avec un temps de calcul raisonnable et une description de la physique acceptable’ (pour

nos futurs besoins en simulation compacte) lIimpact du transport balistique sur le

* L’environnement TCAD est 'outil le plus utilisé en microélectronique que ce soit pour la recherche universitaire ou
industrielle.

" Mixed Mode est un simulateur de circuits (SPICE) dédié a la simulation numérique de quelques transistors (nombre
inférieur a 10). Cette approche est relativement gourmande en temps de calculs mais permet de simuler avec
précision 'impact de I’électrostatique sur le fonctionnement du circuit. Elle est d’ailleurs de plus en plus utilisée pour
valider rapidement les solutions innovantes des concepteurs qui n’ont pas a développer leurs propres modeéles
analytiques [Thomas3|.

11 est vrai que si nous pouvions simuler des circuits avec une approche de type Wigner, notre développement de
I’approche macroscopique serait inutile. Mais actuellement ceci semble tres difficile, voire impossible, due aux temps
de simulation considérable.
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fonctionnement de petits circuits de moins de dix transistors (limite variant en fonction du
nombre de maille).

Puisqu’il est possible de rapprocher la méthode des moments et la méthode des flux, nous
pouvons aussi faire le parallele entre la mobilité quasi-balistique et le coefficient de réflexion.
Comme expliqué dans le chapitre II, le coefficient de réflexion analytique est relié au champ
¢lectrique (considéré comme constant) par I'intermédiaire de la longueur de la « kT-Layer ». Dans

le cas présent, pour introduire le concept de coefficient de réflexion, il suffit d’introduire une

« kT-Layer dynamique » (L‘kT), qui dépend du champ électrique local :

o
=B Lo 11.13.
kT q‘E(X)‘ (I a)
Ll
=L (I1L.13.b)
L'r +4
Vv 1-R

- (I1L.13.¢)

Hap = [Ex 1+R
L'équation précédente explique la dépendance entre le coefficient de rétrodiffusion, tel

que défini dans [Lundstrom], et la mobilité quasi-balistique calculée a l'aide du champ électrique
local [Lundstrom]|. Cette formulation met également en évidence l'importance de décrire les
propriétés de transport incluses dans la mobilité quasi-balistique par I'intermédiaire du coefficient

de réflexion.

[11.2.1.2) Détails de I'implémentation

Le modéle de mobilité quasi-balistique a été implémenté dans un simulateur TCAD
(Atlas [ATLAS]). Le schéma présenté dans la figure IIL.6 résume notre approche. Le principal
intérét de cette approche réside dans le fait que le modele a été implémenté a Iaide d'une
fonction « C-interpreter » décrivant la relation entre la mobilité et le champ électrique parallele
(équation 1II.12). Toutes les autres quantités (comme le potentiel électrostatique, le champ
¢lectrique, la concentration de porteurs, les densités de courant) sont calculées par le simulateur
Atlas [ATLAS], en résolvant I’équation de Poisson couplée a I’équation de transport de Dérive-
Diffusion. D’autres raffinements, telles que les dépendances de la mobilité avec le niveau de
dopage ou avec le champ électrique transversal (impact de la rugosité de surface ou phénomenes

d’interaction comme les interactions coulombienne distantes), peuvent étre pris en compte'.

A notre connaissance, ce travail est la premiére implémentation/utilisation de la mobilité quasi-balistique dans un
environnement de simulation allant du dispositif au circuit.
T Ces points seront abordés dans le paragraphe I11.4.
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D’un point de vue technique, 'implémentation dans un environnement TCAD via des
descriptions en « C- interpreter » offrent de nombreux avantages notamment sur le fait que cette
plateforme est couramment utilisée dans I’étude du fonctionnement des dispositifs ultimes. Par
exemple Kampen ¢f a/ [Kampen] ont eu recours a une méthodologie similaire pour prendre en
compte la problématique des survitesses. En termes de temps de calcul, au niveau dispositif et
circuit, cette simulation est identique a une simulation classique puisque nous résolvons toujours
le méme nombre d’équations (ici DD avec la mobilité quasi-balistique). Seule la simulation au
niveau circuit dans le cas du transport balistique est plus complexe. Comme nous le verrons plus
loin, les conditions particulieres de ce transport impliquent une convergence plus difficile qui

demande un temps de calcul” important.

Notre travail

Mobilité quasi-balistique:

_ Vin
Hoo =1 kT Modeéle mobilité
2. Ly |E(X)| conventionnel (dépendance
A q a la concentration,

| température,

rugosité de surface ...)

Implémentation de la mobilité
dans une librairie adapté
(fonction C-interpreter)

Simulations
GTLAS SOLVE@ électrique du

dispositif
 Z

(MIXED MODE) Simulations au
niveau du circuit

Figure IIIL.6. Algorithme d’implémentation du transport balistique/quasi-balistique dans un environnement de

type TCAD.

* . . PO
En moyenne un facteur 10 a 20 par rapport au cas classique quels que soient les moyens de calcul utilisés.
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111.2.2) Mise en évidence du transport balistique.

Dans la suite nous étudierons le transport balistique/quasi-balistique grace a des
simulations effectuées sous Atlas [ATLAS]. Les dispositifs étudiés dans cette partie sont des
transistors Double Grille (figure II1.7) dont le schéma ainsi que les dimensions géométriques sont
conforme aux spécifications” de 'TTRS 2007 [ITRS]. Les dispositifs ont une longueur de canal L¢
variable entre 20 a 200 nm, une épaisseur de film tsj de 5 nm ou 10 nm, des épaisseurs d’oxydes
de grille tox de 1.2 nm, un canal intrinseque et enfin des dopages dans les régions de source et de
drain de 510" atome/cm’ ou 10” atome/cm’ avec des longueurs d’accés de 30 nm. Les jonctions
sont supposées abruptes et la tension d’alimentation Vpp est fixée a 0.7 V. Lorsque nous
patlerons de transport diffusif, cela correspondra a I'utilisation du modele de Lombardi ez a/
[Lombardi] intégré dans Atlas [ATLAS] et qui prend en compte ensemble des interactions sur
les impuretés, les phonons et la rugosité de surface. Dans le cas quasi-balistique nous utiliserons
le mode¢le de mobilité quasi-balistique (équation I11.12). Dans ce cas on spécifiera a chaque fois la

valeur du libre parcours moyen utilisé dans le calcul de la mobilité quasi-balistique.

Grille
Gate
Si intrinseque
Si dopé Ves
Sio, T——1

Métal Source | Drain

VDS

Figure IIL.7. Illustration schématique du transistor Double-Grille simulé et définition des paramétres

géométriques et électriques.

Comme nous le verrons dans le chapitre IV, il est bien connu que le courant de drain
balistique est indépendant de la longueur de canal [Natori| [Lundstrom] sauf en présence des
effets de canal court qui modifient le partage de charge sous la grille entre les jonctions et le
canal. Pour bien comprendre ce phénomene nous avons tracé le profil de la bande de conduction
en fonction de la distance source drain pour deux types de transport, diffusif et balistique, avec
une polarisation source-drain faible (Vps=0.05 V). Comme on peut le constater sur la figure I11.8,
dans le cas diffusif le maximum de la bande de conduction évolue en fonction de la longueur de

canal. Par contre, pour le transport balistique, ce maximum est moins important et n’est modifié

’ Spécification en accord avec celle du projet ANR MODERN.
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

que pour des longueurs de canal inférieures a 20 nm, ce qui correspond a 'apparition des effets
de canal court. O, si le maximum de la bande de conduction reste constant, il en sera de méme

pour la charge et pour le courant.

0.12 p—— T T T 0.12 T T T T
L~=10,15,20,25,30,40 ,50 ,100 et 200 nm —

0.08 |- \ \ 1 008 ]
T s
c c
£ 0.04 1 4.8 0.04 i
o o
=} =}
T =]
c c
8 — Balistique 8
% 0 — Diffusif B % 0 B
(] (]
° o
3 S Vps=0.05V V0.7V
) o

-0.04 \ -4  -0.04 \ \ *

| \_ | | L 1 1 1 | | | |
0 50 100 150 200 250 20 30 40 50 60 70 80 90 100
x (nm) X (nm)

Figure III.8. Simulations d’un transistor Double-Grille non dopé pour un transport balistique et diffusif :

profil de la bande de conduction suivant I'axe soutce/drain au milieu du film d’un transistor Double-Gtille
fonctionnant en régime balistique et diffusif : Vps=0.05 V, ti=5 nm, tox=1.2 nm, L,.=30 nm et L..=10, 15, 20, 25, 30,
40, 100 et 200 nm pour un dopage des régions source/drain de 5.10' cm.

Les figures 111.9.a et I11.9.b représentent le courant de drain en fonction de la tension de
grille pour le transport diffusif et balistique pour des tensions de drain faible (0.05 V) et forte (0.7
V). Dans le cas balistique le courant en régime sous le seuil est identique pour Lc=50 nm et 100
nm, contrairement au cas diffusif. Pour expliquer ce comportement, nous constatons que, dans
Iapproximation du transport diffusif (modele Dérive-Diffusion conventionnel), la vitesse des
porteurs est presque constante et égale a la vitesse de saturation due aux forts champs électriques
(Esae>>10° V/m) tout le long du canal. En outre, pour le silicium a 300 K, cette vitesse de
saturation est presque équivalente a la vitesse thermique de notre mode¢le balistique (v~ v,, qui
est de lordre de 10° m.s"). Etant donné que les vitesses sont similaires, nous devons analyser le
profil de la concentration des porteurs. Nos résultats (encart de la figure 11.9.b) indiquent que la
concentration des porteurs pour un transport balistique est la méme pour Lc=100 nm et Lc=50

nm, contrairement au cas du transport diffusif. Ceci explique pourquoi le courant balistique dans

le régime sous le seuil est le méme pour Lc=100 nm et Le=50 nm (canaux longs). Pour L =25 nm
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et en-dessous, les effets de canal court (SCE'=Short Channel Effect et DIBL'=Drain Induced

Barrier Lowering) deviennent importants ce qui a pour effet d’augmenter le courant sous le seuil.

100 @ v,=005V

L=100, 50, 25 et 10 nm |

108 L ffr-..... » Courant balistique
L.=50 et 100 nm

Courant drain source ( HA/pm)

Electron concentration (cm "

Courant drain source ( pA/pm)

107 —— Balistique | |
=25 nm = = Diffusif 10 ‘
0 1 Zy(nm)S 5
10’3 | | | ! ! ! 10-3 | | | | | |
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0 0.1 0.2 0.3 04 05 0.6 0.7
Tension grille source V. g5 (V) Tension grille source V45 (V)
2800 © ‘Couran‘t balisti‘que J;iO nm ‘ Figure I1.9. Caractéristiques électriques d’un transistor
2400 + 71 Double-Grille pour un transport balistique et diffusif:
2000 | Courant balistique/ voe07v ] ts=5 nm, tox=1.2 nm, L,.=30 nm et Lc=10, 25, 50 et 100
L.=100, 50 et 25 nm Gs+ nm pour un dopage des régions de source et de drain de
1600 =
<. 510" c¢m3.

1200 7 (a) Courant de drain en fonction de Vgs pour un Vps=0.05

800 V. (b) Courant de drain en fonction de Vgs pour un

Vps=0.7 V; Iinsert de (b) représente la concentration des

Courant drain source ( HA/pm)

400 Courant diffusif

‘ ‘ LC=1q0, 50 e‘t 25 nm

1
0 01 02 03 04 05 06 O
Tension drain source V g (V)

électrons en fonction de y a la fin du canal. (c) Courant de

drain en fonction de Vps pour Vgs= 0.7 V.

Les résultats de la figure II1.9.c confirment nos remarques du début de ce chapitre : le
courant est indépendant de la longueur de canal dans le cas d’un transport balistique, excepté
pour de faibles longueurs de canal (10 nm) ou les effets de canal court sont prépondérants ce qui
a pour conséquence de réduire la tension de seuil. L.a comparaison avec le cas classique du
transport diffusif démontre que le transport balistique a deux avantages majeurs : un courant a
I’état passant tres élevé due a 'absence d’interactions dans le canal et une limite faible entre le
régime linéaire et le régime de saturation qui correspond a une tension de saturation de quelques

KeT /g Ce point est une caractéristique fondamentale du transport balistique et explique

" Le SCE traduit I'augmentation de la charge de déplétion controlée par les jonctions source-canal et canal-drain dans
la charge de déplétion totale (et la perte de contrdle de la grille sur la charge de déplétion dans le canal), pour une
polarisation Vps faible.

" Le DIBL traduit P’augmentation de la charge de déplétion contrélée par les jonctions source-canal et canal-drain
dans la charge de déplétion totale, pour une polarisation Vpg forte.
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pourquoi le courant balistique atteint plus rapidement sa valeur maximale que le courant diffusif.
Drailleurs lors de nos simulations de circuit (cf paragraphe 111.3) nous expliquerons 'impact d’une

telle saturation et les avantages que cela offre au niveau de la marge de bruit d’un inverseur.

111.2.3) Simulation du transport quasi-balistique

Comme nous I'avons expliqué dans le paragraphe II1.1.2, il est possible de modifier la
valeur du libre parcours moyen pour simuler le cas du transport quasi-balistique. En se basant sur
I'approche de [Fuchs|, nous avons calculé le libre parcours moyen dans le cas d’un canal
intrinseque en ne considérant pas les interactions relatives a la rugosité de surface; ceci
correspond a un libre parcours moyen de 27 nm [Martinie]. Ainsi, la figure I111.10 représente la
comparaison entre les courants de drain obtenus pour un transport balistique, diffusif et quasi-
balistique. Comme on pouvait s’y attendre, le transport quasi-balistique a un comportement
similaire au transport diffusif : plus le libre parcours moyen est petit plus le courant diminue et

plus la limite entre le régime linéaire et le régime de saturation augmente*.

2800 T
L=10 nm
. 2400 25,50 et 100 nm 1t
g =
= 10 nm <
< 2000 12
~ (0]
8 1600 250M. . mame %
3 LT 50 nm a
wn B ——-— c
1200 e e S
et 000 S
2 800 1B o — Balistique
g PR R — — Diffusif
————— &) b «-+=== Quasi balistique 7
8 400 - . Q q
0 I I I I 10-8 I I I I I I
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7
Tension drain source V. 5 (V) Tension grille source V. g5 (V)

Figure II1.10. Caractéristiques électriques d’un transistor Double-Grille pour un transport balistique, quasi-

balistique et diffusif : t4=5 nm, tox=1.2 nm, L,c=30 nm et L.=10, 25, 50 et 100 nm pour un dopage des régions de

source/drain de 5101 cm?3. Courant de drain en fonction de Vps (a) et Vs (b).

" Nous chiffrerons la différence entre le cas balistique et quasi-balistique en calculant la marge de bruit dans le
paragraphe I11.3.2.1.
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I11.2.4) Impact des résistances acces

Les résistances d'acces peuvent étre prises en compte dans notre modele si 'on décrit les
régions de source et de drain comme diffusives en termes de transport. Les résistances séries
dépendent du niveau de dopage et de la surface des régions de source et de drain. En méme
temps, nous conservons la possibilité de choisir le type de transport dans le canal : diffusif, quasi-
balistique ou balistique.

