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RESUMO

O trabalho propde um circuito para caracterizacdo estatistica do fenbmeno Bias
Temperature Instability (BTI). O circuito tem como base uma matriz de transistores para
caracterizacdo eficiente em larga escala de BTI. O design proposto visa o estudo da
variabilidade de BTI dependente do tempo em dispositivos altamente miniaturizados.
Para tanto se necessita medir centenas de dispositivos, a fim de se obter uma amostra
estatisticamente significante. Uma vez que variagfes nos tempos de estresse e medida dos
dispositivos podem gerar erros no processo de caracteriza¢do, o circuito implementa em
chip (on-chip) o controle dos tempos de estresse e de medida, para que ocorra uma
caracterizagdo estatistica precisa. O circuito de controle implementado faz com que todos
dispositivos testados tenham 0s mesmos tempos de estresse e 0S mesmos tempos de
recuperacdo (relaxamento). Desta forma, o circuito proposto melhora significantemente
tanto a area utilizada quanto o tempo de medida, quando comparado a alternativas
anteriormente implementadas. O leiaute do circuito foi realizado no novo no tecnolégico
de 28 nandmetros do IMEC.

Palavras-Chave: Bias Temperature Instability (BTI), Caracterizacdo em Alta-escala,
Transistores Nano Métricos, Confiabilidade, Degradacdo de Performance.
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On-Chip Circuit for Massively Parallel BTI Characterization

ABSTRACT

This work proposes an array-based evaluation circuit for efficient and massively
parallel characterization of Bias Temperature Instability (BTI). This design is highly
efficient when studying the BTI time-dependent variability in deeply-scaled devices,
where hundreds of devices should be electrically characterized in order to obtain a
statistically significant sample size. The circuit controls stress and measurement times for
accurate statistical characterization, making sure all the devices characterized have the
same stress and recovery times. It significantly improves both area and measurement
time. The circuit layout is laid out in the new 28nm node IMEC technology.

Keywords: Bias Temperature Instability (BTI), Large-scale Characterization,
Deeply Scaled Transistors, Reliability, Performance Degradation (Aging).
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1 INTRODUCAO

Novos avangos no desempenho dos dispositivos integrados sdo principalmente
devidos a melhoria da tecnologia, proporcionando o dimensionamento cada vez menor
dos transistores. Tais avancos como a reducdo da poténcia consumida, calculos mais
rapidos e a integracdo de mais transistores permitem a existéncia de memdrias maiores e
a integracdo de novas funcionalidades ao chip.

Com o dimensionamento atingindo escalas nano-métricas, as variagdes on-chip
devido a flutuagBes estocasticas no processo de fabricagdo comegaram a tornar as
respostas do circuito (ex. o atraso de uma porta logica) aleatoriamente distribuidas
(ASHRAF, 2011). Variabilidades causadas no processo e suas incertezas estdo cada vez
mais presentes em todos os niveis do fluxo de projeto e também impactam a
confiabilidade dos sistemas. Logo, a confiabilidade dos dispositivos se tornou um aspecto
critico da tecnologia CMOS.

Nas tecnologias mais recentes, o tempo de vida e a confiabilidade dos circuitos
integrados  estdo sendo afetados pela degradacdo das caracteristicas elétricas dos
transistores com o tempo. As caracteristicas fisicas dos transistores também podem sofrer
degradacGes significativas, causando mudancas estocasticas e deterministicas nos
parametros elétricos do transistor, especialmente na tensdao de limiar (Vin).

Um efeito de degradacdo que tem recebido atencdo é o efeito chamado de Bias
Temperature Instability ou BTl. Comatenséo de alimentagcdo sendo dimensionada menos
agressivamente em comparacdo com as dimensfes do dispositivo, dispositivos diminutos
estdo sujeitos a altas densidades de corrente e temperaturas. Adicionalmente, o
dimensionamento cada vez menor da espessura do Oxido dos transistores resulta em
campos elétricos altissimos. As altas temperaturas e altos campos elétricos originam o
efeito BTl fazendo com que a tensdo limiar do transistor se desvie gradualmente para
maiores valores absolutos (JEPPSON, 1977). Assim, aumentando a incerteza e
degradando o desempenho do circuito.

E sabido que BTI ¢ causado pelo aumento no nimero de armadilhas ou ligagoes
quebradas no dielétrico do transistor; o desvio da tensdo de limiar ocorre quando uma
carga é capturada por um desses defeitos (GRASSER, 2011). Uma distribuicdo estatistica
do nimero de defeitos, posicdo e propriedades (magnitude do desvio do Vi, constante de
tempo de captura e de emissdo) e o fato de com a miniaturizacdo do transistor o ndmero
absoluto de defeitos diminuem, sédo indicadores que uma pequena amostra de transistores
ndo é mais adequada para prever o envelhecimento de bilhdes de pequenos dispositivos
usados nas aplicacbes digitais, que utilizam o estado da arte na tecnologia de
miniaturizacdo dos transistores. Adicionalmente, o0 custo e tempo de caracterizacdo de
grandes amostras de transistores para o teste de circuitos complexos com baixa taxa de
falhas impdem um sério desafio ao uso de futuras tecnologias.

Este trabalho objetiva contribuir para a uma eficiente caracterizacdo e analise
estatistica de BTI. Para tanto, primeiramente foi realizado um estudo sobre as causas do
fenbmeno e seus efeitos na degradacdo de dispositivos e circuitos integrados. Em seguida
realizou-se o estudo sobre os métodos e circuitos existentes para a caracterizagdo de BTI.
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A partir disto, iniciou-se 0 desenvolvimento de um circuito que atendesse aos requisitos
de caracterizacdo especificados. O circuito desenvolvido permite que centenas de
dispositivos sejam caracterizados de forma automatica e paralela, sendo altamente
eficiente na caracterizacdo da componente estatistica de BTI.

Nesse trabalho também sdo abordadas as técnicas de leiaute utilizadas no
desenvolvimento do circuito no nd tecnoldgico de 28 nandmetros do IMEC, bem como
as simulagBes realizadas com o netlist pos-leiaute.



13

2 BIAS TEMPERATURE INSTABILITY (BTI)

2.1 O que é?

Bias Temperature Instability, ou apenas BTI, é um fendbmeno de degradacdo ou
envelhecimento que afeta a confiabilidade dos transistores MOSFETs. O efeito degrada
a tensdo de limiar (Vi) dos transistores fazendo seu valor aumentar em modulo de forma
logaritmica com o tempo (WIRTH, 2011), como mostrado na Figura 2.1.

