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Resume

Pour les nceuds technologiques avancés, la consommation statique des circuits intégrés est devenue
un facteur essentiel de I'industrie microélectronique. L'efficacité énergétique des circuits est mesurée
en fonction de leur performance et en fonction de leur consommation statique. Face a I'augmentation
de la variabilité des parameétres physiques et environnementaux, la technologie silicium sur isolant
complétement désertée (FD-SOI : Fully-Depleted Silicon-On-Insulator) permet de prolonger la loi de
Moore dans le domaine nanométrique. Dans ce mémoire une étude statistique de I'énergie des circuits
intégrés CMOS-FDSOI est réalisée. Des bibliothéques statistiques qui caractérisent le délai et la
puissance statique des transistors CMOS-FDSOI sont mises en place. Compte tenu des avantages liés
a la technologie FDSOI, des approches statistiques basées sur les bibliothéques sont appliquées pour
estimer le délai et la puissance statique. En conservant I'exactitude de I'estimation, ces approches
apportent un gain important en temps CPU. Suite a 'estimation du délai et de la puissance statique,
les variations énergétiques des transistors CMOS-FDSOI sont étudiées en fonction de la tension
d'alimentation et en fonction de la tension de polarisation. Ainsi, grace a la détermination d'un
compromis Délai-Puissance Statique efficace et 1'élaboration d'un flow d'optimisation statistique,

I'énergie statique d'un circuit a pu étre optimisée.



Abstract

For advanced technology nodes, static consumption of integrated circuits has become a key factor for
the microelectronics industry. Circuit energy efficiency is measured in terms of performance and
static consumption. With the increase of physical and environmental parameters, the Fully-Depleted
Silicon-on-Insulator technology allows to extend Moore's law in the nanometer domain. In this work,
a statistical study of CMOS-FDSOI integrated circuit energy is carried out. Statistical libraries
characterizing delay and static power of CMOS-FDSOI transistors are presented. Given the
advantages of the FDSOI technology, statistical approaches based on the libraries are applied in order
to estimate delay and static power. While maintaining the accuracy of the estimations, these
approaches provide a significant gain in CPU time. Following delay and static power estimation,
CMOS-FDSOI transistors energy variations are considered according to supply voltage and voltage
body biasing. Thus, by determining an efficient Delay-Static Power compromise and the development

of a statistical optimization flow, static energy of a circuit has been optimized.
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Introduction

Introduction

Avec le phénomene « More Moore » et les tendances « basse puissance », optimiser ou prédire
les performances énergétiques des circuits numériques devient de plus en plus difficile. En effet, la
variabilité¢ et la difficulté de modéliser précisément le comportement des transistors limitent le
bénéfice de la diminution de la taille des transistors. Les méthodologies de conception actuelles
prennent en général des marges de conception pour prévenir I’incertitude générée par ces limites et
garantir un rendement fonctionnel. Cependant, avec 1’ére nanométrique, 1’utilisation de marges de
conception n’est plus efficace, du fait d’une sur-conception croissante, limitant les optimisations et

diminuant le rendement tant paramétrique que fonctionnel.

De nombreuses équipes de recherche travaillent a la mise au point d’outils stochastiques
permettant d’évaluer de maniere statistique les performances des circuits intégrés. Toutefois, cet axe
de recherche, communément appelé Statistical Timing Analysis, ne constitue qu’une des étapes de la
mise au point de flots de conception statistique. Une autre €tape consiste a mettre au point des
méthodes de caractérisation et d’optimisation statistiques permettant de gérer 1’énergie d’un circuit
tout en permettant de controler finement les rendements de fabrication. La mise au point de flots
d’¢évaluation et de conception statistiques devrait permettre au concepteur de définir des variations
énergétiques (en fonction de la tension d’alimentation Vpp, la tension de polarisation du substrat Vgg
Voltage Body Biasing, la température, le nombre d’étages...) réalistes permettant d’assurer un

fonctionnement correct du circuit au moindre coft.

Pour les nceuds technologiques avancés, le terme « performance » ne signifie plus seulement
une fréquence ¢élevée, mais aussi une puissance faible. Il est clair que la réduction de la puissance
globale méne a une augmentation du délai. Ainsi, pour estimer I’efficacité globale de 1’énergie, il est
nécessaire de garantir que pour une certaine fréquence, la puissance consommeée est minimale. Avec
I’arrivée des technologies CMOS-BULK sub-32nm, les gains en vitesse et en consommation des
circuits intégrés, obtenus grace a la miniaturisation des dispositifs, ne sont plus aussi significatifs
qu’ils I’étaient. En effet, certains effets physiques deviennent de moins en moins négligeables et
affectent les performances ainsi que la robustesse des circuits. C’est notamment le cas de la

consommation statique des circuits qui explose (Figure ci-dessous) en raison de la forte augmentation
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Introduction

des courants de fuite des dispositifs et de leurs dispersions électriques. L’augmentation de la
puissance statique dans les nceuds technologiques avancés est due essentiellement aux canaux courts.
Les gains en performances se limitent alors a chaque nceud technologique et les courants de fuite des
transistors augmentent, ce qui mene a une augmentation non négligeable de la consommation statique.
De plus, a chaque nceud technologique, la variabilité de la tension de seuil augmente, ce qui limite la
diminution de la tension d’alimentation et empéche par conséquent la diminution de la consommation

statique des circuits intégrés.

1000
I Puissance Statique
. Puissance Dynamique
800
~ 600
5
-~
s
400
200
. ‘

90nm 65nm 40nm 28nm 20nm

Noeud Technologique

Evolution de la puissance statique et la puissance dynamique avec la technologie

De plus, pour contréler la consommation statique dans les nceuds technologiques avancés (en
dessous de 32nm), les dispositifs CMOS-BULK conventionnels sont de plus en plus complexes. Le
cotit de fabrication de ces dispositifs devient lui aussi de plus en plus €élevé. De nouvelles architectures
de dispositifs sont étudi¢es pour remplacer les dispositifs CMOS-BULK conventionnels, afin de
poursuivre la loi de Moore. Ces dispositifs émergents basés sur des transistors a film de silicium
mince non dopé, offrent un meilleur contrdle électrostatique (moins de courants de fuite), améliorent
le transport (meilleur mobilit¢ des porteurs) et présentent un canal plus homogeéne (moins de
dispersion). Parmi ces dispositifs, la technologie silicium sur isolant complétement désertée (FDSOI :
Fully-Depleted Silicon-On-Insulator) apparait comme une candidate trés prometteuse. En outre, par
rapport aux autres solutions envisagées (par exemple le FInFET), son architecture planaire proche de

celle du BULK est particuliérement avantageuse pour une transition rapide au niveau industriel.
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Introduction

Bien que les avantages de la technologie FDSOI soient maintenant largement démontrés et
reconnus au niveau transistor, il est également important d’évaluer les avantages de cette technologie
au niveau circuit et plus particuliecrement en terme d’énergie. En effet, la réduction de la
consommation d’énergie dans les systémes digitaux est devenue aujourd’hui une préoccupation
majeure des concepteurs de circuits intégrés. La réduction de la consommation est I’un des trois
parameétres essentiels de la conception, au coté¢ de la vitesse et de ’augmentation de la densité
d’intégration. La technologie FDSOI offre des caractéristiques ¢électriques particulierement
intéressantes permettant la conception de circuits intégrés basse tension, basse consommation. Les
transistors MOS a film mince de cette technologie offrent un bon contrdle électrostatique de la grille
sur le canal, ce qui améliore les effets canaux courts et la pente sous le seuil. Par conséquent, le
courant effectif des transistors FDSOI est plus ¢levé pendant la transition des portes logiques par
rapport a celui qui correspond aux transistors MOS sur silicium massif. De plus, les fluctuations au
niveau de la tension de seuil sont réduites grace au film mince non dopé, ce qui permet d’atteindre
une tension minimale de fonctionnement des circuits. Ce qui est essentiel pour réduire la

consommation.

Comme on I’a déja noté, la puissance statique prend une place de plus en plus importante par
rapport a la puissance dynamique dans un circuit. La technologie FDSOI permet de limiter I’impact
de cette puissance statique. Dans ce mémoire nous avons donc étudié I’énergie statique de la
technologie 28nm FDSOI a partir d’une analyse statistique du délai et la puissance statique. Ces
analyses consistent a construire des librairies statistiques du délai et de la puissance statique pour
plusieurs valeurs de la tension d’alimentation Vpp et pour plusieurs valeurs de la tension de
polarisation Vg, ce qui caractérise la technologie 28nm FDSOI. Le d¢lai et la puissance statique des

circuits sont alors estimés a partir de cette caractérisation.

L’estimation du délai et de la puissance statique effectuée, I’énergie statique peut étre étudiée.
Cette énergie étant le produit du délai et de la puissance statique, optimiser 1’énergie statique va
consister a déterminer le meilleur compromis Délai-Puissance Statique, c’est-a-dire a déterminer une
tension d’alimentation optimale et une tension de polarisation optimale qui réduisent le délai sans

trop dégrader la puissance statique et vice versa.

Le Chapitre 1 de ce mémoire présente le contexte de ce travail. Nous définissons d’abord
I’énergie statique et la dépendance de cette derniére sur le délai et la puissance statique. Ensuite, nous

présentons les sources des variations du délai et de la puissance statique. Enfin, nous abordons
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Introduction

plusieurs approches de 1’analyse statistique du délai et de la puissance statique en présentant en

particulier les approches sur lesquelles nous nous sommes appuyés afin de les estimer.

Le Chapitre 2 présente la technologie 28 nm FDSOI. Nous illustrons d’abord les points forts
de cette technologie. Ensuite, nous analysons, pour plusieurs types de transistors de cette technologie,
la variation de leurs délais et de leurs puissances statiques en fonction de la tension d’alimentation
et la tension de polarisation. Enfin, nous présentons une nouvelle technique de modélisation du signal
d’entrée qui permet de mieux ajuster les variations des parameétres des transistors de la technologie

28 nm FDSOL.

Le Chapitre 3 présente le compromis Dé¢lai-Puissance Statique établi sans appliquer de
technique de polarisation. Nous présentons d’abord en quoi consiste ce compromis et la démarche
suivie pour le déterminer. Puis, nous illustrons la construction des librairies statistiques qui
caractérisent, pour plusieurs valeurs de Vpp, le délai et la puissance statique des portes logiques de la
technologie 28 nm RVT UTBB-FDSOI. Ensuite, en se basant sur ces librairies, nous réalisons des
¢tudes statistiques afin d’estimer les moyennes du délai et de la puissance statique des portes logiques.
Ceci ¢tant fait, nous pouvons optimiser 1’énergie statique des portes logiques a partir du compromis
Délai-Puissance Statique sans polarisation. Enfin, nous étendons 1’optimisation de I’énergie statique
a partir de ce compromis aux chemins critiques et aux circuits b01 (constitué par 55 portes logiques)
et b07 (constitué par 493 portes logiques) qui sont des circuits ITCC’99 benchmark. Ces circuits ont
des caractéristiques typiques des circuits synthétisés, ils sont développés par le CAD (Computer-

Aided-Design) Group a Poltitecnico di Torino [1].

Le dernier chapitre présente le compromis Délai-Puissance Statique établi en appliquant des
techniques de polarisation. Nous présentons d’abord en quoi consiste ce compromis et la démarche
suivie pour le déterminer. Puis nous illustrons la construction (pour plusieurs valeurs de Vj, et de
Vgp) des librairies statistiques qui caractérisent le délai et la puissance statique des portes logiques de
la technologie 28 nm RVT UTBB-FDSOI. Ensuite, en se basant sur ces librairies, nous estimons les
moyennes du délai et de la puissance statique et cela pour plusieurs valeurs de Vpp et de Vgg. Ceci
¢tant fait, I’énergie statique des portes logiques peut étre optimisée a partir du compromis Délai-
Puissance Statique avec polarisation. Enfin, nous étendons I’optimisation de I’énergie statique a partir

de ce compromis aux chemins critiques et aux circuits bO1 et b07.

En conclusion, les principales contributions de ce travail sont résumées en rappelant les

gains obtenus et les perspectives envisageables sont présentées.
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Chapitre 1 - Contexte

1.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous définissons 1’énergie statique Eg:,; €tudiée et optimisée dans ce
mémoire. Nous montrons la dépendance de cette énergie sur le délai et la puissance statique. Nous
abordons ensuite 1’analyse du timing en présentant les travaux existants qui permettent d’estimer le
délai. Nous présentons en particulier, I’approche utilisée dans ce mémoire pour cette estimation. Puis,
nous présentons I’analyse de la puissance statique et les travaux existants pour I’estimation de cette
puissance statique. Comme pour I’analyse du timing, nous détaillons 1I’approche que nous avons repris
et amélioré dans ce mémoire pour estimer la puissance statique. Nous illustrons ensuite, la démarche

suivie afin d’établir le compromis Délai-Puissance Statique qui optimise Egzq¢-

1.2 Définition de I’énergie statique

L’énergie électrique désigne toute énergie transférée ou stockée grace a 1’¢lectricité. On définit

cette énergie a partir de 1’équation 1.1.

E=0Qx4V (1.1)
ou, E est I’énergie (son unité de mesure est le Joule), Q est la charge (son unité¢ de mesure est le
Coulomb), AV est la différence de potentiel (son unité de mesure est le Volt).

Avec Q =1 X t,ou I est I’intensité du courant (son unité de mesure est I’Ampere) et t est la durée de
temps (son unité de mesure est la Seconde), on redéfinit 1’énergie a partir de I’équation 1.2.

E=IXxAVXt=Pxt (1.2)

ou, P est la puissance (son unité de mesure est le Watt).

La puissance P des circuits intégrés est formée de la puissance statique et de la puissance dynamique.
Dans ce mémoire, nous nous sommes intéressés a I’étude de la puissance statique vue I’importance

de cette dernic¢re qui augmente avec la technologie.

En se basant sur I’équation 1.2, on définit /’énergie statique (pendant la transition du signal) des

circuits intégrés notée E 4, a partir de I’équation 1.3.

Estat = Pstat X Délal (1.3)

ou, P4 est la puissance statique. Cette derniére représente la puissance consommeée en standby mode

(lorsque le circuit est au repos). Le Délai est la période de temps requis par un signal digital pour
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passer de I'input pin d’une porte logique jusqu’a son output pin. Il est souvent définit comme

I’intervalle de temps

qui sépare I’instant ou le signal d’entrée est égal a 50% de la tension

d’alimentation notée Vp, et I’instant ou le signal de sortie est égale a 50% de Vjp. Il faut noter que le

circuit est en active mode pendant la période de temps qui correspond a la commutation des

transistors. La Figure 1.1, illustre le délai d’un inverseur, ainsi que 1’active mode et le standby mode.

A

VDD

50% x VDD

Tension d’alimentation (V)

Signal d’entrée

U

Signal de sortie

>

} 4 >
1 | Temps (s)
I

N

. e
Active Mode

Standby Mode : Standby Mode

Figure 1.1 : Illustration du délai, de I’active mode et du standby mode

L’¢énergie Eg,p (définie par 1’équation 1.3), dépend uniquement de la puissance statique et du délai

qui dépendent a leurs tours de la tension d’alimentation V. La Figure 1.2 illustre 1’évolution du

délai et de la puissance statique d’un inverseur (technologie 28 nm FDSOI) en fonction de Vpp.
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Figure 1.2 : Evolution du délai et de la puissance statique en fonction de Vj,p
Comme on peut voir dans la Figure 1.2, la corrélation entre le délai et la puissance statique est
négative. En d’autres termes, lorsque le délai atteint sa valeur minimale (pour Vpp = 1V) la puissance
statique atteint sa valeur maximale et lorsque le délai atteint sa valeur maximale (pour Vpp = 0.6V)

la puissance statique atteint sa valeur minimale.

Ainsi, pour optimiser Eg,;, 1l est nécessaire d’équilibrer le délai et la puissance statique. En d’autres

termes, pour optimiser Eg 4, il est nécessaire d’établir un compromis qui :

- réduit le délai sans trop dégrader la puissance statique,

- réduit la puissance statique sans trop dégrader le délai.

Avant d’aller plus loin, il faut d’abord estimer le délai et la puissance statique. Dans la partie suivante,
nous abordons 1’analyse du timing en présentant les travaux existants. Nous présentons aussi

I’approche retenue dans ce mémoire pour estimer le délai.

1.3 Analyse du Timing

L’analyse du timing consiste a estimer le délai des circuits intégrés en vérifiant les contraintes
de temps (fréquence de fonctionnement du circuit). Les approches traditionnelles de cette analyse

sont les approches CTA (Corner Timing Analysis). Avec la miniaturisation de la technologie, les
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variations des parametres physiques des transistors ainsi que |’'impact des variations
environnementales augmentent de plus en plus, ce qui méne a une augmentation de variations du
délai. Les approches CTA supposent que les parameétres (physiques et environnementaux) prennent
leurs pires valeurs ou leurs meilleures valeurs. Ainsi ces approches remplacent les variations des
parameétres par des quantités déterministes. Cela augmente les limitations de ces approches avec
I’augmentation des variations des paramétres dans les nceuds technologiques avancés. Par conséquent
les approches SSTA (Statistical Static Timing Analysis) sont développées. Dans cette partie, nous
définissons d’abord quelques termes techniques. Puis nous expliquons les sources de variations du
délai. Ensuite nous montrons les concepts de base de 1’analyse du timing. Enfin nous présentons les
approches CTA et les approches SSTA ainsi que ’approche mise en place dans ce mémoire pour

estimer le délai.

1.3.1 Définition des termes techniques

Le temps de transition du signal (ou la pente du signal) est la période de temps mise par le signal
pour qu’il change d’état, de OV a Vp (signal montant) ou le contraire (signal descendant). Pour éviter
les effets de bruit qui apparaissent autour de OV et de Vjp, le temps de transition est défini a partir de
la période de temps mise par le signal pour passer de x% a y% de Vpp. Dans ce travail, toutes les

pentes sont mesurées en se basant sur la définition 20%-80%.

La Figure 1.3 illustre le délai ainsi que les signaux (d’entrée et de sortie) et la pente de sortie.

Tension d’alimentation (V)
n Signal d’entrée

descendant

VDD

B80% VDD L occccnseannaNranas e R S e

Signal de sortie
montant

50% x VDD

20% % VDD [~~~ === ,

> Temps (s)

' 20% - 80% de la pente
de sortie

Figure 1.3 : Illustration du délai de propagation et des pentes [2]
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Un circuit intégré (CI) digital est formé de millions de transistors situés dans plusieurs types de portes

logiques. Le délai d’une porte logique k noté gd,, (gate delay k), est affecté par les facteurs suivants :

- le type de la porte (INV, AND, OR, ...),

- les input pin (les entrées) de la porte (A, B,..),

- la forme du signal d’entrée (montant ou descendant),

- les conditions environnementales: la température notée T et Vpp la tension d’alimentation,

- le temps de transition du signal d’entrée noté t;,,, et la charge de sortie de la porte notée C,,;,
- les paramétres du process P = p4, P2, ..., P, ou py, | = 1,2, ... L, représente les parametres

physiques du transistor comme I’épaisseur d’oxyde t,y, la longueur du canal Leyy....

En général, le délai d’une porte logique est une fonction non linéaire complexe des facteurs qu’on
vient de citer. Pour modéliser le délai d’une porte logique, il est nécessaire de supposer que pour une
porte logique ayant plusieurs input pins, le signal d’entrée d’une seule input pin change d’état, alors
que les signaux d’entrées des autres input pin restent stables. En faisant cette supposition, on peut

modéliser gd, le délai d’une porte logique k par (équation 1.4).
gdy = f(type,input pin, forme du signal, P,T,Vpp, Tin, Cout) (1.4)

Dans le reste de ce mémoire, pour estimer gdy, les paramétres de la fonction f (équation 1.4) sont

supposés connus.

1.3.2 Les sources de variations du délai

Parmi les facteurs qui affectent le délai d’une porte logique et qui ont été cités dans la partie
1.3.1, la forme du signal d’entrée, le type et les input pin de la porte sont connus et fixes. Les autres
facteurs sont variables. Il existe deux sources de variations : les variations environnementales et les

variations du process.

Comme leurs noms I’indiquent, les variations environnementales représentent les variations
de I’environnement qui entourent le circuit comme la tension d’alimentation et la température. La
répartition spatiale des variations de la tension d’alimentation et de la température est fortement li¢e

a la topologie du circuit.

Pour la tension d’alimentation, chaque composant du circuit intégré consomme une énergie différente
en fonction de sa propre activité électrique. Ces activités €lectriques sont controlées a partir des
mécanismes d’économie d’énergie qui affectent le niveau de tension d’alimentation comme illustré

sur la Figure 1.4.
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En ce qui concerne la température, ses variations sont directement liées a 1’énergie dissipée par le
circuit. Chaque élément du circuit intégré dissipe de la chaleur en fonction de sa consommation
¢lectrique. La Figure 1.5 montre la corrélation spatiale entre la puissance consommée (Figure 1.5(a))

et la température (Figure 1.5 (b) ) régnant au sein d’un circuit intégré.
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Figure 1.4 : Illustration de la variation de la tension d’alimentation [3]

Densité de la puissance (w /') Température (°C)
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(a) : Variation de la puissance (b) : Variation de la température
Figure 1.5 : Illustration des variations de la température et de la puissance [4]

Les variations du process sont dues aux perturbations durant la fabrication du process et aux
limitations physiques. Ces variations de fabrication causent des déviations des parametres physiques
des transistors de leurs valeurs prévues. Par conséquent, ils affectent significativement le délai, ce qui

mene a une distribution aléatoire de ce dernier. La Figure 1.6 illustre cet aspect aléatoire. Dans cette
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figure, on représente la variation du délai en fonction d’un parametre physique du transistor, la

longueur du canal Lgsf.
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Figure 1.6 : Illustration de la variation du délai [5]

Apres avoir défini le délai et les sources de ses variations, dans la suite nous présentons les concepts

de base de I’analyse du timing et les différentes approches de cette analyse.

1.3.3 Les concepts de base de I’analyse du timing

Un circuit peut étre représenté comme un timing graph G = (V,E), ou V est un ensemble de
neeuds et E est un ensemble d’arétes. Un nceud v; € V correspond a un net du circuit. Une aréte
eyvr € E represente le délai de propagation entre deux nceuds adjacents v; et v;. Ainsi, chaque aréte
ey, v; est pondérée par le délai d’une porte logique (de son input pin a son ouput pin) noté gdvi,,j. A
chaque neeud v; correspond un delai noté t,, nommé le femps d’arrivée. 11 faut noter qu’un timing
graph est orienté des input pin principaux vers les output pin principaux du circuit qui lui correspond.
Un circuit combinatoire simple et le timing graph (sans prendre en considération les interconnexions)
qui lui correspond sont illustrés dans les figures 1.7 (a) et 1.7 (b) respectivement. Une aréte e,,,,,; d’un
timing path correspond au délai d’une porte logique (de son input pin a son output pin) du circuit. Un
neeud v; d’un timing path correspond soit :

- aun net du circuit,
- aun input pin principal du circuit,

- aun output pin principal du circuit.
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(a) : lllustration d’un circuit combinatoire simple (b) : Timing Graph Correspondant

Figure 1.7 Illustration d’un timing graph

Définissons maintenant le terme timing path. Dans le contexte des circuits intégrés, un timing path
est un ensemble de plusieurs arétes liées entre elles. Le premier nceud de la premiére aréte d’un timing
path correspond a un input pin principal du circuit, alors que le deuxiéme nceud de la derniére arréte

correspond & un output pin principal. Par exemple, dans la Figure 1.7 (b), {e4, ¢,, €c, 2z} {€a,6,

€c, z,} et {€a, ¢, €c, z,» €z, z, } sont trois timing path différents.

On définit aussi le path delay qui correspond a un timing path. Le path delay représente la somme de

tous les d¢lais des arétes du timing path qui lui correspond. Le path delay du timing path {e,, ¢,,

€g,,z, ) est définie a partir de I’équation 1.5.

pd{EALGl,EGl‘Zl} :gdAl,Gl + gdGl,Zl (15)

1.3.4 L’approche CTA (Corner Timing Analysis)

L’idée principale de 1’approche CTA est de supposer que si le circuit fonctionne correctement

dans les pires conditions, alors il fonctionne correctement dans les conditions normales.
Pour modéliser le délai d’une porte logique, cette approche suppose que :

- les parameétres physiques prennent leurs valeurs extrémes (plus grandes ou plus petites
valeurs),
- la température prend sa valeur maximale (T = T4, ) ou minimale,

- latension d’alimentation prend sa valeur minimale (Vpp = Vi) ou maximale.

En se basant sur ces suppositions, le délai d’une porte logique est modeélisé a partir des Look-Up

Tables et a partir des techniques d’interpolation bilinéaire.
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Les hypothéses mises en place par 1’approche CTA ignorent 1’aspect aléatoire des parameétres
physiques et des parametres environnementaux. En supposant que ces parametres prennent leurs

valeurs extrémes, I’approche CTA surestime le délai du circuit.

1.3.5 Limitations de ’approche CTA

Avec la réduction continue des dimensions des paramétres physiques p;, (I = 1,2,...,L,ou L

représente le nombre de paramétres physiques dont la variabilité doit étre prise en considération), le

(oF
. .. P . , . . \ . A
coefficient de variation u_l qui représente une mesure de dispersion des parameétres relativement a
P

leur moyenne augmente de plus en plus. Par exemple, pour le parametre Lorr qui représente la

e

longueur du canal, le rapport TL—” est égal a 35% pour technologie 130 nm et 60% pour la
Leff

technologie 65nm (Figure 1.8). Ce qui veut dire que le pourcentage de variation de la longueur du
canal par rapport a sa moyenne a augmenté de 11.6% (35/3) a 20% (60/3) en passant de la technologie

130 nm a la technologie 65 nm.

3><ap a

Figure 1.8 : Illustration de I’évolution de la variation des paramétres physiques [6]

De plus, il faut noter que L augmente avec chaque technologie. Par conséquent, les limites de

I’approche CTA augmentent.

Pour illustrer les limitations de I’approche CTA, nous considérons un cas simple ou le délai d’un

inverseur noté gd est la somme de tous les parameétres physiques p; (équation 1.6).
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=L (1.6)

En supposant que p;, [ =1,2,...,L, sont des variables aléatoires Gaussiennes indépendantes et
identiquement distribuées, Wgq la moyenne du délai de I’inverseur et 044 I’écart type du délai de

I’inverseur sont calculés par (équation 1.7) :

( =L
ugd:z: Hp, = L X pp,
=1

I=L (1.7)

D 0)? =VIx g,

=1

O-gd =

Le d¢lai de I'inverseur calcule par I’approche CTA note wyy (worst gate delay) est calculé par

(équation 1.8) :

=L (1.8)
Wgq = (Mp, +30,) =L X p, +LX 30,
=1

Pour comparer le rendement des approches CTA par rapport aux approches statistiques 30 corner,

on définit w le ratio normalisé par (équation 1.9) :
Woa — (Mg +30ga) 3% (L— VL) x p, (1.9)

o
=3x(1-L"%)x-2
L x M,

Pq

w =

Dans le cas ou L est égale a 3 et % = (.15, le ratio normalisé w est égale a 0.2. Cela veut dire que
P1

I’approche CTA surestime le délai avec un pourcentage de surestimation égal a 20% de la moyenne

. . . o : .

du délai. D’aprés la Figure 1.8, pour tout p;, le rapport u—p’ augmente avec chaque technologie, ce qui
P

mene a une augmentation du ratio w et donc a la surestimation du délai par I’approche CTA.

De plus w augmente avec L qui augmente d’une technologie a une autre, ce qui augmente aussi

la surestimation du délai par I’approche CTA.
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Ainsi, avec ’augmentation des variations des parameétres physiques d’une technologie a une autre,
les limitations des approches CTA augmentent a leurs tours. Pour pallier a ces limites, 1’approche
SSTA (Statistical Static Timing Analysis) est développée. Cette approche analyse statistiquement le

délai en prenant en considération les variations aléatoires des parametres physiques.

1.3.6 Statistical Static Timing Analysis (SSTA)

Avec la réduction des dimensions des transistors, il est admis que 1’analyse du timing basée sur
I’approche CTA ne répondra bientot plus aux besoins des concepteurs des circuits. En conséquence,
les approches SSTA se sont développées. Ces approches sont trés prometteuses pour une analyse
alternative du timing, en prenant en considération les variations aléatoires des paramétres physiques
des transistors. Les approches SSTA existantes sont classifiées en deux catégories : Les méthodes

paramétriques [7] [8] et les méthodes Monte-Carlo [9] [10] (Figure 1.9).

SSTA ‘

Paramétriques ‘ ’ Monte-Carlo
Block-based Path-based

Figure 1.9 : Classification des méthodes SSTA existantes
Les méthodes Monte-Carlo (MC) classiques analysent le timing a partir des simulations
¢lectriques du circuit. Connaissant les modeles statistiques des parametres physiques, les méthodes
MC consistent a générer des échantillons de ces parametres. Une fois ces échantillons générés,
I’analyse du timing est réalisée en simulant directement le circuit par les différents outils de
simulation. Les résultats obtenus a partir des méthodes MC sont exacts et précis. L’inconvénient
majeur de ces méthodes est leurs cofits de calcul élevés. Malgré tout, les méthodes MC sont souvent

utilisées pour valider et évaluer la précision des méthodes paramétriques.

Les méthodes paramétriques sont classifiées en deux catégories : block-based algorithm [11]

[12] et path-based algorithm [7] [8] [13], deux algorithmes de parcours d’un timing graph.

Les méthodes paramétriques (path based algorithm et block based algorithm) modélisent les

variations du process par des variables aléatoires. Ensuite, ces variations sont transmises aux délais
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des portes logiques par des modeles approximatifs (des polyndmes). Enfin, pour estimer le délai du
circuit, les temps d’arrivées sont propagés (suivant I’algorithme de parcours du timing graph) a travers

le timing graphe en effectuant les opérations : SOMME et MAX/MIN que nous expliquerons plus loin.

La plupart des approches SSTA se basent sur les méthodes paramétriques (path based algorithm et
block based algorithm). En général, I’analyse du timing par ces méthodes est constituée des trois

¢tapes suivantes :

- modélisation des variations du process,
- modélisation du délai des portes logiques,

- les techniques de propagation.

Dans les parties suivantes nous présentons chacune de ces étapes.

1.3.6.1 Modélisation des variations du process

Les variations du process sont les déviations des parametres physiques des transistors de leurs
valeurs typiques. Ces variations sont classifiées en deux catégories : les variations inter-die et les

variations intra-die.

Les variations inter-die sont les variations des parametres qui apparaissent d’un die a un autre et

d’un wafer a un autre.
Les variations intra-die, sont les variations spatiales qui apparaissent dans un méme die.

Les variations inter-die et intra-die du parameétre physique Tj;4 (inter-level dielectric thickness) sont

illustrées dans la Figure 1.10 et sont prises en compte dans I’équation 1.10 :

Tiyq = Tild,nom + ATILD,inter + ATILD,intra (1.10)

o, Tjgnom est la valeur typique de Tyg, ATjpp inter €St la variation inter-die, ATy p inerq €St la

variation intra-die.
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(a) variation inter-die (b) Variation intra-die

Figure 1.10 : Variations de T;;; dans un wafer et dans une die [14]
Afin de modéliser les variations du process, la fagon la plus simple est de considérer AT} p inter
comme une variable aléatoire indépendante de la variable aléatoire AT}, p jnsrq. Alnsi, pour deux

portes quelconques k; et k, sur le méme die, on a :

ATyp inter .k, = ATiLp inter,k, (1.11)

COT(ATILD,intra,klfATILD,intra,kz) =0

Dans la Figure 1.10 (b), la variation intra-die montre une évolution spatiale. Aussi, cette variation est

divisée en deux composantes : une composante spatialement corrélée (AT, p sp;) €t une composante

aléatoire (AT).p qitr) (équation 1.12) :
Tyq = Tild,nom + ATILD,inter + ATILD,spl + ATILD,altr (1.12)

La composante AT}, p sp,; est fonction de son emplacement sur le die. Afin de modéliser la composante
spatialement corrélée (AT, p sp1), les modeles les plus utilisés sont : le grid-model [15] et le quad-

tree-model [16].