La figure III.11.a représente le courant pour les trois types de transport : balistique, quasi-
balistique et diffusif en considérant les résistances d’acces ; on constate la forte détérioration du
niveau de courant et 'augmentation du point de saturation” par rapport au cas ou les résistances
séries ne sont pas considérées. Cet impact peut simplement s’expliquer en représentant le profil
de potentiel le long de I'axe source drain: dans la figure III1.11.b on remarque aisément que la
chute de potentiel dans les zones d’acces est importante pour le cas ou les résistances d’acces sont
prises en compte, ce qui diminue le potentiel effectif aux bornes du canal. Enfin, il est important
de noter que le gain attendu en transport balistique par rapport au cas diffusif ou quasi-balistique
diminue fortement et devient négligeable, en particulier pout les canaux courts (Lc=10 nm)

puisque les résistances d’acces controlent totalement le courant.

2500 T T T T T 1.3 T T T T
(a) Courant balistique (=25nm) sans (b) N
résistance d'accés 1.2 + Vs =Vs=0.7V
~ 2000 - L~25et 100 nm - Balistique sans
g_ Ec—_lo_n_m ————— \\ 1.1 résistances d'acces
i g —TiTT - | Balistique avec
— 1500 - Impact des LR . 1 résistances d’accés
g résistancesyd’accés"_—"‘ - % 09 | == Diffusi i
3 Reo~ 200Qu ™" uzes o5 e 2
2 1000 - plor .- ====7"13 | Quasi-balistique avec
‘3 (AE0 E 0.8 - résistances d'acces 7
6 ":" ------- Lot ikl
g 2 --==""""L=100 nm, 7" 0.7 | 1
© 500 H :,' _______ o B Sans résistances
3 AL ®—> dacceés
O [P 0.6 b
0 - | | | | | 05 | | | | | | | |
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Tension drain source V g (V) X (nm)

Figure III.11. Caractéristiques électriques d’un transistor Double-Grille pour un transport balistique, quasi-
balistique et diffusif: t4=5 nm, tox=1.2 nm, L,=30 nm et L.=10, 25 et 100 nm pour un dopage des régions de
source/drain de 5¢19 cm?. (a) Courant de drain en fonction de Vps et (b) profil du potentiel au milieu du film le long

du canal.

* Comme nous 'avons déja expliqué avec modele simplifié du chapitre I.
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

111.2.5) Discussion et validation du modéle.

Apres avoir montré quil était possible de mettre en place une modélisation
macroscopique du transport balistique/quasi-balistique, nous confrontons dans la suite nos
résultats de simulation avec des simulations Monte Catlo [Saint-Martin] *. La figure 111.12.a
représente les comparaisons entre notre approche et les données Monte Carlo [Saint-Martin]
pour un transport balistique et diffusif. Dans le cas particulier du transport diffusif la mobilité a
champ faible a été préalablement calibrée de facon a avoir le méme courant que celui obtenu dans
les simulations Monte Carlo. A contrario, pour le cas balistique aucun paramétre de calibration
n’entre en jeu. La figure I11.12.a montre une bonne concordance entre nos résultats de simulation
et les données Monte-Carlo ; ceci confirme la pertinence de notre approche notamment pour le
cas balistique ou aucun parametre de calibration n’a été utilisé.

On notera qu’un travail plus amont portant sur ’analyse de la vitesse des électrons le long
du canal entre notre modéle et la simulation Monte Carlo pourrait étre abordé. Cette
problématique a déja été détaillée dans de nombreux travaux [Csontos] [Saint-Martin]| [Ferrier] en
analysant 'impact du transport balistique sur la vitesse des porteurs dans le canal. Mais ce genre
d’étude est difficilement réalisable a partir d’une approche simple basée sur un modele de type
Dérive-Diffusion intégré dans un environnement TCAD, puisque notre modélisation est une
approche macroscopique du transport balistique. En outre, il est important de noter ici que seule
la vitesse d'injection au début du canal controle le courant, ce qui est l'une des caractéristiques
essentielles du transport balistique. Ce point a été largement mis en évidence dans la littérature
[Lundstrom?2] et vérifié expérimentalement dans de nombreux travaux [Barral] [Csontos].

Il est aussi possible d’extraire le taux de balisticité (BR= « Balistic Rate ») en faisant le
simple ratio du courant quasi-balistique et balistique (comme montré dans le paragraphe 11.3.3.3).
La figure II11.12.b compare des données expérimentales [Barral2] [Chen] [Lochtefeld] avec les
extractions correspondantes qui nous permettent de situer notre modélisation, mais aussi de

visualiser 'impact des résistances d’acces sur le taux de balisticité.

Nous rappelons que le transport balistique dans [Saint-Martin] est simulé en utilisant la résolution de ’Equation de
Transport Boltzmann balistique.
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Figure III.12. Simulations d’un transistor Double-Grille non dopé : (a) courant a Iétat passant en fonction de

la longueur de canal, comparaison entre simulations Monte Carlo et notre modéle et (b) taux de balisticité en

fonction de la longueur de canal, comparaison entre données expérimentales et notre modeéle.

Le tableau de la figure I11.13 présente les valeurs de la longueur de la « kT-Layer » et du
coefficient de réflexion (avec ou sans résistance d’acces) pour différentes longueurs de canal. On
remarque que le ratio entre la « kT-Layer » et la longueur de canal est a peu pres le méme pour
toutes les longueurs de canal. Ceci est directement lié aux effets conjoint de I’électrostatique et du
transport électronique. Nous expliquerons plus tard (dans le chapitre IV) que I’évolution de la
« kT-Layer » est fortement dépendante du profil de potentiel, lui-méme dépendant de la valeur du

libre parcours moyen.

Figure III.13. Simulations d’un transistor Double-Grille non dopé : tableau récapitulatif des valeurs de la

R R
L. (nm) | L,y (nm) | (sansrésistance| (avec résistance
d’acces) d’acces)
10 2 0.10 0.25
25 6 0.17 0.30
50 11 0.26 0.37
100 17 0.37 0.46
200 29 0.50 0.56

longueur de la « kT-Layer » et des coefficients de réflexion pour différentes longueurs de canal.
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Pour conclure, il est intéressant de noter que I'extension des équations de la méthode des
flux en 3D pourrait étre une perspective intéressante. Cette question n’a pas encore été abordée
dans le cadre des dispositifs actuels, et, serait probablement une tache difficile. De plus, la mise
en ceuvre dans un simulateur TCAD d’une telle approche 3D pour des simulations au niveau
circuit sera trés couteuse en temps de calcul. Dans un registre différent, certain travaux avant-
gardistes [McKinnon] étendent les possibilités de la méthode des flux en intégrant les aspects
énergétiques, il sera donc intéressant pour des travaux futurs d’inclure cette approche a nos

simulations pour analyser leur impact au niveau circuit.

[11.3) Simulation numérigue de circuits en régime ( quasi-)balistique.

Comme nous l'avons dit précédemment dans le chapitre I, la simulation numérique
d’élément de circuit via Penvironnement TCAD est un élément indissociable de la démarche
d’analyse des phénomeénes physique des dispositifs ultimes (figure 1.4). En plus de la simulation
d’un dispositif unique, I'environnement TCAD offre I'avantage d’étendre la simulation a de petits
¢léments de circuits avec Poutil Mixed Mode [Mixed Mode]. Dans cette approche, tous les
transistors contenus dans un circuit sont simulés numériquement (avec l'approche Dérive
Diffusion par exemple). Le principal avantage par rapport a la modélisation compacte” est que les
approches physiques considérées pour la simulation numérique sont bien plus précises et surtout
indépendantes de 'architecture de dispositif considérée (puisque ’équation de Poisson est résolue
numériquement). Par contre, le temps de calcul est plus long, mais il est possible de facilement
prendre en compte I'impact de phénomenes physiques particuliers (transport balistique dans

notre cas) et cela pour tous les types de dispositifs.

* Dans la modélisation compacte il n’y pas de résolution auto-cohérente de I’équation de Poisson et des équations de
transport. Dans les modeles compacts toutes les équations sont explicites. Il est alors nécessaire, pour chaque
architecture de dispositif, de modéliser de facon explicite (par une approche potentiel de surface, par exemple) le
couplage entre I’électrostatique et le transport électronique. Nous expliquerons dans le chapitre IV les enjeux et les
difficultés de la mise en ceuvre d’'un modéle compact.
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111.3.1) Fonctionnement d’'un inverseur CMOS.

Un inverseur CMOS (Complementary MOS) est constitué de deux transistors (pMOS et
d’un nMOS) ; sa fonction est d’inverser I’état de 'entrée. Pour comprendre la caractéristique de
transfert de l'inverseur CMOS (tension de sortie en fonction de celle d’entrée, V_ =£(V,))
représentée sur la figure I11.14 dans le cas équilibré’, nous ferons le parallele entre les
caractéristiques électriques des transistors (trait plein pour le nMOS et pointillé pour le pMOS) et
le type de transport balistique ou quasi-balistique. Ainsi, tant que V,, est inférieur a la tension de
seuil V, du transistor nMOS celui-ci reste bloqué tandis que le pMOS sera a I’état passant en
régime linéaire (ou ohmique) correspondant au point A sur la figure I11.14. Lorsque que V
dépasse le V,, du transistor nMOS, le transistor pMOS est en régime linéaire tandis que le
transistor nMOS, en régime de saturation, fait légerement diminuer la tension de sortie, ce qui
cotrespond au point B. Lorsque la tension d’entrée V,, est égale a la tension V,/2 la contribution
en courant des deux transistors est la méme et la tension de sortie est égale a V,/2 (point C de la
figure I11.14). Enfin lorsque V,, dépasse V /2 le comportement des transistors est inversé : le

nMOS passera progressivement du régime non-linéaire au régime linéaire et le pMOS en régime

de saturation passera de ’état passant a I’état bloqué.
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Figure ITI.14. Tllustration des caractéristiques électriques d’un inverseur CMOS pour un transport balistique et
quasi-balistique. Courant de drain en fonction de Vps pour un transistor nMOS et un transistor pMOS pour le cas
quasi-balistique (a) et balistique (b). Tension d’entrée Vi, en fonction de la tension de sortie Vou dans le cas balistique

et quasi-balistique.

* . . .
Qui cotrespond 2 un ratio de courant Ion_pmos/Lon_amos~1.
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

L’influence du transport balistique sur la caractéristique de transfert par rapport a celle du
transport quasi-balistique ne s’explique pas par le niveau de courant plus élevé en transport
balistique, mais a partir du comportement du transistor entre le régime linéaire et le régime de
saturation. Ainsi, dans le cas balistique la tension de saturation est tres faible ce qui a pour
conséquence de faire passer les transistors plus rapidement du régime linéaire a celui de saturation
et par conséquence d’avoir plus longtemps une tension de sortie égale a V, (illustré sur la figure
II1.14 avec les points B et B’). En fait le transport balistique conduit a un fonctionnement quasi-

parfait de I'inverseur et donc une caractéristique plus abrupte que le cas quasi-balistique.

111.3.2) Cas d’un inverseur CMOS (quasi-)balistique

111.3.2.1) L’influence des effets canaux court

Dans le but de construire des inverseurs CMOS, des transistors a canal p doivent étre
implémentés. Nous supposons ici que la description du transport (pour les cas balistique et quasi-
balistique) des trous est symétrique a celle des électrons, avec un unique changement concernant
la valeur de la vitesse thermique en conditions non-dégénérées [Assad] (comme illustré dans le
tableau de la figure I11.16).

Nous avons étudié un certain nombre de cas nous permettant d’illustrer par des
simulations numériques les principales problématiques qui entrent en jeu [Martinie2] dans les
transistors Double-Grille. Indépendamment du type de transport qui améliore (pour le cas
balistique) ou détériore (pour le cas quasi-balistique) la commutation de I'inverseur, les conditions
¢lectrostatiques sont tout aussi importantes. Comme on peut le remarquer sur les figures I11.15.a
et IT11.15.b la commutation dans les deux cas balistique et quasi-balistique est fortement dégradée
lorsque 'on passe d’une longueur de canal de 100 nm a une longueur de 20 nm. Ceci est
directement lié au comportement du courant dans le régime de saturation qui n’est plus constant
(qui était le cas pour L. >40 nm), mais qui augmente fortement (pour L.<40 nm). En effet,
I'apparition des effets de canal court est un facteur a ne pas négliger puisqu’il augmente fortement
la marge de bruit de I'inverseur CMOS (figure I1.15.c) et par conséquent la stabilité en rétention

et en lecture des cellules SRAM (point détaillé plus loin dans ce chapitre).
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[11.3.2.2) L'influence des résistances séries.

Dans le cas particulier des simulations de la figure II1.9, pour une longueur de canal de 25
nm, nous avons calculé la caractéristique de transfert d’un inverseur diffusif, balistique sans
résistance d’acces et balistique avec résistance d’acceés [Martinie]. Comme nous I'avons expliqué
précédemment, le cas balistique sans résistances d’acces correspond au meilleur cas en termes de
niveau de courant et passage abrupt entre le régime linéaire et le régime de saturation; a
contrario, le transport diffusif a une caractéristique moins abrupte ou une marge de bruit plus
importante. Si 'on regarde maintenant les caractéristiques de transfert de l'inverseur CMOS
(ilustrées sur la figure 111.16), le fort impact des résistances d’acces sur le fonctionnement du
transistor balistique détériore tellement la courbe en courant que les caractéristiques du cas
diffusif et celle du cas balistique avec résistance d’acces se confondent. Ceci s’explique assez

simplement par le fait que les résistances séries influencent beaucoup le régime linéaire et donc
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

les positions des points B et B” de la figure 111.14 (et ceci quelle que soit la valeur du courant).
Ceci montre clairement que I'existence de résistances d’acces réduit, voire élimine, tout le gain
que I'on pourrait attendre pour la commutation de I'inverseur CMOS en considérant un transport
balistique au lieu d’un transport diffusif.

0.7
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Figure III.16. Caractéristiques de transfert d’un inverseur CMOS composé de transistors Double-Grille

fonctionnant en régime balistique, diffusif et balistique avec résistance d’acces : t;=5 nm, tox=1.2 nm, L,.=30 nm et

L.=25 nm pout un dopage des régions de source/drain de 510! cm3.

111.3.3) Impact du transport balistique sur des cir cuits a base d’inverseurs
CMOS

111.3.3.1) Etude d'une porte logique

Nous avons aussi analysé les effets du transport balistique sur le fonctionnement d’une
porte logique « OU exclusif » (XOR en logique) [Martinie] qui est communément utilisé pour
I'addition de deux entrées dans les architecture de type boucle a verrouillage de phase. La solution
simple pour décrire cette fonctionnalité est basée sur une architecture de huit transistors [Bui] ;
mais nous utiliserons ici une solution plus économique utilisant quatre transistors, solution
appelée « powerless XOR » ou « P-XOR ». Cette porte contient deux inverseurs CMOS ou la
fonction logique est réalisée en connectant 'entrée du premier (respectivement du second) avec
I'alimentation du second inverseur V, (respectivement du premier Vi) et en connectant la sortie

du premier inverseur avec la masse du second (schéma de la figure 111.17). Cette porte XOR n’a
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

pas directement d’alimentation puisque ce sont les tensions d’entrée qui alimentent les inverseurs,
ce qui optimise la consommation et le temps de propagation du signal [Bui] .