Na tecnologia CMOS, a qual é largamente empregada no projeto de circuitos
digitais, as tensdes necessarias para que os transistores NMOS e PMOS conduzam
corrente Sd0 respectivamente positivas e negativas. Por essa razdo esse efeito nos
transistores NMOS é chamado de Positive Bias Temperature Instability (PBTI) e nos
transistores PMOS a degradacdo é chamada de Negative Bias Temperature Instability

(NBTI). Porém seu impacto é usualmente de maior intensidade nos transistores PMOS
(SCHRODER, 2007).

0.06
0.05
0.04
0.03

0.02

(Vg-Vip)Al/lpolV]

0.01

0.00 L 1
0.01 0.1 1

Stress Time [seconds]

Figura 2.1 Degradacdo de Vi com o tempo, mostrando claramente um comportamento
log(t) (WIRTH, 2011)

O efeito de NBTI foi primeiramente observado ha mais de 40 anos atras (MIURA,
1966), mas apenas comegou a ganhar atengdo nos ultimos anos devido ao aumento de sua
relevancia a medida que a miniaturizacdo da tecnologia CMOS avanca. As caracteristicas
relacionadas a miniaturizacdo, ou scaling, aumentaram a importancia do efeito, tornando
BTI uma das principais preocupacdes que afetam a confiabilidade os circuitos integrados.
Tais caracteristicas sao:

e Presenca de alto campo elétrico no éxido, devido ao dimensionamento do
Oxido ocorrer em proporcdes maiores que o dimensionamento das tensdes
aplicadas. (JEPPSON, 1977)

e Presenca de altas temperaturas devido ao aumento de poténcia dissipada
causada pela alta densidade de transistores.
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e Uso de dielétricos formados por Oxidos nitretados com alta constante
dielétrica k, bem como novos materiais dielétricos conhecidos como high-k
(DEGRAVE, 2008) .

BTI é um efeito que depende da temperatura e do campo elétrico no 6xido do
transistor. Esse efeito é agravado ao se aumentar a temperatura ou o campo elétrico,
através da diminuicdo da espessura do dxido ou do aumento da tensdo aplicada a porta do
transistor. Essas dependéncias podem ser vistas na Figura 2.2a e Figura 2.2b apresentadas
em (VATTIKONDA, 2006).

a) Te=2.6nm, T=125°C ____.___----' ‘E)D— —m— T=140°C /. B
W = —o— T=100°C . >
- = 8ot / g
- =" S 3 —&—T= 60°C s
- T B . i oT1=20¢ o A
- Fiy [ .
= 1 B = - | ;,.; //: ~ P A
E?_ s - . __._'- - o ) ﬂg 60 /1/ //_.n. o .
e A -
2 o oo 7 E 501 /:/ a— o ]
- o - £ 5 ‘,-/'/ o —
—3 E LA, e O 2 40p o~ o 1
© E_=9.1,8.0,6.9, 5.7MV/cm — ol * e ]
0.1 Model o
o041 1 10 01 02 03 04 05 08 07
Time (s) Duty cycle

Figura 2.2 Dependéncias do efeito BTI com a) Campo elétrico, b) temperatura.
(VATTIKONDA, 2006)

Além das ja mencionadas dependéncias com a temperatura e tensdo BTI, também
é dependente do ciclo de trabalho, ou duty factor. Essa dependéncia se deve ao fendmeno
conhecido como recuperagdo ou relaxagéo.

O fenbmeno de recuperacdo ocorre quando atensdo de estresse é retirada ou até
mesmo diminuida, fazendo com que a tensdo limiar do transistor seja parcialmente
recuperada. Esse tipo de estresse muitas vezes € chamado de BTI dindmico para se
contrapor ao efeito dado por uma tensdo estatica, chamado de BTI estatico. A Figura 2.3,
retirada de CHEN 2003, demonstra claramente esse efeito, onde apds a retirada do
estresse uma parcela do Vi € recuperada e quando a tensdo do estresse é recolocada a

degradacdo reinicia.

40 Sress Vigs-2 7 V, olhar lermisnis ground.
Passivation Vd=-2 7V, other termiarnts ground
o~ ___a' /
Zz L S
g 20 J Stress  Passivatiol Slrass
= I A
; « pMOSFET
< 10t | T=100%c
S OWIL=10000 1 2um
oLl Tortam
0 1000 2000 3000

Time (s)
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Figura 2.3 llustracdo do fenémeno de NBTI dindmico, o periodo de relaxacdo recupera
0 Vin logo apos a retirada do sinal de estresse. (CHEN, 2003)

Uma vez que BTI tem se demonstrado independente da frequéncia do sinal
(CHEN, 2003) (como mostrado na Figura 2.4a), para um sinal AC, onde ocorrem
sucessivos estresses e recuperacoes, o estresse total apds certo tempo sera dependente da
relagdo entre o periodo que o sinal ficou em estresse e o periodo em que ficou sem

estresse, dado pelo duty-factor DF = (T e — Treax)/ Testresse - SENAO assim, quanto maior
o tempo de recuperacdo em relacdo ao tempo de estresse, ou seja, menor o duty factor do

sinal, menor sera o impacto do fenbmeno de BTI no transistor, como mostrado na Figura
2.4b.

5’0'""1—~ T T T T T —
0.13um PMOS, Tex= 1.35nm g 3 ® IMEC ® Infenion A
40lo T=100°C, Voo = 2.5V w | ASTY Ours |
o . o & T
u 44— Static NBTI U 2k |
s 30ra Dynamic NBTI <
E (Duty cycle = 50%) 3
=F 2l =,
= a o o |:|n B 8] B =1
pas u) o Py
10 o g a [s] - .
i A, o, 0O Data | = Line: R-D Theory
. Model O-m -
[ 4] P ! L L . L 1 1 M 1
o 10° 10" 10° 10° 10* 10° 0 50 100

Frequency (Hz) Duty cycle, d (%)

Figura 2.4 Impacto da a) frequéncia e b) do duty factor no efeito de BTl (CHEN, 2003).

2.2 Origens

As origens do efeito de BTI ainda s&o muito estudadas e discutidas (GRASSER,
2011). Atualmente, asduas teorias com maior presenca na literatura sdo ateoria da criagdo
e restauracdo de armadilhas na interface (ou interface traps) ao longo do tempo, chamada
de modelo Reaction-Difusion e a teoria do aprisionamento (trapping) e liberacéo
(detrapping) de portadores em armadilhas presentes no interior do Oxido, chamada de
modelo trapping/detrapping.