Pour le grid-model, le die est partitionné en N carrés (Figure 1.11). A chacun de ces carrés est associée
une variable aléatoire spatialement corrélée. Comme les portes proches les unes des autres ont une
probabilité relativement grande d’avoir des caractéristiques similaires par rapport aux portes
¢loignées, on suppose que la corrélation est ¢levée entre deux variables spatialement corrélées situées
dans deux carrés proches, et que la corrélation est faible si les variables sont situées dans deux carrés
¢loignés. Dans la Figure 1.11, suivant ’emplacement des portes logiques k4, ko, k3 et k4, on

a (équation 1.13):
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ATyp,spik, = ATiLp spik,
cor(ATiLp spik,s ATILD,spl,k3) ~ 1

(1.13)
COT(ATILD,Spl,kl’ ATILD,Spl,k4) ~ 0

On suppose aussi que la corrélation spatiale existe seulement entre les parameétres de méme type dans
des différents carrés et qu’il n’y a pas de corrélation spatiale entre les différents types de parameétres.
Par exemple, la corrélation spatiale du paramétre Tj;; est indépendante de celle du parametre T,

(Iépaisseur de I’oxyde) et L,f (la longueur du canal) dans n’importe quel carr€.

DOk
Ky
(1,1) (1,2) (13) (1.4
(2,1) (2,2) (2,3) (2,4)
(3.1) 3.2) 33) (3.4)
>
(4.1) (4.2) (4.3) (4.4)

Figure 1.11 : Exemple d’un grid model [2]

Pour le quad-tree-model, le die est partitionné en plusieurs régions. Pour un niveau i, la partition
quad-tree consiste a diviser le die en 2ix2t i =0,1,2 ..., carrés. A chaque carré, est associée une
variable aléatoire indépendante. La Figure 1.12 illustre la partition du die par un quad-tree-model a

trois niveaux.

Pour le méme paramétre physique Tj;4 est associ¢e une variable aléatoire indépendante Tyq,; ; avec
la variation du carr¢ j au niveau i. Par exemple, d’apres la Figure 1.12, la variation spatial de T;;4 des

portes kjet k, est définie par I’équation 1.14.

{ATILD,spl,kl = ATpo1 + ATipaa + ATyip 21 (1.14)
AT1ip,spik, = AT1po1 + ATipa,a + ATyip 211

Le terme AT);p o4 dans les deux formules du systéme d’équations 1.14 permet de modéliser la

corré¢lation spatiale entre ATy, p o1k, €t ATi1p spik,-
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Figure 1.12 : Exemple d’un quad-tree model a trois niveaux [2]

Apres la présentation de la modélisation des variations du process, dans ce qui suit nous présentons

la modélisation du délai des portes logiques.

1.3.6.2 Modélisation du délai des portes logiques

L’approche SSTA modélise le délai des portes logiques par des polyndmes provenant du
développement de Taylor. La plupart des modeles paramétriques de I’approche SSTA supposent :

-V, T et sont déterministes,
- Coyt et Tip (Ia pente d’entrée) sont des constantes,

- les lois de probabilité des paramétres physiques p; [ = 1,2, ... L, sont connues.
En tenant compte de ces suppositions, le délai de la porte logique est modélisé par un développement

de Taylor d’ordre un (équation 1.15) ou d’ordre deux (équation 1.16):

(1.15)
gd ~ gdnom + Z a; X Apl

(1.16)
gd = gdnom+zalXAPl+zleAPl + Z iy, X APy X Apy;

ou, Ap; = Py — Py, fePrésente la variation du parametre py, a; et by sont les sensibilités de gd par

rapport a Ap, et Ap,? respectivement et ¢, 1, €st la sensibilité de gd par rapport a Ap; ; X Ap, ;.

Si toutes les variables aléatoires Ap;,l = 1,2,..L, sont supposées suivre des lois de probabilité

Gaussiennes, alors :
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- le modele défini a partir de 1’équation 1.15 qui est largement utilisé¢ dans [15] et [17] est
nommé le modele canonique,
- le modele défini a partir de I’équation 1.16 est nommé le modele quadratique et il est

largement utilisé dans [18] [19] [20] [12].

La fiabilité de la modélisation du délai par le modele canonique et le modele quadratique est limitée,
car I’hypotheése de la normalité des variations des paramétres utilisée par ces modéles n’est pas
toujours vérifiée. Par conséquent, dans [21] [22] on améliore la modélisation du délai en ajoutant a

I’équation 1.15 des termes non Gaussiens.

Apres la modélisation des variations du process et du délai des portes logiques, le délai du circuit est

estimé a partir des techniques de propagation. Dans la partie suivante, nous présentons ces techniques.

1.3.6.3 Les techniques de propagation

Les techniques de propagation consistent a définir le délai du circuit. Les opérateurs
essentiellement utilisés sont : SOMME et MAX. Ces opérateurs sont appliqués sur des variables
aléatoires qui représentent des variables de temps (les temps d’arrivées qui correspondent aux nceuds

du timing graph ou le path delay du timing path).

Pour I’opérateur SOMME, si X et Y sont deux variables aléatoires, alors la moyenne p et la variance

02 de Z = X + Y sont définies respectivement par (équation 1.17 et 1.18):

Hz = Hx + Uy (1.17)
02 =02 + 0% + 2 X pyy X 0y X 0y (1.18)

ou pyy est la corrélation entre X et Y.

Pour I’opérateur MAX, comme ce dernier n’est pas linéaire, W = MAX(X,Y) n’est pas une variable
aléatoire Gaussienne, méme si les variables aléatoires X et Y sont Gaussiennes et indépendantes. Afin
d’approximer W par une variable aléatoire Gaussienne W, une approche moment matching est utilisée

dans [23] [2] et détaillée ci-dessous.

Soit la variable aléatoire V=X —Y, X ~ N(uy, 0x?) et Y ~ N(uy,0y?), et soit f(x) et F(x)
(équations 1.19 et 1.20 respectivement) qui représentent respectivement la fonction de densité et de

répartition d’une variable aléatoire Gaussienne centrée réduite.
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1 _ X2 1.19
Fx) = x =) (19
V2 X 11
x 1.20
F(x)=f f(u) du (1.20)
W est défini par (équation 1.21) :
_ (1.21)
W=F(ﬁ)xx+(1—F<&))><Y+f(&>><av
Oy oy Oy
ou,
Wy = KHx — Ry (1.22)
oy = (0x* — 0y® — 2 X pyy X 0y X ay)'/? (1.23)

I existe plusieurs points faibles des approches SSTA paramétriques. La plupart de ces limitations

sont dues aux modeles utilisées dans ces approches. Dans ce qui suit, nous abordons ces limites.

1.3.6.4 Limitations des approches SSTA

Les limitations des approches SSTA paramétriques peuvent étre classifiées de la fagon

suivante :

- Limitations de la modélisation des variations du process
La plupart des approches SSTA supposent que les paramétres physiques des transistors
suivent des lois de probabilité Gaussiennes, ce qui n’est pas le cas en réalité. Par exemple,
la densité de la concentration du dopage semble suivre une loi de Poisson [22].
En plus, le grid modéle présenté dans la partie 1.3.6.1 ajuste les variations des parametres
en supposant I’indépendance entre eux. Ainsi, on ignore la corrélation entre les parameétres
physique.

- Limitations de la modélisation du délai des portes logiques
La modélisation du délai par les polynomes définis par les équations 1.15 et 1.16 prend en
considération un nombre limité de paramétres. Cependant, avec I’augmentation des
variations des parameétres, il sera nécessaire d’augmenter le nombre de paramétres analysé

[24].
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En plus, la modélisation du délai des portes logiques par les approches SSTA
paramétriques ne prend pas en considération tous les facteurs qui affectent le délai illustrés
dans la partie 1.3.1. Par conséquent, on ignore ou on simplifie :
a) les variations aléatoires de la pente d’entrée et de la charge de sortie,
b) les effets des input pin sur le délai des portes logiques,
c) les effets de variations de la tension d’alimentation et de la température.
Estimation de la corrélation du délai
Il est nécessaire de prendre en considération par les opérateurs SOMME et MAX la corrélation
du délai entre les portes logiques. Cette corrélation, qui est difficile, a estimer est un défi
principal des approches SSTA. Ainsi, plusieurs questions se posent concernant I’exactitude

de cette estimation.

Estimation inexacte du Maximum
L’approximation linéaire (définie par I’équation 1.21) du maximum de deux variables
aléatoires est simple. Par contre, son taux d’exactitude n’est pas satisfaisant. Méme si les
variables aléatoires de temps sont supposées suivre des lois de probabilité Gaussiennes
leur maximum n’est pas Gaussien. Dans [2], la densité de W le maximum de X ~ N (0, o)
et de Y ~ N(0, o) est estimé par des simulations Monte-Carlo, ensuite on a estimé la
densité de W par 1’approximation linéaire (Figure 1.13). Comme on peut voir de la Figure

1.13, Perreur de 1’approximation linéaire du maximum est significative.

pdf X
0.4 4 .
h
"
) B |
it )
L |
0.3 | ; 3 # W = max(X,Y)
|| /
V’
1
1
0.2 -
0.1
- T
-15 -10 -5 0 5 10 15

Figure 1.13 : Approximation linéaire du maximum [2]
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1.3.6.5 Conclusion

Les approches SSTA basées sur les méthodes Monte-Carlo sont précises mais leurs cofts de
calcul sont élevés. D’un autre coté, les approches SSTA basées sur les méthodes paramétriques ont
un cofit relativement faible, mais ces méthodes ont plusieurs points faibles qui réduisent leur fiabilité.
Afin d’établir un compromis entre le cotit de calcul et I’exactitude, I’approche "SSTA basée sur la
propagation des moments" a été¢ développée dans [2]. Dans la partie suivante nous présentons cette

approche.

1.3.7 SSTA basée sur la propagation des moments

L’idée principale de I’approche "SSTA basée sur la propagation des moments" est de construire
d’abord par des simulations Monte-Carlo une librairie statistique de temps. Cette derniére pré-
caractérise les variables de temps (délai et pente de sortie) des portes logiques étudiées en calculant
leurs moments (moyenne et variance du délai et de la pente de sortie) conditionnés a la pente d’entrée
T;n et a la charge de sortie C,,,+. Ensuite, en se basant sur cette librairie statistique, le délai d’un timing
path étudié est estimé en propageant itérativement les moments du délai des portes logiques a travers
le timing path. Apres avoir estimé le délai de tous les timing path considérés, le délai du circuit est

calculé.

Ainsi, I’estimation du délai par cette approche est réalisée analytiquement et en se basant sur des
librairies statistiques construites par des simulations Monte-Carlo. Ce qui permet d’attribuer une

structure semi-MC a cette approche.

La structure semi Monte-Carlo de la méthode "SSTA basée sur la propagation des moments" permet

de:

a) réduire le colt de calcul des approches Monte-Carlo car :
- les librairies statistiques de temps sont construites définitivement. Par conséquent le colit
de calcul n’est demandé qu’une seule fois.
b) conserver I’exactitude des méthodes Monte-Carlo car :
- les moments conditionnés du délai sont issues directement des simulations Monte-Carlo.
Par conséquent la modélisation du délai n’est pas nécessaire,
- les variations du process sont prises en compte pendant les simulations Monte-Carlo et ils
sont contenues dans les moments conditionnés du délai. Par conséquent la modélisation

des variations du process n’est pas nécessaire,
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- tous les facteurs qui affectent le délai sont pris en compte :
- variations des paramétres des transistors,
- pente d’entrée,
- charge de sortie,
- pin d’entrée,

- la forme du signal d’entrée.

L’estimation du délai par la méthode "SSTA basée sur la propagation des moments" se décompose

en quatre étapes (Figure 1.14) :

1) Setup : Construire une librairie statistique de temps.

2) Input : Définir les conditions environnementales. Ensuite, identifier un ensemble de
chemins pour un certain design de circuit.

3) SSTA Engine : Calculer le délai.

4) Output : Générer un rapport statistique du temps.

Chemins |
critiques

Collectiondes RTL Compiler

Chemins
.. _critiques

Conditions

l N P U T Environnementales

l

SSTA Estimation du délai des
ENGINE chemins critiques

Rapport
Statistique du

temps

i
]
Librairie Standard E
des portes logiques (.lib) |
i
]
1
I

Design du circuit

HSPICE

ouTPUT

A\

1

1
Modele Statistique des :
paramétres (.lib) !
1

i

1

’

I
I
1
1
1
i
|
1
1
1
i

[~ Netlistdes portes
\ logiques (.lib)

Figure 1.14: Flow de la méthode SSTA basée sur la propagation des moments

Dans ce qui suit, nous présentons chacune de ces étapes.
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1.3.7.1 Setup

A T’étape Setup la librairie statistique du temps est construite. Connaissant les lois de
probabilités des parametres p; des transistors et les netlists des portes logiques, des simulations
Monte-Carlo sont effectuées sous plusieurs conditions. Le jeu de données issue de ces simulations est
stocké dans des librairies statistiques du temps. La Figure 1.15 illustre la structure hiérarchique d’une
librairie statistique. Connaissant le type de la porte logique, les input pin, la forme des signaux
d’entrées (Input Edge), la température et la tension d’alimentation, on calcule les moments statistiques
du temps de la porte logique a partir du jeu de données issu des simulations. Ces moments sont les

suivants :

- Mgd(gate delay) Mmoyenne du delai de la porte logique considéree,
- o? ga variance du délai de la porte logique considérée,
- Mg, moyenne de la pente de sortie de la porte logique considerée,

- 0%, variance de la pente de sortie de la porte logique considérée.
out

Ces moments statistiques calculés sont stockés dans des Lookup Tables ayant un index de charge de

sortie et un index de pente d’entrée (Figure 1.15).

Librairie Statistique
de Temps

| Type Look Up Table
Index de la Charge de Sortie
In IOUt Pin | o cout,l e Clout,j - Cout,n
. . 8 Tina
=
In / Out Edge o
o
r 8 Tnj Hij
Température E v
. k= :
Tension Tin,m
d’alimentation
- E(gd | 1, = Tin,i» Cout = Cout,j)
Variable
de temps
Moments ab o
conditionnels o T

Figure 1.15 : Structure de la librairie statistique du temps
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Ainsi, pour tout couple (7,

mi,Cout,j) ,i=12,..,metj=1,2,..,n,les moyennes conditionnées

a Tin,i et Cout,j du délai (Egdl Tin = Tin,i B

Cout = Cour,j) et de la pente de sortie (E;, | 7in =
Tin,i » Cout = Cout,j) sont obtenues a partir des simulations Monte-Carlo. Les variances conditionnées
(du délai et de la pente de sortie) sont obtenues d’une fagon similaire. Par conséquent, pour

tout 7, ;7 ( < Tini’ < Tinit1) etpour tout € oyp 7 (Cour,j < Cout,j’ < Cour,j+1), la moyenne et

Tini
la variance conditionnée a 7;, ;7 et C . i du délai et de la pente de sortie sont calculées par des

interpolations bilinéaires.

Comme il a été noté précédemment, la librairie statistique du temps prend en considération tous les

facteurs qui influent le délai car :

a) Les variations des parameétres des transistors sont prises en compte pendant les simulations
Monte-Carlo, et sont contenues dans les moments conditionnés des variables du temps.

b) Le type de la porte logique, I’input pin, la forme du signal d’entrée, la température et la tension
d’alimentation sont pris en compte a partir de la hiérarchie de la librairie statistique.

c) La pente d’entrée du signal et la charge de sortie de la porte sont des index des Look Up
Tables.

1.3.7.2 Input

L’input du SSTA Engine comprend les conditions environnementales et une liste de N chemins
critiques (les timing path qui ont le plus grand délai). Les conditions environnementales sont la

tension d’alimentation et la température.

Pour identifier la liste des chemins critiques, la méthode Corner Timing Analysis (CTA) est d’abord
implémentée et ensuite les N premiers chemins critiques sont identifiés. Cette procédure
d’identification des chemins critiques est réalisée par I’outil RTL Compiler.

1.3.7.3 SSTA Engine

La Figure 1.16 illustre la procédure du SSTA Engine. Ayant une liste de N chemins critiques,
la distribution du délai de chaque chemin est calculée. Ensuite le délai du circuit noté cd (circuit

delay) est calculé par (équation 1.24) :

cd = max(pdy, ..., pd;, .. pdy) (1.24)
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En supposant que le délai d’un chemini noté pd; (path delay du chemini) suit une loi
Gaussienne, on calcule la distribution de cd en se basant sur I’approximation linéaire du Maximum

(équation 1.21).

On sait que le délai d’un chemin est obtenu en additionnant le délai des portes logiques qui le
constituent. Par la suite, méme si le délai des portes logiques ne suit pas une loi Gaussienne, ce n’est
pas déraisonnable de supposer en premiére approximation que le délai du chemin suit une loi
Gaussienne. En effet, la somme de plusieurs variables aléatoires indépendantes (pour la plupart des
corré¢lations adaptées au calcul du délai des circuits [25]) et identiquement distribuées, converge vers

une variable aléatoire Gaussienne d’aprés le Théoréme Central Limite.

En ce qui concerne le délai des portes logiques, sa moyenne et sa variance sont propagées a travers
le chemin critique sans hypothése sur sa distribution. Ainsi, pour une porte logique k appartenant a
un chemin critique, le type, ’input pin, le signal d’entrée, la tension d’alimentation Vpp, la
température T et la charge de sortie Cy,¢  sont connues a partir de la procédure d’identification des
chemins critiques. La pente d’entrée de la porte k n’est autre que la pente de sortie de la porte
precedente (k-1), (Mr,, . = Hrgy, oy ©F azfinyk = szout‘k_l). Connaissant toutes ces informations qui
caractérisent les variables du temps de la porte 4k, les moments statistiques

2 2 ) . . g, . N .
Mgd, 0 gd; Mgy k€ 0 2hy,, SONL calculés par des interpolations bilinéaires a partir des Look Up

Tables.
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Figure 1.16 : Procédure du SSTA Engine
1.3.7.4 Output

Au niveau de I’output du SSTA Engine, on génére un rapport statistique du temps contenant les

informations suivantes :

a) Les informations du délai des portes logiques :
1) Lamoyenne et la variance du délai d’une porte logique.
2) La corrélation du délai entre les portes.

b) Les informations du délai des chemins critiques :
1) Lamoyenne et la variance du délai d’un chemin critique.
2) La corrélation du délai entre les chemins critiques.

c) La distribution du délai du circuit.

37



Chapitre 1 - Contexte

1.3.7.5 Conclusion

L’approche "SSTA basée sur la propagation des moments" consiste a caractériser les moments
statistiques (moyenne et variance) conditionnés des variables de temps par des simulations MC. Une
fois caractérisés, ces moments sont stockés dans une librairie statistique du temps. A partir de cette
librairie, le calcul du délai des portes logiques le long d’un chemin critique est réalisé par les
techniques de propagation. Cette structure semi MC permet d’éviter la modélisation des variations
du process et la modélisation du délai des portes logiques. En plus I’exactitude de cette méthode est
relativement élevée, puisque I’analyse du timing est réalisée a partir des librairies statistiques

construites par des simulations MC.

1.3.8 Conclusion
Dans cette partie, on a présenté :

- Les approches CTA :
L’analyse du timing par ces approches est réalisée dans les conditions extrémes sans prendre
en considération les variations du process, ce qui augmente leurs pessimismes.

- Les approches SSTA basées sur les méthodes Monte-Carlo :
L’analyse du timing par ces approches est exacte mais le colt de calcul est élevé.

- Les approches SSTA basées sur les méthodes paramétriques :
Ces approches modélisent les variations des parametres par le greed-model ou le quad-tree
model, ensuite le délai des portes logiques est modélisé par des approximations de Taylor du
premier ou du deuxiéme ordre. Les limitations de la modélisation des variations des
parametres et de la modélisation du délai réduisent la fiabilité de ces approches.

- L’approche "SSTA basée sur la propagation des moments" :
La structure semi Monte-Carlo de cette approche permet de pallier plusieurs points faibles

des approches SSTA paramétriques et conserver I’exactitude des méthodes Monte-Carlo.

Dans ce mémoire, nous avons repris et amélioré les travaux effectués sur I’approche "SSTA basée
sur la propagation des moments". Dans la partie suivante, nous présentons 1’analyse statistique de la

puissance statique.
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1.4 Analyse de la Puissance Statique

Avec I’intégration de la technologie dans le régime nanométre, la puissance statique des circuits
intégrés devient de plus en plus significative, d’ou la nécessité de 1’estimation de cette puissance
avant la fabrication d’un certain design. Similairement a I’analyse du timing, les approches
traditionnelles qui estiment cette puissance réduisent la fiabilité de I’estimation, puisqu’elles ne
prennent pas en considération les variations des parametres physiques, qui augmentent avec chaque
technologie. C’est pourquoi les approches statistiques de I’analyse de la puissance statique se sont
développées. Dans cette partie, nous définissons d’abord la puissance statique et nous illustrons son
augmentation avec la technologie. Ensuite, nous abordons la variation de cette puissance en montrant
la nécessité de 1’analyse statistique. Enfin, nous présentons les différentes approches de 1’analyse
statistique de la puissance statique. Nous montrons en particulier I’approche développée dans [26] et

adaptée dans ce mémoire.

1.4.1 Importance accrue de la puissance statique

La puissance statique est la puissance consommée en mode standby. Cette puissance est définit

a partir de I’équation 1.25.
puissance statique = I,zr X Vpp (1.25)

ou, I,sf est le courant de fuite.

Avec la miniaturisation de la technologie, la puissance statique s’impose de plus en plus et atteint un
taux significatif de la puissance totale (définie par I’équation 1.26) comme on peut voir dans la Figure

1.17.
puissance totale = puissance statique + puissance dynamique. (1.26)

Ainsi, 1’étude et la prédiction de la puissance statique sont des nouveaux défis pour les concepteurs

dans les nceuds technologiques avancés.
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Figure 1.17 : Augmentation de la puissance statique [27]

La puissance statique définie par I’équation 1.25 dépend essentiellement du courant de fuite I,¢f.
Avec la réduction des dimensions des transistors, les variations de s augmentent de plus en plus,

ce qui mene a une augmentation des variations de la puissance statique.

Dans la partie suivante nous présentons les variations du courant de fuite.

1.4.2 Les variations du courant de fuite

Les facteurs dominants du courant de fuite I,¢; sont : le courant de fuite sub-threshold noté

Igyp €t le courant de fuite gate oxide noté Iyqie.

Le courant de fuite I,,;, augmente avec chaque génération de technologie (approximativement de cinq

a dix fois) et dépend directement du threshold voltage noté Vyy,.

Le courant de fuite Iy4¢, augmente fortement avec la réduction de I’épaisseur d’oxyde Ty, puisque il
existe une fonction exponentielle qui les relie.

Le courant de fuite dépend donc essentiellement des paramétres physiques et environnementaux
(Température et Vpp), il est extrémement sensible a leurs variations. La Figure 1.18 illustre les effets

des variations des parameétres physiques et environnementaux sur le courant de fuite et sur la

fréquence des microprocesseurs dans un wafer.
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Figure 1.18 : Variation du courant de fuite et de la fréquence [28]

Comme on peut voir dans la Figure 1.18, les variations du process ménent a des grandes variations
(approximativement 20x) du courant de fuite et aussi a des grandes variations (approximativement

30%) de la fréquence.

Ainsi, avec ’augmentation des variations des parametres, les variations du courant de fuite
deviennent de plus en plus significatives. Par conséquent, une analyse statistique de la puissance

statique qui prend en considération les variations des parameétres est nécessaire.
La Figure 1.19 illustre la nécessité de 1’analyse statistique du courant de fuite. Cette figure montre :

- la probability density function notée pdf (en bleu) du courant de fuite obtenue par des
simulations Monte-Carlo, donc en prenant en considération les variations des parametres,

- lamode (en vert) du courant de fuite, qui représente la valeur du courant qui a la plus grande
probabilité d’apparaitre,

- leleakage FF (en rouge) qui représente le courant de fuite estimée par I’approche Corner (FF)
(d’une facon similaire a I’analyse du timing, une analyse du courant de fuite a partir de
I’approche Corner FF ignore les variations des parametres en les remplagant par leurs valeurs

extrémes ce qui mene a une surestimation du courant de fuite).
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Figure 1.19 : pdf du courant de fuite d’un circuit NMOS 32 nm (Ia mode est représentée en vert) [26]

Comme on peut voir dans la Figure 1.19, le courant de fuite estimé par 1’approche corner FF (en
rouge) est plus grand que le courant de fuite qui correspond au mode (en vert). Par conséquent, les
approches corner réduisent la précision et 1’exactitude de 1’estimation du courant de fuite. D’ou la
nécessité de remplacer ces approches par des approches statistiques qui prennent en considération les

variations du process.

1.4.3 Analyse statistique de la puissance statique

Comme pour I’analyse du timing, les approches statistiques de 1’analyse de la puissance statique

sont classifiées en deux catégories : Les approches analytiques et les approches Monte Carlo.

1.4.3.1 Les approches analytiques

Les approches analytiques consistent a modéliser la puissance statique de la puce en supposant
que cette derniere est une variable aléatoire. La loi de probabilité la plus utilisée pour la modélisation
est la loi log-normale [29]. Dans [30] [31], on calcule les moments statistiques du courant de fuite
total en les comparant aux moments d'une expression construite a partir de la somme des variables
aléatoires qui correspondent au courant de fuite de chaque porte. Dans [30] le courant de fuite est
supposé suivre une loi de probabilité log-normale, les moments statistiques du courant de fuite total
sont calculés en additionnant les moments des courants de fuite de toutes les portes logiques. Dans
[32], il est montré que la modélisation du courant de fuite uniquement par une loi de probabilité log-
normale a partir d’une approximation linéaire méne a une erreur relative de 20%. Dans [31], un

mode¢le quadratique du logarithme du courant de fuite est proposé.

La modélisation de la puissance statique par les approches analytiques est réalisée a partir des

hypotheses suivantes :
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Hypothése 1 : On suppose que les paramétres physiques ont des lois de probabilité standards. Le

plus souvent la loi Gaussienne est mise en place.

Hypothése 2 : On suppose que le logarithme du courant de fuite d’une porte logique est une

somme (linéaire ou quadratique) des variables qui modélisent les variations des parametres.

Avec la réduction des dimensions des transistors, les sources des variations de la puissance statique
augmentent de plus en plus, ce qui réduit la fiabilité de la modélisation de la puissance statique par
les approches paramétriques [33]. De plus, le fait de supposer que les paramétres physiques ont des
lois de probabilités le plus souvent Gaussiennes réduit la précision de ces méthodes, parce que ce
n’est pas le cas en réalité. Ainsi, les hypothéses mises en place pour I’estimation de la puissance par
les approches paramétriques sont remises en cause pour les nceuds technologiques inférieurs a 45 nm

[34].

1.4.3.2 Les approches Monte Carlo

Les approches Monte Carlo consistent a générer des échantillons des parameétres physiques,

puis le circuit est simulé. Enfin, la pdf du courant de fuite du circuit est estimée.

La Figure 1.20 illustre le flow de 1’approche Monte Carlo. Comme on peut voir sur cette figure, les
hypotheses des lois de probabilité des parametres physiques sont mises en place. Connaissant la
description du circuit et les modeles des transistors, 1’estimation de la pdf du courant de fuite est

effectuée en suivant une démarche itérative, ou, chaque itération consiste a :

a) générer une valeur de chaque parametre physique,
b) simuler le circuit,

¢) mesurer une valeur du courant de fuite.

Un grand nombre d’itérations est effectué¢. Par conséquent, plusieurs valeurs du courant de fuite sont

mesurées a partir desquelles sa pdf est estimée.
Les avantages principaux des approches Monte-Carlo sont les suivants :

- des lois de probabilités « non standard » des parameétres physiques peuvent étre utilisées,
- la pfd du courant de fuite du circuit est estimée directement a partir des mesures issues des

simulations.

Ainsi, on évite les hypothéses mises en place par les approches analytiques.
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Figure 1.20 : Flow de la méthode Monte Carlo [34]

L’estimation du courant de fuite par les méthodes Monte-Carlo est précise. Par contre, le colit de
calcul de ces méthodes est élevé et elles ne sont pas applicables a des circuits importants. C’est pour
cette raison que 1’approche semi Monte Carlo est développée dans [26]. Dans la partie suivante, nous

présentons cette approche.

1.4.4 Analyse semi Monte Carlo de la puissance statique

En utilisant les approches basées sur les méthodes Monte-Carlo, il est possible d’estimer avec
un taux d’exactitude relativement élevé la puissance statique. Comme on I’a déja dit, le cott de calcul
de ces approches est ¢élevé, et elles ne sont pas applicables sur des circuits importants. Ainsi, une
méthode analytique qui estime la puissance statique en gardant 1’exactitude des approches Monte-
Carlo a été développée dans [26]. Cette approche consiste a estimer analytiquement la puissance
statique d’un circuit a partir des librairies statistiques qui pré-caractérisent cette puissance par des
simulations Monte-Carlo, d’ou la nomination « Analyse semi Monte-Carlo de la puissance statique

». La Figure 1.21 illustre le flow de cette approche.
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Figure 1.21 : Flow de I’estimation de la puissance statique d’un circuit [26]

Pour estimer la puissance statique d’un circuit (Figure 1.21), on construit d’abord une librairie
statistique qui caractérise cette puissance. Ensuite, on calcule la moyenne et la variance de la
puissance statique du circuit. Dans ce qui suit, une explication de la construction de la librairie

statistique et du calcul des moments statistiques (moyenne et variance).

1.4.4.1 La librairie statistique

Connaissant le mod¢le statistique des transistors et les netlists des portes logiques étudiées, on
simule chaque porte logique séparément pour toutes les combinaisons possibles de ses input-states

(les états logiques des entrées des portes logiques : 0 ou 1 (Figure 1.22).

Figure 1.22 : Illustration des input-states d’un inverseur
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A partir du jeu de données issu de ces simulations, on calcule (pour toutes les combinaisons possibles
des input states) la moyenne et la variance de la puissance statique des portes, ainsi que la corrélation
de la puissance entre les portes. Ensuite, on stocke les moyennes et les variances dans des tableaux
nommeés "Tableaux des Moyennes et des Variances de la Puissance Statique" (Tableau 1.1).

Similairement, on stocke les corrélations entre les portes dans des matrices de corrélation (Tableau

1.2).

Type de la INV INV AND NAND
porte
Input State 0 1 00 11
Moyenne 4.17 e-10 3.49 e-10 6.16 e-10 1.57 e-10
Variance 2.91e-20 1.66 e-20 4.84 e-20 5.20e-21

Tableau 1.1 : Illustration du "Tableau des Moyennes et des Variances de la Puissance Statique"

INV_0 INV_0 AND_00 e NAND_11
INV_O 1 0.6 0.7 0.5
INV_O 0.6 1 0.5 0.31

AND_00 0.7 0.5 1 0.84

NAND_11 0.5 0.31 0.84 sase 1

Tableau 1.2 : Exemple de la matrice de corrélation

Ainsi, on construit une librairie statistique constituée des moyennes et des variances de la puissance

statique ainsi que des corrélations de la puissance entre les portes.

1.4.4.2 Estimation statistique

Pour estimer la puissance statique, on caractérise d’abord les input states de toutes les portes
logiques du circuit a partir du switching file (SAIF) généré du file VCD (Value Change Dump). Ainsi,
les input states de chaque porte logique qui constitue le circuit sont connus. Ensuite, pour estimer la
pdf de la puissance statique du circuit on suppose que la puissance statique d’une porte logique est

une variable aléatoire qui suit une loi de probabilité log-normale.

En théorie des probabilités et statistique, une variable aléatoire X est dite suivre une loi de probabilité
log-normale de paramétres u et o2, si la variable aléatoire Y = In(X), suit une loi de probabilité

Gaussienne d'espérance i et de variance o2.
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Dans I’équation 1.27, on définit la pdf d’une variable aléatoire X log-normale de paramétres p et 62.

(0)-w?

1 _(ln
X e( 2X02 )

x XV2XII

fumo) = (1.27)

Dans les équations 1.28 et 1.29, on définit respectivement I’espérance et la variance de X en fonction

de p et 62.
E(X) = ehto’/2 (1.28)
V(X) = (% — 1) x g2xkto’ (1.29)

Dans les équations 1.30 et 1.31, on définit respectivement p et 62 en fonction de I’espérance et de la

variance de X.