Les résultats de simulation de cette porte sont présentés dans la figure I11.17 [Martinie].
Ces résultats sont semblables a ceux obtenus pour linverseur CMOS: la commutation est
fortement améliorée pour le cas du transport balistique par rapport au cas diffusif. De plus, nous
constatons aussi que le « glitch » observé lors de la commutation est réduit pour le cas balistique
(figure II1.17.b, région 1). Ceci est di également a une marge de bruit moins importante dans le
cas balistique. Finalement ces observations démontrent encore une fois quun transport purement

balistique permet d’avoir une meilleure transmission du signal a travers une porte logique

complexe.
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Figure IIL.17. Caractéristiques électriques d’une porte XOR composée de transistors Double-Grille
fonctionnant en régime balistique et diffusif : ;=10 nm, tx=1.2 nm, L,.=30 nm et L.=25 nm pour un dopage des

régions de source/drain de 510" cm?. (a) tension d’entrées Va et Vs, (b) tension interne Vi, et tension de sortie Vou

en fonction du temps.

Cette solution est, d’apres Bui ef @/ [Bui], le meilleur compromis entre encombrement (4 transistors) et qualité de

transmission du signal.
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

111.3.3.2) Etude d’'une cellule SRAM

Puisque le transistor Double-Grille a un meilleur controle électrostatique, ce dispositif
pourrait étre un candidat possible pour les mémoires volatiles tels que la mémoire SRAM (Static
Random Access Memory). Une cellule mémoire (ou point mémoire) SRAM a six transistors (6T)
se compose de deux inverseurs (composés des transistors ML, MD,, ML;, MD,) rétro-couplés
et de deux transistors d’acces (MA,;, MA;) qui sont connectés aux lignes de bit (BL;, BL;) et
commandés par une ligne de mot (WL), comme I'illustre le schéma de la figure I11.18.

Le fonctionnement d’une cellule mémoire est constitué de trois modes opératoires [Thomas:
- Le mode rétention : L'information mémorisée est maintenue tant que l'alimentation est

active (V).

- Le mode lecture/écriture : Les transistors d’accés sont activés et I'information stockée

dans la cellule est transmise/imposée a travers les lignes de bit.

Pour analyser les performances d’une telle cellule plusieurs criteres d’analyse sont a
envisager [Thomas2], mais nous n’étudierons ici que I'impact du type de transport sur la RNM
(Read Noise Margin=marge de bruit en écriture) et sur la SNM (Static Noise Margin=marge de
bruit statique). Le principe d’extraction de ces deux parametres caractéristiques repose sur la
mesure de la tension de sortie d’'un inverseur par rapport a la tension d’entrée pour des
configurations différentes de polarisation des WL et BL. (comme illustré sur la figure I11.18). Les
parameétres géométriques des transistors qui constituent la mémoire SRAM 6T sont choisis
comme suit [Thomas] : ML : I, = 50 nm / W = 80 nm, MA : L. = 60 nm / W = 145 nm, MD :
L.=50nm /W = 215 nm.

Vdd

T

A~ WV
MA;
®BL,
: MDr Vout
Vin L —
i %

Figure IIIL.18. (2) Schéma d’une cellule SRAM 6T avec les conditions de polarisation et (b) définition

VOLIt

schématique des SNM (BL;=BLr=Vaq et WL=V4q en vert) et RNM (BL;=BLr=Vg4q et WL a la masse en orange).
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

L’impact du transport balistique sur la SNM et sur la RNM est tres faible comme on peut
le voir sur les figures II1.19.a et II1.19.b : l]a SNM et la RNM n’augmentent que de quelques mV.
Dans le cas de la caractéristique RNM ceci est en correspondance avec la marge de bruit mesurée
sur la figure I11.16. A contrario, la caractéristique SNM dépend du ratio en courant des transistors
MDy, et MA [Thomas?2]. Or, ces transistors ayant les mémes caractéristiques en courant , le ratio
en courant n’est que faiblement modifié, ce qui se traduit par une faible amélioration de la SNM.

Pour conclure il semble que 'existence d’un transport balistique ne conduit pas forcément
a un gain de performances pour ce type de circuit. Mais, une telle conclusion doit étre modérée
puisque DPétude présentée ici n’est pas complete. Il faudrait analyser les caractéristiques
dynamiques de notre cellule SRAM pour identifier si la forte augmentation du courant dans le cas

balistique représente un avantage ou pas'.

T
1r . 1+ — 8
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0.8 - 0.8 [ 4
— 06 F 4~06- g N
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Figure IT1.19. V.. en fonction de Vi, d’une cellule SRAM 6T constituée de transistors Double-Grille
fonctionnant en régime balistique et quasi-balistique : t;=10 nm, t,x=1.2 nm. (a) Représentation de la SNM et (b)
représentation de la RNM. Pour le cas quasi-balistique un libre parcours moyen égal a celui du silicium a 300 K (10

nm) est considéré.

Puisque les transistors MDr et MAg sont des transistors Double-Grille nMOS fonctionnant en régime balistique.
" Une étude approfondie montrerait que I'amélioration de la SNM pourrait venir d’une amélioration des
performances du transistor d’acces.
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

111.3.4) Impact du transport balistigue sur un osci llateur en anneau

Pour montrer 'impact au niveau dynamique du transport balistique et diffusif, nous avons
pris comme cas d’étude P'oscillateur en anneau (illustré sur la figure 11.20). Ce type de circuit est
un des constituants des boucles a verrouillage de phase (PLL=phase Locked Loop) qui sert a la
modulation ou la démodulation des signaux utilisés pour de nombreuses applications :
synthétiseurs de fréquence, récepteurs de télévision ... Dans notre cas la fréquence de
Poscillateur représente le temps de propagation d’une chaine d’inverseurs, qui est directement
influencé par les propriétés de transport. Nous considérons dans la suite un oscillateur en anneau
a trois étages avec trois capacités de charge identiques. Les transistors qui composent cet
oscillateur (nMOS et pMOS) ont les mémes caractéristiques que dans les paragraphes précédents.

La figure II1.20 représente les résultats de simulation d’un oscillateur en anneau a trois
étages pour trois types de transport : diffusif, balistique et balistique avec résistance d’acces. La
premicre constatation concerne 'augmentation de la fréquence dans le cas balistique par rapport
au cas diffusif, augmentation due au niveau de courant plus fort dans le cas balistique, qui réduit
le temps de propagation. De méme, on remarque la forte dépendance de la fréquence en fonction
des capacités parasites : plus celles-ci sont élevées plus la fréquence diminue puisque le temps de
propagation du signal entre les inverseurs dépend du temps de charge de ces capacités.

Pour une analyse plus poussée, nous calculons le rapport entre les fréquences dans les
différents cas (diffusif et balistique avec résistances d’acces) et la fréquence du cas idéal
balistique ; nous obtenons f,/f,=0.4 et f; /=049 ou f,; est la fréquence diffusif, f; est la
fréquence balistique et f; p, est la fréquence balistique avec les résistances séries. Ce rapport
(appelé également facteur de forme) est semblable aux taux de balisticité (BR) avec la différence
majeure que BR est un ratio de courants a I’état passant alors que le facteur de forme est un ratio
d’intégrales de courant. Ceci peut étre expliqué en utilisant la définition classique du temps de

propagation qui est bien sur lié a la fréquence d’oscillation :

1 o9vdd 1
r,=—\r,+71-.)=C. —dVyg =——— 11.13
p 2( rRT1E ) 0.1_\[dd | O Vos 2Neyoo fous (LIL.13)

ou 7y et 7 sont respectivement les temps de montée et descente, N s est le nombre d’inverseur

(trois dans le cas présent) et /. la fréquence d’oscillation.
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Figure III.20. Fréquence d’oscillation d’un oscillateur en anneau a trois étages composé de transistors
Double-Gtille : t4=5 nm, tex=1.2 nm, L,:=30 nm et L.=25 nm pour un dopage des régions de source/drain de 5101
cm. Fréquence d’oscillation en fonction du temps (a) et de la capacité de charge (b) pour le cas balistique et diffusif

(tension d’alimentation Vqq=0.7 V).

Ainsi, méme si la courbe de transfert de Iinverseur dans le cas balistique avec des
résistances séries est identique a celle du cas diffusif, cela ne veut pas dire que les fréquences
d’oscillation seront les mémes. Sur la figure II1.20 nous remarquons clairement que le cas
balistique avec résistances d’accés a une fréquence plus importante que le cas diffusif due au
courant de drain plus fort que pour le cas diffusif (ce que 'on visualise sur les courbes en courant
de la figure 11.9). En fait, la caractéristique de transfert du CMOS nous donne uniquement des
informations sur la forme du courant de drain en fonction des polarisations, I'influence du niveau
de courant ne se voit que sur la simulation d’un oscillateur. Les résultats présentés dans ce
chapitre montrent donc clairement que méme en présence d’un canal parfait (sans interaction,
balistique) les éléments parasites jouent un role plus important que le transport lui-méme

(remarque déja abordée dans le chapitre I sur la problématique de réduction des dimensions des

transistors).

Les solutions technologiques permettant de réduire la valeur des résistances d’acces sont nombreuses [Barral]. Par
exemple Barral e a/ [Barral] démontre clairement qu’avoir un canal contraint diminue de moitié la valeur de ces
résistances d’accés da a 'augmentation de la mobilité a champ faible dans les zones de source et de drain.
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

[11.4) Performances statigues des inverseurs CMOS a base
d’architectures FDSOIl a BOX épais, FDSOIl a BOX minc e et nanofil

111.4.1) Position du probléme

Dans le contexte de la réduction des dimensions du transistor MOSFET a I’échele déca
nanométrique, le transistor Double-Grille semblait étre une solution viable, comparée aux
architectures planaire, en raison de son excellent immunité aux effets de canal court. Toutefois, il
n’est pas certain que le transistor Double-Grille soit un jour industrialisé notamment a cause des
problemes d’alignement des grilles [Widiez]. De ce fait, de récentes études [Barral] [Gallon]
[Dupré2] démontrent les avantages des nouvelles architectures FDSOI a film mince, FDSOI a
film et oxyde enterré minces et transistor a nanofil en termes de mobilité et de controle
électrostatique. Nous essayerons donc a partir des méthodologies mises en place jusqu’ici, de
comparer ces trois architectures en termes de marge de bruit (NM= Noise Margin). Pour cela
nous nous baserons sur les géométries et les valeurs des mobilités utilisées dans les références
[Barral] pour le FDSOI et [Dupré] pour le nanofil.

Comme nous le verrons dans le chapitre IV, Iutilisation d’un empilement en HfO,/SiO,
[Barral] fait apparaitre de nouveaux mécanismes couramment appelés interactions coulombiennes
distantes [Barraud] (RCS=Remote Coulomb Scattering limited mobility). Malheureusement, ce
type d’interactions n’est pas modélisé dans Atlas [ATLAS]. Nous développerons donc, de la
méme facon que pour la mobilité quasi-balistique, une modélisation complete (implémentée
ensuite en « C-interpreter ») qui décrira les interactions avec les phonons, les impuretés, la

rugosité de surface et le RCS :

-1 -1 -1

-1 — o+ lumax _lumin + lUOrcs + IUOPh + lUOsr 11.13

ILIOtOt {/’Imln 1+ N/Nref gimpJ Eeﬁ grcs Eeff HPh Eeff HST <I )
yiaNg )2

ou Y1, Y2, Umin, Umax Nref, foph, tosn Oimps Orcs et Osr sont des parametres de calibration, Eeff est le
champ effectif ou champ perpendiculaire (dénomination dans Atlas [ALTAS]). A I'exception du
mode¢le de RCS qui a été réalisé en collaboration avec S. Barraud (a partir des résultats de la
référence [Barraud]), la modélisation est largement inspirée du modele CVT d’Atlas [ATLAS],
modele issu des travaux Lombardi e/ @/ [Lombardi]. Nous disposons donc deux types de

transport : balistique (paragraphe 11.2) et quasi-balistique (équation (I111.13)).
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

L’implémentation et la calibration du mod¢le de mobilité a champ faible ne pose pas de
probleme majeur, puisque les hypothéses physiques utilisées sont équivalentes a celle mises en
ceuvre pour les modéles existants dans le simulateur Atlas [ATLAS]. Ce travail montre surtout les
potentialités des fonctions de type « C-interpreter » qui permettent d’introduire de nouveaux
phénomenes physiques dans des simulateurs de type TCAD. Cependant, ce travail ne peut pas
étre mené a terme sans, au préalable, avoir parfaitement vérifié les hypotheses et les modeles

associés (ce qui a été largement abordé dans le chapitre II).
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Figure III.21. Mobilité¢ 2 champ faible en fonction de la charge d’inversion : (a) mobilité RCS seule calibrée

sur les données de [Barraud], (b) mobilité d’un transistor FDSOI avec #,=8 nm et (c) mobilité d’un transistor a

nanofil avec £=15 nm. (d) résumé des parameétres de calibration du mode¢le pour les différents dispositifs.
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

Les figures III.21.a, II1.21.b et II1.21.c montrent respectivement les calibrations de la
mobilit¢ RCS, de la mobilité des transistors FDSOI nMOS/pMOS et de la mobilité¢ des
transistors a nanofil nMOS/pMOS. Les parametres de calibration sont résumés dans le tableau
de la figure I11.22.d. Il est important de noter que nous prendrons la méme description de la

mobilité pour les deux types de transistors FDSOI (oxyde enterré épais et oxyde enterré mince).

111.4.2) Simulations au niveau dispositif

A partir des modeles en mobilité développés dans le paragraphe précédent nous avons
simulé les architectures présentées schématiquement sur la figure II1.22. Nous avons donc
considéré les dispositifs suivants :

- Des transistors FDSOI avec t5=8 nm et tpox=145 nm.
- Des transistors FDSOI avec t5=8 nm et thox=10 nm.
- Des transistors nanofil avec tsi=15 nm.
De plus, pour visualiser 'impact du profil de dopage des jonctions source-canal et canal-

drain, nous avons supposé deux cas : un profil de dopage abrupt et un profil de dopage gaussien'.

t,m1.8nm

Grille
Source Drain \
> 2 profils de dopage :
—> LC tSI/2:75 nm _Gauss|en
40 nm
...................... -Abrupt
Drain
Canal
X A

Substrat /

Figure ITI.22. Nlustration schématique des transistors 2 nanofil et FDSOI simulé et définition des paramétres

géométriques et électriques.

Les figures II1.23.a, 111.23.b et II1.23.c représentent les caractéristiques en courant en
fonction de la tension Vps pour 'ensemble des cas considérés. Nous remarquons clairement que
le courant des transistors FDSOI a BOX mince (oxyde enterré mince) est inférieur au cas des
transistors FDSOI a BOX épais. Ceci est di au meilleur controle électrostatique (quel que soit le

type de transport) da a la réduction de I'épaisseur d’oxyde enterré qui rapproche I’électrode de

"Le profil de dopage gaussien correspond au parameétre « lat.char=0.005 » dans le simulateur Atlas [ATLAS].
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substrat. Comme attendu, les caractéristiques des transistors a nanofil montrent le meilleur
controle électrostatique puisque les valeurs en courant balistique sont identiques quelle que soit la

longueur de canal.
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Enfin, pour bien illustrer 'intérét des transistors FDSOI a BOX mince [Gallon] (point
déja abordé dans le chapitre 1), nous avons représenté sur la figure 111.24 la cartographie de
potentiel dans le cas balistique et quasi-balistique pour un thox=145 nm et tho=10 nm. Pour un
transistor FDSOI a BOX épais, le point selle (« saddle point ») ou point col [Fenouillet-Beranger]
est plus « étalé » dans le cas balistique que quasi-balistique puisque le potentiel le long du canal est
plus abrupt dans le cas balistique. Cependant pour un BOX mince, le couplage latéral des lignes
de champ diminue entre la source et le drain. Ceci a pour conséquence d’améliorer

considérablement le contréle électrostatique et de faire disparaitre le point col. Ce controle est,

Pour que notre étude soit complete il faudrait considérer également une structure de type « Ground Plane » qui
impose un pseudo potentiel sur I'interface arricre [Gallon].
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

bien sar, modulé par I’épaisseur de BOX avec un optimum a 10 nm [Gallon] [Fenouillet-

Beranger| (pour une épaisseur de film autour de 10 nm).