O modelo Reaction-Difusion foi um dos primeiros modelos a tentar modelar BTI
e foi amplamente aceito na literatura por um longo periodo. Porém, atualmente o modelo
trapping/detrapping, baseado em armadilnas no interior do O0xido ou na interface, vem
ganhando amplo espaco na literatura. Enquanto o modelo de Reaction-Difusion prediz
uma lei de poténcia para a dependéncia temporal (t"), o modelo de trapping/detrapping
prediz uma dependéncia logaritmica (WIRTH, 2011). Os dois modelos serdo discutidos
brevemente a seguir.

2.2.1 Modelo Reaction-Difusion

O modelo Reaction-Difusion, ou modelo de Reacdo e Difusdo, explica BTl como
sendo efeito da criagdo de armadilhas na interface ao longo do tempo, dada pela quebra
da ligacdo entre o hidrogénio, usado na passivacdo, e o silicio. De acordo com o modelo
essa quebra da ligacdo Si-H ocorre devido ao alto campo elétrico e as altas temperaturas
presentes nos transistores nanometricos. Uma vez quebrada a ligacdo Si-H o atomo de
hidrogénio migra em direcdo a porta do transistor, reagindo com outro atomo de
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hidrogénio e formando H2, que por sua vez também se difunde em direcdo a porta,
deixando assim, uma ligacdo incompleta de silicio na interface.

Quando o campo elétrico € retirado, temos a recuperagdo do BTI. De acordo com
0 modelo, na falta de campo elétrico, o hidrogénio se difunde de volta a interface, se
ligando novamente ao atomo de silicio, assim recriando a ligacdo Si-H e passivando 0s
defeitos da interface. A Figura 2.5, a seguir ilustra o modelo Reaction-Difusion.

Sio, Si0,

__p.lq__

Si

—

Figura 2.5 Modelo Reaction-Difusion

Porém, ao tentar descrever o fenbmeno da relaxacdo, o modelo Reaction-Difusion
acaba ndo sendo adequado para explicar a rapida recuperacdo que ocorre logo apés a
retirada do estresse. A diferenca entre a teoria e a préatica, apresentado por (REISINGER,
06) na Figura 2.6, se deve ao longo tempo para ocorrer a difusdo do hidrogénio e a
recriacdo das ligacdes Si-H descritos pela teoria.
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Figura 2.6 Diferenca entre a teoria Reaction-Diffusion e as medidas praticas.
(REISINGER, 2006)

2.2.2 Modelo Trapping/Detrapping

O modelo Trapping/Detrapping foi inicialmente desenvolvido para explicar a
rapida recuperacdo do efeito de BTI. Assim surgiu um modelo misto, onde dois modelos
coexistem: criacdo de defeitos na interface, dado pelo modelo Reaction-Difusion, e a
captura e liberagdo de cargas por armadilhas pré-existentes no interior do éxido do
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transistor (HUARD, 2007). Neste modelo, a criacdo de defeitos na interface é o
responsavel pela parte permanente, ndo recuperdvel, da degradacdo enquanto as
armadilhas, pré-existentes no interior do Oxido, seriam responsaveis pela parte
recuperavel de BTI.

Modelos mais recentes, (GRASSER, 2009) (KACZER, 2009), propdem que BTI
pode ser explicado unicamente pelo efeito de captura e liberagcdo de portadores no interior
do dielétrico.

No modelo Trapping/Detrapping, é explicada avariacdo de Vi pela pré-existéncia
de armadilhas no interior do déxido, na qual cada armadilha tem como propriedades as
probabilidades de captura e emissdo, assim como, 0 desvio que causard no Vi. As
probabilidades de captura e emissdo sdo dadas pelo de tempo de captura e pelo tempo de
emissdo, que sdo 0s tempos médios transcorridos para que a armadilha capture um
portador e emita esse portador, respectivamente. Esses tempos sdo log-uniformimente
distribuidos, ou seja, armadilhas com diversas ordens de grandezas diferentes podem ser
encontradas com a mesma probabilidade no 6xido do transistor (GRASSER, 2010).

De acordo com o modelo, quando uma armadilha é ocupada por um portador de
carga (elétron ou lacuna) ela ficara eletricamente carregada. Assim, a tensdo de limiar do
transistor é alterada, de acordo com a localizacdo da armadilha nas trés dimensdes do
oxido (espessura, largura e comprimento). A localizacdo na espessura do 6xido determina
o efeito eletrostatico que a armadilha tera na porta e no canal de inversdo do transistor, ja
a posicdo da armadilha na largura e no comprimento do 6xido podera determinar quao
impactante serd seu efeito na mobilidade dos portadores no transistor, ja que o seu efeito
eletrostatico pode obstruir um caminho de percolagdo, ou percolation-path, no canal
(KACZER, 2010) (Ver Secdo 2.5), diminuindo drasticamente a sua condutividade. A
localizacdo da armadilha no comprimento do canal também determina o impacto da
armadilha na tensdo superficial ao longo da fonte e do dreno. Combinando todos os
efeitos, dados pela localizacdo da armadilha no canal, tem-se o desvio no Vi dado por
uma determinada armadilha.

Durante o periodo de estresse, armadilnas com diferentes tempos de captura e
diferentes desvios de Vi sdo povoadas, alterando assim, a tensdo limiar ao longo do
tempo, conforme ilustrado na Figura 2.7, a sequir.

Figura 2.7 llustracdo da origem de BTI dada pela captura de cargas.

2.3 PMOS vs NMOS

Como mencionado anteriormente, o BTI é observavel em ambos os transistores
PMOS e NMOS, porém, o efeito PBTI sempre foi desconsiderado em tecnologias
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baseadas em SiO2 e SiON. J& o efeito NBTI em transistores PMOS foi considerado o
principal responsavel na degradacdo de circuitos. A Figura 2.8 mostra a diferenca do
impacto de NBTI e PBTI em ambos os transistores PMOS e NMOS.
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Figura 2.8 Diferencas entre NBTI e PBTI em ambos transistores PMOS e NMOS.
(SCHRODER, 2007)

Entre as possiveis explicacbes para a diferenca no impacto do BTI entre
transistores do tipo PMOS e do tipo NMOS estdo: difusdo do hidrogénio do substrato e
diferenca na polarizacdo do potencial de superficie. (SCHRODER, 2007)

A teoria da difusdo do hidrogénio do substrato diz que a quebra das ligagdes do
fosforo (usado como dopante nos transistores NMOS) com o hidrogénio, ocorrem mais
facilmente que a quebra das ligagbes do boro, usado nos transistores PMOS. Como
resultado da quebra da ligagdo do hidrogénio com os atomos dopantes do silicio, o
hidrogénio livre se difunde em direcdo a interface, assim, passivando as ligacdes
incompletas do silicio.