~ 1 V(X) (1.30)
w=In(EC)) = 5% In(1+ <—(E(X))2))
, V(X) (1.31)
o =In(1+ (—(E(X))2>)

Puisque la puissance statique du circuit est la somme des puissances statiques des portes logiques qui
le constituent, alors en faisant la supposition que la somme de plusieurs variables aléatoires qui
suivent une loi de probabilité log-normale est approximativement une variable aléatoire log-normale
[35], la pdf de la puissance statique d’un circuit constitué¢ de K portes logiques, est définie a partir de

I’équation 1.32.

] ( (ln(x) ;ltot)z) (1.32)
f(X, Uor, Oppr) = ————=X € 2X0tot
tobr ot x X2 XII

En se basant sur les équations 1.30 et 1.31, les paramétres ., et 62, qui figurent dans 1’équation

1.30 sont définies respectivement a partir des équations 1.33 et 1.34.

_ 1 V&eor) (133)
Heot = ln( E(Xtot) ) 2 X ln( 1+ <(E(Xtot))2))

B V(Xeor) (1.34)
o =001+ (g, 52
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ou,
- XtOt = X1+Xk+ +XK) (k = 1121 "-rK)a

- X représente la puissance statique d’une porte logique.

E(X¢or) et V(Xtor) qui figurent dans les équations 1.33 et 1.34 sont définies a partir des équations

1.35 et 1.36 respectivement.

k=K
E(Xtot) = E(Xk)
=1 (1.35)
k=K m=K
V(Xeor) = Prem XAV (Xie) X [V (X)
k=1 m=1 (1.36)

Prm qui figure dans I’équation 1.36, représente la corrélation de la puissance statique entre la porte

X et Xp,.

Les Input-States de toutes les portes logiques sont connues. Par conséquent, E (X), V (Xy) et prm qui
figurent dans les équations 1.35 et 1.36 sont identifiées a partir des librairies statistiques. Connaissant
E(Xy), V(Xy) et prm, on calcule E(X::) et V(Xi:) a partir des équations 1.35 et 1.36

respectivement. On peut alors identifier ., et 6/, a partir des équations 1.33 et 1.34 respectivement.

1.4.5 Conclusion

Avec la réduction des dimensions des transistors, la puissance statique augmente de plus en
plus pour atteindre un taux significatif de la puissance totale consommeée. De plus, les variations de
la puissance statique augmentent d’une technologie a une autre puisque ces variations sont fortement
liées aux variations du process. Ainsi, I’analyse statistique de la puissance statique a été développée.
Il existe deux catégories de 1’analyse statistique de la puissance statique : Les approches analytiques

et les approches Monte-Carlo.

Plusieurs questions se posent concernant la fiabilité des approches analytiques. De plus, il n’est pas
clair si les hypothéses mises en place par ces approches sont toujours vraies pour les nceuds

technologiques au-dessous de 45 nm.

Les approches Monte Carlo sont précises mais leurs cotts de calcul sont élevés, de plus elles ne sont

pas applicables sur des larges circuits.
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La structure semi Monte-Carlo de 1’approche présentée dans la partie 1.4.4 consiste a construire
définitivement une librairie statistique qui caractérise la puissance statique des portes logiques
¢tudiées. Ensuite, la puissance statique du circuit est estimée a partir de cette librairie. Donc le cout

de calcul n’est demandé qu’une seule fois. Cette structure semi Monte-Carlo permet de :

- Réduire le colit de calcul des approches Monte-Carlo (puisque la librairie statistique est
construite définitivement alors le colit de calcul n’est demandé qu’une seule fois).
- Conserver I’exactitude des approches Monte-Carlo, puisque I’estimation de la puissance

statique est réalisée a partir d’un jeu de données issu des simulations Monte-Carlo.

1.5 Conclusion

Avec I’intégration de la technologie dans le domaine nanométrique, I’influence des variations
du process affectent significativement la performance et la consommation statique des circuits
intégrés. Ainsi, des approches statistiques qui analysent le timing et la puissance statique en tenant
compte de ces variations, sont développées. Dans ce chapitre, on a présenté différentes approches de
’analyse statistique du timing et de la puissance statique et on a en particulier présenté et justifié¢ les
approches utilisées dans ce mémoire. Pour estimer le délai, dans ce travail, nous nous sommes
appuyés sur I’approche " SSTA basée sur la propagation des moments " (partie 1.3.7). Pour estimer
la puissance statique, nous nous sommes basés sur 1’approche " Analyse semi Monte-Carlo de la

n

puissance statique " (partie 1.4.4). Aprés I’estimation du délai et de la puissance statique, afin
d’optimiser 1’énergie statique, un compromis Délai-Puissance Statique qui réduit le délai sans trop
dégrader la puissance statique et vice versa est établi. La Figure 1.23 illustre la démarche a suivre
pour optimiser I’énergie statique. Connaissant 1’architecture du circuit et la librairie standard des
portes logiques, on implémente d’abord la méthode Corner Timing Analysis (CTA). Apres la synthése
des circuits, on identifie leurs chemins critiques. Cette procédure d’identification des chemins
critiques est réalisée par I’outil RTL Compiler. Ensuite, connaissant le modele statistique des
parametres des transistors et les netlits des portes logiques ¢tudiées, on construit des librairies
statistiques de temps et des librairies statistiques de la puissance statique avec 1’outil de simulation
HSPICE. A partir de ces librairies, on estime les pdf du délai et de la puissance statique des chemins
critiques en appliquant respectivement les approches d’estimation présentées dans les parties 1.3.7 et

1.4.4. Enfin, connaissant ces pdf, on établit un compromis qui équilibre la moyenne du délai et de la

puissance statique.
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Figure 1.23 : Flow de I’optimisation de I’énergie statique

Pour optimiser 1’énergie statique, dans ce mémoire nous travaillons sur les transistors de la
technologie 28 nm FDSOI. Dans le chapitre suivant, nous présentons et justifions le choix de cette

technologie ainsi que les avantages qu’elle apporte.
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Chapitre 2 — Technologie FDSOI

2.1 Introduction

Ces derniéres années, afin de répondre aux exigences du marché en termes de performance et
de consommation d’énergie, la réduction des dimensions des transistors s’est accentuée. Ainsi, des
dispositifs électroniques plus fiables et plus efficaces ont ét¢ mis en place. Pour les nceuds
technologiques inférieurs a 32 nm, les concepteurs se sont retrouvés faces a de nouveaux défis. Parmi
ceux-la, I’énergie statique s’impose de plus en plus avec la réduction des dimensions des transistors.

Le courant de fuite représente une proportion significative de 1’énergie consommeée.

Dans le but de maintenir la performance en contrélant 1’énergie statique, les transistors CMOS
(Complementary Metal Oxide semi-Conductor) sur silicium massif deviennent de plus en plus
complexes et le colt du procédé de fabrication de ces derniers devient de plus en plus ¢élevé. Par
conséquent, il serait souhaitable d’utiliser une technologie capable de remédier aux limites de ces

transistors.

La technologie FDSOI (Fully Depleted Silicon On Insulator), qui est une technologie planaire de
transistor CMOS congue pour des applications a faible puissance, remplit ces conditions. Cette
technologie permet de prolonger la loi de Moore pour les nceuds technologiques inférieurs a 32 nm.
Elle a montré un fort potentiel pour étre successeur des transistors CMOS sur silicium massif. Les

transistors FDSOI permettent de réduire :

- la complexité du procédé de fabrication,

- la puissance statique,

- les problémes dus a la miniaturisation des transistors dans les nceuds technologiques avancés.

Dans ce travail, on analyse le délai et la puissance statique des transistors 28 nm UTBB-FDSOI (Ultra
Thin Body & BOX Fully Depleted Silicon On Insulator). Cette analyse est réalisée par des simulations
Monte-Carlo (MC), ce qui prend donc en considération les variations des parametres des transistors.
A partir de cette analyse, le compromis Délai-Puissance Statique a été établi en s’appuyant sur les

méthodes d’estimation (du délai et de la puissance statique) présentées dans le Chapitre 1.

Dans le présent Chapitre, nous présentons la technologie 28 nm FDSOI utilisée dans cette thése. Nous
expliquons son choix et les avantages apportés par rapport aux autres technologies. Tout d’abord,
nous présentons les transistors CMOS fabriqués en technologie FDSOI et leurs avantages majeurs.
Ensuite, nous abordons 1’étude du délai et de la puissance statique des deux types de transistors

suivants: RVT (Regular Voltage Threshold) UTBB-FDSOI et LVT (Low Voltage Threshold) UTBB-
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FDSOL. Enfin, nous illustrons la technique de modé¢lisation du signal d’entrée adaptée a la technologie

RVT 28 nm UTBB-FDSOL.

2.2 Le transistor CMOS fabriqué en technologie planaire FDSOI

Le transistor CMOS fabriqué en technologie planaire FDSOI se base sur un film fin de silicium
non dopé isolé du substrat grace a une couche d’oxyde de silicium couramment appelé BOX (Buried

OXide) (Figure 2.1).

Film fin non dopé

Figure 2.1: Vue en coupe schématique d’un transistor CMOS fabriqué en technologie planaire FDSOI

Il existe deux versions de la technologie planaire FDSOI: la premiére se base sur un BOX mince et
la deuxieme sur un BOX épais. Que ce soit dans sa version BOX mince ou BOX épais, cette
technologie apporte plusieurs améliorations par rapport a la technologie planaire sur silicium massif.
Ces améliorations sont dues essentiellement a I’architecture de cette technologie. Le premier avantage
significatif de cette architecture est I’amélioration du controle €lectrostatique du canal par la grille,
diminuant par la suite les courants sous le seuil et les effets canaux courts [36]. Le deuxieme avantage
remarquable est la diminution de la tension minimale d’alimentation des circuits intégrés. Cette
diminution est réalisée grace a la réduction de la variabilité de la tension de seuil. Le troisiéme
avantage majeur est la suppression de 1’effet latch-up et I’annulation des courants de jonction entre
source/drain (S/D) et substrat [36]. A ces avantages, on peut également en ajouter d’autres : il est
possible pour la technologie FDSOI qui repose sur un BOX mince notée UTBB-FDSOI (Ultra Thin
Body & BOX Fully Depleted Silicon On Insulator) de moduler la tension de polarisation du substrat,

ce qui permet de moduler la tension de seuil.
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Ainsi, la technologie FDSOI est plus solide que celle sur silicium massif. Son procédé de fabrication
est plus simple par rapport a cette dernic¢re. De plus, elle réduit de fagon efficace la variabilité de la

tension seuil ainsi que les courants de fuite.

2.3 Etude du délai et de la puissance des transistors UTBB-FDSOI

Pour optimiser I’énergie statique qui dépend du délai et de la puissance statique, il faut agir sur
le délai et la puissance statique. Comme le délai et la puissance statique sont deux quantités
antagonistes (lorsque I’'un augmente 1’autre diminue et vice versa), par conséquent pour optimiser
I’énergie statique, il faut obtenir le meilleur compromis D¢lai-Puissance Statique. Pour cela, une
¢tude du délai et de la puissance statique est réalisée. En tenant compte de la tension d’alimentation
et des différentes techniques de polarisation, cette étude a été effectuée sur les deux types de

transistors RVT et LVT de la technologie 28 nm UTBB-FDSOL.

Dans la suite, nous expliquons tout d’abord en quoi consistent les techniques de polarisation. Ensuite,
nous présentons les caractéristiques des transistors RVT et LVT. Enfin, nous justifions le choix des
transistors RVT par rapport aux transistors LVT pour I’étude du compromis Délai-Puissance statique

réalisée dans ce mémoire.

2.3.1 Les techniques de polarisation

La polarisation est une technique qui consiste a moduler la tension de polarisation des caissons
des transistors, ce qui permet d’ajuster la tension de seuil [37] [38]. Il existe plusieurs types de
polarisation. Parmi ces types, on trouve la polarisation en mode inverse couramment nommée RBB
(Reverse Body Biasing) et la polarisation en mode direct couramment nommée FBB (Forward Body

Biasing).

L’idée principale de la polarisation en mode inverse est d’appliquer une différence de potentiel
positive entre la source et le caisson des transistors pMOS, et une différence de potentiel négative
entre la source et le caisson des transistors nMOS. Ainsi, on applique une tension plus petite que la
masse pour polariser le caisson-p des transistors nMOS, (ViM°S < 0), et une tension plus grande que
celle de I’alimentation des circuits pour polariser le caisson-n des transistors pMOS, (VBpMOS > Vpp)-
Par conséquent, on agrandit la tension de seuil, ce qui permet de réduire les courants de fuite quand

le circuit n’est pas en activité (mode standby).

La polarisation en mode direct consiste a appliquer une différence de potentiel positive entre la source

et le caisson des transistors nMOS, et négative entre la source et le caisson des transistors pMOS.
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Une application d’une polarisation en mode direct aux transistors LVT 28 nm UTBB-FDSOI méne a

une réduction du d¢lai [39].

2.3.2 Les transistors RVT et LVT

Plusieurs techniques sont mises en ceuvre afin de réduire le courant de fuite. Parmi elles, il
existe la technique de modulation de la tension de seuil. Pour appliquer cette technique, différentes
méthodes sont mises en place. On trouve entre autres la méthode basée sur la modulation des

parametres de fabrication tels que :
- ’épaisseur de I’oxyde de grille,
- la longueur de la grille,
- le changement du type du caisson arriére.

La modulation de ces parametres permet d’ajuster la tension de seuil (Vy, Voltage Threshold). Les
transistors sont classés par niveau de tension de seuil. Parmi ces transistors, on trouve les transistors
a Vy moyen nommés RVT (Regular Voltage Threshold) et les transistors a bas Vi nommés LVT (Low
Voltage Threshold). Les transistors LVT sont employés pour diminuer le délai des chemins critiques

tandis que les transistors RVT sont utilisés pour réduire la consommation [40].

La méthode basée sur la modulation des parametres de fabrication, est largement utilisée aujourd’hui

dans les entreprises d’électronique (Figure 2.2) [41] [42].

Digital Base Band
>99% High-Vt
Always Power on

-gjian TR TIR AL RN

(RIISOY NEE §U%)

Figure 2.2 : Illustration des transistors MOS multi-Vy sur une puce [43]

Les deux figures 2.3 (a) et 2.3 (b) illustrent respectivement la structure des transistors RVT 28 nm
UTBB-FDSOI et des transistors LVT 28 nm UTBB-FDSOI [39]. Les transistors RVT sont congus
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pour réduire les courants de fuite, par conséquent des polarisations en mode inverse (RBB) sont
appliquées a ces transistors. Comme on peut voir sur la Figure 2.3 (a), ces transistors ont une structure
classique. Un transistor nMOS de type RVT a un caisson arriere de type p alors qu’un transistor
pMOS de type RVT a un caisson arriere de type n. Les transistors LVT (Figure 2.3 (b) ) sont congus
pour réduire le délai. Ainsi, des polarisations en mode direct (FBB) leurs sont appliquées. Un
transistor nMOS de type LVT a un caisson arriére de type n alors qu’un transistor pMOS de type

LVT aun caisson arriére de type p.

RVT : Conventional Well for Leakage -RBB

} . -1.8V noBB +1.8V
|/ RBB '_ FBB ‘
Vdd/2+ 300mV

(a) : Vue en coupe schématique des transistors RVT 28 nm UTBB-FDSOI

LVT : Flip-Well for Performance - FBB
Gndsn NMOS PMOS  Gndsp

o ey
-300mV

(b) : Vue en coupe schématique des transistors LVT 28 nm UTBB-FDSOI
Figure 2.3 : Comparaison des structures des transistors RVT 28 nm UTBB-FDSOI et LVT 28 nm UTBB-FDSOI
2.3.3 Choix des transistors RVT

Dans cette partie, nous allons justifier le choix des transistors RVT par rapport aux transistors
LVT pour I’é¢tude du compromis Délai-Puissance Statique. Pour cela, le délai et la puissance statique
des transistors RVT 28 nm UTBB-FDSOI et LVT 28 nm UTBB-FDSOI sont analysés en variant la
tension d’alimentation Vpp pour différentes techniques de polarisation (RBB et FBB). Ces analyses
sont effectuées par des simulations Monte-Carlo. En utilisant MC(MC=450), les variations des

parametres des transistors sont prises en considération.

Dans ce qui suit, nous illustrons tout d’abord la démarche suivie pour calculer la puissance statique.
Ensuite, nous comparons le délai et la puissance statique des transistors RVT et LVT. Enfin, nous

mettons en évidence les gains apportés par les techniques de polarisation.
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2.3.3.1 Calcul de la puissance statique

Les  puissances  statiques d’un inverseur RVT 28 nm  UTBB-FDSOI
(C12T28SOI LR IVX8 PO) et dun inverseur LVT 28 nm  UTBB-FDSOI
(C12T28SOI _LL IVX8 PO) ont été calculées par des simulations Monte-Carlo réalisées avec 1’outil
de simulation HSPICE. La Figure 2.4 représente un circuit formé par un inverseur RVT polarisé en
mode inverse (RBB) avec une tension de polarisation Vigg (Voltage Reverse Body Biasing). Une fois

le circuit simulé, sa puissance statique est calculée par 1’équation 2.1.

RVT Transistors - Reverse Body Biasing ( Vggg <=0 )

Lot (Voo)
Nsub Io“ (Nsub)
: VDD
VRBB - VDD -
IN ouT
ST
I i
off (IN) Psub Inff (Psub)
V(IN ) Vi
77 — |

Figure 2.4 : Circuit illustratif de la polarisation d’un inverseur a base de transistors RVT UTBB-FDSOI

Puissance statiquegyr = (IOFF(VDD) X VDD)+(IOFF(p5ub) X VRBB)+(IOFF(Nsub) X (Vs — Vpp) + (IOFF(,N) X Vin) (2.1)

Les parameétres IOFF(VDD)’ IOFF(P IOFF(Nsub)et IOFF(IN) qui figurent dans [’équation 2.1

sub)’

représentent respectivement les courants de fuite de la grille, du substrat du transistor nMOS, du
substrat du transistor pMOS et de I’entrée de I’inverseur. Ces courants de fuite sont mesurés a partir

des simulations.

La Figure 2.5 représente un circuit formé par un inverseur LVT polarisé en mode direct (FBB) avec
une tension de polarisation Viygp (Voltage Forward Body Biasing). Le circuit est simulé et sa

puissance statique est calculée par 1’équation 2.2.
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Puissance statiqueyr = (IOFF(VDD) X VDD)+(IOFF(psub) X VFBB)+(10FF(Nsub) X Vegp) + (IOFF(IN) X Vin) (2.2)

Les parameétres Ippp Wop) lorF (N qui figurent dans 1’équation 2.2 représentent respectivement les

)

courants de fuite de la grille et de I’entrée de ’inverseur. Contrairement aux transistors RVT, les

parametres lppp o) St lopr (Neup) représentent respectivement les courants de fuite des substrats du
su su
transistor pMOS et nMOS.

LVT Transistors-Forward Body Biasing ( Vg5 2 0)

lote (Voo)
psuh off (Psub)
— e Voo
Viss —_—
IN ouT
S
ST
quf (IN) Nsub IDH (Nsub)
V(IN) v
FBE
s | |
Ve "

Figure 2.5 : Circuit illustratif de la polarisation d’un inverseur a base de transistors LVT UTBB-FDSOI
2.3.3.2 RVT 28 nm UTBB-FDSOI vs LVT 28 nm UTBB-FDSOI

Pour mettre en évidence les avantages des transistors RVT 28 nm UTBB-FDSOI par rapport
aux transistors LVT 28 nm UTBB FDSOI, nous comparons par des simulations Monte-Carlo les

moyennes de leurs délais et leurs puissances statiques.

2.3.3.2.1 Délai: RVT 28 nm UTBB-FDSOI vs LVT 28 nm UTBB-FDSOI

Pour comparer le délai des transistors RVT et LVT, un inverseur RVT
(C12T28SOI LR IVX8 P0O) et un inverseur LVT (C12T28SOI LL IVX8 P0) ont été simulés
(MC=450) en variant la tension d’alimentation et sans appliquer les techniques de polarisation

(Vegg = 0,Vegp = 0). A partir de ces simulations, la moyenne du délai a été calculée (Figure 2.6).
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Figure 2.6 : Comparaison de la moyenne du Délai des transistors RVT et LVT

La Figure 2.6 reflete les caractéristiques des transistors RVT et LVT illustrées dans la partie 2.3.2.
On voit sur cette figure, que la moyenne du délai des transistors LVT est plus petite que celle des

transistors RVT. En particulier,

- pour Vpp=0.1V les transistors LVT sont approximativement treize fois (13) plus rapide que les

transistors RVT (Vpp=0.1V, moyenne delgy,r/moyenne del;yr = 13),
- pour Vpp = 0.5V, moyenne delgyr/moyenne del;,r = 2.5,

-pour Vpp =1V, moyenne delgyr/moyenne del;,r = 1.2 (Figure 2.6).

2.3.3.2.2 Puissance statique : RVT 28 nm UTBB-FDSOI vs LVT 28 nm UTBB-FDSOI

Pour comparer la puissance statique des transistors RVT et LVT, deux inverseurs (RVT et LVT)
ont été simulés (MC=450) sans appliquer de technique de polarisation (Vggg = 0,Vrgp = 0), etcela
en variant la tension d’alimentation de 0.1V a 1V. A partir de ces simulations, la moyenne de la
puissance statique de I'inverseur RVT a été calculée a partir de I’équation 2.1 et celle de I’inverseur

LVT a partir de I’équation 2.2 (Figure 2.7).
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Figure 2.7 : Comparaison de la moyenne de la Puissance Statique des transistors RVT et LVT

Il est clair d’apres la Figure 2.7 que la moyenne de la puissance statique des transistors RVT 28 nm

UTBB-FDSOI est moins ¢levée que celle des transistors LVT 28 nm UTBB-FDSOI. En particulier,

- pour Vpp =0.1V, la moyenne de la puissance statique de I’inverseur LVT est

approximativement trente-cing fois plus (35) grande que celle de I’inverseur RVT (Vpp=0.1V,
moyenne pulis statryr ~ 3 5)’
moyenne puis statpyr

- pour Vpp = 0.5V,0ona ~ 49,

moyenne puis statryr

moyenne puis statryr

moyenne puis statpyr

- pourVpp =1V,ona ~60 (Figure 2.7).

moyenne puis statryr

2.3.3.3 Gain apporté par les techniques de polarisation

Pour mettre en lumiere les gains apportés par les techniques de polarisation, nous montrons tout
d’abord la réduction de la puissance statique des transistors RVT grace a la polarisation en mode
inverse. Ensuite, pour les transistors LVT, nous illustrons le gain du délai apporté grace a la

polarisation en mode direct.

60



Chapitre 2 — Technologie FDSOI

2.3.3.3.1 Gain apporté par la polarisation en mode inverse

En variant la tension d’alimentation de 0.1V a 1V, un inverseur RVT 28nm UTBB FDSOI
(C12T28SOI LR IVX8 PO0) a été simulé (MC=450) sans appliquer de technique de polarisation. A
partir de ces simulations, la moyenne de la puissance statique de cet inverseur a ét¢é calculée. Ensuite,
pour mettre en évidence le gain apporté par la polarisation en mode inverse, I’inverseur a été simulé
(MC=450) en appliquant une polarisation en mode inverse égale a -1.8V et la moyenne de sa

puissance statique a été calculée par I’équation 2.1 (Figure 2.8).

—s— 28 nm UTBB-FDSOI RVT @ RBB=0
—&— 28 nm UTBB-FDSO! RVT @ RBB=-1.8
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—_— O
R
P —
3
g =
E G-
w 5]
@
o
c
]
wm —
o =
& &
n
aQ -
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2 o
0 —
= o 7|
5]
o~
g N o/
3 Vis _1VJ, ~72%

T I I I I I 1 I I I
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.0

Vpp (V)

Figure 2.8 : Illustration du gain apporté par la polarisation en mode inverse

Comme on peut le voir sur la Figure 2.8, le gain apporté par la technique de polarisation en mode
inverse commence a partir d’une tension d’alimentation approximativement é¢gale a 0.52V. Pour une

tension d’alimentation égale a 1V, la polarisation en mode inverse mene a une réduction de 72% de

moyenne puiss stat (RBB=0)—moyenne puiss stat (RBB=-1.8))
moyenne puiss stat (RBB=0)

la moyenne de la puissance statique ( ~ 0.72).

2.3.3.3.2 Gain apporté par la polarisation en mode direct

En variant la tension d’alimentation, un inverseur LVT (C12T28SOI LL VX8 P0) a été
simulé (MC=450) sans appliquer de technique de polarisation (Vpgg = 0). A partir de ces

simulations, la moyenne du délai de cet inverseur a été calculée. Ensuite, pour mettre en évidence le
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gain du délai grace a la polarisation en mode direct, I’inverseur a été simulé (MC=450) en appliquant

une polarisation en mode direct égale a 1.8V, et la moyenne de son délai a été calculée (Figure 2.9).

(18]

o

- ] —=— 26 nm UTBB-FDSOI LVT @ FBB=0
—£— 28 nm UTBB-FDSOI LVT @ FBB=128

2 | Vop =017 ], —07%

@

u

Viop = O.SVJ, _65%

Moyenne du délai (s)
Se-10

5e-11

.......

5e-12

Figure 2.9 : Illustration du gain apporté par la polarisation en mode direct

Comme on peut voir sur la Figure 2.9, une polarisation en mode direct appliquée aux transistors LVT

28 nm UTBB-FDSOI réduit la moyenne de leurs délais. En particulier,

- pour Vpp = 0.1V, cette réduction est de 97% (Vpp=0.1V, 22X del (FEB=0)-moyenne del)

moyenne del (FBB=0)

0.97),

moyenne del (FBB=0)—moyennedel)

- =~ 2 i 9 =
pour Vpp = 0.5V, cette réduction est de 65% (Vpp=0.5V, moyenne del (FEB=0)

0.65),

moyenne del (FBB=0)—moyenne del) -

_ 4 ; 0 —
- pour Vpp = 1V, cette réduction est de 28% (Vpp=1V, moyerme del (FEE=0)

0.28).

Les techniques de polarisation permettent d’améliorer les performances des transistors UTBB-
FDSOIL. Ces techniques permettent de moduler la tension de polarisation des caissons des transistors
et donc de réduire selon le type de polarisation (mode inverse ou mode direct) le délai et la puissance
statique. Grace aux polarisations en mode inverse, les transistors RVT UTBB-FDSOI permettent
d’apporter un gain important en puissance statique par rapport aux transistors LVT UTBB-FDSOI

bien qu’ils dégradent légeérement le délai. Ce gain en puissance statique permet de réduire 1’énergie
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statique (une réduction de la puissance statique mene a une réduction de I’énergie statique puisque
cette derniere est égale au produit de la puissance statique par le délai) ce qui meéne a une réduction

de I’énergie totale qui est la somme de I’énergie statique et de 1’énergie dynamique.
Ceci justifie le choix des transistors RVT pour 1’étude de 1’énergie dans la suite de ce mémaoire.

Dans cette partie, le délai et la puissance statique d’un inverseur RVT 28nm UTBB FDSOI et d’un
LVT 28nm UTBB FDSOI sont étudiés en variant la tension d’alimentation de 0.1V a 1V. Il est
important de noter, que dans le reste de ce mémoire 1’étude du délai et de la puissance statique sera
effectuée en variant la tension d’alimentation a partir d’une valeur minimale égale a 0.6V et cela pour

¢viter les problémes de fonctionnement des bascules.

Nous allons maintenant, reprendre la modélisation du signal d’entrée pour la technologie 28 nm afin

d’ajuster au mieux les variations des parametres des transistors de cette technologie.

2.4 Modélisation du signal d’entrée adaptée a la technologie 28 nm FDSOI

2.4.1 Introduction

La modé¢lisation du signal d’entrée est une technique qui consiste a augmenter la fiabilité¢ de
I’analyse des variations des paramétres des transistors. Dans ce travail, pour modéliser le signal
d’entrée, on s’est basé sur les travaux précédents appliqués a la technologie CMOS 65 nm et réalisés
au sein du LIRMM. En s’appuyant sur ces travaux, une nouvelle approche de modélisation adaptée a
la technologie 28 nm CMOS-FDSOI a été mise en place. L’avantage de cette approche est de mieux
ajuster les variations des parameétres des transistors 28 nm CMOS-FDSOI, ce qui implique une

analyse plus précise et plus fiable de la variation du délai.

Dans cette partie, on définit d’abord le temps de transition du signal d’entrée et les points critiques
du signal qui seront utilisés pour la mod¢lisation. Ensuite, on illustre la méthodologie appliquée pour
créer le jeu de données. Puis, nous détaillons la modélisation du signal d’entrée dans les travaux
précédents (technologie CMOS 65 nm) et on illustre la nouvelle méthode de modélisation qui a été
mise en ceuvre (technologie 28 nm CMOS-FDSOI). Enfin, on discute les gains apportés a la

technologie 28nm CMOS-FDSOI par cette nouvelle modélisation du signal d’entrée.

2.4.2 Définition du temps de transition du signal d’entrée

La méthode classique de modélisation du signal d’entrée suppose que ce dernier a une forme

linéaire. Les simulations sont effectuées sous cette hypothése, alors que la forme réelle du signal n’est
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pas parfaitement linéaire. La courbe en pointillée noire de la Figure 2.10 illustre la forme réelle du
signal d’entrée. La modélisation linéaire classique du signal est représentée en bleu et évite les effets

de bruit autour de OV.

Le temps de transition du signal d’entrée, noté 7;,, est le temps nécessaire pour que le signal change
d’¢état, de 0 a la tension d’alimentation notée Vp, (signal montant) ou le contraire (signal descendant).

Le temps de transition du signal est défini par 1I’équation 2.3 (Figure 2.10).

Tin = @) X (tg — ty) (2.3)

tg est I’instant ou le signal réel est égal a 8§0% de Vpp.
t, est I’instant ou le signal réel est égal a 20% de Vpp.

I1 faut noter que dans la présente étude, le signal d’entrée est modélisé pour une tension d’alimentation

Vpp égalea 1V.
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Figure 2.10 : Forme réelle du signal d’entrée et son approximation linéaire
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11 faut noter aussi que la méthode classique est simple et efficace dans bien des cas. Cependant, avec
I’augmentation de la variation des parametres, cette méthode ne peut plus fournir de résultats
acceptables pour I’ajustement de ces variations. Pour pallier aux limitations de la méthode classique,
le signal d’entrée a été modélisé¢ d’une fagon mieux adaptée.Dans la partie suivante, nous définirons

les points critiques du signal utilisés pour la modélisation.

2.4.3 Définition des points critiques du signal réel

Le signal d’entrée passe de 0 a Vjp (signal croissant) (Figure 2.11), ou de Vpp a 0 (signal
décroissant). Pour simplifier, on va se limiter a la modélisation du signal croissant, car I’un se déduit
de l’autre par effet miroir (signal décroissant =Vpp — signal croissant). Le point de départ d’un
signal croissant est le point (ty,0). En partant de ce point, le signal a une forme légérement
décroissante pour atteindre le point (i, Vinin) OU Vinin (Vinin < 0) est la valeur minimale atteinte
par le signal et t,,;,, est ’instant ou le signal atteint cette valeur. On définit les termes AV et At par

les équations 2.4.et 2.5 respectivement.
AV = Vi (2.4)
At = tym — to (2.5)

A partir de Dinstant t,,,;,,, le signal commence a étre croissant et on suppose qu’a I’instant T, le

signal d’entrée reprend la valeur 0 (Figure 2.11).
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Figure 2.11 : Illustration des points critiques (en rouge) du signal réel et ceux de son approximation linéaire (en
bleu)

L’approximation linéaire suppose que :
- aun instant t € [ty, Ty], le signal est égal a 0,
-auninstant t = (T, + 73,,) le signal est égal a Vpp,

-auninstant t € [Ty, Ty + 73,,] le signal a la forme d’une droite définie par I’équation

2.6 dont les parametres sont définis par le systéme d’équations 2.7 (Figure 2.11).

signal lin = a;;, X t + byn (2.6)
Vbp
Aiin = ——
mn
Vi (2.7)
| bin=—2xTy

in
En particulier, la droite définie par I’équation 2.6 permet de définir les points d’abscisses :

- It, =l’instant ou le signal linéaire vaut 20% de Vpp,

66



Chapitre 2 — Technologie FDSOI

- ltg =I’instant ou le signal linéaire vaut 80% de Vpp,

par le systeme d’équations 2.8, lesquels seront utilisés pour la nouvelle modélisation.