FDSOI t;,,,=10 nm FDSOI t,,,=145 nm
’ (G

Figure III1.24. Représentation bidimensionnelle des lignes d’iso-potentiel dans les transistors FDSOI 2 BOX

épais (thox=145 nm) et mince (thox=10 nm) pour un transport balistique et quasi-balistique : t;=8 nm, tx=1.8 nm,

Lc:40 nm, VDs:1.0 Vet VGs:1.0 V.

111.4.3) Simulations au niveau circuit

Pour étudier 'impact des propriétés de transport et du controle électrostatique de chaque
dispositif au niveau d’un circuit simple, nous avons simulé un inverseur CMOS. Les figures
1I1.25.a, II1.25.b et II1.25.c représentent I'extraction de la marge de bruit pour les différents cas
présentés dans le paragraphe 111.4.2. Comme nous 'avons déja expliqué, le transport balistique
améliore la caractéristique de transfert de l'inverseur (diminue la marge de bruit), mais cette
caractéristique est toujours fortement dépendante des effets de canal court. Dans le cas quasi-
balistique, la marge de bruit augmente lorsque la longueur de canal diminue, ce qui est aussi le cas
pour le profil gaussien dont la marge de bruit est toujours supérieure au cas d’un profil de dopage

abrupt. Effectivement, la forme de profil gaussien peut étre vue comme une augmentation de la
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

résistance série ce qui «aplati» la caractéristique de transfert et augmente la marge de bruit

(comme expliqué au paragraphe 111.3.2.2).
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Figure III.25. Marge de bruit (NM) en fonction de la longueur de canal (L) pour le cas balistique, quasi-

balistique avec un profil abrupt et gaussien : (a) pour le transistor FDSOI a oxyde enterré épais (tbox=145 nm), (b)

pour le transistor FDSOI 4 oxyde enterré mince (tbox=10 nm) et (c) pour le transistor nanofil.

Le tableau II1.25.d représente la différence des marges de bruit obtenue pour une

longueur de canal de 100 nm et de 40 nm. Ce calcul simple permet de mettre en évidence

I'immunité d’une architecture en termes de controle électrostatique. Sur ce point, le transistor a

nanofil est la meilleure solution puisqu’il a 'augmentation la moins importante et cela quel que

soit le type de transport ou de profil de dopage. Ce résultat est directement lié au caractere

cylindrique de la grille qui, enrobant le film de silicium, controle de facon optimale le potentiel (le
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flux d’électron) dans le canal. Cependant, I'architecture FDSOI a BOX mince a toujours la plus
petite marge de bruit. Ceci peut étre expliqué par le comportement de la mobilité : comme illustré
sur les figures I11.21.b et I1I1.21.c, la composante en rugosité de surface est plus importante dans
le cas du transistor a nanofil que dans le cas d’un transistor FDSOI. Il semble donc évident que la

marge de bruit en soit affectée.
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La figure II1.26 illustre le pourcentage d’augmentation de la marge de bruit normalisée a
Lc=100 nm pour chaque dispositif considéré. Cette approche nous permet de quantifier
Paugmentation de la marge de bruit en fonction du transport et surtout en fonction du profil de
dopage. Le cas balistique ne fait que confirmer nos conclusions : plus il y a de grilles, meilleure
sera la marge de bruit. Cependant, pour le cas quasi balistique, méme si le FDSOI a BOX mince a

une augmentation de la marge de bruit moins importante que le FDSOI a BOX épais,
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Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

I'augmentation relative est plus importante par rapport a la marge de bruit initiale (Le=100 nm).
Donc le pourcentage d’augmentation dans le cas quasi-balistique sera toujours supérieur pour un
BOX mince que pour un BOX épais, que se soit pour un profil gaussien ou abrupt. Enfin méme
avec ce critere d’analyse, le transistor a nanofil reste encore la meilleure solution.

Pour conclure, le calcul des performances statiques de ces différents inverseurs ont
démontré les avantages d’une structure FDSOI 2 BOX mince par rapport au BOX épais, du
transistor a nanofil par rapport au BOX mince et a permis d’étudier l'influence du profil de
dopage (qui reflete en partie l'impact des résistances d’acces).

Ces travaux ont surtout démontré qu’un transistor a nanofil, méme avec un film deux fois
plus épais, offre le meilleur compromis entre transport électronique, électrostatique et marge de

bruit comparé a un FDSOI 2 BOX mince.

[11.4) Conclusion du chapitre.

Ce chapitre nous a permis de faire un point rapide sur les différentes approches de la
modélisation du transport balistique. Le formalisme des fonctions de Green hors équilibre ou
I'approche de Wigner sont, sans aucun doute, les méthodes numériques les plus adaptées, mais il
est clair qu’elles ne peuvent pas « adresser » la simulation au niveau du circuit. Le code BALMOS
semble étre un bon compromis entre physique et temps de simulation, mais il n’est pas utilisable
pour la simulation d’éléments de circuit. Nous avons alors proposé une nouvelle solution qui
consiste a utiliser le formalisme de la méthode des flux pour intégrer une mobilité quasi-balistique
dans un environnement TCAD. Nous avons tout d’abord validé notre modélisation par une
analyse complete du comportement des transistors en fonction du type de transport, balistique ou
diffusif, puis nous I’avons confrontée a des résultats Monte-Carlo et des résultats expérimentaux.
Ce modele n’est pas parfait, mais il nous permet de simuler facilement le transport balistique ou
quasi-balistique du dispositif jusqu’a I’élément de circuit. Il est néanmoins important de noter que
I'ensemble tous les modcles intégrés dans ce type d’environnement sont des approches semi-
empiriques comprenant plusieurs parameétres de calibration. De ce fait, notre approche
macroscopique du transport balistique « respecte » cette logique et offre 'opportunité d’obtenir
une valeur assez précise du courant de drain avec une représentation fidéle du comportement du

transistor.

10¢



Chapitre III : Modélisation du transport (quasi-)balistique pour la simulation numérique d’éléments de circuit.

Nous avons ensuite utilisé cette description pour analyser en simulation numérique
Pimpact du transport balistique sur le fonctionnement d’éléments de circuit. La simulation de
I'inverseur nous a démontré la forte influence du transport balistique sur la marge de bruit qui
dépend du point de saturation ou plutdt du passage du régime linéaire au régime de saturation du
transistor. De méme, nous avons mis en évidence I'impact des effets de canal court et du type de
transport sur d’autres éléments de circuit comme une porte logique XOR ou une cellule SRAM.
Nous avons également abordé le cas de Poscillateur en anneau démontrant que, méme avec un
transport parfait dans le canal, 'impact des éléments parasites (résistance d’accés ou capacité
d’interconnexion) est prépondérant sur les performances du circuit, surtout pour des transistors
de petites dimensions. Enfin, nous avons comparé au niveau dispositif et au niveau circuit les
performances des architectures FDSOI et nanofil et cela en fonction du type de transport
(balistique ou quasi-balistique), du profil de dopage et de la marge de bruit.

Les modélisations de ce chapitre seront utilisés dans la suite pour valider les diverses
modélisations analytiques du courant (quasi-)balistique. Nous validerons notamment la variation
du potentiel de surface donné par le modele analytique en fonction du libre parcours moyen ou
en d’autres termes la dépendance du coefficient de réflexion en fonction du type de transport.
Pour finir, les outils mis en place ici seront également utilisés dans le chapitre IV pour la

validation de la modélisation analytique au niveau de la simulation de circuit.
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Chapitre IV :

Modélisation analytique de transistors
multigrilles (quasi-)balistique :
du dispositif au circuit.

Dans le chapitre précédent nous avons mis en évidence par simulation numérique
Pinfluence du type de transport balistique/quasi-balistique sut le comportement au niveau circuit
et cela en fonction du type d’architecture. Ce chapitre présente nos travaux sur la modélisation
analytique d’architectures multigrilles (transistor Double-Grille et a nanofil) pour la simulation de
circuit. I’intérét du formalisme de la méthode des flux pour la modélisation analytique a été déja
démontré dans le chapitre II. Nous présenterons ici un nouveau modéle en courant basé sur la
méthode des flux. Ce modecle prendra en compte les effets de canal court, le confinement
quantique et utilisera une description précise du coefficient de réflexion. Pour chaque étape de
modélisation nous comparerons et validerons notre approche avec des résultats a I’état de l'art de
la littérature. Par la suite, ces équations « explicites » seront introduites dans un environnement
dédié a la simulation de circuit. Ceci nous permettra de valider approche analytique avec les
simulations numériques réalisées a la fois au niveau dispositif et au niveau circuit ; pour cela nous
utiliserons I'environnement TCAD et Papproche mobilité quasi-balistique présentée dans le
chapitre III). Pour finir, nous analyserons qualitativement le cas particulier d’un transistor a
nanofil en considérant les résistances d’acces, le confinement quantique et le transport (quasi-

)balistique.
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IV.1) Méthodologie générale

Dans le domaine de la modélisation compacte [Reyboz| [Diagne] [Taut] [Tintori] [Fuchs]
[Hamid], un nombre important de modeles sont développés dans le but de décrire
analytiquement le courant des transistors MOSFET. L’aspect analytique joue un role fondamental
puisque ces modeéles sont dédiés a la simulation de circuits . Il faut donc mettre en place une
modélisation explicite, la plus « simple » et 1a plus « physique », de fagon a obtenir tres rapidement
le résultat (quelques secondes). Les modeéles analytiques les plus connus sont! : BSIM [Xi] [BSIM]
de I'Université de Berkeley, PSP [PSP] ou encore EKV [Sallese] [EKV] de 'EPFL (Ecole
Polytechnique Fédérale de Lausanne).

Ces mode¢les ou formalismes, de la méme fagcon que les modeles développés dans des
environnements TCAD, sont trés orientés vers les applications industrielles et il est difficile de
faire des développements additionnels pour prendre en compte la ballisticité ou la notion de
coefficient de réflexion par exemple’. Pour notre part, la modélisation du transport
balistique/quasi-balistique sera basée sur le formalisme de la méthode des flux ; d’ailleurs, nous
avons montré précédemment les possibilités intéressantes de cette approche basée sur la
réflexion/transmission pour la modélisation de phénomenes physiques des transistors sub 20 nm
(cf chapitre II). Néanmoins, les développements qui seront présentés ne sont pas ¢loignés des
approches usuelles de la littérature [Taur] [Reyboz| [Cousin], notamment sur la notion de
potentiel de surface qui est le formalisme le plus prometteur et le plus utilisé pour la modélisation
compacte.

La principale problématique de la simulation de transistor MOSFET en modélisation
analytique est de décrire le couplage entre électrostatique et transport électronique ou en d’autres
termes, d’exprimer de fagon totalement analytique le résultat du couplage entre I’équation de
Poisson et les équations de transports (Dérive-Diffusion par exemple). Ce probléeme peut étre
résolu par une modélisation analytique de I’équation en courant [Rahman] [Lundstrom] [Fuchs]

(paragraphe 11.3.1.2) :

" Ces modéles ou approches sont utilisés dans les simulateurs de circuits de type SPICE faisant intervenir plusieurs
milliers de transistors.
" Nous n’expliquerons pas ces formalismes particuliers, mais le lecteur pourra se reporter aux références [Reyboz]
[Diagne] qui détaillent partiellement ces approches.

Bien que certains utilisent ces approches comme base pour leur modélisation ([Diagne] avec EKV), donnant ainsi
une portée « industrialisable » a leur travail.
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

qV,
D1/2 ”F_kB--T-f
e vy, Duele) | (1R 0.0 v
D c-Ves T 'In(1+e”F)' th 1+R . ”F_% )
Inj1+e ‘T
1+(1_ Rj. ' \
1+R) Inft+er)

avec Cg la capacité d’oxyde (2.Cox pour un transistor Double-Grille), V7 la tension de seuil, Rle
coefficient de réflexion, #r le niveau de Fermi (décrit d’une facon équivalente a [Rahman]
[Natori] cf Annexe IV), Vi la vitesse des porteurs injectés dans le canal et Iy, est l'intégrale de
Fermi d’ordre "2 [Lundstrom] (décrite analytiquement dans la référence [Selberhert], cf Annexe
IV). A partir de cette équation générique, nous pouvons mettre en place une modélisation
analytique de n’importe quelle architecture a la condition de construire une modélisation
précise (figure IV.1) des quantités suivantes :

- Tension de seuil pour introduire les effets de canal court et le confinement quantique, ce
que nous présenterons dans le paragraphe IV.2 (pour le transistor Double-Grille) et dans
le paragraphe IV.5.1 (pour le transistor a nanofil).

- Coefficient de réflexion qui prendra aussi en compte la variation de la « kT-Layer » en
fonction des polarisations ; cette modélisation sera détaillée dans le paragraphe IV.3 (pour
le transistor Double-Grille) et dans le paragraphe IV.5.2 (pour le transistor a nanofil).

Caractéristiques géométrique et
matériaux du dispositif multigrilles

€s, tsi LC
( \ Simulation au niveau circuit:

V;s —> | Implémentation du modéle en
courant dans Verilog-A

V. | O f(RM...)
_)\ “%J Yy,

I_ Introduction de la solution du paragraphe V.2 (pour le transistor Double-Grille)
et du paragraphe IV.5.1 (pour le transistor a nanofil).

Introduction de la solution du paragraphe IV.3 (pour le transistor Double-Grille)
et dans le paragraphe 1V.5.2 (pour le transistor a nanofil).

Figure IV.1. Présentation générale de la méthodologie d’implémentation de notre modélisation analytique

utilisée dans cette thése.
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

La figure IV.2.a illustre le cadre général de notre développement pour la modélisation du
coefficient de réflexion. On remarque clairement que notre approche (plus générale par rapport a
Rahman ¢ 2/ [Rahman|) met Paccent sur le couplage entre I’électrostatique et le transport
électronique (cas réel de fonctionnement du transistor MOSFET). Nous avons également résumé

dans la figure IV.2.b les principales équations du modele analytique du coefficient de réflexion.

Cette approche sera largement détaillée dans le paragraphe 1V.3.

@)

Approche usuelle [Rahman]

Notre approche

Approche plus générale

Fonctionnement que pour certain cas particulier

Couplage électrostatique/transport électronique

Propriété de transport
électronique ( 2)

Electrostatique de
I'architecture ( L)

Propriété de transport
électronique ( 2)

N

Electrostatique de
I'architecture ( L)

(b)

Figure IV.2. Détail des équations de notre approche et de 'approche existante dans la littérature [Rahman].
L’équation du paramétre a correspond a celle du transistor Double-Grille. X, A, Apn, et Ay représentent

respectivement les libres parcours moyens « correspondants » aux interactions coulombiennes, avec les phonons et

Y A 4

Calculs du coefficient
de réflexion ( R)

Modéele [Rahman

A= 2.kT .
GV

avec la rugosité de surface.