A teoria da diferenca na polarizagdo da superficie diz que os defeitos na interface
causam uma polarizacdo positiva na interface dos transistores PMOS enquanto causam
uma polarizacdo negativa na interface dos transistores NMOS. Porém, como as
armadilhas existentes no interior do Oxido sdo armadilhas para lacunas, ou seja,
aprisionam cargas positivas, independente de ser PMOS ou NMOQOS, o efeito de BTI no
NMOS é parcialmente anulado conforme:

Canal tipo n: AQtot = A Qox — AQit
Canal tipo p: A Qtot = A Qox + A Qit

Porém, ao contrario dos dielétricos classicos formados por SiO2 ou SiON onde o
PBTI era insignificante, com o advento do uso de dielétricos de alta permissividade
baseados em camadas de SiO2/HfO2 se observou um grande aumento no efeito de PBTI,
(ZAFAR, 2006) (DEGRAVE, 2008). Também, se constatou que emalguns casos, o PBTI
poderia ter efeito ainda maior que NBTI, como observado por ZAFAR 2006 em
dispositivos HfO2 com portas formadas por NiSi.

2.4 Impacto de BTI nos circuitos digitais

O efeito de BTI impacta diretamente no desempenho dos circuitos digitais, uma
vez que o efeito de envelhecimento aumenta Vi em modulo e ao aumentar Vi, diminui a
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corrente de dreno (lgs) do transistor, que por sua vez influencia o tempo de propagacéo do
sinal elétrico em uma porta ldgica.

Um dos desafios para se obter a degradacdo do atraso de um circuito, ap06s algum
certo tempo de estresse, estd na dependéncia de BTl com o duty factor. O duty fctor deve
ser determinado para cada transistor do circuito, o qual depende da topologia deste, da
probabilidade do transistor ser estressado e dos sinais de entrada do circuito. A Figura
2.9, abaixo, exemplifica o calculo do duty factor, para os transistores PMOS de um
circuito digital formado por portas légicas NAND.

0.5 —Dou.zs

0.5 — $P=0.25 | SP=0.375

0.5 d.23 Iul.. 4 JU..

0.375

0.5

Figura 2.9 Exemplo do calculo da probabilidade de estresse dos transistores de um
circuito.

Outro fator que influéncia a degradacdo de circuitos é o dimensionamento dos
transistores utilizado nas portas logicas, onde transistores com maior possibilidade de
degradacdo devem ser corretamente dimensionados. O trabalho desenvolvido em SILVA
2009 mostra a importancia de um correto dimensionamento dos transistores, a fim de
minimizar o impacto do NBTI no atraso do circuito, no qual a melhor relacdo da largura
do PMOS com a largura do NMOS deve ser achada determinada levando-se em conta a
degradacédo e a expectativa de uso do circuito. A Figura 2.10 mostra a melhor relacéo
Wp/Wn de um inversor variando com o tempo de degradacdo e a Tabela 2.1 demonstra
diferentes metodologias de dimensionamentos e seu impacto no atraso ap6s 8 anos de
degradacéo.
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Figura 2.10 Impacto do dimensionamento na degradacdo do atraso maximo de um
inversor, melhor relagdo Wp/Whn variando apoés degradacéo. (SILVA, 2009)
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Tabela 2.1 diferentes dimensionamentos e seu impacto no atraso apds 8 anos de

degradacéo
Slow Fast NBTI-aware

INV Atraso max.(ps) 22,6 20,21 19,04
Wp(nm) 307 408 440
Wn(nm) 96 128 96

NOR Atraso max.(ps) 29,92 21,42 26,57
Wp(nm) 615 758 780
Wn(nm) 96 118 96

NAND Atraso max.(ps) 30,28 28,46 25,61
Wp(nm) 307 392 440

Wn(nm) 192 245 192

Fonte: SILVA, 2009

2.5 Variabilidade

Nas recentes tecnologias que usam transistores nanométricos o aspecto
estocastico de BTI ganha grande relevancia, observando-se uma grande variabilidade na
degradacéo dos transistores. Isto faz com que a previséo da degradagdo acabe se tornando
complexa. Entre ascausas para o aumento da variabilidade com a diminuicdo do tamanho
dos transistores esta: o alto efeito que uma unica armadilha tem na degradacdo do Vine o
efeito de flutuagbes aleatorias na dopagem, ou Random Dopant Flutuation.

O impacto de uma armadilha na tensdo limiar pode ser estimado pela equagdo 2.1.
E o alto efeito que uma uUnica armadilha tem em Vi € explicado pelas diminutas
dimensdes, Wette Lett.

G
AV, =——— 2.1
" Weff ’ Leff 'Ct ( )

Random Dopant Flutuation é um efeito de variabilidade que afeta transistores
diminutos. A variabilidade é dada pela pequena quantidade de dopantes necessaria para
dopar esses transistores e pela localizacdo aleatéria dos dopantes no canal do transistor.
E sabido que aregido onde se encontra 0 atomo dopante é uma regido de maior resisténcia
para a passagem do portador, funcionando como barreiras onde a energia de conducdo é
mais elevada. Assim, em transistores nanométricos, onde ndo hd presenca de dopantes
formam-se caminhos definidos pelo qual ocorre a condugdo da corrente, chamados de
caminho de percolagdo, ou percolation-path (ASHRAF, 2011). Quando uma armadilha
posicionada logo acima de um percolation-path é ocupada, a forca eletrostatica do
portador preso acaba por afastar 0s outros portadores, obstruindo a passagem de corrente
e assim diminuindo drasticamente a corrente do transistor (KACZER, 2010).
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A obstrucdo completa ou parcial de um percolation-path é um grande responsavel
pelo alto desvio e variabilidade na tensdo limiar que ocorre devido ao BTI. A figura a
seguir ilustra bem esse conceito demonstrando as “ilhas” criadas pelos atomos dopantes
e o caminho de percolacdo dos portadores.