_ 02 X VDD - blin

lt, =
Aiin
0.8 x Vpp — byin (2.8)
t lt8 =
QAin

2.4.4 Construction du jeu de données pour la modélisation du signal d’entrée

Un jeu de données de cing cent signaux réels montants a été construit afin de pouvoir modéliser

le signal. Pour le construire, les trois étapes suivantes ont été appliquées.

a) Appliquer cinqg cent signaux d’entrées linéaires (Figure 2.12), en faisant varier les parametres

suivants :
-la charge de sortie de la porte,
-le type de la porte,

-le temps de transition du signal d’entrée.

=
-

0.8

0.6

Signal d'entrée (V)
04

0.2
|

0.0

I I I I I
0 20 40 60 80

Temps (ps)

Figure 2.12: Illustration d’un signal d’entrée linéaire
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b) Mesurer, pour chaque signal linéaire appliqué (signal d'entrée linéaire;,i = 1,2, ...,500),
41 points (t;,z; X Vpp),j =1,2...,41, du signal de sortie; qui correspond au
signal d'entré linéaire;. Ainsi, pour chacun des cinq cent signaux de sortie, quarante un
points (t;,zi X Vpp); ,j =1,2,..,41,eti =1,2,..,500, sont mesurés, parmi lesquels
(t0, 0)is (To, 0)i » (tmins Vinin)i » (£2,0.2 X Vpp); et (tg, 0.8 X Vpp); (Figure 2.13).

c¢) Calculer, pour chaque série de point (¢},2; X Vpp) ;, les parameétres 7, AV; et At; a partir

des équations 2.3, 2.4 et 2.5 respectivement.

Ainsi, chacune des cing cent séries de points (tj,z; X Vpp); ,j =1,2,...,41,i = 1,2,..,500,

obtenue représente un échantillon d’un signal réel.
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Figure 2.13 : Illustration des points mesurés d’un signal réel

2.4.5 Travaux existants pour la modélisation du signal

Reconnaissant les inconvénients du modéle linéaire classique, une modélisation non linéaire du
signal d’entrée avait déja été réalisée pour la technologie 65nm [2]. Nous avons amélioré ces travaux
existants en les adaptant a la technologie 28 nm FDSOI. Tout d’abord, nous allons rappeler les travaux

déja réalisés afin de présenter par la suite les améliorations apportées.
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Dans [2] le signal d’entrée a été analysé et ensuite modélisé par un modele basé sur la fonction de
répartition de la loi de probabilit¢ Log-Logistique. Dans la partie 2.4.5.1, nous présentons une
interprétation mathématique qui analyse le signal d’entrée, dans la partie 2.4.5.2 on explique le choix
de la fonction de répartition de la loi Log-Logistique pour la modélisation et dans la partie 2.4.5.3

une explication de la démarche suivie pour la modélisation dans [2].

2.4.5.1 Interprétation mathématique du signal

Dans le cadre des Circuits Intégrés (CI), le signal peut étre décrit comme une fonction H(?) qui
exprime le signal en fonction du temps ¢. La Figure 2.14 représente la dérivée de la fonction H(?) de
quelques signaux typiques pour différents temps de transitions. Comme on peut le voir sur cette
figure, la dérivée d’un signal d’entrée réel n’est pas égale a une constante. Si on suppose que le signal
a une forme linéaire, sa dérivée sera constante ce qui n’est pas le cas en réalité. Donc cette linéarité

ne tient pas. D’ou I’intérét de rechercher une modéle représentant mieux la réalité.

dH(t)
dt
80 Tz'n(pS)
100 -

\ —‘—’ 4
f 120 4 s |
s |
s |

4
00 -~ !
A/ ;
220 |
|
240 I
|
|
so0 ¥
i 400
450
0 t

Figure 2.14 : Illustration de la dérivée du signal d’entrée [2]

2.4.5.2 Modélisation du signal d’entrée

Le mode¢le adapté pour modéliser le signal dans [2] est basé sur la fonction de répartition de la
loi de probabilité Log-Logistique qui présente I’avantage de posséder une expression explicite. La
Figure 2.15 (b) représente la fonction de densité de cette loi pour plusieurs valeurs des parametres qui
la caractérisent. D’apres la Figure 2.15, la fonction de densité de la loi Log-Logistique a une forme
similaire a celle de la dérivée des signaux (Figure 2.15 (a) ) et particuliérement les signaux qui ont un

temps de transition plus petit que 120 ps (environ 80% des signaux [2]).
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(@) Dérivée du signal d’entrée

(b) Densité de la loi Log-Logistique

Figure 2.15 : Comparaison de la dérivée du signal d’entrée avec la densité de la loi Log-Logistique [2]

Dans la suite de ce travail, le signal d’entrée a ét¢ modélisé avec la fonction de répartition de la loi de
probabilité Log-Logistique. L’équation 2.9 représente cette fonction de répartition et I’équation 2.10

représente le modele utilisé dans la bibliographie pour modéliser le signal d’entrée (technologie 65

nm) et que nous avons appliqué a la technologie 28 nm FDSOL.

F(t,a,B) = [1+(%)ﬁ ™' (t>0,a>0,8 >0) (2.9)
—gx(t—t) (t < tmin)

ﬁ(t) _ At 0 . = *min
]ﬁ}_l (t > tmin) (210)

—AV + (Vpp + AV) X {1 + [W

Connaissant les paramétres t et 7;,,, pour modéliser le signal d’entrée avec la loi de probabilité¢ Log-
Logistique de 1’équation 2.10, les quatre étapes suivantes ont été appliquées :
1) Estimation des paramétres a et [ de I’équation 2.10 par des régressions non linéaires
(méthode des moindres carrés) avec le logiciel statistique R.

La Figure 2.16 représente le signal estimé par I’équation 2.10 d’un échantillon, ou les deux parameétres

a et 3 sont estimés par des régressions non linéaires en donnant aux parameétres AV, At et t,,;, leurs

valeurs réelles.
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Figure 2.16 : Estimation des paramétres a et 8

2) Estimation des paramétres 8, AV et At .
a) Analyse du comportement des parameétres 8, AV et At en fonction du parametre 7;,, et

construction des fonctions du systeme d’équations 2.11.

_ Cav
gAV(Tln) AAV + BAV X Tin

At = gu(7in) = Ape + By X iy
% +D
Aﬁ + BB X Tin B

2.11)

k.BA = g[)’(rin) =

b) Estimation des coefficients Ay, By, Cav, Ase, Bae, Ag, Bg, Cp €t Dg qui figurent dans le

systéme d’équations 2.11 par des régressions (linéaires et non linéaires) (Figures 2.17,
2.18 et 2.19).
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Figure 2.18 : Estimation du paramétre At (At = 1.978 x 1071 + 3 x 10™* x 1;,)
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3) Estimation des parameétres a et t,,;, par le systeme d’équations 2.12.
-1

-1 -1

B B
. 0.2 0.8 »
@=06xl| ——= ) “\——7% | )
0.8+ 15— 0.2 +5— (2.12)
L DD e DD
T = AT + ¢

4) Enfin le signal est estimé en remplagant dans 1’équation 2.10 les paramétres a, 5, AV, AT et

tmin par leurs estimateurs (Figure 2.20).
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Figure 2.20 : Estimation du signal d’entrée
Le désavantage principal de ’estimation du signal d’entrée en suivant la démarche appliquée dans
[2] vient de I’estimation des paramétres At et f en fonction du paramétre z;,,. On peut voir dans les
deux figures 2.18 et 2.19, la trés grande dispersion du nuage de point qui représente ces deux
parameétres en fonction de 7;,. Ceci introduit une grande erreur et par la suite cette erreur se refléte
sur la modélisation du signal comme on peut le voir dans la Figure 2.20. Dans la prochaine partie, on
tente de corriger ce probléme. Le signal est modélis¢ comme avec 1’équation 2.10, donc par la
fonction de répartition de la loi de probabilité Log-Logistique, mais en appliquant une autre technique

qui permet d’estimer les paramétres f et t,,;,, en réduisant I’erreur.

2.4.6 Modélisation du signal d’entrée pour la technologie 28nm FDSOI

Pour modéliser le signal, on s’est basé sur I’équation 2.10 (travaux précédents en technologie
65 nm) en la modifiant et en estimant les parameétres d’une fagon différente pour les adapter a la

technologie 28 nm. Le signal est modélisé par le modele défini dans 1’équation 2.13.
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0 t<T,
gy 1
7(t) = P (2.13)
(Vpp +20 X AV) X {1 + [——— t> T,
t— tmin
k Tin

Connaissant 7;,, et Ty, 1’idée principale de cette modélisation est d’estimer tout d’abord les parameétres
AV et t,in de ’équation 2.13 en fonction de 7;, et Ty. Ensuite, les paramétres a et § sont calculés
analytiquement en fonction de [t, et ltg. Enfin, le signal sera estimé. Les 3 étapes suivantes donnent

une explication détaillée de la démarche suivie.

1) Estimation du parametre AV.
a) Analyse du comportement du parametre AV en fonction du paramétre 7;, et
construction de I’équation 2.14.

1 (2.14)
Agv + By X 7y

AV = gAV(Tin) =

b) Estimation des valeurs des parametres A,y et B,y de 1’équation 2.14 par des

régressions non linéaires effectuées par le Logiciel statistique R. (Figure 2.21).
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54.73+2.29x101Zx1;,

Figure 2.21 : Estimation du paramétre AV (AV =

2) Estimation du parametre t,,;,,.
a) Analyse du comportement de t,,;,, en fonction du parameétre T;, afin de construire

I’équation 2.15.
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t-;;n = hTo(TO) = ATO + BTO X TO (215)

b) Estimation des parametres Ar, et Br, qui figurent dans I’équation 2.15 par des

régressions lin€aires effectuées par le logiciel statistique R (Figure 2.22).

—_— [eflee o)
— tmln 0 00

80
|

tmin(ps)

40

20

20 40 60 80

To(ps)
Figure 2.22 : Estimation du paramétre t,,;,,( £, = —1.84 X 10712 + 0.87 x T,)

3) Calcul des parametres et .
Connaissant T, et 7;,, les paramétres [t, et [tg sont obtenus a partir des équations 2.6, 2.7 et 2.8.

Ensuite, les paramétres « et 8 sont calculés analytiquement en résolvant le systeme d’équations 2.16
obtenu en remplacant dans 1’équation 2.13 (t, V(t)) par (lt,,0.2 X Vpp) et (ltg,0.8 X Vpp)

respectivement.

0.2 X Vpp = (Vpp + 20 X AV) x {1 + 17371

(It _tr/r;n)/rin]ﬁ}_l (2.16)

— a
0.8 X Vpp = (VDD+20><AV)><{1+[(lt 7%
8 mn in

Les valeurs de a et § qui résolvent le systéme d’équations 2.16 sont définies respectivement par les

deux équations 2.17 et 2.18.

el (2.17)
a=—
Tin
y (2.18)
e
og\————
g(lts - tmtn)
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Les coefficients y et / qui figurent dans les équations 2.17 et 2.18 sont définis respectivement par les

équations 2.19 et 2.20. Le paramétre z qui figure dans I’équation 2.20 est défini par I’équation 2.21.

B Vpp + 20 X AV ) (2.19)
Y =09\ T 08 x V)
P X log(lt, — tym) — z X log(ltg — tmm) (2.20)
y—2)
l (VDD +20 x AV ) (2.21)
zZ=1lo -
902 %V,

Enfin, les paramétres AV, t,,;n , @ €t B obtenus sont remplacés par leurs estimateurs dans 1’équation
2.13, et le signal est ainsi a son tour estimé. La Figure 2.23 représente un signal d’entrée réel, son
approximation linéaire classique, son estimation par le mod¢le existant dans la bibliographie et son

estimation par le nouveau modele mis en évidence et adapté a la technologie 28nm FDSOI.

e
-
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Nouveau Modéle

— © Signal Réel
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Figure 2.23 : Modélisation du signal d’entrée d’un échantillon du jeu de données

2.4.7 Evaluation du modéle et calcul de I’erreur

Pour évaluer I’exactitude du modele Log-Logistique et pour comparer le signal estimé par le
nouveau modele avec le modéele lin€aire et I’ancien modele. L’erreur globale qui correspond a chaque

modele a été calculée.
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Comme il a été illustré dans la partie 2.4.4, le jeu de données utilisé pour la modélisation est constitué
de 500 échantillons de signaux d’entrées réels ou chacun de ces échantillons est formé de 41 points

(Figure 2.13).

Pour chaque échantillon, la valeur absolue de I’erreur d’estimation du signal réel par le modéle
linéaire, I’ancien modele et nouveau mod¢le, notée err,; (correspondante a chaque point p; de

I’échantillon) a été calculée a partir de I’équation 2.22.
erry; = |signal réel,; — signal estimé,;| i =1,2,..,41 (2.22)

La Figure 2.24 illustre erry; ’erreur d’estimation d’un point p; du signal d’entrée réel par I’ancien

modéle.
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Figure 2.24 : Illustration de erreur d’estimation d’un point du signal réel par I’ancien modéle

Apres le calcul de erry,;, pour tout i=1,2,,41, I’erreur globale noteée erreur globale,; a été

calculée a partir de I’équation 2.23.

Lir )’
erreur globale,; = =1 200 27 (= 1,2,..,41)

(2.23)
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Pour représenter les erreurs globales qui correspondent a tous les points étudiés p;, i = 1,2, ..., 41,

une série de 41 points notée Abs Er Glob comprise entre 0 et 1 a été définie (équation 2.24).

Abs Er Glob = (Abs Er Glob; =0, ...,0 < Abs Er Glob; < 1, ..., Abs Er Globy, = 1), (2.24)

Les points de la courbe de la Figure 2.25, représentent les couples (Abs ET Glob;, erreur globale,;).

Ces couples correspondent au nouveau modele, au modéle linéaire et a I’ancien modéle.
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Figure 2.25 : Comparaison des erreurs globales des différentes approches de modélisation

D’apres la Figure 2.25, il est clair que I’erreur globale de 1’ancien modele est plus élevée que celle
du nouveau modele et que celle du mod¢le lin€aire. Dans le Tableau 2.1, on montre la somme des

erreurs globales qui correspondent aux différents modeles.
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i=1! erreur globale;(¥)

Modéle Linéaire 3.88
Nouveau Modéle 3.8
Ancien Modéle 6.06

Tableau 2.1: Comparaison des sommes des erreurs globales des différentes approches de modélisation

D’apres le Tableau 2.1, on peut déduire que le signal estimé par le nouveau modele réduit 1’erreur

d’estimation du modeéle linéaire de 2% (% X 100 = 2) et réduit ’erreur d’estimation de

I’ancien modele de 37% (w X 100 = 37).

2.4.8 Gain apporté par la nouvelle modélisation du signal d’entrée

La nouvelle approche de modé¢lisation du signal d’entrée apporte un gain a 1’ajustement des
variations des parametres de la technologie 28nm FDSOI. Pour évaluer ce gain, pour une tension
d’alimentation Vpp = 1V, une librairie statistique qui caractérisent les variables du temps (délai et
temps de transition du signal de sortie) des portes logiques de la technologie 28 nm FDSOI a été
construite par des simulations Monte-Carlo (MC=1000). La premiére librairie a été construite en
appliquant un signal d’entrée linéaire, la deuxiéme en appliquant un signal d’entrée modélisé par
I’ancien mode¢le et la troisieme par le nouveau modele. Ensuite, pour comparer la fiabilité de
I’ajustement des variations des parameétres de chaque modele, 1’écart type du délai des 5 premiers
chemins critiques du circuit b0l a été estimé par 1’outil SSTA et cela a partir des trois librairies
statistiques construites. Pour servir de base de comparaison, I’écart type réel des chemins critiques a

¢été mesuré en simulant les chemins par Monte-Carlo (MC=1500) (Tableau 2.2).
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Ecart Ecart Ecart Ecart
t
Chemin Profondeur type type type pe
. réel estimé estimé estimé
Critique Logique . 6= in | lo—5 | lo—6 |
giq 6(ps) | Moddle Ancien | Nouveau - lin 1 o, :" Md 1o, (;V” Md 1o
Linéaire | Modele | Modele
c lin 8AnMd anMd
(ps) (ps) (ps)
Chemin 1 5 473 4.77 4.67 4.67 0.85 1.27 1.27
Chemin 2 6 4.64 4.76 4.66 4.71 2.59 0.43 1.51
Chemin 3 5 424 4.45 4.48 44 4.95 5.66 3.77
Chemin 4 6 4.13 4.44 4.46 4.44 7.51 7.99 7.51
Chemin 5 5 4.36 4.45 4.35 4.39 2.06 0.23 0.69
Moyenne 4.42 4.57 4.52 4.52 3.59 3.12 2.95

Tableau 2.2 : Comparaison des erreurs de I’écart type du Délai pour différents modéeles du signal d’entrée

D’apres le Tableau 2.2, la moyenne de ’erreur relative de 1’écart type du délai, issu d’une librairie
statistique construite par un mode¢le linéaire est égale a 3.59%. Pour I’ancien modéele, cette moyenne
est égale a 3.12% alors que pour le nouveau modele elle est égale a 2.95%. On peut donc déduire que

le nouveau modele réduit la moyenne de I’erreur relative de 1’écart type du délai obtenu par

I’approximation linéaire de 17.82% (M x 100 = 17.82), et par le modele de la bibliographie
de 5.44 % (B2 x 100 = 5.44).
3.12

2.4.9 Conclusion

La nouvelle approche de modélisation du signal d’entrée mise en place dans ce travail, a montré
une fiabilité d’ajustement des variations du délai plus élevée que celle de I’approximation linéaire
classique et du modele existant dans la bibliographie. Ainsi, en adaptant ce mode¢le a la technologie

28 nm FDSOI, les variations des parameétres sont mieux ajustées.
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2.5 Conclusion

Avec I’évolution de la technologie et aprés son intégration dans le régime nanométre, les
variations des parametres des transistors augmentent de plus en plus. Par conséquent, cette
augmentation a un impact significatif sur les performances des circuits intégrés puisque les variations

du délai et des courants de fuite sont liées aux variations des parameétres des transistors.

Dans les nceuds technologiques avancés, le transistor CMOS fabriqué en technologie planaire sur
silicium massif est confronté a plusieurs vrais problémes de variabilité de tension de seuil et de
courant de fuite. Pour répondre a ces problémes, une nouvelle architecture de transistor a été¢ mise en
ceuvre avec la technologie FDSOI. Dans ce chapitre nous avons analysé le délai et la puissance
statique des transistors RVT 28 nm UTBB FDSOI et LVT 28 nm UTBB FDSOI en montrant les
avantages des différentes techniques de polarisation appliquées a ces transistors. Nous avons justifi¢
le choix des transistors RVT pour la suite de notre étude de I’énergie. De plus, une nouvelle
modélisation du signal d’entrée qui ajuste au mieux les variations des parametres des transistors

CMOS 28 nm FDSOI a ¢ét¢ présentée.

Compte tenu de tous ces critéres, dans les chapitres suivants, nous allons étudier le compromis Délai-

Puissance Statique permettant d’optimiser I’énergie des transistors CMOS 28 nm FDSOI.
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3.1 Introduction

Dans le présent Chapitre, nous étudions le compromis Délai-Puissance Statique qui optimise
I’énergie statique sans appliquer de technique de polarisation (Vzgp = 0V). Pour comprendre ce qui
se passe au niveau de ce compromis, 1’énergie d’un oscillateur est étudi¢e. Nous présentons cette
¢tude, nous définissons le compromis Délai-Puissance Statique et 1’approche mathématique utilisée
pour I’établir. Pour finir, nous présentons I’optimisation de 1’énergie statique a partir de ce
compromis, I’application de cette optimisation sur les chemins critiques de plusieurs circuits et enfin

sur les circuits.

3.2 Etude du compromis pour un oscillateur

Afin d’établir le compromis Délai-Puissance Statique et pour comprendre ce qui se passe, nous
nous sommes basés sur I’étude d’un oscillateur en anneau formé par 13 inverseurs identiques de la
technologie 28 nm RVT UTBB-FDSOI sans appliquer de polarisation. Pour cet oscillateur, nous
avons étudié 1’énergie par cycle par des simulations Monte-Carlo pour plusieurs valeurs de Vpp

comprises entre 0.1V et 1V.
Pour chaque valeur de Vpp = (Vpp)i, i = 1,2, ...,n, [ (Vpp)1 = 0.1V < -« < (Vpp)ic1 < (Vpp); <

(Vpp)iv1r < - < (Vpp)n = 1V ], I’énergie totale par cycle de I’oscillateur est calculée par :

3.1)

(Energie Totale/Cycle) sci = (Energiedynamique/Cycle)osci + (Energiesmtique/Cycle)

osci

L’unité de mesure des énergies qui figurent dans 1’équation 3.1 est le Joule ().

Avant d’aller plus loin, définissons les bases fondamentales de I’énergie dynamique par cycle et de

I’énergie statique par cycle.

3.2.1 Définition de I’énergie dynamique et de I’énergie statique

L’¢énergie dynamique par cycle de I’oscillateur (Energiesynamique /CyCle)osci est définie par :

_ 1 3.2
(EnergLedynamique/Cycle)osci =5 x C X (Vpp)? (3:2)

ou C est la capacité de commutation (son unité de mesure est le Farad (F) ).

L’¢énergie statique par cycle de I’oscillateur (Energiesmtique /C ycle)osci est définie par :
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(Energiestatique/Cycle)osci = (Puissancestan-que)oscix (Délai) s (3.3)

L’unité de mesure de la puissance statique est le Watt (W) et celle du délai est la Seconde (s).

Le délai de I’oscillateur (Délai),s.; est I’intervalle de temps qui correspond a un cycle du signal. En
d’autres termes, le délai de ’oscillateur représente sa période. Il est mesuré directement par Monte-

Carlo.

La puissance statique de 1’oscillateur (Puissancestatique)osci est la somme de la puissance statique

des 13 inverseurs qui le constituent. Comme il est noté dans le Chapitre 1, la puissance statique d’une
porte logique dépend de son input state (0 ou 1). Pour simplifier, on a supposé que 7 inverseurs (parmi
les 13 inverseurs qui constituent I’oscillateur) ont un input state égal a 1 et 6 inverseurs ont un input

state égal a 0. Ainsi, la puissance statique de 1’oscillateur est définie par :

(Puissancegiarique) . = 7 X (Puissancegarique) + 6 X (Puissancesarique ) (3.4)

osci NV(inp=1) NV (inp=0)

ou:

(Puissancesmtique) est la puissance statique d’un inverseur dans le cas ou son input state

inv(inp= 1)

estégalal.

(Puissancesmtique) est la puissance statique d’un inverseur dans le cas ou son input state

MY (inp=0)

est égal a 0.

Pour calculer (Puissancesmtique) et (Puissancesmtique) , un seul inverseur (parmi

inv(inp=1) inv(inp=0)

les treize qui constituent I’oscillateur) est simulé séparément pour un input state égale a 0 et pour un

input state ¢égal a 1. A partir de ces simulations, (Puissancestatl-que)inv et
(inp=1)

(Puissancesmtique) sont calculées a partir de I’équation 2.1 (définie dans 2.3.3.1 : Calcul

NV (inp=0)
de la puissance statique), en remplagant le terme Vzpp (qui représente la tension de polarisation) de

I’équation 2.1 par 0 (puisqu’aucune technique de polarisation est appliquée).

Apres avoir présenté les bases fondamentales de 1’énergie, dans la partie suivante, nous présentons

I’analyse de cette énergie.
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3.2.2 Analyse de I’énergie

En variant la tension d’alimentation Vj,, de 0.1V a 1V, I’énergie dynamique par cycle, I’énergie

statique par cycle et I’énergie totale par cycle de ’oscillateur sont calculées par des simulations

Monte-Carlo.

La Figure 3.1 illustre 1’évolution en fonction de Vpp de :

Energie/ Cycle(J)

Délai( s)

la moyenne de I’énergie totale par cycle de I’oscillateur (Figure (3.1 (a) ),
la moyenne de I’énergie dynamique par cycle de 1’oscillateur (Figure (3.1 (a) ),
la moyenne de 1’énergie statique par cycle de I’oscillateur (Figure (3.1 (a) ),

la moyenne du délai de 1’oscillateur (Figure (3.1 (b) ).
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Figure 3.1 : Evolution de I’Energie et du Délai en fonction de V)
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Comme on peut le voir sur la Figure 3.1 (a), I’énergie totale par cycle décroit pour atteindre son
minimum au point MEP (Minimum Energy Point, point rouge Figure 3.1 (a) ). A partir de ce point,
I’énergie totale par cycle prend une forme croissante pour atteindre son maximum a Vpp = 1V. Ainsi,
(Vpp)mep (la tension d’alimentation qui correspond a MEP) optimise 1’énergie totale consommée.
Cependant, (Délai)y,y,zp 1€ délai qui correspond a (Vpp)mgp est important (Figure 3.1 (b) ) et
I’énergie statique qui correspond a (Vpp)mep (Energie Statique /Cycle)y,,, ) estelevee (Figure
3.1 (a)). Par conséquent, le cotit de I’optimisation de I’énergie totale consommeée est élevé par rapport
au délai et a I’énergie statique. L’énergie statique dépend uniquement du délai et de la puissance
statique qui dépendent a leurs tours de la tension d’alimentation V. Puisque le délai et la puissance
statique sont deux quantités antagonistes, pour optimiser alors I’énergie statique, nous avons cherché
a établir le meilleur compromis entre le délai et la puissance statique. Nous avons donc cherché la
tension d’alimentation (Vpp)srar qui réduit le délai sans trop dégrader la puissance statique et vice
versa. La Figure 3.1 représente la moyenne des délais (Figure 3.1 (b) ) et des énergies statiques (Figure
3.1 (a) ) qui correspondent & (Vpp)yep €t @ (Vpp)srar- Comme on peut le voir sur cette figure,

I’énergie statique et le délai qui correspondent & (Vpp)srar sont inférieurs a ceux qui correspondent
a (Vpp)mep-

Pour déterminer le meilleur compromis Délai-Puissance Statique, nous avons développé une
approche qui s’appuie sur le concept statistique de la courbe ROC (Receiver Opertaing
Characteristic) [44]. Ce concept est souvent utilisé pour équilibrer raisonnablement deux quantités

antagonistes. Dans la partie suivante nous détaillons ce compromis.

3.2.3 Détermination du Compromis Délai-Puissance Statique

Avant de déterminer le compromis Délai-Puissance Statique et la démarche suivie pour
I’établir, définissons d’abord la problématique qu’on cherche a résoudre a partir de ce compromis. Le
délai varie en fonction de Vpp, donc on peut le définir comme Délai = f(Vpp). De méme, la
puissance statique varie en fonction de Vpp, alors on la définit aussi comme Puissance Statique =
g(Vpp). La Figure 3.2, illustre la variation en fonction de Vj,, de : la puissance statique (en rouge) et

du délai (en noir) du méme oscillateur étudi¢ dans la partie précédente.
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(Vpp=0.1V, Délai VDD=|].IV) (Vpp=1V, Puiss Stat VDD=1V)
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Figure 3.2 : Evolution du Délai et de la Puissance Statique en fonction de V)

La fonction f(Vpp) qui représente le délai est monotone et strictement décroissante, alors que la
fonction g(Vpp) qui représente la puissance statique est monotone et strictement croissante. La Figure

3.2 illustre cette évolution :

- pour Vpp = 0.1V, le délai atteint sa valeur maximale alors que la puissance statique atteint sa
valeur minimale,

- pour Vpp = 1V, le délai atteint sa valeur minimale alors que la puissance statique atteint sa
valeur maximale,

- pour Vpp < 0.2V, le délai est relativement élevé alors que la puissance statique est
relativement faible,

- pour Vpp > 0.9V, le délai est relativement faible alors que la puissance statique est

relativement élevée.

Ainsi, le compromis Délai-Puissance Statique que nous avons établi consiste a calculer une tension

d’alimentation (Vpp)srar qui :

- réduit le délai sans trop dégrader la puissance statique,

- réduit la puissance statique sans trop dégrader le délai.
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Pour calculer (Vpp)srar, On s’est basé sur le concept de la courbe ROC. Dans ce qui suit nous

présentons en quoi consiste la courbe ROC et comment on I’a utilisée pour calculer (Vpp)srar-

3.2.3.1 Courbe ROC

Les courbes ROC sont des courbes bidimensionnelles ou le taux de vrais positifs (fraction des
positifs qui sont effectivement détectés) est représenté sur 1’axe des Y et le taux de faux positifs
(fraction des négatifs qui sont détectés (incorrectement)) est représenté sur 1’axe des X. Ces courbes
représentent des compromis relatifs entre les avantages (vrais positifs) et les colts (faux positifs) [45].
Les courbes ROC sont souvent utilisées comme des techniques de mesure de la performance d’un
classificateur binaire (un systéme qui a pour objectif de catégoriser des €léments en deux groupes

distincts sur la base d’une ou plusieurs des caractéristiques de chacun de ces ¢léments).

En statistique, on se sert parfois des courbes ROC en test d’hypothéses quand il s’agit de discriminer
entre deux hypothéses dont les colits d’erreurs sont comparables. Elles permettent d’évaluer la valeur
seuil « optimale » qui équilibre les cotlits d’erreurs du test. Ainsi, en effectuant le test d’hypothese
avec cette valeur optimale, on maximise sa fiabilité. Ayant deux hypothéeses, le test d’hypothese

consiste a accepter une hypothése et a rejeter I’autre avec un certain taux d’erreur.

Soit les deux hypotheéses H, et H; et I'ensemble E des couples de probabilité suivant :

E = {(a, Bo), > (0, Bi), -, (i, B}
ou,
- «; est la probabilité que le test rejette I’hypothése H, alors que cette hypothése est vraie (les
a; sont fixées a priori et représentent la spécificité du test),
- B; est la probabilité que le test rejette I’hypothése H; au niveau a; alors que cette hypothése
est vraie,

- 1 —; est la probabilité que le test accepte I’hypothése H; au niveau a; alors que cette

hypothése est vraie (1 — [; représente la sensibilité du test).

Le but de la courbe ROC est de trouver un compromis entre ces probabilités d’erreurs en déterminant

le couple de probabilité (o, 1- Bx) € E qui minimise o tout en maximisant f3.

Pour déterminer ce couple, une approche consiste a représenter I’ensemble des points 4; (o;, 1 — 3;),

i =1,2,..,n, comme sur la Figure 3.3.
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Figure 3.3 : Illustration de la courbe ROC
L’axe des ordonnées de la courbe représentée dans la Figure 3.3 représente les valeurs de 1 — f3;, et
I’axe des abscisses représente les valeurs de a;. Pour tout point A;, la distance euclidienne notée
d( A;, B) qui représente la distance entre B(0, 1) (le point qui correspond a un test d’hypothese idéal
(qui n’existe pas en réalité) de spécificité o = 0 et de sensibilit¢ 1 — =1) et 4; (o, 1 — 3;) est

calculée par :

d(A;,B) =d(Ai(a;,1—B;),B0,1)) = /()2 + (B;)? (3.5)

Le couple de probabilité (ay, 1 — Bx) qui minimise la distance d( 4;, B') correspond a un compromis

fréquent dans 1’utilisation des courbes ROC.