Y \

Calculs du coefficient
de réflexion ( R)

Notre approche

A=A+ A+ A0

anbiuoJ109[0 Jodsuei/anbNelIsondae abejdno)

11¢



Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

Indépendamment de ces deux modélisations (tension de seuil et coefficient de réflexion),
qui sont la « clé de voute » de notre approche, nous relions le régime sous le seuil au régime au
dessus du seuil avec une fonction de raccord basée sur la pente sous le seuil S (cf Annexe IV) .
Enfin, les interactions sont introduites par I'intermédiaire du libre parcours moyen avec une
fonction de calibration que nous présenterons dans le paragraphe IV.4.1 pour la modélisation du
transistor Double-Grille et dans le paragraphe IV.5.1 pour le transistor a nanofil. Enfin, la
modélisation analytique compléte est implémentée suivant le schéma de la figure IV.1 (dans notre

cas nous utiliserons le langage Verilog-A) afin de réaliser des simulations d’éléments de circuit.

IV.2) Modélisation analytigue de la tension de seui It du transistor
Double-Grille

IV.2.1) Position du probleme

La figure IV.3 montre le schéma d’un transistor Double-Grille, ainsi que les principales
définitions des parametres électriques et géométriques que nous utiliserons tout au long de ce
développement. Le formalisme utilisé ici a été développé pour la modélisation analytique du
fonctionnement des transistors Double-Grille a grilles symétriques [Munteanu] [Munteanu2]
[Munteanu3| [Autran2| [Autran3]. La modélisation analytique de la tension de seuil canal long en

considérant le confinement quantique a été réalisée dans Harrison ef a/ [Harrison] et Trivedi ef a/

[Trivedi].

" Fonction de raccord également décrite analytiquement (les détails de calcul seront présentés dans le paragraphe
IvV.2.2).

T Les approches présentées ici sont le résultat des travaux effectués a PIM2NP-CNRS depuis 2000 [Harrison]
[Tintori| [Loussier] [Munteanu?2].
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

G
Potentiel de surface a linterface Si/SiQ
A
a
S -E b ( ) Ys (b)
| Grille
Source Grille Drain |
&%) Ys min
Surface de Gauss ¢(X) I:l é(x+dx) — ' ;X
é=0 0 Xmin L

Figure IV.3. (a) Représentation schématique d’un transistor Double-Grille et (b) variation du potentiel de

surface en fonction de la position dans le canal.

La 1 hypothése est de considérer un potentiel parabolique dans le sens perpendiculaire a

interface Si/SiO, [Munteanu3] :
Wixy) =W 0 — Booty.y + By IV.2)

avec Y(xy)le potentiel bidimensionnel du film de canal, ys(x)le potentiel de surface, i 'épaisseur
de silicium et Bx) un parameétre du modele que nous détaillerons plus tard. Les conditions a
Iinterface Si/SiO, étant :

— ‘Esi
Ves ~Vis = ods TWs t @ (Iv.3)

€OX

avec s le champ électrique en surface, Vg la tension de bande plate!, & la permittivité du
silicium, &ox la permittivité de loxyde, tox Iépaisseur d’oxyde et @ = (Kg.T,/Q).IN(N,/n,). Le

potentiel et la charge dans le film de silicium sont reliés par ’équation de Poisson :

2 &

Si

"la dépendance en x du potentiel de surface et les dépendances en (x,y) du potentiel bidimensionnel et des champs
électriques seront souvent omises pour des raisons de clarté Wy ; Wsx™Ws 5 Sy € 3 Ssx™ Ess Soxy=0= <9)-

" Nous rappelons que la notion de « grilles symétriques » signifie d’avoir les mémes travaux de sorties pour les deux
grilles et les mémes épaisseurs des oxydes de grille. Donc le courant total sera la somme des courants des deux
canaux de conduction ayant les mémes propriétés de transport.




Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

En combinant les équations (IV.2), (IV.3) et (IV.4), nous obtenons :

;‘ _;‘ —op1, = HNats *Q (IV.5.)
y=0 Y=t

si

tg q-¢
Q = I q.n,.e ™ .dy (IV.5.b)
0

ou Qj est la charge d’inversion exprimée ici dans le cas classique (sans effets de confinement)
dans le cadre de la statistique de Boltzmann. Pour obtenir une modélisation analytique de la
tension seuil, il faut considérer une hypothese supplémentaire sutr la charge Q;. Munteanu ef a/
[Munteanu3] posent la condition suivante : autour du seuil la charge d’inversion est égale a

Qith=(ks.TL/0).Cox. Donc, en couplant les équations (IV.5.a2) et IV.5.b) :

& =B (1V.6.2)
.N k. T C
PR T av.6h)

Nous obtenons donc la formulation générale de la tension de seuil en couplant les
équations (IV.6.2) et (IV.3) :
Vip =Vig + 231, 15 B+ g +

th — YFB “tox*tsit l/IS 73 (IV7)
£0X

Munteanu e a/ [Munteanu3] proposent une version analytique de la tension de seuil basée
sur la fonction erreur (Erf) et qui montre un excellent accord entre théorie et résultats
expérimentaux [Harrison] [Munteanu3]. Il nous «reste» donc, a inclure une description

analytique des effets de canal court et du confinement quantique.

IV.2.2) Les effets de canal court

Pour obtenir une modélisation analytique des effets de canal court, il est nécessaire
d’avoir une description explicite du minimum du potentiel de surface (figure IV.3.b).
Effectivement, comme nous I’avons illustré dans le chapitre I1I, d’un point de vue électrostatique
le controle du courant est déterminé par le maximum de la bande de conduction, qui correspond
au minimum du potentiel de surface. L’approche développée ici suit dans les grandes lignes la

méthodologie proposée par Suzuki e a/ [Suzuki] et revue par Autran ez a/ [Autran?2].

" La limite entre un canal de conduction ouvert et fermé cotrespond au plus petit écart entre Vgs €t Vr. Or, dans le
cadre des hypothéses de PETB semi-classique, la valeur physiquement la plus petite est Kg.T,/q.
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

Nous appliquons tout d’abord la loi de Gauss sur la surface indiquée dans la figure IV.3.a
[Autran2] :

t

. N,
2 £ = —% dx av.8)

*Csi

t
~ < ? Sl

ou le champ électrique est approximé par 'expression suivante :

~_1dy,
¢ n dx

Iv.9)

Dans I’équation (IV.9) 7 est un parameétre de calibration qui inclut les effets de la variation
du champ électrique latéral [Banna] [Munteanu3] [Harrison], parametre qui dépend du dopage, de
I'épaisseur du film et de I'épaisseur de 'oxyde. Comme démontré dans [Banna|, 77 est plus petit
que 1 en dessous du seuil et plus grand que 1 au dessus du seuil . Aprés quelques étapes de calcul,
nous obtenons I’équation différentielle suivante [Munteanu3] :

d*¢s _,nCo , _ N
— -2 et W, = e [aN t, —2C,, .(Vos ~Ves —@1)] aIV.10)

La solution analytique de I’équation précédente est [Autran2] [Munteanu3] :

W, =K & +K, e =K,/ IV.11)
ou les coefficients K1, K, K3 et y sont donnés par [Autran2] [Munteanu3| :
1-e"")(¢ + K,/ y2)+V
€ = 0T K ) Vs R
2.sh(y.L,)
1-e7") (@ +K,/y?) +V
K, = (1-e™").(& +Ky/y?) +Vos (IV.12.)
2sh(y.L,)
Ky =—1—[qN 1, —2C,, Vos ~Ves —@ )]
3 laNLt =2 oxVas ~Ves ~ %) (IV.12.0)

si*tsi

y= 271.Co; IvV.12.d
Egt. av.i2d

Pour trouver le potentiel minimum, il faut calculer la position dans le canal de ce

minimum, X_. :

> “*min

K,

%:O P Xmin :i.m
dx 2y K,

] aIV.13)

L’expression explicite du potentiel minimum est alors :

wsmin(x = Xmin) = 2 Kl'KZ - Ks/y2 (IV'14>

* . b ’
Pour des transistors a canal dopé [Bannal].




Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

Par déduction et analogie avec lapproche de Suzuki ez a/ [Suzuki], le premier terme
représente la variation de la tension de seuil due aux effets de canal court. On doit alors résoudre
I’équation suivante :

AV, = 2.K K, (IV.15)

avec AVT= V-V la variation de la tension de seuil due aux effets de canal court. Apres plusieurs

manipulations nous obtenons dans le cas intrinséques une solution explicite (analytique)

pour AVr:
av, =Kt VE‘ZK,_4'K1"K'3 (IV.16.)
K; = st (y.L.) + 2[1-ch(y.L)] (IV.16.b)
K, = 2[1-ch(y.L, 12K, +V,q (IV.16.0)
K, =2K, [1—ch(y.Lc)].[K;1 +VDS] +V2, (IV.16.d)
Ki=@ Vo + @ +Vig (IV.16.¢)

De la méme fagon que Suzuki e¢f a/ [Suzuki], il est tres simple d’obtenir une équation

explicite pour Pexpression de pente sous le seuil, en appliquant la définition de S :

-1
S:@.ln(lo){MJ IV.17)
q (o \VAR

Nous obtenons donc une expression explicite de S pour Vgs=0 V :

S= kB(';_L |n(10)(1+ [1_ Ch(ch )][2¢S +VDS + KS/VZ]J (IVlS)

2[sh(y.L)" /K, K,

Les figures 1V.4.a et IV.4.b montrent Iévolution du AVT et de S en fonction de la

longueur de canal pour plusieurs tensions drain source pour un transistor Double-Grille avec un
ts=10 nm et t5,=1.2 nm. On remarque une chute de AVt (augmentation de AVt en valeur
absolue) et une augmentation de S lorsque la longueur de canal diminue’. Cette variation traduit la
perte de contrdle électrostatique due au recouvrement des zones de déplétion des jonctions
source-canal et drain-canal, qui a pour conséquence d’augmenter le courant I, (due a la chute du

AV qui fait diminuer la tension de seuil) et le courant I ; (due en partie a 'augmentation de S).

" $=60 mV pour un canal long.
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

500
(@ (b)
Absence d’effets
canaux court 400 Vps=0.05V 7
Vps=0.5V
| — Vps=l5V
300 ps”
S
E
2]
200 - Vs A *
Vps=0.05 V
-0.3 V.05V | 100 - Absence d'effets
t.=10 nm ps—r canaux court
st - Vps=1.5V t;=10 nm
tp=1.2nm t=1.2 Nm
_04 1 1 1 1 0 1 1 1 1
20 40 60 80 100 20 40 60 80 100
Longueur de canal (nm) Longueur de canal (nm)

Figure IV.4. Variation en fonction de la longueur du canal du AVt (a) et S (b) d’un transistor Double-Grille

symétrique a canal non dopé avec un t;=10 nm, t,x=1.2 nm et Vps=0.05, 0.5 et 1.5 V.

1V.2.3) Le confinement guantique

La réduction, a Péchelle nanométrique des épaisseurs d’oxyde ou/et de film des
transistors MOSFET, implique un confinement des porteurs aux interfaces Si/SiO,. Les porteurs
dans la couche d’inversion se comportent alors comme dans un gaz a deux dimensions (au lieu
d’un gaz a trois dimensions ou continuum d’énergie dans le cas classique). Ceci a pour
conséquences de décaler le maximum de la densité de porteurs, a quelques dixiemes de
nanometres de linterface oxyde/silicium, a lintérieur du silicium (au lieu d’un maximum a
Pinterface oxyde/silicium dans le cas d’une approche classique). Ces effets de confinement ont
donc des conséquences sur P’électrostatique et le transport électronique [Jaud] [Saint-Martin]. Le
probléme est de pouvoir inclure une expression explicite de ces effets, dans 'expression du
courant. Trivedi e a/ [Trivedi] ou Harrison ez a/ [Harrison] ont développé une modélisation
analytique de la tension de seuil en considérant effet du confinement.

La charge d’inversion quantique est égale a :

4 Tﬁi‘ s
Q=25 Sy g {1
. It i

(IV.19)

avec /i est la constante Planck, Eg est le gap du silicium, n‘éé =m, m'z,g =\ym.m , g=2, g—=4,

Mk est la masse transverse et M la masse longitudinale.
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

Pour une structure Double-Grille symétrique et intrinseque, le potentiel dans le film de
silicium est proche de celui d’un puits de potentiel rectangulaire infini quelle que soit 'épaisseur
du film de silicium. Les niveaux d’énergie sont alors la somme [Munteanu2| des niveaux d’énergie
d’un puits rectangulaire infini E', plus une cotrection AE' due au caractére parabolique du
potentiel électrostatique (y) au font du puits (équation (IV.2)). Cette derniére correction est
déterminée, en utilisant une méthode des perturbations au premier ordre [Ge], par la relation

suivante :
=(9'[H]e") (IV.20)
ou H=-q.(B.t;.y+B.y) est ’Hamiltonien de la perturbation et (p sont les fonctions d’onde associées

aux niveaux d’énergie F, :

$'(y) = Slr{' nyj (IV.21)

Nous obtenons donc [Munteanu3] [Harrison] la solution suivante :

f[¢ W] - atte.By+ By?)dy = 62 (1+ (n?y) (V22,0

—i i i (h 7T| )2 ﬁtz 3
E,=E,6+AE = L)1
L ot 2.qm 5 + (m)z (IV.22.b)

La seconde simplification porte sur la « forme » de la charge quantique (équation (IV.19)).

It" 5|

Autour de la tension de seuil la charge peut étre simplifiée au premier ordre de la facon
suivante” [Harrison:

9¥s

Qiq ~ Q * .ekB T (IV2321)

_ Gk, T )

ﬂth giszD gtl kBITL

La tension de seuil est toujours calculée avec la condition Qin=(Kg.T/Q).Cox Nous

(IV.23.b)

obtenons donc une expression analytique du potentiel de surface prenant en compte les effets de
confinement quantique :
k. T !
g (2 -
q Q
Cette expression est introduite dans I’équation (IV.7) pour obtenir la tension de seuil

quantique qui intervient directement dans 'expression du courant (équation IV.1).

Cette approximation est semblable a la limite de I'intégral de Fermi, lorsque les porteurs sont considéré comme
non-dégénéré.
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

IV.2.4) Résultats/discussion

La figure IV.5.a compare le AVt donné par le modele analytique et celui extrait d’apres les
simulations numériques TCAD pour un transistor Double-Grille a canal intrinseque avec un
tsi=5, 10 et 20 nm, un tex=1.2 nm. Nous obtenons un bon compromis entre la simulation
numérique TCAD et notre modéle analytique pour #~2. La figure IV.4.b illustre la variation avec
ty de la tension de seuil canal long avec et sans effets quantiques. Nous observons clairement
une forte augmentation de la tension de seuil quantique lorsque Iépaisseur du film diminue
[Munteanu?2| [Barral] [Andrieu]. La figure IV.5.b montre également la comparaison entre notre
mode¢le et le modele analytique de Trivedi ef o/ [Trivedi]. Une trés bonne concordance est trouvée
entre les deux modeles.