S

Figura 2.11 a) Percolation Path criado pelos dopantes do canal e b) obstrucdo do
caminho por uma armadilha ocupada. Figura adaptada de Kaczer, 2010.

Ao diminuir gradualmente o tamanho do transistor a quantidade de defeitos
contida em cada transistor é diminuida proporcionalmente. Dada a natureza estocéstica
dos defeitos no oOxido, devido a sua localizacdo associada ao fendmeno do percolation-
path, BTl tem alta variabilidade em transistores diminutos. Assim, mesmo com
transistores com mesmas dimensGes, parametros e até mesmas quantidades de
armadilhas, o efeito de BTI pode ser completamente diferente entre eles. A Figura 2.12
ilustra 0 aumento de variabilidade devido a miniaturizagdo dos transistores e a diminui¢cao
da quantidade de armadilhas.
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Figura 2.12 Variabilidade dada pela miniaturizacdo dos transistores a) Desvio de Vin em
transistores com 800 armadilhas. b) Desvio de Vih em transistores com 12 armadilhas.
(KACZER, 2011)
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3 CARACTERIZACAO ELETRICA DE BTI

3.1 Extraindo V

A técnica tradicional para a medida da tensdo limiar do transistor (Vi) consiste
em extrair a curva lg X Vg na regido linear do transistor, para assim se extrair seu Vin
utilizando um dos muitos métodos disponiveis. Entre os métodos existentes estdo:
corrente-constante, extrapolacdo da regido linear, extrapolacdo da transcondutancia e
método da segunda derivada.

A seguir esses metodos serdo discutidos de forma sucinta, com base no trabalho
realizado por (Ortiz-Conde, 2002). O objetivo ndo é uma discussdo completa e exaustiva,
mas exemplificar como a escolha do método pode impactar o resultado e a complexidade
do trabalho de extracdo de V. Estas técnicas também serdo utilizadas para avaliar a
precisdo obtida pelo método utilizado neste trabalho. Sera medido o Vin de um transistor
PMOS com as dimensfes de comprimento do canal igual a 30 nm e largura igual a 150
nm utilizando o simulador SPICE com a tecnologia PTM (Predictive Technology Model)
(ZHAO, 2006).

3.1.1 Meétododa corrente constante

Esse método avalia atensdo de limiar como o valor da tensdo na porta do transistor
Vg presente em uma dada corrente de dreno constante, lg, para tensdes Vds pequenas, Vs

< 100mV. Um valor tipico para a corrente de dreno é utilizar arelacdo 1, =W/Lx107".

Este método € bastante utilizado na industria pela simplicidade e rapidez com que pode
ser determinada a tens@o de limiar, podendo ser determinada com apenas uma medida de
tensdo na porta do transistor para uma dada corrente lq aplicada. Apesar da simplicidade,
esse método pode apresentar pouca precisdo por depender da escolha correta do valor
para a corrente de dreno.

A Figura 3.1 mostra o exemplo do uso do método da corrente constante, sendo lgs
calculada por I, =(150n/30n)x10" =5x10" A, assim, tendo como resultado

IV, [=0.242 V.
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Figura 3.1 Método da Corrente Constante
3.1.2 Extrapolacéo da regido linear

Conhecido como ELR (Extrapolation in Linear Region) é provavelmente o
método mais conhecido de extracdo de Vi. O método consiste em achar o ponto de
interceptacdo da extrapolagédo linear da curva lgx Vgem sua maxima derivada no eixo das
tensbes de porta (la= 0). Vin, entéo, é achado adicionando-se V, /2 no valor resultante da
interceptacdo no eixo de Vg. Porém, esse método pode ser impreciso devido a incerteza
de se achar a maxima derivada da curva lq % Vg, devido a degradacdo da mobilidade e a
existéncia de grande resisténcia parasita entre a fonte e o dreno, gque acabam desviando a
curva lg < Vg do comportamento linear, ideal, mesmo em tensbes levemente acima de Vin.

Na Figura 3.2 é demonstrada a utilizacdo do método ELR onde o valor da maxima
derivada encontrada é 1.6x10°quando V= 0.445V, logo 0|V encontrado éigual a 0.25
V no transistor simulado.
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Figura 3.2 Método da extrapolacéo linear

3.1.3 Segunda derivada

O método SD (Second Derivative) foi desenvolvido para evitar a dependéncia da
medida de Vi com as resisténcias em serie com a fonte e o dreno do transistor a ser
testado. Nesse método, Vi € definido como a tensdo na porta na qual a derivada da

transcondutancia (29, /oV, = &°l, /82\/9) é maxima. A ideia desse método vem da
idealizacdo da regido linear, onde lq tende a ser igual a zero para Vg < Vih e lg é
proporcional a Vg para Vg > Vin. Assim, 0l,/0V, tende a ser uma funcdo degrau e
0°1,/6%V, tende a ser infinita (na pratica tende a ter o valor maximo) quando Vg = V.

Como mostrado na Figura 3.3 esse método é muito susceptivel ao ruido, nota-se que antes
de o ruido do sinal ser suavizado, o maximo era dificil ser encontrado, ja apés a utilizagéo
de um filtro passa baixa, o Vi achado foi igual a 0.265 V.
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Figura 3.3 Método da Segunda Derivada, a)Alto ruido na medida da segunda derivada
b)Apos passar por um filtro passa baixa Vi pode ser facilmente determinado.

3.2 Extraindo AVt devido ao BTI

Como discutido anteriormente, uma interrupcdo na tensdo de estresse resulta em
uma parcial recuperacdo da degradacdo. Uma vez que a remogdo temporaria do estresse

€ necessaria a fim de determinar Vi, e como AV, diminui abruptamente apds pequenos

periodos de relaxacdo, arecuperacdo datensdo limiar que ocorre nesse periodo de medida
causa erros na caracterizacdo do efeito de BTI.

Os métodos que necessitam a extracdo da curva l¢ x Vg mencionados
anteriormente, requerem medidas de varios valores de lq para diferentes valores de Vg, ou
seja, € um método demorado para medir Vi requerendo um longo periodo sem a tenséo
de estresse no dispositivo para que acurva lg x Vgseja feita. Poressa razdo, esses métodos
se tornam imprecisos ao tentar se extrair o desvio de V. Logo, 0 uso de outros métodos
mais rapidos sdo necessario.