I est important de noter qu’au lieu d’utiliser 1 — {3 sur I’axe des ordonnées, on pourrait d’une fagon
équivalente considérer 3 et chercher le point qui minimise la distance entre la nouvelle courbe
construite et le point 0(0,0) (Figure 3.4). C’est cette approche que nous allons retenir dans ce
mémoire pour déterminer (Vpp)srar la tension d’alimentation qui établit le meilleur compromis

(selon la courbe ROC) Dé¢lai-Puissance Statique.
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Figure 3.4 : Illustration de la courbe équivalente a la courbe ROC
3.2.3.2 Définition de (VDD)STAT

Pour établir le compromis Délai-Puissance Statique, pour chaque valeur de V,p, = (Vpp)i, | =
12,..,n, [(Vpp)y =01V < < (Vppli—1 < (Vpp)i < (Vpplix1 < < (Vpp)n = 1V'], nous
avons ¢tudi¢ le couple (Puis State, ), Dely,,),). Puis Staty,, . et Dely, . représentent
respectivement la puissance statique et le délai obtenus pour Vpp = (Vpp);. Pour le méme oscillateur

¢tudié précédemment, on a représenté les couples (Puis Staty,y,Dely, ) dans un repere
cartésien (Figure 3.5). A chaque point Ay, de la courbe représentée dans la Figure 3.5 correspond
une tension d’alimentation (Vpp);. L’abscisse de Ay, représente Puis Stat(y, . la puissance

statique de D’oscillateur obtenue pour une tension d’alimentation Vpp = (Vpp);. L’ordonnée de

Aw,py; represente Dely, 5. le délai de I'oscillateur obtenu pour une tension d’alimentation Vpp =
(Vbp)i-

En partant du méme raisonnement du compromis €tablit par la courbe ROC, la tension d’alimentation
(Vpp)star qui établit le compromis Délai-Puissance Statique est la tension d’alimentation qui
correspond a Ay, )., 1€ point qui appartient a la courbe de la Figure 3.5 et qui est le plus proche

de I’origine O (O est le point idéal puisque le délai et la puissance statique qui lui correspondent sont

nuls). Comme on peut le voir sur la Figure 3.5, le délai et la puissance statique ont des échelles et des
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unités différentes, par conséquent, une normalisation de ces deux derniers est nécessaire pour

déterminer (Vpp)srar et AWpp)srar-

Dans les parties suivantes, nous détaillons d’abord la détermination de (Vpp)srar et de Aw,pyorar-

Ensuite, nous représentons Ay, )¢, Sur la courbe de la Figure 3.5.
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3 0(0,0)
o | | 1 I 1 I
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Puissance Statique (W)

Figure 3.5 : Evolution du Délai et de la Puissance Statique en fonction de V

3.2.3.3 Détermination de (Vpp)srar et Aw,p)srar

Comme il est d¢ja noté, pour déterminer (Vpp)srar €t Aw,p)grar» UNE normalisation des couples
(Puis Stat, .y, Delwpp),), § = 1,2, ..., n, est nécessaire puisque les unités et les échelles du delai
et de la puissance statique sont différentes. Une fois normalisés, (Vpp)srar €t Awpp)spar SONt

déterminés.
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a) Normalisation

Ayant les couples (Puis Staty,y,Delwy,y,), i =1,2,...,n, on définit d’abord les deux
ensembles Del(y,  y et Puis Staty, ) (équations 3.6 et 3.7 respectivement) qui représentent les

valeurs du délai et de la puissance statique (respectivement) qui correspondent a Vpp = (Vpp);, i =

1,2,..,n.
Dely,,) = (3.6)
{Delw,p),=0av >+ > Delwy,y, > - > Dely, ), =1v}
Puis Statwy ) = (3.7)

{Puis Staty )01y < - < Puis Staty,), < - < Puis Staty,,),=1v}

Ensuite, on définit les deux ensembles Del Normy  y et Puis Stat Normy,, y (équations 3.8 et 3.9

respectivement) qui représentent la normalisation de Del(y, y et Puis Staty ) respectivement.

Del Normy,, y = (3.8)

{Del Normy,y,=01v >+ > Del Normy ). > --- > Del Normy y, -1v}

Puiss Stat Normy, y = (3.9

Puis Stat Norm - < ... < Puis Stat Norm - < - < Puiss Stat Norm -1
(Vppy,=0.1V (Vbp)i (VppIn=1V

tels que,
Del . —min(Del 3.10
Del Normy, ), = Woo); (. Wp)) =12, ..,n (3.10)
bbJi max(Del(VDD)) — mln(Del(VDD))
Puis Stat . — min(Puis Stat 3.11
Puis Stat Normy, ). = bp)i ( Vop) i =1,2,...,n G-1D)

max(Puis Staty,, ) — min(Puis Staty, )’ -

Apres la normalisation du délai et de la puissance statique, on représente les points
Awpp); (Puis Stat Normy,, )., Del normy,, )i =1.2,..,n, dans un repere cartésien (Figure

3.6).
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Figure 3.6 : Courbe de détermination de (Vpp)srar

La courbe représentée dans la Figure 3.6 est la courbe normalisée de la courbe représentée dans la

Figure 3.5. A chaque point Ay ), { = 1,2, ...,n, de la courbe de la Figure 3.6, correspond une tension
d’alimentation  (Vpp); pour laquelle correspond wune puissance statique normalisée
puis stat Normy, . (abscisse de Ay, ).) et un délai normalis¢ Del Normy ). (ordonnée de
Awpp))-

Puisque la normalisation est une fonction monotone, alors les deux hypothéses suivantes (H, et Hy)

sont vraies :

- Hypothese Hj :
(Vpp)srar est égale a (Vpp)k, ou (Vpp), est la tension d’alimentation qui correspond a
Aw,p, (Puis Stat Normy, .y, Del Norm,, ), k € {1,2, ...,n}, le point qui appartient a
la courbe de la Figure 3.6 et qui est le plus proche de I’origine O.

- Hypothese H; :
Puis Stat v, ) erar €8 Del vpp)spar 1€8 cOordonnées de Ay ), SONt déterminees a partir
des coordonnées de Ay, ), par la fonction frotm qui représente la fonction réciproque de la

normalisation (équations 3.12 et 3.13 respectivement).
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Puis Stat ) \epur = frorm (Puis Stat Norme,, ) ) = (3.12)

{Puis Stat Normgy, ), X [max(Puis Staty,, ) — min(Puis Stat(VDD))]} + min(Puis Staty, )

Del v,y srar = frorm (Del Norm(VDD)k) =

{Del Normy .y, X [max(Dely,y) — min(Del(VDD))]} + min(Dely,)) (3.13)

Ainsi, (Vpp)srar est déterminée a partir de la courbe de la Figure 3.6 qui s’apparente a une courbe
ROC (Hypothese Hy).

Dans la partie suivante, nous détaillons la détermination de Ay, ), - Une fois détermin€, (Vpp)srar
sera €gale a la tension d’alimentation qui correspond a Ay, ), (Hypothése Hy). Les coordonnées de

Awpp)srar S€TONt déterminées par les équations 3.12 et 3.13 respectivement (Hypothése H,).

b) Détermination de Ay,

Comme il est déja noté, A p,),» k € {1,2,...,n}, est le point qui appartient a la courbe de la
Figure 3.6 et qui est le plus proche de I'origine. Pour déterminer Ay, )., on calcule d’abord
d(A(VDD)i' 0),i = 1,2,...,n, qui représente la distance euclidienne entre tous les points de la courbe

de la Figure 3.6 et I’origine (équation 3.14).

d(Awpp) 0) = d (Ay,, (Puis Sta Normy, ., Del Norm, ) ,0(0,0)) =

(3.14)
\/(Puis Stat Normgy,y.)* + (Del Normy,),)?
Ensuite, le point Ay, ), , est déterminé par (équation 3.15) :
d(A(VDD)K, 0) = argmin( d(A(VDD)i’ 0) ),i=12,..,n (3.15)

3.2.3.4 Illustration de A(VDD)ST AT

Dans la partie 3.2.3.2 (Définition de (Vpp)srar), en partant du méme raisonnement du
compromis établit par la courbe ROC, (Vpp)srar la tension d’alimentation qui établit le compromis

Délai-Puissance Statique est définie de la fagon suivante :

- (Vpp)srar est la tension d’alimentation qui correspond & Ay, )., 1€ point qui appartient a
la courbe qui représente les couples (Puis Statey, )., Delwy,).), i =1,...,n, et qui est plus

le proche de I’origine O.
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La courbe de la Figure 3.7 représente les couples (Puis Staty,y,Dely,y), i =1,..,n. On

représente aussi sur cette courbe, Ay, )¢ p 1€ point le plus proche de I’origine.
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Figure 3.7 : Illustration de Ay, o \r

3.2.3.5 (Vpp)srar v$ Vpp)mep

Dans les parties précédentes, nous avons analysé 1’énergie d’un oscillateur en anneau. Ainsi,
nous avons déterminé la tension d’alimentation (Vpp)yep qui minimise 1’énergie totale par cycle de
I’oscillateur. De plus, nous avons présent¢ une méthode qui permet de déterminer la tension
d’alimentation (Vpp)srar qui €tablit le compromis Délai-Puissance Statique et cela en réduisant le
délai de I’oscillateur sans trop dégrader sa puissance statique et vice versa. Dans cette partie, pour le
méme oscillateur étudié, nous comparons les délais, les puissances statiques et les énergies statiques

qui correspondent & (Vpp)mep €t @ (Vpp)srar- Ensuite, nous montrons le gain apporté par (Vpp)srar-

Le Tableau 3.1 représente les valeurs de (Vpp)mep et de (Vpp)srar ainsi que les valeurs des délais,

des puissances statiques et des énergies statiques qui correspondent a ces tensions d’alimentations.
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Délai (s) Puissance Statique (W) Energie Statique (J)

(Vop)srar = 0.28V | 0.24 ¢-06 1.91 e-10 0.46 e-16

(Vop)mer = 0.2V | 1.62 ¢-06 1.09 e-10 1.76 e-16

Tableau 3.1 : (VDD)STAT \4} (VDD)MEP

D’apres le Tableau 3.1, le délai et I’énergie statique qui correspondent & (Vpp)grar sont inférieurs a
ceux qui correspondent a (Vpp)mep, alors que la puissance statique qui correspond a (Vpp)srar €st

supérieure a celle qui correspond a (Vpp) mep-

Les gains relatifs du délai, de la puissance statique et de I’énergie statique apportés par (Vpp)srar par

rapport & (Vpp)mep sont définis par (équations 3.16, 3.17 et 3.18 respectivement) :

(Délai),  ypp — (Délai),  crar (3.16)

gaindel = 100 X —
(DelaL)VDD MEP

(Puiss Stat)y,, ugp — (Puiss Stat), sz (3.17)

gain puis stat = 100 x -
(Puiss Stat)y,, mep

(Ener Stat),  ypp — (Ener Stat),  o,r (3.18)

gain ener stat = 100 X
(Ener Stat)y, = wep

Le Tableau 3.2 illustre le gain relatif du délai, de la puissance statique et de 1’énergie statique apporté

par (Vpp)srar par rapport a (Vpp)mep-

Gain relatif %
Délai 85%
Puissance Statique -75%
Energie Statique 74%

Tableau 3.2: Gain apporté par (Vpp)srar
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D’aprés le Tableau 3.2, la tension d’alimentation (Vpp)srar :

- réduit le délai qui correspond a (Vpp)ygp avec un taux relatif de réduction égal a 85%,
- augmente la puissance statique qui correspond a (Vpp)yep avec un taux relatif
d’augmentation égal a 75%,

- réduit I’énergie statique qui correspond a (Vpp)uep avec un taux de réduction égal a 74%.

Ainsi, (Vpp)srar meéne a des pourcentages de gains en délai (85%) et en énergie statique (74%) par

rapport a (Vpp)ugp tres intéressants. Ces gains compensent amplement la perte en puissance statique

(75%) par rapport a (Vpp)mep-

3.2.4 Conclusion

Dans les parties précédentes, pour une tension de polarisation Vzgp = 0V, nous avons présenté
le compromis Délai-Puissance Statique qui permet de déterminer une tension d’alimentation nommeée
(Vpp)srar qui réduit le délai sans trop dégrader la puissance statique et vice versa. A partir de ce

compromis 1’énergie statique est optimisée.

Pour établir le compromis Délai-Puissance Statique, I’estimation du délai et de la puissance statique
pour Vpp = (Vpp)i,i = 1,2,...,n, est nécessaire. Comme il est déja noté, dans ce mémoire I’ estimation
du délai et de la puissance statique est réalisée a partir des librairies statistiques construites pour

VDD = (VDD)i9 i = 1,2, e, N

Dans la partie suivante, nous présentons la caractérisation des librairies statistiques de la technologie

28 nm RVT UTBB-FDSOL

3.3 Caractérisation de la librairie statistique de la technologie 28 nm RVT UTBB-FDSOI

En se basant sur le compromis Délai-Puissance Statique présenté dans la partie précédente,
I’énergie statique est optimisée. Afin de réaliser cette optimisation a partir de ce compromis,
I’estimation du délai et de la puissance statique pour Vpp = (Vpp)i, i = 1,2,...,n, est une étape
préliminaire. Dans ce mémoire, 1’estimation du délai et de la puissance statique est réalisée a partir
des approches "SSTA basée sur la propagation des moments" (présentée dans la partie 1.3.7) et
"Analyse semi Monte-Carlo de la puissance statique" (présentée dans la partir 1.4.4). Ces approches
sont basées sur des librairies statistiques qui pré-caractérisent le délai et la puissance statique. Ainsi,
nous avons construit, pour Vggp = OV et pour Vpp = (Vpp);, i = 1,2, ..., n, des librairies statistiques

qui pré-caractérisent le délai et la puissance statique des portes logiques de la technologie RVT 28nm

98



Chapitre 3 — Compromis Délai-Puissance Statique sans Polarisation

UTBB-FDSOI. Comme il est noté (dans la partie 2.3.3), pour construire des librairies statistiques qui
correspondent a plusieurs valeurs de Vjp, la valeur minimale de Vp, notée (Vpp); est fixée a 0.6V et

cela pour éviter les problémes de fonctionnement des bascules.

La Figure 3.8 présente la démarche suivie pour la construction des librairies statistiques qui preé-
caractérisent le délai et la puissance statique et cela pour une tension d’alimentation
Vop = (Vpplii = 1,2, .,n, [(Vpp)1 = 0.6V < -+ < (Vpp)i—1 < (Vpp)i < (Vppligr < -+ <

(Vbp)n = 1V], et pour une tension de polarisation Vg = OV.

- Modéle du transistor (.lib)
- Netlist des portes logiques (.lib)
Monte ’ ‘ Monte ’
Carlo Carlo
Librairie Statistique\ Librairie Statistique \
Puissance Statique de Temps
Vpp = (Vpp)1 = 0.6V Vpp = (Vpp)1 = 0.6V
Ve = OV Ve = OV
| / . .
} 1
1 1
Librairie Statistique \ fLibrairie Statistique \
Puissance Statique de Temps
Vpp = (Vpp)i Vpp = (Vpp)i
i=1,2,..,n i=1,2,..,n
Vepp = OV Vepp = OV
T T
L} 1
1 1
Librairie Statistique Librairie Statistique
Puissance Statique de Temps
Vpp = (Vpp)n = 1V Vpp = (Vppln =1V
Vgpp = OV Vigpp = OV
Pré — Caractérisation de Pré — Caractérisation du
la Puissance Statique pour : Délai pour :
Vpp = (Vpp)i Vpp = (Vpp)i
i=12,..,n i=1,2,..,n
Vgpp = OV Vepp = OV

Figure 3.8 : Construction des librairies statistiques
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Nous reprenons la structure de la librairie statistique de temps présentée dans le chapitre 1 (Figure
1.15) pour une seule valeur de Vpp et nous ’adaptons aux différentes libariries statistqies qui

correspondent aux différentes valeurs de Vpp étudiées comme on peut le voir sur la Figure 3.9.

Veppg =0V Librairie Statistique de
Temps
Vpp = (Vpp):
i=12,..,n
r Look Up Table
Portes
logiques Index de la Charge de Sortie
étudiées
i o Cuut,l L Cuut,q Lo ICout,w
__ E
In / Out Pin % A
a . ‘E s
1]
[ 1 % T 23
In /Out Edge =l pq
u
Z
Variable ~  Tiny
de temps
E(gd | Tin = Ting » Cour = Caut,q )(Vﬂn)i
Moments

conditionnels |

Figure 3.9 : Structure de la librairie statistique de Temps
Comme on peut le voir sur la Figure 3.9, pour toutes les combinaisons possibles suivantes des portes
logiques étudiées :
- Input pin,
- Input Edge (forme du signal d’entrée),

les portes sont simulées par Monte-Carlo et leurs moments statistiques de temps sont calculés a partir

du jeu de données issu des simulations. Ces moments sont les suivants :

Hgd(gate delay) Mmoyenne du délai de la porte logique considérée,

- o? ga variance du délai de la porte logique considérée,

M, Mmoyenne de la pente de sortie de la porte logique considérée,

- 0%, variance de la pente de sortie de la porte logique considérée.
out

Les moments statistiques sont stockés dans des Lookup Tables ayant un index de charge de sortie et

un index de pente d’entrée (Figure 3.9).
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Ainsi, pour tout couple (rl. Cout,q), p=12,...,vetq=1,2,..,w), les moyennes

np’

conditionnées a 7 p €t Cpyrq du délai (Egq| 7 = Cout = Cout,q) et de la pente de sortie

Tin,p ’
(Ez,. | @in = Tinp ! Cout = Cout,q) sont obtenues a partir des simulations Monte-Carlo. Les variances
conditionnées (du délai et de la pente de sortie) sont obtenues d’une fagon similaire. Par conséquent,

pour tout 7, 7 ( Tinp S Tinp' < Tinp+1) et pour tout Coue g, (Coutq < Courg’ < Coutgr1)s 12
moyenne et la variance conditionnée a 7,7 et C ¢ o+ du délai et de la pente de sortie sont calculées

a partir des Lookup Tables par des interpolations bilinéaires.

En ce qui concerne les librairies statistiques de la puissance statique, elles sont construites a partir du
jeu de données issu des simulations Monte-Carlo des portes logiques étudiées. Ces librairies ont la
méme structure que les librairies statistiques de I’approche "Analyse semi Monte-Carlo de la
puissance statique". Ainsi, pour Vpp = (Vpp);, les portes logiques sont simulées séparément pour
toutes les combinaisons possibles de leurs input states. A partir du jeu de données issu de ces
simulations, on calcule (pour toute les combinaisons possibles des input states) la moyenne et la
variance de la puissance statique des portes, ainsi que la corrélation de la puissance statique entre les
portes. Ensuite, on stocke les moyennes et les variances calculées dans des tableaux nommés
"Tableaux des Moyennes et des Variances de la Puissance Statique". Similairement, on stocke les
corrélations entre les portes dans des matrices de corrélation. Dans la Figure 3.10, nous reprenons la
structure de la librairie statistique de la puissance statique présentée dans le chapitre 1 (Tableau 1.1
et 1.2) et construite pour une seule valeur de V,, en I’adaptant pour les différentes valeurs de Vpp

étudiés.
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Librairie Statlsthl.fe de la Puissance
Statique

Vop = (Von):
i=1,2,..,n
Type de la INV INV AND NOR NAND
porte
Input State L8] 1 00 00 11
Moyenne B oy
Y puisstaty .
Variance seas e Varpyis staty o
Exemple du Tableau des Moyennes et des Variances
INV_0 INV_1 AND_00 NOR_00  NAND_11
INV_0
INV_1
R st
NOR_00
NAND_11
Exemple de la Matrice de Corrélation

Figure 3.10 : Structure de la librairie statistique de la Puissance Statique

Les librairies statistiques de temps et de la puissance statique construites pour Vpp = (Vpp)i, i =
1,2,..,n et pour Vgzgp = OV, pré-caractérisent le délai et la puissance statique. Ces librairies
permettent d’optimiser 1’énergie statique des portes logiques de la technologie 28 nm RVT UTBB-
FDSOI et cela en déterminant la tension d’alimentation (Vpp)sra7 de ces portes a partir du compromis

Délai-Puissance Statique (Figure 3.11).
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Portes logiques: 28 nm RVT UTBB-FDSOI

CSECHICHIED

Librairie Statistique
Puissance Statique

Librairie Statistique
de Temps

Vpp= (Vpp)1 = 0.6V Estimation de : Vpp= (Vpp)y = 0.6V
Vags = 0V 3  ~H(ga;) Vo= (Vpp)i Vigs — OV
-
4
i ! Ennann,, i
¥ ~ Wepuis stat) yqee ; Vo0 = (VDD)i ™
e — , ST
Librairie Statistique R Librairie Statistique
Puissance Statique de Temps
Vpp = (Vpp)i Vpp = (Vpp)i
i=12..n =12 .n
V; =0V i v =0V
Lt Compromis KBE
;:—/ Délai — Puissance Statique ;._/
Librairie Statistique Librairie Statistique
Puissance Statique de Temps
Vop = Vppla= 1V Vop=(Vpp)n=1V
Vggs = OV Vrpg =0V
\ 4 (C(Ypp)srar )gatej Ivggg=ov

Figure 3.11 : Détermination de (Vpp)srar d’une porte logique a partir des librairies statistiques
Connaissant la pente d’entrée 7;,,, la charge de sortie C,,¢, ’Input pin, I’Input Edge et I’Input state
d’une porte logique gate j de la technologie 28 nm RVT UTBB-FDSOI, on estime a partir des
librairies statistiques :

(ugdj) Vpp=Vpp;? la moyenne du délai de gate j qui correspond a Vpp = (Vpp)i i = 1,2, ..., 1,

- (Mepuiss Stat)gatej) Vop=VpD;? la moyenne de la puissance statique de gate j qui correspond a

VDD = (VDD)i9 i = 1,2, (R
Aprés I’estimation de (ugdj) Vpp=Vpp,Ct de (Mepuiss Stat)gatej) Vpp=Vpp;» ON détermine a partir du
compromis Délai-Puissance Statique (Vpp)srar la tension d’alimentation qui optimise 1’énergie

statique de gate j.

Ainsi en se basant sur les librairies statistiques, la détermination de (Vpp)srar la tension
d’alimentation qui optimise 1’énergie statique des portes logiques de la technologie 28 nm RVT
UTBB-FDSOI est réalisée a partir du compromis Délai-Puissance Statique. Ces librairies statistiques
étant construites une fois pour toute, dans la partie suivante, nous abordons I’optimisation de I’énergie

statique des chemins critiques des circuits.
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3.4 Optimisation de I’énergie statique pour un chemin critique

Le compromis Délai-Puissance Statique présenté dans la partie 3.1, consiste a identifier, sans
appliquer de RBB (Vggg = 0V), une tension d’alimentation (Vpp)srar qui réduit le délai sans trop

dégrader la puissance statique et vice versa.

A partir de cette définition du compromis Délai-Puissance Statique et de la caractérisation des
bibliotheéques présentées précédemment, il est maintenant possible d’optimiser 1’énergie statique des

chemins critiques des circuits.

Dans ce qui suit, nous présentons dans un premier temps la méthode utilisée pour déterminer le
compromis Délai-Puissance Statique d’un chemin critique. Cette méthode permet de déterminer la
tension d’alimentation ((Vpp)srar)chemin qui réduit le délai du chemin sans trop dégrader sa
puissance statique et vice versa. Ensuite, nous appliquons cette méthode aux chemins critiques des

circuits b01 et b07.

3.4.1 Meéthode d’optimisation

Pour optimiser I’énergie statique d’un chemin critique d’un circuit, ce dernier est d’abord
synthétisé et une liste de ses N chemins critiques est identifiée. Ensuite, pour chacun de ces chemins,
le délai et la puissance statique des portes logiques qui le constituent sont estimés pour Vpp = (Vpp);
a partir des librairies statistiques. Ceci va permettre de déterminer (Vpp)srar du chemin et donc
d’optimiser son énergie statique. La Figure 3.12 illustre le flow de I’optimisation d’un chemin critique

d’un circuit.
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o=="""-Designdu

S s A\
& circuit (.vhd) \
%‘\ // ‘. \
3 \
\ -Look Up
Identification des N chemins critiques w(-[@f
v
Librairie Statistique Sélection d’'un chemins,s=1,2,..,N Librairie Statistique
de la Puissance de Temps
Statique
Voo = Vpp)i
Vpp = (Vpp)i i=12..,n
i=1,2,..,n
3y ¢
Estimation de la Puissance Statique Estimation du Délai pour:
pour:
Vop = (Vpp)i Vop = (Vpp)i
i=12..,n i=12,..,n

Compromis
Délai-Puissance Statique

|

Optimisation de I’'Energie Statique du chemin s

Figure 3.12 : Flow de ’optimisation d’un chemin critique

Dans ce qui suit, nous détaillons la démarche suivie pour optimiser I’énergie statique d’un chemin

critique pour Vggg = OV.

3.4.2 Estimation du délai

Ayant un chemin critique de m portes logiques, pour chaque porte logique gate;, j = 1,2,...,m,
la moyenne de son délai W(gay; est estimée et cela pour Vpp = (Vpp)i, i =1,2,...,n, [(Vpp)1 =

0.6V < < (Vpplict < Vpp)i < Vpplizr <+ < (Vpp)n = 1V]. La Figure 3.13 illustre le flow

de I’estimation de (llgd,-) Vop=(VDD)i*
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Chemin critique a gate 1 _| gate 2 I_ -—-- — gatej P—==== _
m portes logiques I

e

Librairie Statistique
Librairie Statistique
de Temps

Vpp = (Vpp)1 = 0,6V

Vgpp = 0V

SSTA Basée sur les
Librairie Statistique
Librairie Statistique

Moments de
de Temps

,antion
Vop = (Vpp)i

i=1,2,.,n

Veppg = 0V

Librairie Statistique
de JTemps

gate 1 gate?2 ——====— gatej ——="="== = gatem

Vpp = Wppln = 1V

Estimation de W\(gd;) (v pp=(Vpp)i)
i=12,...n
j=12,.m

Vrps = 0V

g

Pré — Caractérisation du
Délai pour:

Vpp = (Vpp)i
i-12 .0

Vrps = OV

Figure 3.13 : Flow de I’estimation du Délai des portes d’un chemin critique
Comme on peut le voir sur la Figure 3.13, (ugdj) Vpp=(Vpp); €St estimée a partir de I’approche "SSTA
basée sur la propagation des moments". Connaissant le type de gate;, son Input Edge, sa charge de
sortie et sa pente d’entrée, (ugdj) Vpp=(Vpp); €St estimée par des interpolations bilinéaires a partir des

Look-Up Tables de la librairie statistique de temps construite pour Vpp = (Vpp);.

Il faut noter que I’estimation de (ugd].) Vpp=(Vpp)» t=1..,n, permet de calculer par des

interpolations linéaires (ugd].) Vop=(VpDp) ;12 tels que : (Vpp)i < (Vop) i¥ < (Vpp)is1-

3.4.3 Estimation de la Puissance Statique

Connaissant I’input state de chaque porte logique gate;, j = 1,2, ..., m, qui constitue le chemin

critique, (H(puiss Stat)gatej) Vop=(Vpp)p» L = L2, ...,n, la moyenne de la puissance statique de gate;

qui correspond a Vpp = (Vpp); est estimée a partir de la librairie statistique de la puissance statique

construite pour Vpp = (Vpp); (Figure 3.14).
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Chemin critique & gate 1 gate2 f— — === -===—| gatem
m portes logiques I

Librairie Statistique Librairie Statistique Librairie Statistique

Pré — quactérisati?n de Puissance Statique Puissance Statique Puissance Statique
la Puissance Statique
pour: Vipp = (Vpp)y = 0.6V Vpp = (Vpp)i Vpp = (Vppln = 1V
Vpp = (Vpp)i i=12,..,n
i=12,..,n
— Vgpp = OV Vrpp =0V
Vaps — OV Vgpg = 0V REBB

Estimation de (li(puiss stat)gmj)(v,,,,zv,,,,!.)

gate 1 gate? —— ==== —+ gatej [ """ | gatem 1
/77

Figure 3.14 : Flow de I’estimation de la Puissance Statique des portes d’un chemin critique

L’estimation de (“(puissstat)gate.)VDD=(VDD)1-’ i=12,..,n, permet de calculer par des
]

interpolations linéaires (K (pyiss Stat)gatej) Vbp=(Vpp) 1> tels que : (Vpp)i < (Vpp) i < (Vpp)is1-

3.4.4 Optimisation du chemin

La Figure 3.15 illustre le flow de 1’optimisation d’un chemin critique. Comme on peut le voir

sur cette figure, on estime d’abord (ugdj) Vpp=(Vpp); €t de (H(puissstat)gatej) Vpp=(Vpp); (l€s

moyennes du délai et de la puissance statique respectivement de chaque porte logique gate; du
chemin qui correspondent a Vpp = (Vpp);). Ensuite, on détermine, a partir du compromis Délai-

Puissance Statique, la tension d’alimentation (Vppgp ) gate; J = 1,2,...,m, qui réduit la moyenne

du délai de gate; sans trop dégrader la moyenne de sa puissance statique et vice versa.
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Higd) Vpp=V¥pp;)

( W(puiss stat)g,ltgj) (Vpp=Vpp;)

gate 1 gate 2 [—— = = = = =— gatej] [ T TT~" T gate m ‘1
i

1,2,...,,n
12,..,,m

i
Jj

Compromis

Délai — Puissance Statique

e F—-——-—_L

( (V.DD)1\‘1"}1'1")gm‘eJ
i=12,.,m / ; 7

| gate 1 |— gate 2 | = = = = —— gatej [—— === = — gate m j_

Z}";l( (VDD)STAT)gatej

((Vpp)srar)chemin =

m

Figure 3.15 : Flow de I’optimisation d’un chemin critique
Apres I’estimation de ( (Vpp)srar) gate;s la tension d’alimentation ( (Vpp)srar)chemin QUi Optimise
I’énergie statique du chemin critique est considérée comme la moyenne de (Vppgp,r) gate;: Jj =
1,2, ..., m, et est calculée par (équation 3.19) :

271:1( (VDD)STAT )gatej (3-19)
m

((VDD)STAT) chemin —

3.4.5 Application

Dans cette partie, nous présentons 1’optimisation de I’énergie statique appliquée (pour Vypg =
0V) sur le chemin critique du circuit bO1 et le chemin critique du circuit b07. Cette optimisation est

réalisée a partir du compromis Délai-Puissance Statique. Comme il est noté dans la partie précédente,

pour un chemin critique a m portes logiques, (ugdj) Vop=(Vpp); €t (M(puiss Stat)gatej) Vop=Vpp); 1€8

moyennes du délai et de la puissance statique (respectivement) d’une porte logique gate;, j =
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1,2,..,m, qui correspondent a Vpp =Vpp,, i =12,..,n, [(Vpp)y = 0.6V <+ < (Vpp)i—g <
V)i < (Vpp)ig1r < - < (Vpp)n = 1V] sont estimées a partir des librairies statistiques construites
pour Vpp = (Vpp)i, i = 1,2, ...,n. Aprés I’estimation de ces moyennes, la tension d’alimentation
Vopgr Ar)gatej qui réduit la moyenne du délai de gate; sans trop dégrader la moyenne de sa
puissance statique et vice versa est identifiée a partir du compromis Délai-Puissance Statique. La

Figure 3.16 illustre le compromis Délai-Puissance Statique et la détermination de ((Vpp)srar) gate;

d’une porte logique (NOR ; 28 nm RVT UTBB-FDSOI) du chemin critique du circuit bO1.