Cette approche unifiée de la tension de seuil permet d’avoir un modéle analytique complet
décrivant conjointement les effets de canal court et le confinement quantique. Elle inclut un
certain nombre d’approximations. D’une part, nous avons encore un coefficient de calibration 7
inhérent a la description parabolique du potentiel suivant y. D’autre part, nous considérons que le
confinement quantique influence uniquement la tension de seuil’. Cependant, notre modéle offre
I'avantage d’étre basé sur un formalisme unifié avec des équations explicites et applicables a
d’autres architectures’. Si nous comparons avec d’autres travaux [Reyboz| [Diagne], trés peu de
modeles compacts basés sur une approche en potentiel de surface prennent en compte I'influence
conjointe du confinement et des effets de canal court. Notons également que le domaine de
validité de notre approche est limité en longueur de canal, les équations divergent en dessous de

Le~tsi pour le cas du transistor Double-Grille’.

" Le nombre de niveaux d’énergie pour le calcul de la tension de seuil est de 5 [Jaud].

" Nous ne prenons pas en compte les notions de transport quantique.

*Ce point sera expliqué plus tard dans le cadre de la modélisation des transistors a nanofil.

$ Néanmoins, cette limitation n’est pas importante puisque pour une longueur de canal inférieure a 2.t les effets de
canal court sont trop importants pour que de telles architectures soient utilisables.
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.
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Figure IV.5. Simulation d’un transistor Double-Grille symétrique a canal non dopé : (a) AVt en fonction de

la longueur de canal et (b) tension de seuil canal long (Vi) en fonction de tg. (inset : comparaison de la différence

de la variation de la tension de seuil canal long classique (Vih_quant) et quantique (Vin_class) €n fonction de t).

IV.3) Modélisation analytique du coefficient de réf  lexion

IV.3.1) Position du probleme

Dans le chapitre II nous avons expliqué de facon précise comment déterminer le

coefficient de réflexion en fonction de la probabilité de collision (cf paragraphe 11.3.2.1) :

R 3 X (IV.25)
- X =|{ r=r|.dx' r—r |.dx .
1+ jrei(* 2 .dx .el =)
0

Or, les expressions des probabilités de collision sont connues, nous pouvons alors

réécrire ’équation précédente en fonction du potentiel de surface :

s (x)
kg.T,
e B-'L
R(X)::L_ qy. q-¥s(x) V.26
- X _4¥s (X .
1+ J‘ At + q d¢gex e T gy le ke d )
5 kg. T, dx
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

En considérant le libre parcours moyen comme constant le long du canal , nous obtenons

une expression relativement « compacte » qui relie le coefficient de réflexion au potentiel de

surface :
A_l
- B X q-¢. 1
- TS 1V.27.a
At j e e dx ( )
0
X _9¥s _9¥s
avec g .d‘/’S e el ldx=1-e'*" (IV.27.b)
ol Kg. T, dx

Cette équation est bien sur équivalente a I’équation (I1.93) du paragraphe 11.3.3.1 si le
champ électrique est constant ou a I’équation (I1.59) du paragraphe I1.3.1.3 si le potentiel est
parabolique [Clerc]. Malheureusement, le probléeme reste entier, car pour obtenir une
modélisation en accord avec les simulations numériques et/ou les caractétisations électriques, il
faudrait pouvoir disposer d’'une modélisation tres précise de la forme du potentiel, a 'image d’une
résolution numérique auto-cohérente entre ’électrostatique et le transport électronique. Comme
nous l'avons largement présenté dans le chapitre II, les rétérences [Rahman]| [Lundstrom]| ont
abordé ce point sans pour autant apporter une solution analytique a ce probléme. Nous
essayerons donc de mettre en place une modélisation analytique a partir de P'outil de simulation
développé dans le chapitre III (mobilité quasi-balistique), qui nous offre la possibilité de faire
varier le libre parcours moyen afin d’extraire une modélisation plus précise du potentiel et du
coefficient de réflexion. Nous supposerons donc que notre nouveau coefficient de réflexion a la

forme suivante :

/1—1
R =
1 1
1 ' OVops “114coth X QVps @ s (IV.28.2)
2L\ kT 2L kT
L, = L'.( kT (IV.28.b)
q'\/DS
1
L= 0oL Ya Vs |7 (IV.28.0)
VGS _VT

A fortiori C’est loin d’étre le cas, puisque les porteurs ont un comportement qui va étre fonction de I’énergie
gagnée/perdue due a leurs interactions le long du canal. Cette hypothése est néanmoins valide si nous considérons
une longueur de canal suffisamment grande pour que les porteurs aient le temps de se relaxer en énergie.
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

L’expression de L' est trés proche de celle proposée par [Chen2] et module le pré-facteur
de la «kT-Layer» en fonction de la tension grille-source pour obtenir une continuité dans
I'expression de R en fonction de Vgs (cf Annexe V). Comme nous le verrons dans le paragraphe
suivant, a est le parametre clé pour inclure les effets du transport balistique, quasi-balistique ou

diffusif sur la « kKT-Layer » et, par conséquent, sur la précision de la modélisation du courant.

IV.3.2) Approche empirique de la puissance

Pour mettre en place notre modélisation du a, P'architecture simulée sera un transistor
Double-Grille intrinseque représentée sur la figure IV.2. Les zones de source et de drain sont
fortement dopées (10* cm™) et les jonctions source-canal et canal-drain sont considérées comme
abruptes. Ainsi, pour simuler et évaluer I'impact du transport balistique ou quasi-balistique sur a,
nous partirons des nombreux résultats issus de notre travail d’implémentation du modéle de
mobilité quasi-balistique dans un environnement TCAD [Martinie] (cf chapitre I1I) .

Nous avons tout d’abord analysé les effets conjoints de la valeur du libre parcours moyen
et des conditions d’électrostatiques sur I’évolution du potentiel. Nous savons que la majorité des
interactions se situe entre le pic de la bande de conduction et le point ou le potentiel chute de
Ke.Ti/Q [Lundstrom] [Bethe], ce qui correspond a la « kT-Layer ». Il semble alors évident que
restreindre la modélisation du potentiel uniquement sur cette distance suffit a avoir une bonne
reproduction de couplage entre ’électrostatique et le transport électronique. La figure IV.6.a
représente la variation du potentiel au milieu du film de silicium dans la direction du transport
pour plusieurs valeurs de libre parcours moyen. On remarque clairement que la « kT-Layer »
augmente avec le libre parcours moyen. Cependant, en présence des effets de canal court,
I'influence des régions de déplétion des jonctions de source et de drain sur le contrdle du
potentiel devient importante (la grille controle moins le potentiel dans le canal). Ceci a pour
conséquence de diminuer l'influence du libre parcours moyen sur la « kT-Layer » (encart de la
figure IV.6.a). Ces observations suggerent que :

- La forme arrondie du potentiel au début du canal (sur la zone de la « kKT-Layer ») pourrait
étre modélisée par une loi en puissance du potentiel.

- La forme du potentiel en présence d’effets de canal court est quasiment équivalente au
cas d’un canal diffusif.

- L’évolution du paramétre a dépend fortement du ratio A/Le.

Par défaut, le terme « simulation numérique » dans les légendes des figures correspond aux résultats de simulation
numérique utilisant le modéle de mobilité quasi-balistique présenté dans le chapitre III.
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

De plus, nous savons que dans le cas d’un transport purement diffusif en canal long, le
parameétre a est égal 2 3/2 [Rahman] [Lundstrom]. Nous proposons donc une formule empirique
pour a, qui tend vers 3/2 pour le cas d’un canal long et diffusif ou lors de I'appatrition des effets

de canal court, mais augmentant avec le libre parcours moyen (en accord avec I’évolution du

profil de potentiel) :
X
Vi = Vos- T (IV.29.a)
1 1"
l1+e ® ¢

Ainsi, o tend vers 3/2 (correspondant 2 a=1.4+(1/100"") quand L¢>>4 (Le=1 pm et
2=10 nm) et augmente en (A/L¢)"’; I'apparition des effets de canal court limite/diminue la valeur
de a (llustrée sur la figure IV.06.b) a travers la fonction exponentielle. La figure IV.6.c compare le
potentiel donné par le modéle analytique de Iéquation (IV.29.a) et celui obtenu par simulation
numérique. Nous obtenons un bon accord entre les deux approches sur la distance de la « kT-
Layer » au début du canal, correspondant a la zone sensible. Ceci est suffisant pour obtenir une
valeur correcte du coefficient de réflexion. Notons que la validité de notre modéle est limitée sur

une plage correspondante a : 2.1i<L <1 um

Enfin, pour confirmer notre approche, nous avons aussi comparé la valeur de la « kT-
Layer » extraite des simulations numériques et celle calculée par le modele analytique. La figure
IV.6.d montre cette comparaison pour différentes longueurs de canal et valeurs du libre parcours
moyen ; le modele proposé est validé uniquement pour des libres parcours moyens inférieurs a la
longueur de canal. Néanmoins, pour un libre parcours moyen supérieur a la longueur de canal,
une description précise de la « kT-Layer » n’est pas nécessaire car Perreur induite sur le coefficient
de réflexion est moins importante puisque la valeur méme du libre parcours moyen est fortement

supérieure a la « kKT-Layer ».
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Figure IV.6. Simulation d’un transistor Double-Grille symétrique a canal non dopé : t; =10 nm, tox=1.2 nm et

VDSZVGSZO.7 V.

(a) Simulation numérique (mobilité quasi-balistique du chapitre II) du profil de potentiel dans une coupe au milieu

du canal dans la direction du transport pour A=1 a 10000 nm et L.=20 et 100 nm.

(b) parametre « en fonction de la longueur du canal pour un A=10 et 20 nm et A=L. comparaison entre le modele

analytique et 'extraction numérique.

(c) comparaison entre la simulation numérique et le modele analytique du potentiel pour A=10 et 10000 nm.

(d) « kT-Layer » en fonction du libre parcours moyen et comparaison entre Iextraction numérique et le modele

analytique. La « kKT-Layer » numérique est extraite a partir du profil de potentiel comme expliqué dans I’encart de (d).
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

1V.3.3) Validation du modeéle du coefficient de réfl  exion

En introduisant les équations (IV.29.2) et (IV.29.b) dans (IV.28.a), (IV.28.b) et (IV.28.c),
nous obtenons une nouvelle formulation du coefficient de réflexion qui prend en compte les
conditions électrostatiques, les effets de canal court et le transport électronique (a travers la valeur
du libre parcours moyen). Pour valider notre approche, nous comparons le modele analytique
avec les simulations numériques pour plusieurs épaisseurs de films, de libre parcours moyen et
pour des champs électriques faibles (Vps=0.05 V) et forts (Vps=0.7 V). Le coefficient de
réflexion considéré dans cette partie est Rx=L¢), ce qui correspond a la totalité des interactions le
long du canal en considérant des résistances d’acces nulles et des jonctions abruptes.

La figure IV.7 représente la comparaison entre le coefficient de réflexion donné par le
modéle analytique et celui obtenu par simulation numérique’. Comme expliqué précédemment,
pour un libre parcours moyen plus grand que la longueur de canal, erreur éventuelle dans le
calcul de la « kT-Layer » n’influence pas le coefficient de réflexion ; ce point est illustré sur la
figure IV.7 pour un Vps de 0.07 V. Pour une tension drain-source faible!, le coefficient de
réflexion tend vers I'expression L¢/(Let4) [Datta] puisque la « kT-Layer » tend a étre égale a la
longueur de canal. En accord avec le fonctionnement classique du MOSFET, lorsque Vps
diminue, le coefficient de réflexion augmente ce qui a pour conséquence de faire diminuer le
courant. L.a comparaison de notre approche, avec les simulations numériques démontre la bonne

prédiction du paramétre a en fonction de la géométrie et des conditions de polarisation.

La valeur extraite d’aprés la simulation numérique est obtenue a partir du ratio en courant (cf paragraphe 11.3.3.3).
" Les extractions de taux de balisticité en dessous de 0.05 V sont impossibles puisque 'on est dans le bruit
numérique.
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Figure IV.7. Comparaison entre le coefficient de réflexion extrait des simulations numériques (mobilité

quasi-balistique du chapitre IT) et celui calculé par le modéle analytique d’un transistor Double-Grille symétrique a

canal non dopé pour différentes épaisseurs de film, longueurs de canal et tensions drain-source (tox=1.2 nm et

VGSZO.7 V)
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

Nous avons aussi comparé notre mod¢le aux autres approches de la littérature telles que
celles qui supposent un profil de potentiel linaire [Lundstrom3] ou un profil parabolique [Chen3]
pour calculer le coefficient de réflexion. Pour cela nous tragons un nouveau type de courbe qui
représente le coefficient de réflexion en fonction du ratio de 4/L¢ (figure IV.8.a). Ce type de
courbe est tres utile puisque, pour une condition de polarisation donnée, les courbes sont
superposées (Lc=200 et 100 nm sur la figure IV.8.b) sauf en présence des effets de canal court
qui réduisent le coefficient de réflexion (Lc=50 et 20 nm sur la figure IV.8.b). La figure IV.8.c
compare le résultat de notre modélisation avec des modeles de la littérature a ’état I'art. Ces
mode¢les, ne prenant pas en compte I’évolution du profil de potentiel, surestiment ou sous-
estiment la rétrodiffusion dans le canal. Ces approches sont donc discutables par rapport au
fonctionnement du transistor puisque 'impact des effets de canal court n’est pas pris en compte.

Cependant, en utilisant la relation empirique de a, il est possible de déterminer les cas (les
ratios 4/L¢) pour lesquels le profil du potentiel a une forme parabolique. Il suffit de résoudre
I’équation =2 ; ceci correspond a un ratio 4/L¢~0.36 en I'absence d’effets de canal court.

La figure IV.8.d représente le coefficient de réflexion en fonction de la longueur de canal
pour un libre parcours moyen fixé. Pour bien montrer I'impact des effets de canal court, nous
avons évalué la valeur du coefficient de réflexion pour plusieurs épaisseurs de films jusqu’au cas
limite ou le controle électrostatique du canal est optimal (film trés mince ~1 nm). La diminution

non négligeable du coefficient de réflexion en fonction du t;, par rapport au cas sans effets de

siy

canal court, traduit la forme en « cloche » de la courbe du paramétre a (tres bien illustrée sur la

figure IV.5.b pour un libre parcours moyen de 10 nm?).

Ce ratio est aussi appelé parametre de Knuden.
tsi, par exemple, nous devions retracer la courbe de la figure IV.5.b pour t;=20 nm et A=10 nm, P'extremum se
situera aux alentours de ~120 nm.
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Figure IV.8. Coefficient de réflexion en fonction du ratio A/Lcpour un Vs=0.7 V, (a) calcul pour le cas
analytique seul avec t;=10 nm, (b) comparaison avec les simulations numériques et (c) comparaison avec ’état de
Part pour Vps=0.7 V: Lyt= Lc.(ks. TL/Q.Vog), I= Lc.(kB.TL/q.VDs)O'5 and ;7:2/7r0'5 comme indiqué dans [Chen3]
[Lundstrom3].