Assim, foram introduzidos alguns métodos que servem para caracterizar
especificamente a degradacdo de BTI, utilizando abordagens onde o periodo de estresse
é retirado em um intervalo rapido, como o método da rapida medida de l4 (Secgdo 3.2.1)
e 0 método da réapida medida de Vg (Seccao 3.2.2), ou utilizando a abordagem onde a
caracterizacdo é feita sem a retirada do estresse, como no método on-the-fly (Seccdo
3.2.3).

A caracterizacdo de BTI também é dificil porrequerer grandes tempos de estresse,
sendo necessario que haja a caracterizacdo de um mesmo dispositivo por horas ou dias,
para modelar e prever BTI precisamente. Dado a caracteristica logaritmica da degradacdo
de Vi, as medidas podem ser feitas em intervalos de tempo também em escala
logaritmica, a fim de diminuir a quantidade de medidas necessaria e de diminuir ainda
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mais 0 impacto da medida. As medidas de lq na caracterizagdo de BTI ocorrem como
mostrado na Figura 3.4.
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Figura 3.4 O transistor é polarizado como mostrado enquanto a corrente lq €
monitorada.

3.2.1 Rapida medida de Iq

Um método rapido para extracdo do desvio da tensdo limiar foi apresentado no
trabalho (KACZER, 2005). Nesse método faz-se o uso da curva lg X Vg extraida
anteriormente ao periodo de estresse. Uma vez comegado o estresse, a medida € feita ao
mudar-se a tensdo, na porta do transistor, de uma tensdo de estresse para a tensdo de
medida (Vestresse para Vmedida). Mantendo Vmedida por um periodo curto o suficiente para a
medicdo de apenas um ponto de lq. Para essa medida se utiliza Vg = Vmedida~ Vih. Uma vez
medido o novo valor da corrente de dreno, o desvio na tensdo limiar é determinado
deslocando-se a curva lg x Vi conforme a Figura 3.5, a seguir.
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Figura 3.5 lg medido ¢ traduzido em AVt deslocando horizontalmente a curva laxVg
inicial.

Como pode ser visto na Figura 3.5, uma mudanca em de 1 mV em Vi significa
uma mudanga de quase 10% em lg, assim uma precisdo de 0.1% na medida de lg €
suficiente e pode ser realizada em um periodo de 1 milisegundo, utilizando um analisador
de parametros padrdo (REISINGER, 2007).

3.2.2 Réapida medida de Vq

O método da rapida medida de Vg foi introduzido por Reisinger, 2006 e permitiu
uma rapida medida da degradagdo causada por BTI, apds apenas alguns microsegundos
da retirada do estresse. Dados colhidos com esse método foram essenciais para se colocar
em divida a validade dateoria de reaction/difusion, como foi mostrado na Figura 2.6. Ao
contrario do método da rapida medida de l4, 0 método da rapida medida de Vg utilizada
uma corrente constante, perto da encontrada quando Vg=V, € entdo, a tensdo na porta do
transistor é monitorada.

Para 0 método ser utilizado é necessério o uso de um circuito especial, mostrado
na Figura 3.6. O circuito mostrado garante, enquanto o transistor € medido, uma tensdo
Vus constante e uma corrente lq também constate, através do uso de um amplificador
operacional com um laco de realimentacdo que modifica Vg quando ha degradacdo na
tensdo limiar do transistor. Assim, o método considera que o AVy medido equivale ao AVh
proveniente da degradacdo por BTI.
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Figura 3.6: Circuito utilizado no método da rapida medida de Vg (Reisinger, 2006)

Esse método de medida é mais répido que o método anterior pois a medida de
AVt ndo depende da medida precisa de lq. Permitindo que Vg seja medido com o uso de
apenas um osciloscopio em um periodo de alguns microsegundos, apenas dependendo
das capacitancias do circuito e do tempo de acomodacdo do laco de realimentacéo.

3.2.3 Método On the Fly

O método On-the-Fly ou OTF foi primeiramente apresentado em (DENAIS,
2004), diferentemente dos dois métodos anteriores, esse método permite a medida de Vi
sem a retirada da tensdo de estresse, ou seja, sem que ocorra recuperagao do BTI.

Como explicado em Reisinger, 2007, para isso ser possivel, um método deve ser
achado a fim de determinar Vi a partir de pard@metros medidos com tensdes proximas as
condicBes de estresse. O maior problema que o método OTF deve solucionar é que a
degradacdo da mobilidade tem praticamente o mesmo efeito que o desvio de Vi: Uma
diminuicdo na mobilidade inclina a curva I-V (Figura 3.7); uma degradacdo de Vi desloca
a curva para a direita. Ambos efeitos sdo praticamente indistinguiveis no regime proximo
atensdo de estresse. A situacdo piora pelo fato que acurva 1-V se achata para altas tensdes
de Vg, assim, lq se torna pouco sensivel a variagdes de V. Logo, o método OTF deve
conseguir separar os efeitos da mobilidade e do Vin.
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Figura 3.7: Curvas |-V antes e depois do estresse, linhas sélidas representam medidas e
linhas pontilhadas representam a equagéo (2.2). (REISINGER, 2007)

O método OTF funciona com uma equacdo de trés parametros de uma simulagéo
SPICE para o regime linear de Vg

y Ve —Vin
1+0x(V, -V,,)

Gy =4 paraV, >V, (2.2)

onde Gsp é a condutancia entre dreno e fonte, f age como a mobilidade
independente de Vg, e ® leva para uma aproximacdo assintotica da condutancia onde o
valor maximo Gsp = B/@ descreve a diminuicdo da mobilidade em altos campos elétricos
devida a rugosidade da superficie. B controla a mobilidade perto do méximo enquanto ©®
faz a curvatura dacurva I-V. A Equacdo (2.2) ndo tem significado fisico. Ela é apenas um
meio para aproximar a curva |-V real o melhor possivel, usando apenas trés parametros.
Essa equacdo ndo descreve o regime perto de Vi, onde hd um pico na mobilidade.
Entretanto, como pode ser visto na Figura 3.7, a Equacdo (2.2) aproxima muito bem o
resutado da simulacdo elétrica para correntes de dreno acima do pico na mobilidade.
Assim, esta equacdo pode ser considerada apropriada para a extracdo dos parametros.