2 - @ Awpp)i=0.6v
(Vpp)star = Wpp)k = 0.743V

@ Awpp)=0.6v

Délai (s)
Délai Normalisé

AWpp)a=1v|
)

T T T T T T T T
10e-10 15e-10 20e-10 25e-10 3.0e-10 3.5e-10 4.0e-10 4.5e-10

T T T T
0.0 0.2 0.4 08 08 10
Puissance Statique (W) Puissance Statique Normalisée

(a) Evolution du Délai et de la Puissance Statique (b) Courbe de détermination de (Vpp)srar
de gate; en fonctionde Vpp

Figure 3.16 : Illustration du compromis Délai-Puissance Statique pour une porte logique (gate;) du chemin
critique de b01

La détermination de ((Vpp)srar) gatejJ = 1,2, ...m, permet de calculer ((Vpp)srar)chemin @ partir

de I’équation 3.19. Ensuite (Kasiai chemin ) ((VDD)sTar)chemin St (P—puis stat chemin ) ((VDD)STAT) chemin
qui représentent la moyenne du délai et la moyenne de la puissance statique du chemin
(respectivement) qui correspondent & Vpp = ((Vpp)star) chemin SONt calculées par (équations 3.20

et 3.21 respectivement) :

m (3.20)

(Mastai chemin ) ((VDD)STAT) chemin — z(ugdj) Vpp=((VDD)STAT)chemin
j=1

(3.21)

m
(upuis stat chemin ) ((VDD)STAT)chemin Z (”(PuiSS Sfat)gatej) Vpp=((VDD)STAT) chemin
j=1
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Connaissant (ugdj) Vpp=(Vpp); €t (u(pul-ssstat)gatej) Vop=Wpp)» L= L2,..m, les deux termes

(p‘gdj) VDD=(VDD5TAT)chemin et (u(puiss Stat)gatej) VDD=(VDD5TAT)chemin qu ﬁgurent dans les equatlons

3.20 et 3.21 sont calculés par des interpolations linéaires.
Pour le méme chemin critique du circuit b01 étudié précédemment, la Figure 3.17 illustre I’évolution
de la moyenne de son délai et de la moyenne de sa puissance statique en fonction de V. On montre

aussi sur cette figure (VDDSTAT)chemin ainsi  que  (Masiai chemin ) (VDD sTaT) chemin et

(l»lpuis stat chemin ) (VDDsTAT)Chemin

e D€l Puissance Statique
1,00E-09 - 4 OOE-09
| r i
9,00E-10 \ 3,50E-09
8,00E-10 - B
3,00E-09
7,00E-10

(Mddai chemin ) (¥ DDsTAT) chemin 2 SOE-09

6,00E-10 - 2
Délai 5.006-10 \(\ / 2 00E-09 Puissance Statique

chemin critique (bt ) chemin critique
Hpuiss stat chemin ) (Vppsrar) chemin (W)

(s) ,
4, 00E-10 / —>
1,50E-09
o b
3,00E-10 - X

2,00E-10
1,00E-10 340810
i (VDD Srﬂr)cksmiﬂ
0,00E4+00 -trrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrierrrrrrrrrrrrrrrrrrerrrrrrrrrrm. 0,00E400
qNgh&ﬂﬂ‘lLﬂMUﬁ_Ngh&ﬁMwCﬂﬁ
P o < M~ oo o — mm o~
™N g O 0 A MW~ Nammﬁmmh
bor A e R LG O B el W oW aa
O oo o oo oo O OO0 OO0 oo o
Vpp (V)

Figure 3.17 : Illustration de (Vppgpar)chemin

Dans le Tableau 3.3, on représente la valeur de (Vpp gp47) chemin @insi que les valeurs des moyennes

et des écarts types du délai et de la puissance statique pour le chemin critique du circuit bO1 (constitué

par 5 portes logiques) et le chemin critique du circuit b07 (constitué par 11 portes logiques).

Circuit (Yoo STAT)chemin (Maeétai) (oqstai) (Upuis stat ) (Upuis stat )
V) (s) (s) (W) (W)
b01 0.762 3.29 e-10 1.38 e-11 1.47 e-9 3.19e-10
b07 0.762 4.73 e-10 1.50 e-11 2.48 e-9 3.97 e-10

Tableau 3.3: Valeurs des moyennes et des écarts types du délai et de la puissance statique des chemins qui
correspondent a (Vpp ST AT)chemin

110



Chapitre 3 — Compromis Délai-Puissance Statique sans Polarisation

Dans cette partie on a présenté la méthode qui permet d’optimiser 1’énergie statique d’un chemin
critique du circuit. Dans la partie suivante, nous présentons la démarche suivie afin d’optimiser

I’énergie statique du circuit complet.

3.5 Optimisation de I’énergie statique pour un circuit

Pour optimiser 1’énergie statique d’un circuit, ce dernier est d’abord synthétisé ce qui permet
d’identifier une liste de ses N chemins critiques. Ensuite, chaque chemins, s = 1,2,...,N, est
optimisé en suivant la démarche présentée dans la partie précédente. Enfin, la tension d’alimentation

(Vopgpar)circuic qui optimise I’énergie statique du circuit est déterminée (Figure 3.18).

. -Design du circuit
ese
Ot (.vhd)
e -Look Up Tables
<‘ .
(.lib)
Identification des N chemins critiuqes
s=1
Sélection du chemin s
Y
Optimisation de
I’Energie Statique du
chemins
Détermination de :
---------------- > - (VDD STAT)chemins
— (Mdét chemin s) (Vpp STAT)chemin s
N
s=s+1 NON /_
s>N? - (upuis stat chemin s) (Vpp STAT)chemin s
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Figure 3.18 : Flow de I’optimisation de I’énergie statique du circuit

Comme on peut le voir sur la Figure 3.18, I’optimisation des chemins critiques du circuit permet de

déterminer pour chaque chemins ,s =1,2,...,N :
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- (Vbpgpar)chemins la tension d’alimentation qui réduit le délai du chemin s sans trop sa
puissance statique et donc qui optimise son énergie statique,
- (Mastai chemin S)(VDDSTAT)ChemmS la moyenne du délai du chemins qui correspond a

(VDDSTAT)Chemin S

- (Mpuis stat chemins ) (vp Dsrar)chemin s la moyenne de la puissance statique du chemin s qui
correspond a (VDDSTAT)chemin S»
(VDDSTAT)chemin s> (udélai chemin ) (VDDsTAT) Chemin s? (P—puis stat chemin ) (VDDsTAT) chemin s qui

correspondent aux 5 premiers chemins critiques du circuit bO1 et aux 3 premiers chemins critiques

du circuit b07 sont représentés dans le Tableau 3.4.

Profondeur (VDDSTAT)chemin (V) (p-délai chemin ) (VDDSTAT)chemin (P—puis stat chemin) (VDDSTAT)chemin
Logique s) W)

Chemin 1 5 0.762 3.297 e-10 1.479 e-9

Chemin 2 6 0.761 3.273 e-10 1.737e¢-9

Chemin 3 5 0.768 2.940 e-10 1.318 ¢-9
b0l

Chemin 4 6 0.766 2.929 e-10 1.582e-9

Chemin 5 5 0.765 2.876 e-10 1.362e-9

Chemin 1 11 0.762 4.730 e-10 2.487 e-9
b07 .

Chemin 2 11 0.762 4.727 e-10 2.510e-9

Chemin 3 11 0.763 4.863 e-10 2.265¢-9

Tableau 3.4 : Valeurs de : (VDDSTAT)Chemin9 (udélai Chemi")(VDDSTAT)chemin ’ (Hpuis stat Chemin)(VDDsrAT)chemin des
chemins des circuits b01 et b07

Pour chacun des circuits b01 et b07, la variation de (Vpp gy 47)chemins d’un chemin & un autre est

relativement faible (Tableau 3.4). Par conséquent, ce n’est pas déraisonnable de supposer que

(Vbpgpar)circuie la tension d’alimentation qui optimise I’énergie statique du circuit est €gale a la

moyenne de (Vpp g 47) chemin s €t est calculée par (équation 3.22) :

2{9\’:1(VDD5TAT)CheminS (322)
(VDDSTAT)CiCTuit = N
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Apres le calcul de (Vppgpar)cicruic » Pour chaque chemin s des N chemins du circuit, connaissant

m le nombre de portes logiques qui le constituent, et connaissant :
- (Mga) vrn=vnm: L =12,...,n, 1 =1,2,...,m, qui représente la moyenne du délai d’une
941/ Vpp=(Vpp)i q P y
porte logique gate [ qui constitue le chemin s et qui correspond a Vpp = (Vpp)i,
- (Wpuiss Stat)gatel) Vop=pp)i b = L2, ..,n, 1 =1,2,...,m,lamoyenne de la puissance d’une

porte logique gate [ qui constitue le chemin i et qui correspond a Vpp = (Vpp)i,

on calcule par des interpolations linéaires :

(Mga,) Vop=(VDD syar)circuit [ =1,2,...,m, la moyenne du délai de gate ! qui correspond a

VDD = (VDDSTAT)Cl'Tcuit >

(Mepuiss Stat)gatel) Vop=ppspap)eircuic > L = 112 -, M, lamoyenne de la puissance statique de
gate L qui correspond & Vpp = (Vpp g ar)circuit -
Ensuite,

- (Maétai chemin 5)(VDD5TAT)circuit la moyenne du délai du chemins qui correspond a

VDD = (VDDSTAT)Circuit >

- (Wpuiss stat chemins) (VDD srar)circuit la moyenne de la puissance statique du chemin s qui
COITCSpOIld a VDD = (VDDSTAT)Circuit >

sont calculées par (équations 3.23 et 3.24 respectivement) :

m (3.23)
(Hdélai chemin s ) (VoD srar)circuit = Z(ugdl) Vpop=(VDD s ar)circuit
=1
i (3.24)
(Upuis stat chemin s ) (VoD s ar)circuit = Z (“(puiss stat)gatel) Vpop=(VDD T a7)circuit
=1

Pour les mémes chemins critiques des circuits bO1 et b07, le Tableau 3.5 représente les moyennes de

leurs délais et de leurs puissance statiques qui correspondent & Vpp = (Vpp gpap)circuit -
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(VDDSTAT)circuit chemin s (Udélai chemin ) (VDDSTAT)circuit (P'puis stat chemin ) (VDDSTAT)chemin
V) (s) (W)

Chemin 1 3.270e-10 1.488 e-9
Chemin 2 3.233 ¢-10 1.756 e-9
Chemin 3 2.996 e-10 1.301 e-9

b01 0.7644
Chemin 4 2.959 e-10 1.569 e-9
Chemin 5 2.891 e-10 1.356 e-9
Chemin 1 4.726 e-10 2.489 e-9

607 0.7623 Chemin 2 4.723 e-10 2.512 -9
Chemin 3 4.885 e-10 2.256 ¢-9

Tableau 3.5 : Valeurs de (VDDSTAT)circuits (Maétai chemin)(VDDSTAT)C,-,«wi, et (p-puis stat chemin)(VDDSTAT)C,-nuit des
chemins des circuits b01 et b07

Apres le calcul des moyennes du délai et de la puissance statique des N chemins critiques du circuit
qui correspondent & (Vpp gp4r)circuic (1a tension d’alimentation qui optimise 1’énergie statique du
circuit), le cheminu, u € {1,2, ..., N}, ayant la plus grande moyenne de dé¢lai est déterminé. Enfin,
le délai et la puissance statique du circuit qui correspondent & (Vpp ¢p4r)circuic SONt considéres étre

la moyenne du délai et la moyenne de la puissance statique (respectivement) du chemin u.

Le Tableau 3.6 représente pour les circuits b0l et b07, les moyennes de leurs délais et de leurs

puissances statiques qui correspondent & (Vpp g 4p) circuit -

(Vbp spar)circuit Délai Puissance Statique
W
V) (s) (W)
b01 0.7644 3.270e-10 1.488 e-9
b07 0.7623 4.885¢-10 2256 ¢-9

Tableau 3.6 : Optimisation des circuits b01 et b07
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3.6 Gain apporté par le compromis Délai-Puissance Statique

Comme il est connu, un compromis meéne a un gain et a une perte, mais le gain espéré est plus
important que la perte. Dans cette partie, pour les mémes chemins critiques des circuits b01 et b07,
nous évaluons le gain maximal et la perte maximale du délai et de la puissance statique apportés par
le compromis Délai-Puissance Statique en calculant les pourcentages de ces gains et de ces pertes.
Pour cela, nous comparons d’abord les délais des chemins qui correspondent & (Vpp)srar pomin 1@
tension d’alimentation déterminée a partir du compromis aux délais minimaux des chemins qui
correspondent a Vpp = 1V et aux délais maximaux des chemins qui correspondent a Vpp = 0.6V. De

méme, nous comparons les puissances statiques des chemins qui correspondent & (Vpp)srar .pomin

aux puissances statiques minimales qui correspondent a Vpp = 0.6V et aux puissances statiques
maximales qui correspondent a V, = 1V (Tableau 3.7). Ensuite, pour le délai et pour la puissance
statique, nous calculons les pourcentages des gains maximaux (pourcentage de réduction du délai et
de la puissance statique par rapports a leurs valeurs maximales) et les pourcentages des pertes
maximales (pourcentages d’augmentations du délai et de la puissance statique par rapports a leurs

valeurs minimales) apportés par le compromis.

Vpp =1V Voo = (Vpp)srar Vpp = 0.6V
Délai Puissance Délai Puissance Délai Puissance
Statique Statique Statique
®) a (s) a ®) a
(W) (W) (W)
Chemin 1 1.60 e-10 3.86 e-9 3.29 e-10 1.47 e-9 9.32 e-10 0.75e-9
Chemin 2 1.57 e-10 4.58 e-9 327 e-10 1.73e-9 9.33 e-10 091 e-9
Chemin 3 1.45 e-10 3.33e9 2.94 e-10 1.31e-9 8.53 e-10 0.66 -9
bo1
Chemin 4 1.42 e-10 4.06 e-9 2.92 e-10 1.58e-9 8.54 e-10 0.81¢e-9
Chemin 5 1.44 e-10 3.52¢e9 2.87 e-10 1.36e-9 8.07 e-10 0.69 e-9
Chemin 1 2.40e-10 6.62 -9 4.73 e-10 2.48 e-9 12.7 e-10 1.26 e-9
b07 .
Chemin2 | 2.41e-10 6.69 e-9 4.72 e-10 2.51e-9 12.7 e-10 1.27 -9
Chemin 3 2.46 e-10 6.03 e-9 4.86 e-10 2.26 e-9 13.2 e-10 1.14 -9

Tableau 3.7 : Comparaison du délai et de la puissance statique des chemins critiques pour plusieurs valeurs de la
tension d’alimentation
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Le Tableau 3.7 illustre les moyennes du dé¢lai et de la puissance statique des chemins critiques des

circuits bO1 et b07. Ces moyennes correspondent a :

- Voo = (Vop)srar spemin 12 tension d’alimentation déterminée & partir du compromis et qui

réduit le délai sans trop dégrader la puissance statique et vice versa,
- Vpp = 1V la tension d’alimentation qui meéne a un délai minimal et une puissance statique

maximale,

Vpp = 0.6V la tension d’alimentation qui méne a un délai maximal et une puissance statique

minimale.

Comme on peut voir dans le Tableau 3.7, la tension d’alimentation (Vpp)srar pomin, déterminée a
partir du compromis Délai-Puissance Statique, réduit le délai maximal qui correspond a Vpp = 0.6V
sans trop dégrader la puissance statique minimale (qui correspond a Vpp = 0.6V). De méme,
(Vo) STAT ghomin, Teduit la puissance statique maximale qui correspond a Vpp = 1V sans trop

dégrader le délai minimal (qui correspond a Vpp = 1V).

Pour calculer les pourcentages des gains et des pertes maximaux du délai et de la puissance statique
apportés par le compromis, on définit d’abord les deux ensembles (puis stat)y,, et (del)y,,

(équations 3.25 et 3.26 respectivement).
(puis stat)y,, = { (puis stat)y, —o.ev » (PUIS STy, —vpp)srar » PULS STAL)y, 1y} (3.25)

(del)VDD = { (del)VDl):O.GV ’ (del)VDD=(VDD)STAT ) (dez)VDD=1V} (326)

(puis stat)y,, et (del)y,, représentent les valeurs de la puissance statique et du délai

respectivement qui correspondent a :

- Vpp = 0.6V latension d’alimentation qui meéne a un délai maximal et une puissance statique
minimale,
—_— . b M N r . r \ . .
- Voo = (Vop)srar gpemin 12 tension d’alimentation déterminée a partir du compromis,
- Vpp = 1V la tension d’alimentation qui mene a un délai minimal et une puissance statique

maximale.

Les pourcentages des gains maximaux du délai et de la puissance statique apportés par le compromis
D¢élai-Puissance Statique sans polarisation sont les pourcentages des réductions du délai et de la
puissance statique apportés par le compromis et cela par rapport aux valeurs maximales du délai et

de la puissance statique. Par conséquent, ces pourcentages des gains dépendent des valeurs maximales
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du délai et de la puissance statique. De "autre coté, les pourcentages des pertes maximales du délai
et de la puissance statique apportés par le compromis sont les pourcentages d’augmentations du délai
et de la puissance statique apportés par le compromis et cela par rapport aux valeurs minimales du
délai et de la puissance statique. Par conséquent, ces pourcentages des pertes dépendent des valeurs

minimales du délai et de la puissance statique. En d’autres termes, supposons que le pourcentage de

: . AP ; . , \ del —del
gain maximal du délai apporté par le compromis est égal a x% (100 x W = x) cela
max

veut dire que le compromis réduit le délai de x% de sa valeur maximale. De 1’autre c6té, supposons

que le pourcentage de perte maximale du délai apporté par le compromis est égal a y% (100 X
delcomp—delmin

ol = y) cela veut dire que le compromis augmente le délai de y% de sa valeur minimale.
min

Par conséquent, pour évaluer le compromis (comparer le pourcentage de gain maximal apporté par le
compromis au pourcentage de perte maximale apporté par le compromis), il n’est pas raisonnable de
comparer x% a y% puisque le pourcentage x% est pondéré par le maximum du délai alors que le y%
est pondéré par le minimum du délai. Par conséquent, pour une évaluation correcte du compromis

une normalisation des deux ensembles delwy, ) et puis staty,  est nécessaire. Ainsi, on définit

I’ensemble norm dely,  (équation 3.27) qui représente la normalisation de dely .

normdely, )=

{

normdelwy, —o6v)

3.27
norm del(VDD= (Vpp)srar )’ ( )

normdely, —1v)
3

Les ¢léments de I’ensemble norm dely, ) sont définis par les équations 3.28, 3.29 et 3.30

respectivement.
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normdely, —o6v)

(del) v, p=0.6v) — min(deliy, )
max(del,,,,)) — min(del, ) (3.28)

(del)(vm,:o.s V) — (del)(VDD=1 V)
(del)(VDD=O.6 V) — (del)(VDD=1 V)

=1

normdely, _ v, o)

del(VDD= (Vpp)star) — min(del(VDD))

max(del(vDD)) - rnin(del(vDD)) (3.29)

del(VDD= (Vpp)star) — (del) (Vpp=1V)
(del)(VDD=O.6V)_ (del)(Vm):lV)

normdely, _1v)

(del)(VDD=1 V) ™ min(del(VDD))
max(del(y,,,,)) — min(dely,,) (3.30)

(del)(VDD=1V) - (del)(VDD=1 V)
(del)(VDD=O.6 V) — (del)(VDD=1 V)

=0

On définit aussi I’ensemble norm puis staty, ) (équation 3.31) qui représente la normailsation

de ’ensemble puis staty, ).
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norm puis staty, ) =

{

norm puis stat, -o.6v)

norm puis stat(y, _ wypsrar) (3.31)

norm puis staty,,-1v)

}

Les ¢léments de I’ensemble norm puis staty ) sont définis par les €quations 3.32, 3.33 et 3.34

respectivement.

norm puis staty, -oev)

(puis stat)w,,=0.6v) — min(puis stat(VDD))

max(puis Stat(VDD)) - min(puis stat(VDD)) (3.32)

(puis stat)wy,p=0.6v) — (PUis stat)y,,=o0.6v)
(puis stat),,=1v) — (puis stat)y,,=o.6v)

=0

norm puis stat(y, _ w, )

puis stat(y, - wpp)srar) ~ min(puis stat(VDD))

max(puis stat(VDD)) — min(puis stat(VDD)) (3.33)

puis statey, — po)srar) — (PULS Stat)w,,=06v)

(puis Stat)(VDD=1V)_ (puis stat)WDD:O_GV)
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norm puis staty, _1vy)

(puis stat)w,,=1v) — min(puis stat(VDD))

max(puis staty, ) — min(puis staty,,)) (3.34)

(puis stat)w,,=1v) — (puis stat) y,,=0.6v)
(puis stat)(VDD=1 vy — (puis stat)(VDD=0.6 V)

=1

Apres la normalisation, les pourcentages des gains et des pertes maximaux de la puissance statique

apportés par le compromis sont définis a partir des équations 3.35 et 3.36 respectivement.

gainmax puis stat =
100 x [ (norm puis stat)y, -1y — (normpuis stat)y, -wpp)srar 1 = (3.35)

100 X [ 1 = (norm puis stat)y,, =wpp)srar )

pertemaxpuis stat =
100 X [ (norm puis stat)y, , —vpp)srar — (MOrm puis stat)y, —oev | = (3.36)
100 X [ (norm puis stat)y,, -wvpp)srar )

Les pourcentages des gains et des pertes maximaux du délai apportés par le compromis sont définis

a partir des équations 3.37 et 3.38 respectivement.

gainmaxdel =
100 x [ (normdel)y, o6y — (normdel)y, -, )srar ] = (3.37)

100 X [1 = (norm del)VDD=(VDD)STAT |

pertemaxdel =

100 X [ (norm del)VDD:(VDD)STAT — (norm del)VDD:lV] = (3.38)

100 X [ (norm delDy,, -wpp)srar ]
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Pour les mémes chemins critiques des circuits bO1 et b07, le Tableau 3.8 représente les pourcentages
des gains et des pertes maximaux du délai et de la puissance statique apportés par le compromis Délai-

Puissance Statique sans polarisation.

Compromis Compromis
Gain Maximal Perte Maximal
% %
Délai Puissance Délai Puissance
Statique Statique
Chemin 1 78.10 76.84 21.89 23.15
Chemin 2 78.09 77.65 21.90 22.34
Chemin 3 78.95 75.65 21.04 24.34
b01
Chemin 4 78.93 76.30 21.06 23.69
Chemin 5 78.43 76.32 21.56 23.67
Chemin 1 77.37 77.23 22.62 22.76
607 Chemin 2 77.55 77.12 22.44 22.87
Chemin 3 77.65 77.09 22.34 22.90
Moyenne 78.1 76.84 21.89 23.15

Tableau 3.8 : Pourcentages des gains et des pertes maximaux du délai et de la puissance statique apportés par le
compromis Délai-Puissance Statique sans polarisation

Comme on peut le voir dans le Tableau 3.8, les pourcentages des gains maximaux du délai et de la
puissance statique apportés par le compromis Délai-Puissance Statique sont bien plus élevés que les
pourcentages des pertes maximales de ce compromis. Ce qui nous permet de dire que c’est un

compromis efficace qui mene a un gain bien plus élevé que la perte.

3.7 Conclusion

Le délai et la puissance statique dépendent essentiellement de la tension d’alimentation. Pour
des tensions d’alimentation faibles, le délai est €levé alors que la puissance statique est faible et vice

versa. Dans ce chapitre, nous avons défini un compromis Dé¢lai-Puissance Statique qui permet de
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déterminer une tension d’alimentation nommée (Vpp)srar qui réduit le délai sans trop dégrader la
puissance statique et vice versa, ce qui permet d’optimiser 1’énergie statique. Nous avons aussi

présenté, la caractérisation des librairies statistiques de la technologie 28 nm RVT UTBB-FDSOL.

Cette caractérisation est définitive et n’est pas a refaire a chaque ¢tude d’un circuit. Pour chaque porte
de la bibliothéque, cette caractérisation en délai et en puissance statique permet de déterminer leur
compromis D¢lai-Puissance Statique et donc d’optimiser leur énergie statique. Ce concept de

compromis a ensuite ¢té appliqué a un chemin et étendu aux circuits.

Pour évaluer ce compromis, on a calculé les pourcentages des gains et des pertes maximaux du délai
et de la puissance statique apportés par le compromis. Les pourcentages des gains maximaux sont
bien plus élevés que ceux des pertes maximaux, ce qui nous permet de dire que c’est un compromis

efficace.
11 est important de noter que :

- le compromis Délai-Puissance Statique,
- la caractérisation des librairies statistiques,

- et I’optimisation des chemins critiques,
sont présentés dans ce chapitre sans appliquer de tension de polarisation (Vgrgg = 0V).

Or, les transistors étudiés dans ce mémoire, sont les transistors 28 nm RVT UTBB-FDSOI choisis
pour leur gain important en puissance statique par rapport aux transistors 28 nm LVT UTBB-FDSOI.
Les transistors 28 nm RVT UTBB-FDSOI sont congus pour réduire la puissance statique et donc des

polarisations en mode inverse (RBB : Reverse Body Biasing) leurs sont appliquées (Vggg < 0V).

Dans le chapitre suivant, nous allons donc reprendre le compromis Délai-Puissance Statique sans

négliger la tension de polarisation (Vzpp < 0V) afin d’augmenter les gains en puissance.
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4

Compromis Délai-Puissance Statique
avec Polarisation
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4.1 Introduction

Dans le Chapitre précedent, le compromis Délai-Puissance Statique a été étudié en fonction de
la tension d’alimentation. Cette étude a permis de déterminer la valeur de (Vpp)srar qui donne le
meilleur compromis c.-a-d. qui réduit le délai sans trop dégrader la puissance statique et vice versa.

(Vpp)srar permet donc d’optimiser 1’énergie statique.

Dans ce mémoire, les transistors étudiés sont les transistors 28 nm RVT UTBB-FDSOI choisis pour
leur gain important en puissance statique par rapport aux transistors 28 nm LVT UTBB-FDSOIL. Les
transistors 28 nm RVT UTBB-FDSOI sont congus pour réduire la puissance statique et donc des

polarisations en mode inverse (RBB : Reverse Body Biasing) leurs sont appliquées.

Dans le présent Chapitre, nous étudions donc le compromis Délai-Puissance Statique avec
polarisation. Nous effectuons comme pour Vpp dans le chapitre précédent, la méme démarche pour
la tension de polarisation Vgzpp. Ainsi, le compromis Délai-Puissance Statique est étudi¢ en fonction
de la tension de polarisation. Cette étude a permis de déterminer (Vzpg)srar 1a tension de polarisation
qui donne le meilleur compromis c.-a-d. qui réduit le délai sans trop dégrader la puissance statique et

vice versa.

4.2 Définition de (Vggp)srar

Dans le Chapitre précédent, la tension d’alimentation (Vpp)srar est déterminée a partir du
compromis Délai-Puissance Statique sans appliquer de technique de polarisation (Vzgg = 0) sur les
transistors 28 nm RVT UTBB-FDSOI. Or, un RBB appliqué a ces transistors réduit la puissance
statique mais augmente le délai. Les Figures 4.1 et 4.2 illustrent I’évolution du délai et de la puissance
statique respectivement en fonction de la tension d’alimentation Vpp et en fonction de la tension de
polarisation Vppp de la porte logique C12T28SOI_LR IVX8 PO (inverseur) de la technologie 28 nm
RVT UTBB-FDSOI.
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Figure 4.1 : Evolution du Délai en fonction de V, et Vgpp
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Figure 4.2 : Evolution de la Puissance Statique en fonction de Vp et Vgpp
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Comme on peut le voir sur les Figures 4.1 et 4.2, pour Vpp = (Vpp)j, j = 1,2,...,n, [(Vpp)1 =

0.6V <+ < (Vpp)j—1 < Wpp)j < (Vppljy1 <+ < (Vpp)n =1V],0ona:
(délaiVRBBzov)(VDD)j < (délaiVRBB“—OEV)(VDD)j < (délaiVRBB=_1V)(VDD)j (4.1)
(Puiss Staty,pp=ov) vpp); > (PUiss Staty,,.~—o05v)wpp); > (PUiss Staty,,.—_1v) wpp); (4.2)

Ceci est illustré dans la Figure 4.3. Pour la méme porte logique étudiée précédemment, cette figure
présente 1’évolution de son délai et de sa puissance statique en fonction de (Vgpp)i i =

L2, ...,m,[ (Vepp)1,= —1V < ... < (Vrpp)i-1 < (Vggp)i < (Vegp)i+1 <" < (Vrpg)m =0V],

et cela pour une tension d’alimentation Vpp = 0.6 V.

Vpp=0.6v | (Vrss=—1V, Délaiy,,,—v) (Vegp =0V, P “}’-SS Staty,,,=ov)
- 45
140 — Puissance Statique
Délai
130 — 40
=
120 — 3
et
2 — 35 2
= i
% 110 — b
= S
—30 &
(2]
100 E
[
o — 25
(Vgpp = -1V, Puiss Staty__ —_1y) A
,l; =0V, Délaiy___—ov)
g
80 - — 20
| | ! o ! ! : l | VrpslV)

-1.0 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2
Figure 4.3 : Evolution du Délai et de la Puissance Statique d’un inverseur en fonction de Vgp

Comme on peut le voir sur la Figure 4.3 :

- pour des tensions de polarisations relativement faibles (Vzgp < —0.8V), le délai est élevé alors
que la puissance statique est faible,
- pour des tensions de polarisations relativement ¢€levées (Vzgg = —0.2V), le délai est faible

alors que la puissance statique est élevée.
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Ainsi, en partant du méme raisonnement du compromis Délai-Puissance Statique qui consiste a
déterminer (Vpp)srar la tension d’alimentation qui réduit le délai sans trop dégrader la puissance
statique et vice versa, nous avons établi un compromis avec polarisation qui consiste a déterminer
une tension de polarisation nommée (Vrpg)srar qui réduit le délai sans trop dégrader la puissance

statique et vice versa.

Dans ce qui suit, nous définissons la méthode développée pour déterminer (Vrgp)srar €n ’appliquant

sur la méme porte logique (inverseur) étudiée précédemment.

4.3 Détermination de (Vgpg)srar

Pour déterminer (Vgzpp)srar, nous déterminons d’abord la tension d’alimentation

((Vop)srar) wrpp)p t = 12, ..., m, tels que :

[ (Veeg)r,=—1V < ... < (Vegpli-1 < (Veer)i < (Veepli+1 < < (Vrgp)m = OV ]
La tension d’alimentation ((Vpp)srar) (vrgs); €St 12 tension d’alimentation qui, pour une tension de
polarisation Vggp = (Vrpp);, réduit le délai sans trop dégrader la puissance statique et vice versa.
((Vbp)srar) vrgp); €st déterminée a partir du compromis Délai-Puissance Statique présentée dans le

Chapitre 3.

Apres la détermination de ((Vpp)srar) wrge);» (Vees)srar est déterminée en partant toujours du

méme raisonnement du compromis établit a partir de la courbe ROC.

Les étapes suivantes illustrent la démarche suivie afin de déterminer (Vzpg) srar-

4.3.1 Détermination de ((Vpp)srar) wegs);

Pour déterminer ((Vpp)srar) (vgpg);» ON représente dans un repere cartésien, les courbes qui
illustrent I’évolution du délai en fonction de la puissance statique pour Vg = (Vzpp);. Les courbes

de la Figure 4.4 illustrent I’évolution du délai de la méme porte logique étudi¢e précédemment en

fonction de sa puissance statique. Ces courbes correspondent a :

- Vrgg = —1V (courbe verte),
- Veee = (Vreg)i» =1V < (Vgpp)i < OV, (courbe bleue),
- Vrep = OV (courbe noire ; Compromis Délai-Puissance Statique sans

polarisation).
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?‘_r - — Vegp=—-1V
— Vepp =0V

9 _ ~—  Vrgp = (VrBB)i

o

8 -

A(Wop)=06V)y, .

Délai (ps)
80

AcC Vb)j J(VRBB)i

60

20
I

A Wopn=") 0,

T T I T T | T T
0 50 100 150 200 250 300 350

Puissance Statique (pW)

Figure 4.4: Evolution du Délai et de la Puissance Statique d’un inverseur en fonction de Vpj pour plusieurs
valeurs de Vgpp

La courbe bleue représentée dans cette figure représente 1’évolution du délai en fonction de la

puissance statique pour Vzpp = (Vgrpg)i- A chaque point A(VDD)j(V ) ,J =1,2,...,n, de cette
RBBJi
courbe correspond une tension d’alimentation (Vpp);, pour laquelle correspond :

- une puissance statique notée (puis staty,,.) wppp); (abscisse de A(VDD)j(VRBB).)’
-un délai noté (délwy, y.) vppp); (ordonnée de Ay, 5. )-
) i J(VrEB)i

(puis stat(VDD)].)(VRBB)i et (dél(VDD)j)(VRBB)i représentent respectivement la puissance statique et le
délai qui correspondent a Vpp, = (Vpp)j eta Vepp = (Vrpp)i-

En suivant la démarche présentée dans la partie 3.2.3.3 (Détermination de (Vpp)srar)s

((Vbp)sTar) (vrpp); €st déterminée & partir de la courbe bleue de la Figure 4.5 qui représente la
normalisation de la courbe bleue représentée dans la Figure 4.4. Ainsi, ((Vpp)srar)wggg); €St 1a

tension d’alimentation qui correspond a Ay, p)4) (Vess) (Figure 4.5) le point le plus proche de
RBBJi

I’origine 0(0,0).
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e
- Vegp = —1V
——— VRBBZOV
Veres = (VreB)i
©
(=]
] |4 - W
2 o | (Vop)star y .= ( DD)K(FRBB}i
£
6
Z
= A
@ Vpp)j
a8 < | ( DD)J(VRBB)E
o
AW p0)) ¥ ),
o™
.
(=]
s 1 90(0,0)
]

T T T T T
0.0 0.2 04 0.6 0.8 1.0
Puissance Statique Normalisée

Figure 4.5 : Courbe de détermination de (Vpp g i7) vrps):

4.3.2 Détermination de mean (Vpp)srar

Apres avoir détermin€ ((Vpp)srar) wggp);» ¢ = 12, ..., m., avant d’aller plus loin analysons
((Vop)srar) vrpp);-

Le Tableau 4.1 représente les valeurs de (Vrgg); et de ((Vpp)star) vegp); de la méme porte logique

étudiée précédemment.
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(Vep)i -1 -095 | -0.89 | -0.84 | -0.79 | -0.74 | -0.68 | -0.63 | -0.58 | -0.53

(Vop)srar| 0.77 0.77 0.78 0.78 0.78 0.78 0.78 0.78 0.78 0.78

(Vrpp)i | -0.47 | -0.42 -0.37 | -0.32 | -0.26 | -0.21 | -0.16 | -0.11 | -0.05 0

(Vbp)srar| 0,78 0.78 0.78 0.78 0.78 0.78 0.78 0.78 0.78 0.78

Tableau 4.1 : Valeurs de (VRBB)i et (VDDSTAT)(VRBB)i
Comme on peut le voir sur le Tableau 4.1, 1a variation de ((Vpp) star) (vpp); €St Presque négligeable.