(d) Coefficient de réflexion en fonction de la longueur de canal et comparaison entre notre modcle et les
résultats de la littérature [Chen3] [Lundstrom3] pour plusieurs t; avec Vps=0.7 V et A=10 nm. Transistor Double-

Grille symétrique a canal non dopé.
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1V.3.4) Validation/Discussion/Perspectives

Nous avons réalisé une comparaison entre les résultats obtenus avec notre modcle
analytique et les résultats issus des simulations Monte Carlo avec le code MONACO [Saint-
Martin2]. La figure IV.9.a compare le coefficient de réflexion le long du canal donné par la
formulation analytique et celui obtenu par extraction des simulations numériques Monte Carlo.
Nous considérons dans cette figure un transistor Double-Gille nMOS symétrique non dopé avec
t,;=10 nm, t, =1.2 nm et deux longueurs de canal 15 et 25 nm. Les courbes analytiques sont
obtenues pour un libre parcours moyen de 10 nm, correspondant a la valeur du silicium a 300 K.
Le bon accord entre notre modele et les simulations Monte Carlo est une premicre étape vers une
validation plus quantitative.

Nous avons aussi comparé notre modele avec les données expérimentales extraites en
utilisant une nouvelle méthodologie d’extraction [Barral5] [Barral6] pour déterminer le libre
parcours moyen et le coefficient de réflexion. Cette méthode d’extraction a été utilisée pour des
dispositifs de type FDSOI a BOX épais avec un canal non dopé, t;=3.8 a 11.8 nm, un
diélectrique d’épaisseur équivalente 1.7 nm et une large gamme de longueurs de canal (Lc=20 nm
a 10 pm). La figure IV.9.b illustre la comparaison entre notre modele et les données
expérimentales. Dans notre modele nous utilisons les valeurs de libre parcours moyen extraites
dans [Barral7]. Nous obtenons un bon accord entre le modéle et les données expérimentales sauf
pour des longueurs de canal inférieures a 20 nm. Cette différence est certainement due au fait que
nous ne prenons pas en compte la forme exacte du profil de la jonction, qui joue un role tres
important pour de tres faibles longueurs de canal. Effectivement, la notion de source virtuelle
détaillée dans le paragraphe I1.3.1.1 est fortement dépendante des conditions d’injections. Notons
¢également que les incertitudes d’extraction du libre parcours moyen augmentent lorsque la
longueur de canal diminue (la notion de champ faible détaillée dans paragraphe 1.2.2). Ces
incertitudes, sont aussi dues a 'apparition de phénomenes d’interaction mal pris en compte dans

nos simulations tels que les interactions sur les impuretés neutres [Barral].

Pour les simulations Monte Carlo, le coefficient de réflexion est calculé entre la surface d’entrée au pic de la barriere
de potentiel et la surface localisée a une distance x du pic [Saint-Martin2].
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Figure IV.9. (a) Coefficient de réflexion en fonction de la position dans le canal (£,=10 nm, #,=1.2 nm,

Vps=Vgs=0.7 V, L:=25 et 15 nm) : comparaison entre le calcul analytique et les résultants de simulation Monte
Carlo avec le code MONACO [Saint-Martin2] ; (b) taux de balisticité en fonction de la longueur de canal pour
différentes épaisseurs de film : comparaison entre le modele analytique (utilisant les libres parcours moyens extrait

dans [Barral7]) et les données expérimentales.

Pour compléter cette étude, il serait intéressant de modéliser I'impact du coefficient de
réflexion sur le spectre en vitesse a ’entrée du canal [Tsuchiya] ou encore démontrer 'impact des
phénomenes de transports quantiques (réflexion quantique, transparence de barricre ...) sur le
coefficient de réflexion le long du canal. Il serait aussi fondamental de prendre en compte la
raideur du profil de dopage, pour quantifier son impact sur le coefficient de réflexion, ou en
d’autre termes, sur la « source virtuelle ». Enfin, une étude précise des possibilités d’extension du
formalisme de la méthode des flux aux niveaux énergétiques [McKinnon] serait une perspective
intéressante pour construire de nouvelles modélisations analytiques.

Nous avons donc mis en place, pour la premicre fois, une modélisation analytique précise
du coefficient de réflexion prenant en compte le couplage entre ’électrostatique et le transport
électronique [Martinie9]. Dans un premier temps cette modélisation est utilisée pour le transistor
Double-Grille, mais elle sera étendue plus loin (dans le paragraphe IV.5.2) aux transistors a
nanofils. Nous introduisons aussi la notion de rétrodiffusion le long du canal’, optimisant donc

les possibilités des modélisations conventionnelles du coefficient de réflexion.

" Pour une modélisation analytique du MOSFET.
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IV.4) Modélisation analytigue du transistor Double- Grille (quasi-

)balistigue

IV.4.1) Modélisation du libre parcours moyen

Des travaux expérimentaux et théoriques récents démontrent que la variation du libre
parcours moyen, extrait sur une large gamme de longueur de canal et d’épaisseurs de films, est
centrée sur 10 nm. Les figures IV.10.a et IV.10.b représentent la variation du libre parcours
moyen extraits dans des transistors FDSOI a BOX épais [Barral7] : on remarque une chute
importante du libre parcours moyen lorsque la longueur de canal et I’épaisseur de films
diminuent. Les causes de cette diminution sont apparemment [Barral] [Barral7] dues aux défauts
(ou impuretés) neutres aux bords des zones sources et drains qui deviennent prédominantes pour
des longueurs de canal ou/et des épaisseurs de films tres faibles’ (Lc<40 nm et t5<8 nm). Notons
que cette explication semble la plus pertinente puisque la méthodologie d’extraction mise en place
est reconnue comme la plus fiable a ce jour pour les dispositifs planaires sur isolant [Barral].

Du point de vue de la simulation, de nombreux travaux ont mis en place des
modélisations précises du libre parcours moyen (ou de la mobilité) [Poli] [Martinez| pour prendre
en compte les nouveaux phénomenes d’interaction, tels que les interactions coulombiennes
distantes (RCS=Remote Coulomb Scattering limited mobility). Les références [Barraud] [Bono]
[Sarrazin] ont présenté un formalisme Kubo-Greenwood permettant de décrire 'ensemble des
interactions intervenant dans les structures planaires sur isolant. Ces résultats sont résumés sur la
figure IV.10.c pour un empilement de grille HfO,/SiO,. Ces données seront prises comme

référence pour construire/calibrer nos modeles analytiques.

" Plus récemment [Sarrazin| a mis en évidence sur les nanofils la forte réduction de la mobilité avec I’épaisseur de
film due principalement au changement de la forme de la structure de bande pour de faible t;. Ces résultats
pourraient en partie expliquer la chute du libre parcours en fonction de I’épaisseur du film pour les structures
planaires.

13t



Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

’é‘ 12— —Tr—Trrrm rrrT—
€ F N _=10"cm? @) ] 10*
: 10 - INV n - . (C)
g sf 3 I
L h -
g 6k " Ht_=11,8nm | ] -
L [ | Si - == RCS N, =10 cm?
") L A t_=8,6nm " 5 s
5 - "- e . si_ E 1000 = RCS N,=2.510"cm B
3 4 - * t,=5,5nm | 7 == RCS N, =51012 cm?
o s ) t.=3,8nm |3 = RCS N, =102 cm? —
S 2F & ® o t=27mm |13 -- RCS N, =10 e "
L si ] -
e N ®e ] A__—
2 0,01 0,1 1 10 ’é “=
- Longueur de grilleL_ (um) £ 100 Ssq ———
E 10.l|lll|-|| TTrrrrrrrrrrT] -’_‘_ --=*_‘
£ (b) 1 Q:;::;-—:!---::
< gl --m--n-sol ] N
c [ ] o= = ]
() L i | _‘_—“ |
é’ 6 5 7 10 - -
[ geeeee-- |
g 4 r .__-’.- ] —=Phonon=PH
8 [ '.'— ] ==Rugosité de Surface=SR
= 2F L’ LG=30nm N
8 [ " N =10"cm? ! w ‘ ‘ |
° [ W INV ] 1
I TR 210% 410% 610" 810% 110"
a0 . .
Epaisseur de filmt_ (nm) . .
i Ninv (cm )

Figure IV.10. (a) Variation du libre parcours moyen des porteurs en fonction de la longueur de canal pour
différentes épaisseurs de films de silicium [Barral7], (b) variation du libre parcours moyen en fonction de I’épaisseur
de silicium pour une longueur de canal de 30 nm [Barral7] et (c) extraction numérique des libres parcours moyens en

fonction de la charge d’inversion pour différents mécanismes d’interaction [Barraud2]. (Ng, représente la densité de

chatge a linterface SiO2/HfOy).

La précision de notre modélisation sera donc optimisée en substituant la valeur du libre
parcours moyen pat une nouvelle quantité appelée libre parcours moyen dynamique (dfp). Nous
introduisons donc I'ensemble des interactions par I'intermédiaire d’une fonction semblable a la

regle de Matthiessen :

2ks. T, /qv,,
dfp,, = - _f/ — "
tUOrcs + :uOPh + :uOsr (IV3O)
Ores Fen Oy
(Eeff / Vi (Q- N )y2 ) Eer Eer

ou Y1, Y2, Moph Hosn Orcs et Osr sont des parameétres de calibration, Eeff est le champ effectif
dépendant de la charge d’inversion [Suzuki] : Eef=Cox.(Vas VT)/esi et Niix représentent les charges
localisées entre la couche de HfO, et celle de SiO,. La figure IV.11.a représente la calibration de

notre modele sur les données théoriques [Barraud2] en considérant uniquement les effets des
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

interactions coulombiennes distantes (RCS). Enfin, la figure IV.11.b montre la calibration de
notre mod¢le avec les données expérimentales [Barral3] ; dans le modéle analytique nous faisons

varier Nfix pour montrer 'importance du RCS par rapport aux autres mécanismes d’interaction.

10° ] ] 100 ‘ ‘
@ Ny =10t cm?__| (b) —— Notre modéle
= 10t em? O [Barraud2]
Ny =10 e m [Barral3]
1000 2 —— Notre modéle | \:\
O [Barraud2] N;, =102 cny2 —
o N5, =510 crmr? —
[— [——
R . /D‘—'D—D -D_D—Dmﬁ .
glOO . Ny =51012em? | 510 - Np,=1.5104cm? ——
= Ny=1109cm? | & ] s em?
4_5 fix — O NﬁX:2.5101 cm
Nf=2.510% cm?
10 7 I Phonon Ri%?gééede RCS
Do, = 2kT . Horcs . o (M2 VESY) 500 360 1200
GVinj (Eeff / yl(q,N i )Vz) 6 02 1 -0.65
1 L L L L | | L L
210%”  410% 610% 810% 110" 210% 410 610® 810%® 110"
Ninv (cm '2) Ninv (cm '2)

Figure IV.11. Libre parcours moyen dynamique en fonction de la charge d’inversion (Niny) pour plusieurs

charges fixes entre la couche de HfO; et celle de SiO; [Barraud2] pour une épaisseur de HfO2=3 nm et de SiO,=2
nm. Comparaison entre le mode¢le analytique et les données numériques [Barraud?2] : (a) en considérant uniquement

les interactions coulombiennes et (b) en incluant ensemble des interactions. La comparaison/calibration sur les

données expérimentales de [Barral3] est également montrée dans (b).

IV.4.2) Simulations/validations au niveau dispositi f

Nous utilisons I'expression classique du courant drain (équation (IV.1)) développée par
Lundstrom ez a/ [Lundstrom] (basé sur la formulation de [Natori]) que nous implémentons
ensuite dans un environnement Verilog-A" (dédié a implémentation d’approches analytiques
pout la simulation au niveau du circuit). La figure IV.1 résume sous forme dun schéma
I'implémentation réalisée. Nous insisterons sur le fait que le modele est totalement analytique (les
équations sont explicites) et que nous n’avons donc aucune résolution auto-cohérente d’équations
a l'instar des travaux présentés dans [Fuchs] [Tintori] [Taur] [Munteanu4].

La figure IV.12 compare notre approche analytique avec les simulations numériques’

[Martinie] pour un t5=10 nm et L=20, 50 et 100 nm pout les cas balistique et quasi-balistique.

Comme attendu [Natori] [Lundstrom] [Ferrier] [Fuch] [Munteanu2] [Martinie5], le courant

* . ’ e ~ . ’ . ~ . . .
Drautres environnements ou langages dédiés a I'implémentation de modeles analytiques existent, mais nous ne les

présenterons pas ici.
Par défaut, le mot « numérique » dans les légendes des figures correspond aux résultats de simulation numérique

utilisant le modéle de mobilité quasi-balistique présenté dans le chapitre III.



Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

balistique est indépendant de la longueur de canal sauf en présence d’effets de canal court (par
exemple Lc=20 nm sur la figure IV.12.2). Contrairement au transport balistique, le cas quasi-
balistique est, dans son comportement, équivalent au transport diffusif : le courant varie avec la

longueur de canal da a la présence d’interactions dans le canal (figures IV.12.b et IV.12.c).

2500 T T T 2000 T T T

Eo? £ 10° (b)
=
< 10* g 10
£ 2000 - '10° = 10° ]
g— £ 10° g 1500 '8 10° Quasi-balistique
3 §10'7 i § 107 2=10nm
= 15001 €10°® - 5 10
‘< S 10 £ 3 10"
= O 10 (0 A . | | I I
° g 1000 -0 5761020304 050607
° o Ves V)
= 1000 [ ©
= it
5 L=20 nm g g Vpe=0.7 V
3 O Numérique | 3 500 |
500 |- — Modéle (@)
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L=100, 50 nm L.=100, 50, 20 nm
00 | | | J 0 | | | ,
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0 0.1 0.2 0.3 04 05 0.6 0.7
Vs (V) Vs (V)
2500 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ()| Figure IV.12. Caractéristique électrique dun
Ves=0.7 V L =20 nm g -1 q q
o transistor Double-Grille non dopé pour un transport
=5 2000 balistique et quasi-balistique : t;=10 nm, tex=1.2 nm et
£
i L.=20, 50 et 100 nm. Comparaisons entre le modcéle
E 1500 analytique et la simulation numérique :
3
° (a) Courant de drain balistique en fonction de Vgs pour
()
©
£ 1000 un Vps=0.7 V (encart de (a) correspond a la courbe en
ISl
§ échelle logarithmique). (b) Courant de drain quasi-
500 balistique en fonction de Vgs pour un Vps=0.7 V
L=100,50,20nm  (Pencart de (b) correspond a la courbe en échelle
uasi-balistiqueA=10 nm . . . - .
0 Q ‘ 9 ‘ ‘ logarithmique). (c) Courant de drain balistique et quasi-

06 01 02 03 04 05 06 0. balistiqueen fonction de Vps pour Vgs= 0.7 V.
Vos (V)

Nous avons également comparé les conductances [Tintori] de grille (transconductance
gm=dlp/dVeg ou de drain (gd=dlp/dVpg) calculées numériquement et analytiquement. Les
figures IV.13.a et IV.13.b (respectivement IV.12.c) représentent le ratio gm/lp (respectivement
gd/Ip) dans le cas balistique et quasi-balistique en fonction de Vgs (respectivement Vpg) pour
Lc=20 nm et 100 nm. Le gM/lp diminue (M sature) lorsque Vgs augmente ce qui signifie que le

transistor passe de I’état bloqué a Iétat passant. Cette diminution est accentuée dans le cas
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

balistique comme illustré sur la figure IV.13.d puisque I'absence d’interactions améliore la

conduction du transistor. De méme, le rapport gd/Ip (figure IV.13.c) du cas balistique artive plus

rapidement a un minimum que le cas quasi-balistique, pour une méme longueur de canal (20 nm
sur la figure IV.13.c).