No método OTF Vi é encontrado determinando dois pontos na curva Gsp, como
visto na Figura 3.7 . Esses dois valores de Gsy (GO e G1) e seus correspondentes valores
datensdo na porta (VO e V1) sdo inseridos na Equacdo (2.2). Assim, Vi € obtido de acordo
com

v, =y, - 4rOM Vo) + J(12+ o, Vo))’ +46G/g ) o
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Gl _Go

onde © é sabido de uma prévia caracterizagdo do transistor e g = vy
1~ VYo

Apesar do método OTF ndo necessitar a retirada do estresse, esse método é
susceptivel a muitos erros dados pelas aproximaces feitas nas equacgdes (2.2) e (2.3),
pelo erro das medidas para se determinar g e por se considerar ® constante, onde uma
pequena mudanga em ® tem um grande impacto em Vi (Reisinger, 2007).

3.2.4 Extrapolacédo da Recuperacéo

Além do método on-the-fly, os métodos da rapida medida de lq e Vg, apesar de
serem realizados com muito mais rapidez que os métodos tradicionais para se encontrar
Vi (medida lenta da curva l4%xVy), ainda necessitam da retirada do estresse para ocorrer a
medida. Assim, a recuperacdo do BTI ocorrerd durante a medida e o efeito de degradacéo
pode muitas vezes ser subestimado.

Para que BTI ndo seja subestimado foi introduzido em Kaczer, 2008 um método
onde mais de um ponto de l¢ ou Vg é medido quando o dispositivo esta em recuperacdo
(Figura 3.8). Permitindo, assim, que a degradacdo do transistor seja extrapolada com
precisdo para nano segundos ou mesmo pico segundos depois que o estresse foi retirado.

G mezs

T

10™ 4 meas \ 10

G siress

siress ',

107 o

Id (A)
Vg(Vv)

107

1.00 1.05 110
tempo

Figura 3.8 Exemplo das medidas realizadas durante o periodo de recuperacéo.

A Figura 3.9 demonstra a extrapolacdo feita nas medidas de BTI. Na figura os
circulos solidos sdo as medidas realizadas de acordo com o método da Figura 3.8, 0s
simbolos X representam a extrapolacdo para trelax=0, € 0S quadrados representam a
extrapolacéo para trelax tendendo a infinito.
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Figura 3.9 Extrapolagdo realizadas utilizando as medidas realizadas na recuperagao.
(KACZER, 2008)

3.3 Automatizando caracterizacio de BTI

Dada a quantidade de tempo em que é necessario um transistor ser submetido ao
estresse e a necessidade de se caracterizar grandes quantidades de transistores, devido a
variabilidade do efeito de BTI, foram desenvolvidas nos ultimos anos, técnicas que
utilizam circuitos on-chip com a finalidade de automatizar a caracterizagdo do efeito.

Muitos trabalhos anteriores que tentam simplificar ou automatizar a medida do
envelhecimento de transistores utilizam a degradacéo da freqliéncia de oscilacdo de um
oscilador em anel para prever a degradacdo por NBTI. Tais trabalhos podem ser visto em
(REDDY, 2002) e (KETCHEN, 2007) onde a diferenca entre a freqiiéncia antes e depois
do estresse é medida através de um osciloscdpio. O esquematico simplificado do circuito
pode ser visto na Figura 3.10, o qual utiliza um anel de inversores, uma NAND - para
alternar entre oscilagdo (medida) e o estresse - e um divisor de freqiéncia para que se
possa observar a frequéncia de oscilagdo no osciloscopio.

Essa € uma técnica que facilita a monitoracdo da degradacdo ao mesmo tempo
em que ela ocorre. Entretanto, essa técnica tem baixa resolucdo devida as dificuldades
associadas com: i) colocar sinais de alta freqiiéncia na saida de um circuito, ii) o grande
tempo de medida requerido para uma medida precisa da freqiéncia, iii) temperaturas e
mudancas de tensdes locais, e iv) o uso de divisores de freqiéncia.

Esses trabalhos propostos também sdo incapazes de separar os efeitos NBTI, PBTI
e hot-carrier-injection (HCI). Quando uma cadeia de um oscilador em anel é
estaticamente estressada, o estresse se alterna entre o PMOS de um inversor e 0 NMOS
do proximo inversor da cadeia. Quando sujeito a estresse dindmico todos transistores
PMOS e NMOS dos inversores presentes no oscilador em anel sdo estressados, as saidas
dos inversores se alternardo entre GND e VDD e assim, o efeito HCI também ocorrera.
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Figura 3.10 Esquematico do circuito apresentado em (REDDY, 2002)

O trabalho presente em (KIM, 2007) resolve o problema com a resolucdo
utilizando um par de osciladores em anel. O circuito proposto utiliza um oscilador em
anel como dispositivo em teste, o qual sera estressado, e outro oscilador como referéncia,
habilitado apenas na hora das medidas. O funcionamento do circuito se da através do
batimento da freqiéncia dos dois osciladores utilizando um circuito de comparacdo de
fase, como mostrado na Figura 3.11. A saida do circuito €é dada pela contagem do nimero
de oscilagdes (N) do oscilador de referéncia nescessaria para que o oscilador em teste e o
de referéncia tenham suas fases re-alinhadas, como mostrado na Figura 3.12. Com essa
abordagem, € possivel conseguir medidas com precises de pico-segundos. Como
exemplo, para uma diferenca anteriormente ao estresse entre a referéncia e o oscilador
em teste de 1% e com a saida N = 100, apds um certo tempo de estresse a degradagdo do
oscilador fard, por exemplo, a diferenca ser igual a 2% e o novo valor de N seré igual a
50. Assim, neste exemplo se terd a saida variando de 50 contagens para apenas 1% de
degradacgéo. Logo, utilizando o monitor proposto com frequéncias de oscilagdo na ordem
de Ghz se consegue precisdes altissimas, na ordem de pico-segundos. AlEm da alta
precisdo, esse método diferencial de medida anula efeitos de variacbes ambientais uma
vez gque ambos osciladores de referéncia e de teste estdo sujeitos as mesmas temperaturas
e tensoes.

Measurement Stressed ROSC (freq=r,....)

Vbp_sTr '/ "? o

Vbo_Nom = " ttraes =
_J Comp. —»PC_OUT
ov l:fl'El:I- ref = sa‘mss:'
Stress permd Reference ROSC (freq=f)
Figura 3.11 Esquematico do circuito de medida. (KIM, 2007)
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Figura 3.12 Degradacdo do oscilador dada em funcdo do valor de saida N do circuito.