Par conséquent, ce n’est pas déraisonnable de supposer que :

- Vi#kik=12,..,mona:

( (VDD)STAT)(VRBB)i ~ ( (VDD)STAT)(VRBB)k (43)

En se basant sur I’équation 4.3, nous definissons mean(y, yo.,, (€quation 4.4) qui représente la

tension d’alimentation qui, pour Vggg = (Vggg)i, i = 1,2,..,m, réduit la moyenne sans trop

dégrader la puissance statique et vice versa.

Z:L( (VDD)STAT)(VRBB)i (4~4)

mean pp)srar = m

Ce concept de la moyenne de ((Vpp)srar) (vgpp); V@ nous permettre de déterminer (Vgpg)srar dans

ce qui suit.

4.3.3 Détermination de (VRBB)STAT
Pour i =1,2,...,met pour j=1,2,..,n, (dél(VDD)j)(VRBB)i et (puis Stat(VDD)j)(VRBB)i (le
délai et la puissance statique qui correspondent a Vpp = (Vpp); et a Vegp = (Vrpp);) sont connus.
Par conséquent on calcule par des interpolations lin€aires :
- (dél)(VRBB)i . i = 1,2, e, M,
- (puis stat) ygpp);» L= 1.2,...,m,

qui représentent respectivement le délai et la puissance statique qui correspondent a Vpp =

mean(VDD)STAT et VRBB = (VRBB)i, i = 1,2, e, M.
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Aprés le calcul de (puis stat)y,gp); €t (A€D) (v ppp);» (Vrep)srar est déterminée en partant toujours

du méme raisonnement du compromis établit par la courbe ROC.

Pour déterminer (Vggg)srar, nous représentons dans un repére cartésien les couples

( (puis stat) wppp); » (€D wepp); )» 1 = 1,2, ..., m, (Figure 4.6).

S@ 7
AWepp)=——1v

Vpp = meanw, . .,

46

<4
|

Délai (ps)

40

40 60 80 100
Puissance Statique (pW)

Figure 4.6: Evolution du Délai et de la Puissance Statique d’un inverseur en fonction de Vg pour
VDD:mean(VDD)STAT
A chaque point Ay,,,),» £ = 1,2, ...,m, de la courbe représentée dans la Figure 4.6, correspond une
tension de polarisation (Vgzpp);. Les abscisses et les ordonnées des A, 5); representent

respectivement :

- (puis stat) g, la puissance statique qui correspond a Vpp=mean(y yo..r €t Vrps =

(VRBB) i

- (déD)(yppp); e délai qui correspond a Vpp=meany  yor.r €t Vees = (Vrpp);-

En suivant la démarche présentée dans la partie 3.2.3.3 (Détermination de (Vpp)srar), (Vres)srar
est déterminée a partir de la courbe de la Figure 4.7 qui représente la normalisation de la courbe
représentée dans la Figure 4.6. Ainsi, (Vgrpp)srar st la tension de polarisation qui correspond a

Awrpmk (Figure 4.7) le point le plus proche de I’origine 0(0,0).
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e A(VRBB)1=—1V _
Vpp =meany, ...
w _| .
= (Veep)srar = Verep)k
¥ o
®| °
E
[=]
=
5
ETEE
(=] o
o
8
AW pp)m=0V
o
s 1 %0(0,0)
I

0.0 0.2 04 0.6 0.8 1.0

Puissance Statique Normalisée

Figure 4.7 : Courbe de détermination de (Vgpp)srar

Dans cette partie, pour une porte de la technologie 28 nm RVT UTBB-FDSOI, nous avons présenté
la démarche suivie afin de déterminer la tension de polarisation (Vggp)srar qui établit un bon
compromis Délai-Puissance Statique et donc qui optimise I’énergie statique. Dans la partie suivante,
nous présentons la caractérisation des librairies statistiques du temps et de la puissance statique a

partir desquelles les moyennes du délai et de la puissance statique sont estimées pour Vpp = (Vpp);

et pour Vegp = (Vrpp)i-

4.4 Caractérisation de la librairie statistique de la technologie 28 nm RVT UTBB-FDSOI

Dans la partie précédente, pour une porte logique de la technologie 28 nm RVT UTBB-FDSOI
nous avons présenté la démarche suivie pour déterminer (Vzpg)srar 1a tension de polarisation qui
établit un bon compromis Délai-Puissance Statique et donc qui optimise 1’énergie statique de la porte.
Pour pouvoir déterminer (Vzpg)srar de toutes les portes de la bibliothéque, 1’estimation du délai et

de la puissance statique des portes pour :

- Vegg = (Veeg)i-1 = 1,2,..,m,

- VDD = (VDD)jaj = 1,2, e, 1
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est préliminaire. Cela nécessite la caractérisation de la bibliothéque en délai et en puissance statique.
Pour cela, nous construisons par des simulations Monte-Carlo des librairies statistiques qui pré-
caractérisent le délai et la puissance statique pour Vrgg = (Vrpgg); €t pour Vpp = (Vpp); (Figures 4.8

et 4.9 respectivement).

- Modéle du transistor (.lib)
- Netlist des portes logiques (.lib)

Monte
Carlo

Librairie Statistique
de Temps

Vrpp = (Vrpp)1 = —1V

Vpp = (Vpp)1 = 0.6V

Librairie Statistique
de Temps

Vrpp = (Vgpp)1 = -1V

Vop = (Vpp)j
j=12..,n

Librairie Statistique
de Temps

Vrpp = (Vrpp)1 = =1V

Vpp = (Vpp)n = 1V

Pré — Caractérisation du

Délai pour :

Vpp = (VDD)]'
j=12..,n

Vrpp = (Vrpp)1 = -1V

‘ Monte ‘
Carlo

Librairie Statistique
de Temps

Vree = (VrB)i
i=1,2,..m

Vpp = (Vpp)1 = 0.6V

Librairie Statistique
de Temps

Vrps = (Veep)i
i=1,2,...m

Vpp = (Vnn)j
)= 1,2,

Librairie Statistique
de Temps

Vres = (VreB)i
i=1,2,..,m

Vpp = (Vpp)a = 1V

Pré — Caractérisation du
Délai pour :
Vpp = (VDD)]'
j=12,..,n

Vres = (V)i
i=12..m

Monte
Carlo

Librairie Statistique
de Temps

Vrpp = (Vrpp)m = OV

Vpp = (Vpp)1 = 0.6V

Librairie Statistique
de Temps

Ve = (Vrep)m = OV

Vop = (Vpp)j
j=12..n

Librairie Statistique
de Temps

Vrps = (Vrpp)m = OV

Vpp = (Vppln = 1V

Pré — Caractérisation du
Délai pour :

Vpp = (Vun)j
j=12,..,n

Veep = (Vrpp)m = OV

Figure 4.8 : Pré-Caractérisation du Délai pour V,, = (Vpp); et pour Vegg = (Vgpp);
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- Modéle du transistor (.lib)
- Netlist des portes logiques (.lib)

Monte
Carlo

Librairie Statistique
Puissance Statique

Vrpp = (Vrpp)1 = =1V

Vpp = (Vpp)1 = 0.6V

Librairie Statistique
Puissance Statique

Vrep = (Vgpp)1 = -1V

Vop = (Vpp)j
ji=12.,n

Librairie Statistique
Puissance Statique

Vrpp = (Vgpp)1 = —1V

Vpp = (Vpp)n =1V

Vpp = (Vpp)j
j=12..n

Vrpp = (Vrpp)1 = —1V

Pré — Caractérisation de
1a Puissance Statique pour :

‘ Monte
Carlo

Librairie Statistique
Puissance Statique

Vree = (VreB)i
i=12,.,m

Vpp = (Vpp)1 = 0.6V

Librairie Statistique
Puissance Statique

Vres = (VrBB)i
i=12,...m

Vop = (Vpp)j
j=12..n

Librairie Statistique
Puissance Statique

Vrpp = (VreB)i
i=12,..,m

Vpp = (Vpp)n = 1V

Pré — Caractérisation de
la Puissance Statique pour :

Vop = (Vpp)j
j=12..n

Vree = (VrpB)i
i=1,2,..,m

Monte
Carlo

Librairie Statistique
Puissance Statique

Vrpe = (Vrpp)m = OV

Vpp = (Vpp)1 = 0.6V

Librairie Statistique
Puissance Statique

Vrep = (Vrpp)m = OV

Vpp = (Vpp)j
j=12..n

Librairie Statistique
Puissance Statique

Vrep = (Vrpp)m = OV

Vpp = (Vpp)a = 1V

Pré — Caractérisation de

Ia Puissance Statique pour :

Vpp = (Vpp)j
j=12.,n

Vrep = (Vrep)m = OV

Figure 4.9 : Pré-Caractérisation de la Puissance Statique pour V,p, = (Vpp); et pour Vggg = (Vgpg);
Dans la partie 3.3, nous avons présenté la structure des librairies statistiques (de temps et de la
puissance statique) construites pour Vggg = 0 et Vpp = (Vpp);, j = 1,2, ..., n. Cette structure est la

méme pour les librairies statistiques construites pour Vigg = (Vrgp)i,» i = 1,2, ...,m et pour Vpp =

Vpp)j»J =12,...,n.

Les librairies statistiques étant construites une fois pour toute, les moyennes du délai et de la puissance
statique des portes logiques de la technologie 28 nm RVT UTBB-FDSOI sont estimées a partir de

ces librairies et cela pour :

- Vegg = (Vepg)i-1 = 1,2,..,m,

- VDD = (VDD)j,j = 1,2, e, N

Dans la partie suivante, nous détaillons une méthode qui se base sur les librairies statistiques pour
déterminer ((Vrgp)srar)chemin 1@ tension de polarisation qui optimise 1’énergie statique d’un chemin

critique.
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4.5 Optimisation de I’énergie statique d’un chemin critique

Dans cette partie nous présentons la méthode utilisée pour déterminer ((Vzpg)srar)chemin 12
tension de polarisation qui optimise 1’énergie statique des chemins critiques des circuits. Nous

appliquons en particulier cette méthode a un chemin critique du circuit bO1.
La Figure 4.10 illustre le flow de détermination de ((Vrpg)srar)chemin-

Similairement a la détermination de (Vzpp)srar de la porte logique présentée dans la partie 4.2, pour
determiner ((Vrpp)srar)chemin, On détermine d’abord ( (Vpp)srar cpemin ) Vres)ir © = L2 -, m,
[ (Vegs)r = =1V < < (Vggp)i-1 < (Vrer)i < (Veep)is1 <+ < (Vggp)m = OV ], qui
représente la tension d’alimentation qui, pour Vggg = (Vgrpp)i, réduit la moyenne du délai du chemin

sans trop dégrader la moyenne de sa puissance statique et vice versa.

Ensuite, mean (Vpp)srar pomin 9Ui représente la moyenne de ( (Vpp)srar qpemin ) Vrss)ir © =

1,2, ..., m, est calculée.

Enfin, ((Vrgg)star)chemin qui réduit a son tour la moyenne du délai du chemin sans trop dégrader
la moyenne de sa puissance statique est déterminée en partant du méme raisonnement du compromis

établit a partir de la courbe ROC.

chemin critique constitué par K porteslogiques:
(gatey, ..., gatey, ... gateg)

.............................................................................

® sélectionde gate; |

Vigs = (Vps)i !
B el S A e = Vgpgg = ( (Vpgg) = —1V,. Vegg)m =0V )

L .

: Compromis
i Délai-Puissance Statique

’| Détermination de ( (Vpp STAT) gate), ) vasa:

Détermination de ( (Vpp STAT )chemin )vage); ©

ZEa( (Voo STAT)(gate), ) wass:
( (Vpp STAT )cpemin )(Vﬁga)j: K =

Détermination de mean (Vpp)star spomin

23210 (VDD)STAT chemnin ) (Vass):
m

mean (Vpp)star gpemin =

v
Détermination de

((VRBB )STAT) chemin

Figure 4.10 : Flow de détermination de ((Vggg)star)chemin
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Les étapes suivantes illustrent la démarche suivie afin de déterminer ((Vrgg)srat)chemin POUr UN

chemin formé par K portes logiques.

4.5.1 Détermination de ( (Vpp)sTar pemin ) (Vres):

La Figure 4.11 illustre le flow de la détermination de ( (Vpp)srar cnemin ) (Vres)i-

gate; - gate; O gatey

chemin critique constitué par K portes logiques : (gate,, .., gate; .. gatey)

Librairie Statistigue
de Temps

Librairie Statistigue

Puissance Statique

Sélection de gate;

Vage = (Wapp)1 = —1V Vagg = (Vggp)1 = —1¥

Vpp = (¥ppl; Vpp = (Voply
i=12..n Estimation de: J=12 .n
- i 2= (“fr’“fﬂsmﬂgurefj'f%n:"unﬁ Veee=((Vrer)d) [
Crtiain e\ 1 = * (hga)w o0=Ypo;) Vree=(Vreg)? R P o i
Librairie Statistigue e A Librairie Statistigue
Puissanee Statigue Vpp= (Vpp)j:i =1, 2,...m T de Temps
vV = (V ) 2

3 REE RERJi 2
Vees = (Vg Vigae = (Vragli
E=12, v =L 2am

Voo = (¥}

\ = A J

Vpp = (Vopl;

\ =11 J

Compromis
Délai — Puissance Statique pour:

Vess = (Veee):

Librairie Statistigue Librairie Statistigue
Puissance Statique de Tanps
Vege = (Vepginm =0V Veee = (Vapglm = 0V
Vo = (Vo) gate, gate; gateg Vpp = (Vpp)
=it g e )
Détermination de [:VDDJS”T@M@ Ej}{pmmji _——
PN NON e | e e
=It | 3
| ( Wpp STAT) chemin )V peg), |
= |
I=1 I K r .
5 - EI=1L (Vpp STAT ](gnrgH )’-.VRBB_': I
i=i+1 I K 1
(i B i s o S i 4

Figure 4.11 : Flow de détermination de ( (Vpp)star .pemin ) (Vreg)i

Comme on peut le voir sur la Figure 4.11, ayant un chemin critique constitué¢ par K portes logiques,

pour chaque valeur de :
- Ve = (Vrpp)i» i = 1.2,..,m,

( (VD) STAT chomin ) (Vres); €St déterminée en suivant les étapes suivantes :

- Détermination de ( (VDD)STAT(gatel))(VRBB)i’

- Caleul de mean ( (Vop)star gatep) (Vrss):

Dans ce qui suit, nous détaillons chacune de ces étapes.
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4.5.1.1 Détermination de ( (VDD)STAT(gate,))(VRBB)i

Pour chaque porte logique gate;, [ = 1,2, ..., K, qui constitue le chemin, les moyennes :

- ((Mpuiss Stat)gatel) VDD=(VDD)j)VRBB=(VRBB)i=j =1,2,..,n, (moyennes de la puissance
statique de gate; pour Vpp = (Vpp) ;. j = 1,2, ...,n, et Vegg = (Vrpg):i),

- ((ugdl) VDD=(VDD)j)VRBB=(VRBB)i’j = 1,2,...,n, (moyennes du délai de gate; pour Vpp =
(VDD)jaj =1,2,...,netVggg = (Vrgp)i)s

sont estimées a partir des librairies statistiques construites pour :

- Vree = (Vrea)is
- VDD == (VDD)jﬁj = 1,2, e, N
Ensuite, ((VDD)STAT(gatel))(VRBB)i qui représente la tension d’alimentation qui, pour Vzgp =

(Vrgg)i, réduit la moyenne du délai de gate,; sans trop dégrader la moyenne de sa puissance statique

et vice versa est déterminée a partir du compromis Délai-Puissance Statique.

4.5.1.2 mean ( (VDD)STAT(gate,))(VRBB)i

Aprés avoir déterminé ( (VDD)STAT(gatel))(VRBB)ia l=12,..,K, C(VoD)sTaT chemin ) Vres): (12
tension d’alimentation qui pour Vggp = (Vggp); optimise 1’énergie statique du chemin) est calculée

par (équation 4.5) :

Yia( (Vbp)star (gatep) (Vess): (4.5)
( (VDD)STATchemin )(VRBB)i = K

La courbe en bleu représentée dans la Figure 4.12, illustre pour Vggg = (Vrgg)i» (—1V < (Vgpp); <
0V), I’évolution de la moyenne du délai du chemin critique du circuit b01 en fonction de la moyenne

de sa puissance statique. ( (Vpp)sTar pemin ) (Vres): €St 12 tension d’alimentation qui correspond au

point (A(VDD STAT) )(VRBB)L"

chemin
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VRBB = —1V
o
S = Vg =0V
— Vger = Vppe)i
[ ]
o
_— 2
“ S ol
< A
= =
E Vbp)1=06V (yppp),
[ 7]
.~
= 8 .
S X
)
a (Vbo)j (VreB)i

(4 (Vopspar) )(_VRBB)I'

chemin

£

AWpp)a=1v (VreB)i

T | T | |
0 1000 2000 3000 4000

Puissance Statique Chemin (pW)

Figure 4.12 : Illustration de (A(VDDSTAT) ) (vrpg); du chemin critique du circuit b01

chemin

452 mean ( (VDD)STATchemin )(VRBB)i

Apres la détermination de ( (Vpp)srar pomin ) Vrss)i» t = L2, ..., m, d’une fagon similaire &
la porte logique étudiée dans la partie 4.2, ( (Vpp)star cpemin ) (Vass); €St d’abord analysée. Le
Tableau 4.2 représente les valeurs de (Vgggp); et les valeurs de ( (Vpp)srar spemin) (Vess); POUT 1€

chemin critique du circuit bO1.

(VreB)i -1 -095 | -0.80 | -0.84 | -0.79 | -0.74 | -0.68 | -0.63 | -0.58 | -0.53

(Vbp)star| 0.760 | 0.759 | 0.762 | 0.762 | 0.762 | 0.762 | 0.757 | 0.759 | 0.759 | 0.759

(Vgpg)i| -0.47 | -0.42 | 037 | -0.32 | -0.26 | -0.21 | -0.16 | -0.11 | -0.05 0

(Vop)srar| 0.757 | 0.759 | 0.759 | 0.762 | 0.759 | 0.762 | 0.762 | 0.759 | 0.762 | 0.762

Tableau 4.2 : Valeurs de (Vgpg); €t ( (Vpp)star spemin) Vrge): 40 chemin critique du circuit b01
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Comme on peut le voir sur le Tableau 4.2, la variation de  ( (Vpp)srar spemin) (Vres): €St Presque

négligeable. Par conséquent, ce n’est pas déraisonnable de supposer que :

- Vi#k i,k=12,..,mona:

( (VDD)STATchemin )(VRBB)i ~ ( (VDD)STATchemin )(VRBB)k (4.6)

En se basant sur I’équation 4.6, nous définissons mean (Vpp)srar pemin, (€quation 4.7) qui
représente la tension d’alimentation qui, pour (Vggg = Vrpg)i, I = 1,2, ..., m, réduit le délai du

chemin sans trop dégrader sa puissance statique et vice versa.

Z?;l( (VDD)STATChemiTl )(VRBB)i (47)
m

mean (Vpp)star cnemin =

mean (Vpp)srar spemin V@ NOUS permettre de déterminer ((Vrpg) srar) chemin -

4.5.3 Détermination de ((Vrpp)sTar)chemin

Apres le calcul de mean (Vpp)srar pyomin » O0 calcule :

- (Maer chemin)(VRBB)i ,i=12,..,m,

(H puis stat chemin)(VRBB)i ,i=12,..,m,

qui représentent respectivement les moyennes du délai et de la puissance statique du chemin qui

correspondent a :

- Vrgg = (Vrpp)i,i = 1,2,...,m,

- Vpp = mean (VDD)STATchemin'
(et enemin) vy, (T chemin)(VRBB)i sont calculés a partir des équations 4.8 et 4.9

respectivement.

K (4.8)

(udél chemin)(VRBB)i = Z(Hdél gate l)(VRBB)i
=1

K (4.9)
(M puis stat chemin)(VRBB)i = Z (P—puis stat gate l)
=1

(VrBB)i
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Les deux termes (udél gate 1) Vams): et (upuis stat gate 1) Vapa): qui figurent dans les équations 4.8 et
4.9 représentent respectivement les moyennes du délai et de la puissance statique de chaque porte
logique gate; | = 1,2, ..., K qui constitue le chemin. Ces moyennes correspondent a :

- VRBB = (VRBB)ia i=12..,m,

- Vpp = mean (VDD)STATChemL'n~

Pour calculer (udél gate l) Vaps): et (upuis stat gate l) Vapa):’ " estime d’abord a partir des librairies

statistiques :

- (udélgatel) =1,2,..,n, i =12,..,m, la moyenne du délai de

Vop=(Vpp)VreB=(VREB)i
gate | qui correspond a Vpp = (Vpp);j et Vrgp = (Vrpg)is

- (upuissmtgatel) ,j=12,..,n, i=12,..,m, la moyenne de la

Vpop=pp);VrBB=(VRBB)i

puissance statique de gate [ qui correspond a Vpp = (Vpp); et Vrgg = (Vrpp):-

Ensuite, (udél gate z) Viss): et (upuis stat gate z) Vaes): sont calculés par des interpolations lin€aires.

Apres le calcul de (Mg chemin) (vggg); €t de (upuis stat Chemm) = 1,2, ..., m, on représente

l
(VeeB)i’

dans un repere cartésien la courbe qui représente les couples

((p-puis stat chemin) N (p-dél chemin)(VRBB)i ) (Figure 4. 13)-
(VrBB)i

A chaque point Ay, de la courbe représentée dans la Figure 4.13, correspond une tension de

polarisation Vggg = (Vrpg)i, t = 1,2, ..., m. Les abscisses des points Ay, sont:

(upuis stat Chemin) Ve la moyenne de la puissance statique du chemin qui correspond a
RBBJi
Vree = (Veap)i et Vpp = mean (Vpp)srar pomin -

Les ordonnées des points Ay, .y, sont :

- (Masl chemin) (vgpp); 1a moyenne du délai du chemin qui correspond a Vgpg = (Vrgp); et

Vpp = mean (VDD)STATChemin°
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G A(VRBB)F—W

Vpp = (mean(y, ;). chemin

Délai Chemin (ps)
450 500
| |

400
1

350
I

I T T I I T
400 600 800 1000 1200 1400

Puissance Statique Chemin (pW)

Figure 4.13 : Evolution du Délai et de la Puissance Statique du chemin en fonction de Vygp pour Vp, =
mean (Vpp)srar spemin

En suivant la démarche présentée dans la partie 3.2.3.3 (Détermination de (Vpp)srar),
((VrBB)sTAT)chemin st déterminée a partir de la courbe représentée dans la Figure 4.14 qui
représente la normalisation de la courbe représentée dans la Figure 4.13. Ainsi, ((Vrgg)srar) chemin

est la tension de polarisation qui correspond a Ay, (Figure 4.14) le point le plus proche de

I’origine 0(0,0).

© 4 @ AwWgssn=—1v
‘ Vpp = (mean v, ;)1 ) chemin ‘
© ‘ ((Vepp)srar)chemin = Vrpp)K ‘
o |
%o |
.T_ﬂ [=]
E
5
=
=
3 <
[a] o
o~
o
S qo

0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0
Puissance Statique Normalisée

Figure 4.14 : Courbe de détermination de ((Vgpg)srar) chemin
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Maintenant que 1’on peut optimiser I’énergie de chaque chemin, nous allons présenter la méthode

pour un circuit.

4.6 Optimisation de I’énergie statique d’un circuit

Dans la partie précédente, nous avons présenté la méthode d’optimisation de 1’énergie statique
d’un chemin critique a partir du compromis Dé¢lai-Puissance Statique avec polarisation et cela en
appliquant cette méthode a un chemin critique du circuit bO1. Dans cette partie, nous allons d’abord
étendre cette méthode a un circuit et cela en déterminant ( ( (Vpp)srar )eircuit » ( (VrReB) sTat) circuit)
le couple de tension d’alimentation et de polarisation qui optimise 1’énergie statique du circuit.

Ensuite, nous allons évaluer le cotit de calcul et I’exactitude de cette méthode.

4.6.1 Méthode d’optimisation

La Figure 4.15 illustre le flow de la méthode d’optimisation de 1’énergie statique du circuit a
partir de laquelle ( (Vpp)srar) circuit » (VreE)sTaT)circuit) 1€ couple de tension d’alimentation et de

polarisation qui optimise I’énergie statique est déterminé.
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-Design du circuit

_® (.vhd)
Q,;_«\“’l/’ -Look Up Tables

(.lib)

Identification des N chemins critiuqes

s=1

Sélection du chemin s

|

Optimisation de , L
Détermination de :

I’Energie Statique du
— (mean (Vpp)srar)chemin s
chemins

— ((VrBB)sTAT) chemin s
————————————————————— >
s =s5+1 v — . .
NON /“ (Maet chemin s) (mean (Vpp)srar)chemin ss (VRBB)STAT) chemin s
s>N?7?
- (ulmis stat chemin s) (mean (Vpp)star)chemin s (VRBB)STAT) chemin s
oul
N

Optimisation de I’énergie statique du circuit :

Z.Isv=1 (mean (VDD)STAT)chemins
N

(VDD)STAT ciycuit =

levzl ( (VRBB)STAT)chemins

(VRBB)STAT cireuic = N

Figure 4.15 : Flow de la méthode d’optimisation d’un circuit
Comme on peut voir sur la Figure 4.15, pour déterminer ( (Vpp)srar) circuit » (VrBB) sTAT) circuit)s
le circuit est d’abord synthétisé, ce qui permet d’identifier une liste de ses N chemins critiques.
Ensuite, chaque chemins, s =1,2,...,N, est optimisé en suivant la démarche présentée dans la

partie précédente. Ainsi, pour chaque chemin s on détermine :

- ((VrB)sTAT)chemin s 1a tension de polarisation qui réduit la moyenne du délai du chemin sans
trop dégrader la moyenne sa puissance statique et vice versa, donc qui optimise son énergie
statique,

- mean (Vpp)srar qpomin s 1@ tension d’alimentation qui réduit la moyenne du délai du chemin
sans trop dégrader la moyenne de sa puissance statique et vice versa, donc qui optimise son
énergie statique,

- (Waet chemin s)Vrep=VrEE)star Vop=mean (Vpp)srar 1@ moyenne du délai du chemin qui

correspond & ((Vrgp)srar) chemins €ta mean (Vpp)srar .pemin s
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(u puis stat chemin s) la moyenne de la puissance statique

Vre=(VRBB)sTar, meanVpp=(Vpp)sTaT

du chemin qui correspond & ((Vrgp)srar) chemins €ta mean (Vpp)srar cpemin s-

Le Tableau 4.3 représente ces valeurs pour les chemins critiques des circuits b01 et b07.

Profondeur | (Vrgg)srar) | mean (Vpp)srar K qer K puis stat
Logique (V) (V) (s) W

Chemin 1 5 -0.438 0.760 3.99 e-10 7.02 e-10

Chemin 2 6 -0.426 0.759 3.94 e-10 8.31e-10

Chemin 3 5 -0.438 0.758 3.67 e-10 6.12 e-10
bO1

Chemin 4 6 -0.426 0.758 3.62e-10 7.40 e-10

Chemin 5 5 -0.438 0.760 3.49 ¢e-10 6.41 e-10

Chemin 1 11 -0.420 0.759 5.62 e-10 1.22 e-9
b07 .

Chemin 2 11 -0.417 0.760 5.60 e-10 1.24 e-9

Chemin 3 11 -0.426 0.761 5.80 e-10 1.10 e-9

Tableau 4.3 : Optimisation des chemins critiques des circuits b01 et b07
Comme on peut voir sur le Tableau 4.3, pour les deux circuits b0l et b07, la variation de
mean (Vpp)srar cnemin s €t 4€ ((VrB)sTar) chemin s ’un chemin & un autre est relativement faible.
Par conséquent, il n’est pas déraisonnable de supposer que la tension d’alimentation
((Vpp)star) circuir €t 1a tension de polarisation ((Vgpg)star)circuit qui réduisent le délai du circuit
sans trop dégrader sa puissance statique et vice versa sont égales aux moyennes de

mean (Vpp)star cnemins € 4¢  ((Vres)srar)chemins Tespectivement. Ainsi, on calcule

(Vopspar)circuit €t ((Vrps)srar)circuic Par (€quations 4.10 et 4.11 respectivement) :

((Vop)star) eireuis = s=1 mean (Vop)srar chemin s (4.10)

DDJSTAT Jcircuit N

((Vass) Veireuis = Y8=1((Vrgg)star) chemin s (4.11)
RBBJSTAT Jcircuit N
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Apres la détermination de (Vpp gpap)cicruic €t de ((Vrpp)srar) circuit» pour chaque chemin s des

N chemins du circuit, connaissant K le nombre de portes logiques qui le constituent, et connaissant
(a partir des librairies statiques) pour chaque porte logique gate;, | = 1,2,...,K, qui constitue

chemins :

- (Udélgate 1) Vpp=(Vpp)j, VrREB=(VRBB)i> j=12,..,n, i=12.,m,

(l-lpuis stat gate l) VDD=(VDD)jr Vree=(VRBB)i> _] = 1’2’ - n, [ = 1F2F we, M.
On calcule par des interpolations linéaires :

(udélgate l)(VDD)STAT circuit:(VRBB)STAT circuit’ la moyenne du délai de gate; qui correspond a

Vbp = (VDD)STA'I’ circuit €t Ve = (VRBB)STAT circuits

(p‘PUi stat gate 1)( VDD)sTAT circuit:(VRBB)STAT circuit’ la moyenne de la puissance statique de gate,

qui correspond a Vpp = (Vpp)srar circuic €t Vees = (Vrpr)srar circuit-
Ensuite, la moyenne du délai du chemins qui correspond & Vpp = (Vppgrap)cicruic €t
Vires = (VBB grar)cicruic NOteE :

(Maet chemin s )( VDD)STAT circuit:(VRBB)STAT circuit’

est calculée par (équation 4.12) :

(Maet chemin S)( VDD)STAT circuit:'( VRBB)STAT circuit

X (4.12)

E (Maer gate l)( VDD)STAT circuit:( VRBB)STAT circuit
=1

D’une facon similaire au délai, la moyenne de la puissance statique du chemin s qui correspond a

Vop = (Vppgrar)cicruie €t Vees = (VBB grar)cicruic NOtéE :

(”Puis stat chemin S)( VDD)STAT circuit:(VRBB)STAT circuit’

est calculée par (équation 4.13) :

(Upuis stat chemin s)( VDpD)STAT circuit:( VRBB)STAT circuit

K (4.13)

2 (Hpuis stat gate l)( VDD)STAT circuit:( VRBB)STAT circuit
=1
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Le Tableau 4.4 représente les valeurs de ((Vpp)srar) circuit € 4 ((Vrpg) stat) circuit des circuits b01
et b07. On représente aussi dans ce tableau, les moyennes des délais et des puissances statiques des

chemins critiques de ces circuits qui correspondent & ((Vpp)srar)circuit € @ (Vreg)star) circuit-

(VDDSTAT)circuit (VRBBSTAT)circuit chemin (udélai ) (Upuis stat )
V) V)
Chemin 1 4.00 e-10 7.03 e-10
Chemin 2 3.96 e-10 8.21 e-10
Chemin 3 3.65¢e-10 6.19 e-10
0.759 -0.433
bO1 )
Chemin 4 3.61e-10 7.37 e-10
Chemin 5 3.50e-10 6.44 e-10
Chemin 1 5.60 e-10 1.22 e-9
b07 0.760 -0.421 Chemin 2 5.60 e-10 1.23 e-9
Chemin 3 5.81 e-10 1.11e-9

Tableau 4.4 : Moyennes du Délai et de la Puissance Statique des chemins pour Vp = ((Vpp)srar) circuit €t
Vree = ((VrBB)srar)circuit

Apres le calcul des moyennes du délai et de la puissance statique des N chemins critiques du circuit
qui correspondent & (Vpp o 4 ) circuic €t (Vrps)star)circuic- L€ cheminu, u € {1,2, ..., N}, ayant la
plus grande moyenne de délai est déterminé. Enfin, le délai et la puissance statique du circuit qui
correspondent & (Vpp op4r)circuit €t ((Vrep)sTar) circuir SONt considérés étre la moyenne du délai et

la moyenne de la puissance statique (respectivement) du chemin u.