100 100
. @ N ()
Balistique Quasi-balistique
A=10 nm
L.=100 nm
~ —~ L.=100 nm
> >
-2 10 -2 10
£ S
D (o)}
Vps=0.7 V
1 | | | | | | 1 | | | | | |
0 01 02 03 04 05 06 07 0 01 02 03 04 05 06 07
VGs V) VGs V)
100 T T 100 T T
B © (d)
©  Numerique —— Balistique
— Modele analytique — = Quasi-balistique
10 ] 2=10 nm
> Quasi-balistique > L=100 nm
o 1 —o 10 .
E 5§
01 © 00 oo A
Vee=0.7 V Balistique V=07 V
0.01 . . ! L L ! 1 I I I I I I
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7

0 0.1 0.2 0.3 04 05 0.6 0.7

Vs V)

Figure IV.13. Caractéristiques électriques d’un transistor Double-Grille non dopé dans le cas balistique et
quasi-balistique : t;=10 nm, tox=1.2 nm et L.=20, 50 et 100 nm.

(a) gm/Ip balistique en fonction de Vgs pour un Vps=0.7 V.
(b) gm/Ip quasi-balistique en fonction de Vgs pour un Vps=0.7 V.
(c) gd/Ip balistique et quasi-balistique en fonction de Vps pout Vgs= 0.7 V.
(d) gm/Ip balistique et quasi-balistique en fonction de Vgs pour Lc=20 et 100 nm.
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Pour finir, nous avons confronté notre mode¢le aux résultats de la littérature a I’état de Iart

[Martinie8]. Les figures IV.14.a et IV.14.b montrent une bonne concordance entre notre modele

et les simulations numériques utilisant le formalisme des fonctions de Green de [Rahman] pour le

cas balistique et le modéle semi-analytique” de [Rahman] [Lundstrom2] pour le cas quasi-

balistique. La figure IV.14.c représente la comparaison de notre modecle avec des résultats de

caractérisation électrique de [Barral2]. Pour cette dernicre comparaison, nous avons pris en

compte dans le modele analytique la valeur du libre parcours moyen correspondante a la longueur

de canal calculée en utilisant les abaques de la référence [Barral7].
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Figure IV.14. Comparaison entre le modéle analytique
et les simulations numériques de la référence
[Rahman] pour un transistor Double Grille non dopé :
ti=tox=1.5 nm et L.=20 nm. Courant de drain
balistique/quasi-balistique en fonction de Vgs (a) et en
fonction de Vps (b). Les données de [Rahman] du cas
quasi-balistique de la figure (b) correspondent au modele
semi-analytique développé dans cette référence.

(c) Comparaison entre le modele analytique et les
données expérimentales de la référence [Barral2] pour un
transistor Double-Grille non dopé : t;=6 nm, tx=1.5 nm
et L.=20 nm (encart de (c) correspond a la courbe en

échelle logarithmique).

Dans [Rahman], il s’agit d’'un modéle semi-analytique puisqu’il inclut une résolution numérique d’équations afin de
déterminer la charge en fonction de Vgs. Dans notre approche ce probleme a été résolu en introduisant la fonction
de raccord, ce qui rend notre modele complétement analytique.
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

Pour conclure, le bon accord entre 'approche analytique développée dans ce chapitre et
les simulations numériques/données expérimentales résulte de la description précise du
coefficient de réflexion. Néanmoins, I’écart observé au niveau de la conductance démontre les
limites de notre modéle notamment sur la description du régime non-linaire (entre le régime
linaire et le régime de saturation). L’origine de cette limitation provient de I’hypothése « source
virtuelle » indispensable pour déterminer la forme analytique de I’équation (IV.1). II sera alors

judicieux, pour des travaux futurs, d’avoir une réflexion plus approfondie sur cette équation.

IV.4.3) Simulations/validations au niveau circuit

A travers le codage de notre modele en Verilog-A et l'utilisation de 'environnent SPICE,
nous simulons un certain nombre d’éléments circuit. Nous décrivons ici le transport balistique et
quasi-balistique pour les trous avec le méme modecle utilisé pour les électrons dans lequel nous
changeons juste la valeur de la vitesse thermique [Assad] (cf chapitre III).

Le modele de charge est basé sur 'approximation quasi-statique [Tsividis] [Munteanu4].
Nous pouvons vérifier si 'approche quasi-statique est adaptée pour notre étude. La limite d’une

telle approche est déterminée [Tsividis] par linégalité suivante :

tg > Congr ?"‘V aIv.31)

D

avec g le temps de montée caractéristique des signaux d’entrée et Constune constante comptrise
entre 15 et 25 [Tsividis]. Dans notre cas ceci donne :

L

tg > Corol—==
R onst Vth.BR

(IV.32)

Pour une longueur de canal comprise entre 20 a 100 nm pour une méme tension
d’alimentation (0.7 V), le facteur de droite de 'équation (IV.32) est compris entre 4 a 40 ps ce qui
est largement inférieur au temps de montée des technologies 22 nm (de lordre de quelques
dizaines de ps) ; ceci confirme que 'approche quasi-statique est justifiée pour les longueurs de
canal visées dans ce travail.

Le principal probléeme pour I'implémentation du modele de charge vient de I’évaluation

du partage de charge entre la source et drain [Tintori] :

Qn =Qs +Qp (IV.33)

e chapitre 7 de la référence [Tsividis], en particulier le paragraphe 7.6.
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

avec Qjny la charge inversion dans le canal, Qs la charge vue de la source et Qp la charge vue du
drain. Toutefois, il est couramment admis [Ward] [Tintori] que dans le cas d’un canal long
(Lc=1000 nm) et diffusif le partage suivant peut étre considéré : 60% pour la source et 40% pour
le drain. Toutefois, pour le cas balistique, la charge est répartie uniformément sur tout le canal
puisque il n’y a pas interaction entre entrée (injection) et la sortie du canal ce qui correspond a
un partage 50%-50% entre la source et drain. Nous supposerons donc ce dernier cas de partage
de charge dans notre implémentation. Il faut noter que 'approximation quasi-statique et la valeur
exacte du partage charge en fonction du couplage électrostatique et transport électronique sont

peu souvent abordés dans la littérature [Ward] [Tintori] [Muntanu3] [Tsividis].

0.7 T T T 0.7 @oow
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dégradent la \
0.6 caractéristique de sortieT 0.6 1
«» Quasi-balistique
V=07V ,\ - Balistique
— | 1 s L i
\>_: 05 < 0.5 L=20 nm i‘\
a S A
> > % 01020304050607
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Figure IV.15. Caractéristiques de transfert d’un inverseur composé de transistors Double-Grille 2 canal
intrinséque : t4=10 nm, tox=1.2 nm et L.=20 ou 100 nm. Comparaison entre le modéle analytique et la simulation
numérique de circuit : tension de sortie en fonction de la tension d’entrée : (a) cas balistique et (b) cas quasi-balistique
(encart de (b) correspond a la comparaison de la caractéristique de transfert dans le cas balistique et le cas quasi-

balistique pour L.=20 nm).

Les figures IV.15.a et IV.15.b représentent les caractéristiques de transfert d’une structure
Double-Grille balistique et quasi-balistique pour deux longueurs de canal : 20 et 100 nm. Comme
nous I’avons démontré dans le chapitre 111, la caractéristique de transfert est améliorée dans le cas
balistique, puisque le passage entre le régime linaire et le régime de saturation est plus abrupte que
dans le cas quasi-balistique. Cependant, I'impact des effets de canal court dégrade cette

caractéristique et 'avantage du cas balistique est amoindri. Le bon accord entre la simulation

* . . . . S
Tintori et a/ [Tintori] suppose une mobilité constante dans le canal.
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

numérique” et le modéle analytique est dti a la bonne description du coefficient de réflexion. Les
légeres différences entre le modele et la simulation numérique sur la caractéristique quasi-
balistique sont dues au manque de précision de notre modele analytique dans le régime non-
linaire (cf figure IV.12.c).

Nous avons également simulé un oscillateur en anneau a trois étages (cf figure IV.16.2) en
régime balistique (figure IV.16.b) et quasi-balistique (figure IV.16.c). La figure IV.16.d représente
la fréquence d’oscillation en fonction de la capacité de charge pour deux longueurs de canal : 20
nm et 100 nm. Comme attendu, la fréquence d’oscillation est réduite lorsque la capacité de charge
augmente, puisque le temps de propagation entre deux inverseurs augmente. La fréquence
d’oscillation est plus importante dans le cas balistique que dans le cas quasi-balistique, mais
Pécart’ entre la fréquence balistique et quasi-balistique est fortement réduit lorsque les effets de
canal court apparaissent (Lc=20 nm sur la figure IV.16.d). Enfin, nous comparons le cas
balistique prédit par le modéle analytique avec les résultats numériques [Martinie| ; un bon accord

est obtenu entre les deux courbes (encart de la figure IV.16.d).

1
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Figure IV.16. (2) Schéma d’un loscillateur en anneau a trois étages, (b) tension Vz en fonction du temps dans le
cas balistique, (c) tension V> en fonction du temps dans le cas quasi-balistique et (d) variation de la fréquence
d’oscillation en fonction de la capacité de charge pour le cas balistique et quasi-balistique (encart de (d) correspond a
la comparaison entre le modele analytique et la simulation numérique). Simulation d’un oscillateur en anneau a trois

étages composé de transistor Double-Grille a canal non dopé : t;=10 nm, tox=1.2 nm et L.=20 ou 100 nm.

Nous rappelons que les simulations numériques de circuit font référence aux simulations utilisant le modele de
mobilité quasi-balistique avec 'outil Mixed Mode (cf chapitre IIT).
f Puisque le controle électrostatique (la déplétion des zones de source et drain) prédomine sur le transport.

~
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

Finalement, il est important de noter que la robustesse de notre implémentation pourrait
étre améliorée en éprouvant notre modéle avec des algorithmes de test. Néanmoins, pour le
travail de cette thése, 'approche présente peut étre considére comme « suffisamment fiable »
puisque notre objectif n’est pas de réaliser de la simulation de gros circuit mais de prendre en
compte des phénomenes physiques complexes dans les dispositifs ultimes et d’étudier leurs

influence sur le fonctionnement de petits éléments de circuit.

IV.5) Du transistor Double-Grille au transistor nan ofil.

En utilisant la méthodologie présentée dans le paragraphe IV.1, nous mettons en place
dans la suite une modélisation analytique du transistor a nanofil basée sur la modélisation réalisée
pour le transistor Double-Grille. Nous présenterons d’abord une modélisation analytique de la
tension seuil qui prendra en compte les effets de canal court et le confinement quantique.
Ensuite, nous adapterons la modélisation du coefficient de réflexion présentée dans le paragraphe
IV.3 au cas du transistor a nanofil. Enfin, nous réaliserons plusieurs comparaisons avec des

résultats de simulation numérique pour valider notre approche.

IV.5.1) Tension de seuil analytique du transistor a nanofil

Par analogie avec ce qui a été présenté dans les paragraphes IV.2, nous construisons une
modélisation analytique de la tension de seuil pour le transistor a nanofil. Ainsi, nous considérons
que la tension de seuil canal long est toujours décrite par I’équation IV.7 en changeant

uniquement la capacité d’oxyde du facteur 5 :

ﬁ: qNA + kB'-I_L'c;lns

28,  20&4t (IV.34.2)
EOX
Cins =
t2 In(Z. Lo 4 1] (IV.34.)

* . . - . A 12 s b Yo . e b
Le test de symétrie de Gummel [Tintori] pourrait étre utilisé de manicre a vérifier la continuité de notre modele.
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

Nous appliquons tout d’abord la loi de Gauss sur la surface indiquée dans la figure

IV.17.a [Autran2] [Autran3] :

t52i t52| tsi 'Na t52|
- {(x) ITZ + gt( xdx) ITZ _fs(x) ZﬂEdX = _qg—, ﬂZdX (IV.35.a)
tg tg N, tg
‘<((x)-§+<((x+dx)-§‘<(s(x) 2.dx= —h.i.dx (IV.35.b)

Si
Si on compare I'équation précédente avec I’équation (IV.8), il suffit de remplacer tsj par
tsi/2 pour obtenir ’équation (IV.33.b). Par conséquent, les équations relatives a la modélisation
analytique des effets de canal court et de la pente sous le seuil seront identiques au cas du

transistor Double-Grille du paragraphe IV.2.2 en changeant uniquement la variable suivante :

47n.c

V= e (IV.36)

SiT

La figure IV.17.b compare le AVt calculé par le modele analytique et celui extrait de la
simulation numérique pour un transistor a nanofil intrinseque avec un 5i=5, 10 et 20 nm, un
tox=1.2 nm. De méme que pour le transistor Double-Grille, pour un #~2 nous obtenons un bon
compromis entre les simulations numériques et notre approche analytique.

La formulation analytique des effets de confinement quantique est sensiblement
différente de celle réalisée pour le transistor Double-Grille di au caractére tridimensionnel de
I'architecture nanofil. Néanmoins, la méthode mise en place dans le paragraphe IV.2.3 peut étre
transposée au cas du transistor a nanofil. Le point de départ est toujours 'expression de la charge
quantique, mais en considérant une densité d’état unidimensionnelle puisque dans le cas d’'un

transistor a nanofil :

Qu =;Z(%"/%J”/qk8l T : 2’[ - j-dy 1V.37)

1+ e kg T,

m
"
g
|
<
A

avec Myp la masse de densité d’états unidimensionnelle (Mp= M pour j=1,2 et Mp=M pour

]=3) et Egle gap du silicium. Nous supposons donc au premier ordre :

a¥s
Q. =Q*ek (IV.38.2)
iq .

-4 [g.5e
Q* = ZZ[,% _,/%}Jq.kB.TL e "B'TL( 2] (IV.38.b)
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Chapitre IV : Modélisation analytique de transistors multigrilles (quasi-)balistique : du dispositif au circuit.

Pout un transistor a nanofil intrinséque et en utilisant la méthodologie présentée dans le
paragraphe 1V.2.3, les niveaux d’énergie sont la somme [Autran3| des niveaux d’énergie d’un
puits rectangulaire infini ¢}, plus une correction AE' due au caractére parabolique du potentiel
¢lectrostatique () au font du puits (équation (IV.2)). Cette correction est calculée par une

méthode des perturbations au premier ordre [Autran3], [Ge] :

ol (1 1), ) 1
Y 2'q'tsi rn[ rnI q'tsi m
E =& +(Bt2/6)[L+3/(2i2) (IV.39.b)

La tension de seuil étant toujours calculée avec la condition Qin=(Kg.TL/Q).Cins, nous

(IV.39.2)

obtenons une expression analytique du potentiel de surface prenant en compte les effets de
confinement quantique (équation (IV.24)). La figure IV.17.c représente le shift da au
confinement quantique en fonction de I'épaisseur de film, dans le cas du transistor Double-Grille
et du transistor 2 nanofil. Comme attendu, le confinement dans un transistor nanofil est
beaucoup plus important et apparait pour des épaisseurs de film plus grandes, comparé au
transistor Double-Grille. Par exemple pou