Le Tableau 4.5 représente pour les circuits b0l et b07, les moyennes de leurs délais et de leurs

puissance statiques qui correspondent & ((Vpp)srar)circuit €t @ (V) srar) circuit-

(VDDSTAT) circuit (VRBBSTAT) circuit Delai Puissance

Stati \W

W) W) © aique (W)
b01 0.759 -0.433 4.00 e-10 7.03 e-10
b07 0.760 -0.421 5.81e-10 1.11e-9

Tableau 4.5 : Optimisation des circuits b01 et b07
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4.6.2 Exactitude et Coiit de calcul

Dans la partie précédente, nous avons présenté une méthode qui permet de déterminer
((Vpp)srar)circuit » (Vrp) star)circuit) 1€ couple de tension d’alimentation et de polarisation qui
optimise 1’énergie statique du circuit. Une fois déterminé, le délai et la puissance statique du circuit
qui correspondent a ce couple sont estimés. Dans cette partie nous évaluons I’exactitude et le colt de

calcul de cette méthode.

Pour évaluer I’exactitude de la méthode d’optimisation, pour Vpp = ((Vpp)srar)ecircuit €t
Vees = ((Vrps)star) circuit» Nous mesurons d’abord par des simulations Monte-Carlo les moyennes
réelles du délai pg,; des circuits bO1 et b07. Ensuite nous comparons ces moyennes aux moyennes
du délai estimées (fize;) par la méthode d’optimisation. Enfin, nous calculons I’erreur relative de la

méthode d’optimisation (Tableau 4.6).

Délai (s) Erreur %
Monte-Carlo Méthode | n— ﬁl
(MC=1500) d’optimisation M

b0l | pge; = 3.84¢-10 | fige; =4.00e-10 | 4.16 %

b07 Haer = 5.74 e-10 ﬁdel =581e-10 1.21%

Tableau 4.6 : Exactitude de 1a méthode d’optimisation

Comme on peut le voir sur le Tableau 4.6, I’erreur relative de 1’estimation du délai est de 4.16% pour
le circuit b0l et 1.21% pour le circuit b07, ce qui permet de dire que 1’erreur d’estimation du délai

par la méthode d’optimisation est faible.

Pour évaluer le colit de calcul de la méthode d’optimisation, pour les circuits bO1 et b07, nous
comparons le temps CPU mis pour estimer le délai des circuits a partir de la méthode présentée au

temps CPU mis pour estimer le délai du circuit par des simulations Monte Carlo (Tableau 4.7).
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Temps CPU (s)
Simulation MC Méthode Temps CPU MC
(MC=1500) d’optimisation Temps CPU Mtd Opt
b01 931.09 731 127 35
b07 1990.91 7.55 963.69

Tableau 4.7 : Coiit de calcul de la méthode d’optimisation

Comme on peut le voir sur le Tableau 4.7, la méthode d’optimisation apporte un gain élevé du cofit
de calcul. Le temps CPU pour calculer le délai par des simulations Monte-Carlo est
approximativement 127 fois plus grand que celui de la méthode d’optimisation pour le circuit bO1, et

approximativement 263 fois plus grand pour le circuit b07.

4.7 Gain apporté par le Compromis Délai-Puissance Statique avec Polarisation

Dans cette partie, nous évaluons les gains et les pertes apportés par le compromis Délai-
Puissance Statique avec polarisation. Pour cela, d’une facon similaire a I’évaluation des gains et des
pertes apportés par le compromis Délai-Puissance Statique sans polarisation présentée dans le
Chapitre 3, pour les chemins critiques des circuits bO1 et b07, nous comparons d’abord leurs délais
et leurs puissance statiques déterminés a partir du compromis Dé¢lai-Puissance Statique avec
polarisation a leurs délais et leurs puissances statiques maximaux et minimaux (Tableau 4.8). Ensuite,
nous calculons pour le délai et pour la puissance statique, les pourcentages des gains maximaux
(pourcentage de réduction du délai et de la puissance statique par rapport a leurs valeurs maximales)
et les pourcentages des pertes maximales (pourcentage d’augmentation du délai et de la puissance
statique par rapport a leurs valeurs minimales) apportés par le compromis Délai-Puissance Statique

avec polarisation.
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Délai (s) Puissance Statique (W)

VBB VBB VBB VBB VBB VBB

ov (VeeB)star -1V oV (VepB)srar -1V

Vbp Vbp Vbp Vbp Vbp Vbp

v (mean Vpp)srar 0.6V 1v (mean Vpp)srar 0.6V
Chemin 1 | 1.60 e-10 3.99 e-10 21.8 e-10 | 38.6 ¢-10 7.02 e-10 1.98 e-10
Chemin2 | 1.57 e-10 3.94 ¢-10 22.2e-10 | 45.8 ¢-10 8.31e-10 231 e-10
bol Chemin3 | 1.45¢-10 3.67 e-10 19.9 e-10 | 33.3 e-10 6.12 e-10 1.83 e-10
Chemin4 | 1.42 e-10 3.62 e-10 20.3 e-10 | 40.6 e-10 7.40 e-10 2.15e-10
Chemin5 | 1.44 e-10 3.49 e-10 18.3e-10 | 35.2¢-10 6.41 e-10 1.87 e-10
Chemin 1 | 2.40 e-10 5.62 e-10 28.8 e-10 | 66.2 ¢-10 12.2 e-10 3.67 e-10
007 Chemin2 | 2.41 e-10 5.60 e-10 28.8 e-10 | 66.9 e-10 12.4 e-10 3.68 e-10
Chemin3 | 2.46 e-10 5.80 e-10 29.8 e-10 | 60.3 e-10 11.0 e-10 3.45e-10

Tableau 4.8 : Comparaison du Délai et de la Puissance Statique pour plusieurs valeurs de tensions
d’alimentations et de polarisations

Le Tableau 4.8 représente les valeurs des moyennes des délais et de des puissances statiques des

chemins critiques des circuits b01 et b07 qui correspondent a :

- Vpp =mean (Vpp)star pnomin €t VBB = (VRBB)STAT chomins 1€S t€nsions d’alimentations et
de polarisations (respectivement) déterminées a partir du compromis Délai-Puissance Statique
avec polarisation,

- Vpp = 0.6V etVgzpp = —1V, les tensions d’alimentations et de polarisations (respectivement)
qui menent a un délai maximal et une puissance statique minimale,

- Vpp = 1V etVzgp = 0V, les tensions d’alimentations et de polarisations (respectivement) qui

menent a un délai et minimal et une puissance statique maximale.
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Comme on peut le voir sur le Tableau 4.8, le délai déterminé a partir du compromis Délai-Puissance
Statique avec polarisation réduit le délai maximal (qui correspond a Vpp = 0.6 Vet a Vggg = —1V)
sans trop dégrader la puissance statique minimale (qui correspond a Vpp = 0.6 Vet a Vggg = —1V).
De I’autre co6té, la puissance statique déterminée a partir du compromis Délai-Puissance Statique avec
polarisation réduit la puissance statique maximale (qui correspond a Vpp = 1 Veta Vzgg = 0V) sans

trop dégrader le délai minimal (qui correspond a Vpp = 1 Vet a Vggg = OV).

Pour calculer les pourcentages des gains et des pertes maximaux du délai et de la puissance statique
apportés par le compromis Délai Puissance Statique avec polarisation, on suit la méme démarche
appliquée pour calculer que les pourcentages des gains et des pertes maximaux du délai et de la
puissance statique apportés par le compromis Délai Puissance Statique sans polarisation. Ainsi, on
définit d’abord les deux ensembles puis stat,, vess) € delw, vezs) (€quations 4.14 et 4.15

respectivement).

del(VDD:VRBB) =

{

delw,p=06v,vrpr=-1v) (4.14)

del(VDD =mean (Vpp)star .VrRBE=(VRBB)STAT chemin)’

del(VDD =1V, Vgrpp=0V)

}

puis staty,, vepp) =

{

puiS Stat(VDD=O-6V;VRBB=_1V)’ (415)

puts Stat(VDD =mean (Vpp)star VrRBB=(VRBB)STAT chemin)’

puts stal(yp,=1v,vrpp=0v)

}

Les ensembles puis statwy,, vesp) €t A€l vepg) TePrésentent les valeurs de la puissance statique

et du délai respectivement qui correspondent a :
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- (Vpp = 0.6V, Vggg = —1V), le couple de tension d’alimentation et de polarisation qui méne

a un délai maximal et une puissance statique minimale,

- (Vpp = mean (VDD)STATchemin VrBE = (VRBB)STATChemm)a le couple de tension
d’alimentation et de polarisation déterminé a partir du compromis Délai-Puissance Statique
avec polarisation,

- (Vpp =1V ,Vggg = 0V), le couple de tension d’alimentation et de polarisation qui mene a

un délai minimal et une puissance statique maximale.

Ensuite, on définit les deux ensembles norm puis staty,, v, etnormdely, . ~(équations 4.16
et 4.17 respectivement) qui représentent la normalisation des deux ensembles puis stat ;) vepzp) €t

delw,, vesp) T€SPECtivement.

norm puis statw, vegp) =

norm puis statw, -o0.6vvgg=—1v) = 0

(4.16)

norm puts Stat(VDD=mean (Vpp)star VREB=(VRBB)STAT chemin)’
norm puis statwy, —1vvpgg=ov) = 1

}

norm del(VDD,VRBB) =

{

normdely,,-0.6v,vggs=-1v) = L

(4.17)

norm del(VDD =mean (Vpp)srar VREB=(VRBB)STAT chemin)’

normdelwy, -1v,vpge=ov) = 0
b

Les pourcentages des gains et des pertes maximaux de la puissance statique apportés par le

compromis sont calculés par (équations 4.18 et 4.19 respectivement) :
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gain max puis stat

100 x [norm puis statw,p=1v,vggg=0v) — NOTM PUis Stat(VDD=mean (Vpp)star :VRBB=(VRBB)STATChemin)] (4.18)

100 x [1 —norm puis Stat(VDD=m€an (Vpp)srar rVRBBz(VRBB)STATChgmin)]

perte maxpuis stat

100 x [norm puis Stat(VDD=mean (VpD)sTar VREB=(VRBB)STATchemin) PO 1Tt puis statwpp=o0.6 VvVRBB:_]-V)] (4 19)

100 x [norm puts Stat(VDD=mean (Vpp)srar vVRBB=(VRBB)STATghgmin)]

Les pourcentages des gains et des pertes maximaux du délai apportés par le compromis sont calculés

par (équations 4.20 et 4.21 respectivement).

gainmax del

100 x [norm del(VDD=0-6VvVRBB=_1V) —norm del(VDD=m€a7l (Vpp)srar :VRBB=(VRBB)STATChemin)] (4.20)

100 x [1 — norm del(VDD=mean (Vpp)srar rVRBB=(VRBB)STATChemm)]
perte max del
100 X [norm del(VDD=mean Vop)star VRes=(VREE)STAT chompy) — TPOTT delw,,=1v,vegs=0v)] 4.21)

100 x [norm del(VDD=mean (Vpp)srar IVRBBz(VRBB)STATChemin)]

Le Tableau 4.9 représente pour les chemins critiques des circuits bO1 et b07, les pourcentages des
gains et des pertes maximaux du délai et de la puissance statique apportés par le compromis Délai-

Puissance Statique avec polarisation.
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Compromis Compromis
Gain Maximal Perte Maximal
% %

Délai Puissance Délai Puissance

Statique Statique
Chemin 1 88.16 86.23 11.83 13.76
Chemin 2 88.51 86.20 11.48 13.79
Chemin 3 87.96 86.36 12.03 13.63

b01

Chemin 4 88.34 86.34 11.62 13.65
Chemin 5 87.84 86.37 12.15 13.62
Chemin 1 87.80 86.35 12.19 13.64
607 Chemin 2 87.91 86.20 12.08 13.79
Chemin 3 87.78 86.71 12.21 13.28
Moyenne 88.03 86.34 11.94 13.64

Tableau 4.9 : Pourcentages des gains et des pertes maximaux du Délai et de la Puissance Statique apportés par le
compromis Délai-Puissance Statique avec polarisation

Comme on peut le voir sur le Tableau 4.9, les pourcentages des gains maximaux du délai et de la
puissance statique apportés par le compromis Délai-Puissance Statique avec polarisation sont bien
plus €levés que les pourcentages des pertes maximales de ce compromis. Ce qui nous permet de dire

que c’est un compromis efficace qui mene a un gain bien plus élevé que la perte.

4.8 Validation du compromis Délai-Puissance Statique avec polarisation

Dans le Chapitre 3, nous avons présenté¢ pour une tension de polarisation Vizgp = OV, un
compromis Délai-Puissance Statique qui consiste a déterminer une tension d’alimentation (Vpp)srar
a partir de laquelle on réduit le délai sans trop dégrader la puissance statique et vice versa. Dans le
présent Chapitre, nous avons présenté un deuxiéme compromis Délai-Puissance Statique avec
polarisation. Le deuxiéme compromis consiste a déterminer le couple de tension d’alimentation et de

polarisation ( (Vpp)srar » Vres)srar) qui réduit a son tour le délai sans trop dégrader la puissance

statique et vice versa. Dans cette partie, nous validons le compromis Délai-Puissance Statique avec
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critiques des circuits b01 et b07 obtenus a partir des deux compromis (Tableau 4.10).

Délai (s) Puissance Statique (W)
Compromis | Compromis | Compromis | Compromis
avec sans avec sans
Polarisation | Polarisation | Polarisation | Polarisation
Chemin 1 3.99 e-10 3.29 e-10 7.02 e-10 14.7 e-10
Chemin 2 3.94 ¢-10 3.27 e-10 8.31e-10 17.3 e-10
bo1 Chemin 3 3.67 e-10 2.94 e-10 6.12 e-10 13.1e-10
Chemin 4 3.62 e-10 2.92 e-10 7.40 e-10 15.8 e-10
Chemin 5 3.49 e-10 2.87 e-10 6.41 e-10 13.6 e-10
Chemin 1 5.62 e-10 4.73 e-10 12.20 e-10 24.8 e-10
b07
Chemin 2 5.60 e-10 4.72 e-10 12.40 e-10 25.1e-10
Chemin 3 5.80 e-10 4.86 e-10 11.00 e-10 22.6 e-10

Tableau 4.10 : Comparaison du délai et de la puissance statique pour différents compromis (sans et avec
polarisation)

Ensuite, nous calculons les pourcentages relatifs des gains et des pertes apportés par le compromis
Délai-Puissance Statique avec polarisation et cela par rapport au compromis Délai-Puissance Statique

sans polarisation.

Le Tableau 4.10 représente les moyennes des délais et des puissances statiques obtenus a partir des
deux compromis (avec polarisation et sans polarisation) des chemins critiques des circuits b0O1 et
b07.Puisque la polarisation en mode inverse (RBB) méne a une augmentation du délai et a une
réduction de la puissance statique, par conséquent, le délai qui correspond au compromis Délai-
Puissance Statique avec polarisation est supérieur a celui qui correspond au compromis Délai-
Puissance Statique sans polarisation (Tableau 4.10). Cependant, la puissance statique qui correspond
au Délai-Puissance Statique avec polarisation est inférieure a celle qui correspond au compromis
Délai-Puissance Statique sans polarisation (Tableau 4.10). Ainsi, le compromis Délai-Puissance

Statique avec polarisation méne a une perte du délai et a un gain de la puissance statique par rapport
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au compromis sans polarisation. Pour valider le compromis Délai-Puissance Statique avec
polarisation, nous calculons les pourcentages des pertes du délai (équation 4.22) et les pourcentages
des gains de la puissance statique (équation 4.23) apportés par ce compromis par rapport au

compromis sans polarisation.

(delcomp RBB::O) - (delcomp RBB=O) (4-22)

(del) comp RBB=0

(perte del)comp rBB=0 = 100 X

(puis Statcomp rBB=0) — (pUis statcomp RBB#0) (423)
(puis Stat)comp RBB=0

(gain puis stat)comp rep=o = 100 X

Le Tableau 4.11 représente pour les chemins critiques des circuits bO1 et b07, les pourcentages des
pertes du délai et les pourcentages des gains de la puissance statique apportés par le compromis Délai-

Puissance Statique avec polarisation par rapport au compromis Délai-Puissance Statique sans

polarisation.
(perte del)comp RBB=#0 (gain puis Stat) comp RBB#0
% %

Chemin 1 21.27 52.24
Chemin 2 20.48 51.96
Chemin 3 2482 53.28

bo1
Chemin 4 23.97 53.16
Chemin 5 21.60 52.86
Chemin 1 18.81 50.80
b07 Chemin 2 18.64 50.59
Chemin 3 19.34 51.32
Moyenne 21.12 52.03

Tableau 4.11 : Pourcentages des gains et des pertes apportés par le compromis Délai-Puissance Statique avec
polarisation

Comme on peut le voir sur le Tableau 4.11, en comparant les gains relatifs de la puissance statique
aux pertes relatives du délai apportés par le compromis Délai-Puissance Statique avec polarisation,

on trouve que les gains sont bien plus €levés que les pertes. Ainsi, le compromis Délai-Puissance
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Statique avec polarisation optimise I’énergie statique plus que le compromis Délai-Puissance Statique

sans polarisation.

4.9 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté le compromis Délai-Puissance Statique avec polarisation
a partir duquel le couple ((Vrgg)srar » Vop)srar) qui réduit le délai sans trop dégrader la puissance
statique et vice versa est déterminé. Ce compromis permet donc d’optimiser 1’énergie statique. Nous
avons présenté aussi la caractérisation des librairies statistiques de la technologie 28 nm RVT UTBB-
FDSOL. Pour plusieurs valeurs de Vp et pour plusieurs valeurs de Vzpp des libraires statistiques sont
construites définitivement a partir desquelles on pré-caractérise le délai et la puissance statique des
portes logiques de la technologie 28 nm RVT UTBB-FDSOI. Une fois construite, on détermine a
partir de ces librairies, le couple ((Vrgg)srar » (Vpp)srar) qui optimise 1’énergie statique des portes

logiques.

Ce concept de compromis Délai-Puissance Statique a ensuite été appliqué a un chemin et étendu aux

circuits.

Pour évaluer ce compromis, on a calculé les pourcentages des gains et des pertes maximaux du délai
et de la puissance statique apportés par le compromis. Les pourcentages des gains maximaux sont
bien plus €levés que ceux des pertes maximaux, ce qui nous permet de dire que c’est un compromis

efficace.

Nous avons aussi validé le compromis Délai-Puissance Statique avec polarisation en le comparant au
compromis Délai-Puissance statique sans polarisation présentée dans le Chapitre 3. Comme il a été
montré, le compromis Délai-Puissance Statique avec polarisation optimise plus I’énergie statique que

le compromis sans polarisation.
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Conclusion

Ce travail a permis de caractériser en délai et en puissance la bibliotheque de la technologie 28
nm RVT UTBB-FDSOI, ce qui meéne par la suite @ un gain important en temps CPU lors de

I’estimation du délai et de la puissance d’un circuit.

A partir de cette caractérisation, la principale contribution scientifique de ce travail est la mise
en ceuvre d’un compromis Délai-Puissance Statique efficace qui permet de réduire le délai des
transistors 28 nm RVT UTBB-FDSOI sans trop dégrader leur puissance statique et vice versa, donc

qui optimise I’énergie statique de ces transistors.

Pour établir ce compromis, une méthode basée sur le concept mathématique de la courbe ROC
a été développée. Ce compromis permet aux concepteurs de déterminer un couple de tension
d’alimentation et de tension de polarisation ( (Vggp)srar » Vpp)srar) & partir duquel 1’énergie

statique est optimisée.

Dans le Chapitre 1, nous avons présenté le contexte de ce travail. Ainsi, nous avons d’abord
défini I’énergie statique en fonction du délai et de la puissance statique qui dépendent de la tension
d’alimentation et de la tension de polarisation. Puis, nous avons présenté les sources de variations du
délai et de la puissance statique. Ensuite, nous avons abordé plusieurs approches de I’analyse
statistique du délai et de la puissance statique en présentant en particulier les approches statistiques

sur lesquelles nous nous sommes appuyés afin d’estimer le délai et la puissance statique.

Dans le Chapitre 2, nous avons abord¢ la technologie 28 nm FDSOI. Nous avons d’abord mis
en lumiere les points forts de cette technologie. Ensuite, nous avons analysé pour plusieurs types de

transistors de cette technologie, la variation de leurs délais et de leurs puissances statiques en fonction
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de la tension d’alimentation et en fonction de la tension de polarisation. Enfin, nous avons présenté
une nouvelle technique de modélisation du signal d’entrée qui permet de mieux ajuster les variations

des parametres des transistors de la technologie 28 nm FDSOI.

Dans le chapitre 3, nous avons d’abord présenté en quoi consiste le compromis Délai-Puissance
Statique sans polarisation et la démarche suivie pour le déterminer. Puis, nous avons illustré la
construction des librairies statistiques qui caractérisent pour plusieurs valeurs de Vpp, le délai et la
puissance statique des portes logiques de la technologie 28 nm RVT UTBB-FDSO. Ensuite, en se
basant sur ces librairies, nous avons réalisé des études statistiques afin d’estimer les moyennes du
délai et de la puissance statique des portes logiques. Une fois estimées, (Vpp)srar la tension
d’alimentation qui optimise l’énergie statique des portes logiques est déterminée a partir du
compromis Délai-Puissance Statique sans polarisation. Enfin, I’optimisation de I’énergie statique a
partir du compromis est étendue aux chemins critiques et aux circuits.

Dans le chapitre 4, nous avons d’abord présenté le compromis Délai-Puissance Statique avec
polarisation a partir duquel ( (Vzgg)srar » Vpp)srar) le couple de tension d’alimentation et de
tension de polarisation qui optimise 1’énergie statique est déterminé. Puis nous avons illustré la
construction (pour plusieurs valeurs de Vjj, et de Vzgp) des librairies statistiques qui caractérisent le
délai et la puissance statique des portes logiques de la technologie 28 nm RVT UTBB-FDSOL
Ensuite, en se basant sur ces librairies, nous avons estimé les moyennes du délai et de la puissance
statique et cela pour plusieurs valeurs de Vpp et de V. Une fois ces quantités estimées, le couple
( (Vegg)star » Vpp)srar) qui optimise 1’énergie statique des portes logiques est déterminé a partir
du compromis Délai-Puissance Statique avec polarisation. Enfin, I’optimisation de I’énergie statique
a partir du compromis Délai-Puissance Statique avec polarisation est étendue aux chemins critiques

et aux circuits.
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Perspectives

Ce travail de recherche ouvre la voie a plusieurs perspectives.

Premierement, dans ce travail, le compromis Délai-Puissance Statique avec polarisation est établi sur
des portes logiques de la technologie 28 nm RVT UTBB-FDSOI et sur des circuits constitués par un
nombre de portes logiques relativement faible. En construisant des librairies statistiques qui prennent
en considération un nombre important de portes logiques, ce travail peut étre étendu sur des circuits
industriels constitués par un grand nombre de portes. Pour une porte logique gate [, on a établi le
compromis Délai-Puissance-Statique a partir de la courbe qui s’apparente a la courbe ROC et qui
représente la variation des couples ((del)gqre;, (puis stat)gqee;) en fonction de la tension
d’alimentation et en fonction de la tension de polarisation. Or, le délai et la puissance statique des
circuits industriels sont proportionnels aux nombres des portes qui les constituent, donc le délai du
circuit sera égal a k X (del)gqre, (k> 1), et la puissance statique du circuit sera égale a
k' x (puis stat) gqee; (k' > 1). En d’autre terme, I’évolution de la courbe qui représente le délai et
la puissance statique du circuit en fonction de la tension d’alimentation et en fonction de la tension
de polarisation est similaire a I’évolution de la courbe qui représente le délai et la puissance statique
d’une porte logique en fonction de la tension d’alimentation et en fonction de la tension de
polarisation. Ainsi, d’une fagon similaire a une porte logique, pour un circuit, le compromis sera établi
a partir de la courbe qui s’apparente a la courbe ROC et qui représente le délai et la puissance statique

du circuit en fonction de la tension d’alimentation et en fonction de la tension de polarisation.

Deuxiémement, pour déterminer le couple ( (Vrgg)srar » Vpp)srar) @ partir du compromis
Délai-Puissance Statique avec polarisation, des polarisations en mode inverse (RBB) ont été
appliquées sur les transistors 28 nm RVT UTBB-FDSOI. D’une fagon similaire a la détermination de
( (Vrgg)srar » Vpp)srar), en appliquant des polarisations en mode direct (FBB) sur les transistors
28 nm LVT UTBB-FDSOI, on pourra déterminer ( (Vrgg)srar » Vpp)srar) le couple de tension de
polarisation (en mode direct) et de tension d’alimentation qui optimise I’énergie statique des

transistors 28 nm LVT UTBB-FDSOI.

Troisiemement, pour certaines applications comme les SCA (Safety Critical Applications) le
délai est plus important que la puissance statique. Cependant, pour d’autres applications, par exemple
les applications IoT (Internet of Things), la puissance statique est plus importante que le délai. Ainsi,

pour répondre a chacune de ces applications, le compromis Délai-Puissance Statique développé dans
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ce travail peut étre modifi¢ pour donner du poids au délai ou a la puissance statique selon le type de
I’application. Par exemple, pour établir un compromis qui répond aux besoins des applications /o7,

on représente les points A pyis stat.delypp=wpp); (Figure ci-dessous) qui illustrent la variation des

couples ( puis stat, del)y, -, €n fonction de la tension d’alimentation dans un repére cartésien.

Délai

Apuis stat ey =((Vpp)sTar)ior

N Poids
0 (0,0) Puissance Statique

Puissance Statique

Hlustration du compromis Délai-Puissance Statique pour les applications IoT

Ensuite, selon le poids ou I’importance de la puissance statique, on définit le point

OIOT( 0 ’ pOLdSpuissance statique) (Flgure c1-dessus).

Alors, la tension d’alimentation ( (Vpp)srar)or qui optimise 1’énergie statique tout en tenant compte
de ’importance de la puissance statique n’est autre que la tension d’alimentation qui correspond a

A puis Stat,deDy p p =V pp)srar ot le point le plus proche de O;,r (Figure ci-dessus).

Ainsi, selon le type d’application, on peut donner du poids soit au délai soit a la puissance et répondre

rapidement aux contraintes utilisateurs.
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Chapitre 3
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(Puissancesm“-que) =7X (Puissancestan-que) +6 X (PUiSS(lncestatique)
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Puis Stat(y ) = {Puis Stat, ), =01y < -+ < Puis Staty, ), < -+ < Puis Statwy,),=1v}

Del Normy, y = {Del Normey, y —o1v > --* > Del Normy, . > --- > Del Normy,, y —qv}
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Puis Stat N i T
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(Delai)y,  ygp — (Deélai)y  orar

(Delai)y, . yep

gain del = 100 x

(Puiss Stat)y,, ygp — (Puiss Stat), sy

gain puis stat = 100 x
(Puiss Stat)y,, mep

(Ener Stat),, =~ ygp — (Ener Stat), srar

gain ener stat = 100 X
(Ener Stat)y,  yep

;'n=1(VDD5TAT)gate}-

(VDDSTAT)Chemin = m

m

(udélai chemin ) (VDDSTAT)chemin = E(Hde) VDD=(VDD5TAT)chemin
=1

m
(upuis stat chemin ) (VDDSTAT)chemin = § (p-(puiss stat)gatej) VDD=(VDDSTAT)chemin
j=1

N
25:1(VDDSTAT)chemins
(VDDSTAT)CiCTuit = N

m
(Udélai chemin s) (VDDSTAT)circuit = Z(ugdl)
=1

Vop=VDDsrar) fiyenic

m
(Upuis stat chemin s ) (VoD s ar)circuit = Z (“(puiss stat)gatel) Vpop=(VDD g ar)circuit

=1
(puis stat)y,, = { (puis stat)y, —o.ev , (PUIS SLAt)y, —vpp)srar » PULS STy, —1v}
(del)VDD = { (del)VDD=0.6V ) (del)VDDZ(VDD)STAT ) (del)VDD=1V}
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{(normdel)y, -o6v, (mormdel)y,  _ v, yorar> (norm del)VDD:lV} =
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1}

(deD)wpp=0.6v) — min(dely,,))

normdely, —oev) =

(del)w,p=0.6v) = (deD)wp,=

maX(del(VDD)) - min(del(VDD)) -

1V):1

(del)(VDD=0.6 V) — (del)(VDD=

1V)
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(norm puis stat)y,, =

=0
1V)

{(norm puis stat)y, —oev , (NOrm puis stat)y, —wp)srar - (norm puis stat)VDD:lV} =

{0, (norm puis stat)y, - wpp)srar » 1}

norm puis staty, —oev) =

(puis stsat) y,,=0.6v) — (PUIS stat) y,p,=06v)

(puis stat)w,p,=0.6v) — min(puis stat(VDD)) B

max(puis stat(VDD)) - min(puis stat(VDD)) B
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(puis stat),,=1v) — (Puis stsat) y,,=0.6v)

norm puis stat(VDDZ Vpp)s

) (puis stsat) (Vob= Wpp)star

(puis stat)( - min(puis stat(VDD))

Vpp= (Vpp)srar )

TAT ) B max(puis stat(VDD)) - min(puis Stat(VDD))

)~ (puis stat)w,,=0.6v)

(puis stat)w,,=1v) —

norm puis staty,,-1v) =

(puis stsat) y,p=0.6v)

(puis stat)w,p,=1v) — min(puis stat(VDD)) _

max(puis stat,, )) — min(puis statq,, )

176

(3.28)

(3.29)

(3.30)

(3.31)

(3.32)

(3.33)



Liste des Equations

(puis stsat) =1 v) — (PUis St y,p=0sv)

. ~ 1
(puis stat)y,,=1v) — (Puis stsat) y,,=o.6v)

gainmax puis stat = 100 X [(norm puis stat)y, -1y — (norm puis stat)y, -wpp)srarl =

100 X [1 — (norm puis stat)y,, wpp)srar]
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gainmax del = 100 X [ (norm del)y, -6y — (normdel)y, -, srar] =

100 x [1 — (norm del)y, . ~vpp)srar]

pertemax del =100 X [ (normdel)y, - p)srar — (ROrmdel)y, _q1v] =

100 x [(norm del)VDD=(VDD)STAT]

Chapitre 4

(délaiVRBB=0V)(VDD)j < (délaiVRBBz_O-SV)(VDD)j < (délaiVRBB=‘1V)(VDD)J'
(Puiss StatVRBBZOV)(VDD)j > (Puiss StatVRBBz—o.sv)(VDD),- > (Puiss StatVRBB=—1V)(VDD)j

( (VDD)STAT)(VRBB)i ~ ( (VDD)STAT)(VRBB)k

?;1( (VDD)STAT)(VRBB)i
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K

E (Maer gate l)( VDD)STAT circuit:( VRBB)STAT circuit
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K
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}
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(delcomp RBB::O) - (delcomp RBB=O)

erte del =100 x
(p )comp RBB#0 (del)comp RBB=0
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(4.16)

(4.17)

(4.18)

(4.19)

(4.20)

4.21)

(4.22)



Liste des Equations

(pUiS Statcomp RBB=0) - (puis Statcomp RBB::O) (423)
(puis Stat) comp RBB=0

(gain puis stat)comp rep=o = 100 X
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