Trabalhos apresentados em (KIM, 2008) e (KEANE, 2010) apresentam circuitos
de testes também baseados em osciladores em anel, o qual podem separar a analise de
NBTI, PBTI e HCI. O trabalho proposto em (KEANE, 2010) separa os efeitos BTl e HCI
através do desligamento dos drenos dos transistores da fonte de alimentacdo durante o
estresse. O trabalho apresentado em (KIM, 2008) propéem uma nova célula para o
oscilador em anel baseada na combinacdo NAND-NOR para selecionar entre 0s estresses
e medidas de NBTI ou PBTI. A Figura 3.13 demonstra a célula proposta e a Tabela 3.1
descreve seu funcionamento.

Figura 3.13 Célula baseado em uma combinacdo NAND-NOR. (K1M, 2008)

Tabela 3.1 Funcionamento da célula proposta

Tensao utilizada em Modo de Tensao utilizada
Sinal Estresse em Modo de
NBTI PBTI Medida

VDD VDD_stress VDD _stress VDD
PSTR_EN VDD _stress VDD _stress GND
NSTR_EN Db GND GND GND
VPpre_b VDD _stress GND VDD
VNpre VDD GND GND

Fonte: KIM, 2008

Finalmente, o trabalho apresentado em (KEANE e ZHANG, 2010) aperfeicoa o
trabalho presente em (KIM, 2007) utilizando uma matriz de osciladores em anel para a
caracterizacdo estatistica de NBTI.

Porem, esses trabalhos apresentados ndo sdo adequados para a caracterizagcdo de
um transistor individual, e logo, ndo sdo adequados para entender os efeitos de BTI no
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nivel do dispositivo. Recentemente, o trabalho apresentado (SCHLUNDER, 2011)
descreveu um circuito baseado numa matriz de transistores capaz de fazer medida de um
Unico transistor. Entretanto, o método utilizado tem a desvantagem de aplicar diferentes
tempos de estresse em cada dispositivo em teste. Essa desvantagem sera tratada em
detalhes mais adiante.

A proposta apresentada, nesse trabalho, propde e descreve um circuito baseado
em uma matriz de transistores para que se possa caracterizar on-chip o efeito de Bias
Temperature Instability de forma automética, eficientemente e massivamente. O design
é altamente eficiente quando estudado a componente estatistica de BTI, onde centenas de
dispositivos devem ser testados para gque se possa obter uma amostra estatisticamente
significante. Como sera visto o circuito controla os tempos de estresse e medida para uma
caracterizagdo precisa, fazendo com que todos dispositivos em teste tenham 0s mesmos
tempos submetidos a periodos de estresse e tenham 0s mesmos tempos submetidos a
periodos de medida.
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4 CIRCUITO PROPOSTO

4.1 Motivacao

Como ja discutido anteriormente, o0s defeitos nos transistores Ssdo responsaveis
pelos efeitos de degradacdo, como o BTI. Ao diminuir gradualmente o tamanho do
transistor a quantidade de defeitos contida em cada transistor € diminuida
proporcionalmente, assim, a contribuicdo de cada defeito se torna relevante para o efeito
de envelhecimento. Dada a natureza estocéstica dos defeitos no Oxido ou na interface,
BTI apresenta grande variabilidade em transistores diminutos.

Devido & alta variabilidade do BTI, o efeito deve ser caracterizado
estatisticamente. Os atuais circuitos digitais contém cerca de bilhGes de transistores. Para
se ter uma boa prevencdo ou predicdo do efeito se necessita de uma boa caracterizacdo
estatistica. Logo, deve se ter precisos valores de média, desvio padréo e informacdes sobre
a forma da distribuicdo (como skewness e kurtosis), que para serem determinados com
precisdo necessitam da caracterizacdo de milhares de dispositivos.

Para suprir as condices necessdrias a boa caracterizacdo do efeito de
envelhecimento, esse trabalho propde a utilizagdo de um circuito on-chip que possa
diminuir o tempo total de caracterizacgdo e ao mesmo tempo prover uma boa
caracterizacdo estatistica através das seguintes caracteristicas:

Reduzir Tempo de Avaliacéo:

o Automatizar o teste utilizando interfaces simples

o Avaliar um grande numero de dispositivos similares para caracterizacdo
estatistica.

o Avaliar um grande nimero de dispositivos diferentes

o Testar dispositivos paralelamente

Boa Caracterizacdo Estatistica:

o Medir variagdo de um Unico dispositivo
o Medir variacdo de parametros

o Boa resolugdo, baixo erro

o Circuito simples

4.2 Idéia Central

Com o objetivo de caracterizar rapidamente centenas de transistores, foi
desenvolvido, nesse trabalho, o circuito que paraleliza a caracterizacdo de BTI. Assim,
todos os transistores podem ser estressados ao mesmo tempo, diminuindo drasticamente
0o tempo de medida em comparagdo a todos os transistores sendo testados
individualmente.
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Para a paralelizacdo dos testes, o circuito proposto é baseado em uma matriz de
mxn transistores, chamados aqui de Devices Under Test ou DUTs, no qual todos os
transistores sdo estressados em paralelo e medidos sequencialmente.

O circuito foi projetado para funcionar com o método da rapida medida de lq, de
acordo com o explicado na seccdo 3.2.1. Primeiramente € tracada uma curva ldgs X Vgs
previamente ao estresse, onde 0 Vin possa ser determinado. Apds o estresse apenas um
ponto de lgs (para Vgs = Vin ) € necessario para determinar A Vi, minimizando assim a
recuperacdo que pode ocorrer durante a medida.

A matriz é formada por células, na qual, cada célula é formada pelo DUT, por um
multiplexador e por duas chaves. Sendo a porta do DUT conectada no multiplexador, que
por sua vez, € o responsavel por selecionar entre tensdes de estresse e tensdes de medida.
O dreno do DUT é conectado as duas chaves nas quais sdo conectadas as trilhas de force
e sense. Jaa fonte do DUT é conectada em VDD para o caso dos DUTs serem transistores
PMOS ou em GND caso transistores do tipo NMOS. A Figura 4.1 demonstra a idéia
basica da célula da matriz. Os dispositivos de teste PMOS e NMOS sdo utilizados em
matrizes diferentes para a caracterizagdo de NBTI e PBTI, respectivamente.

As trilhas de force e sense sdo utilizadas pela técnica force-and-sense (também
chamada Kelvin) que permite medidas precisas compensando a queda de tensdo, nas
resisténcias das interconexdes e nas chaves de pequenas dimensbes, pelo uso de um lago
de realimentacdo. Essa técnica consiste de duas interconexdes usadas independentes, uma
para estimulo (force) e aoutra para amedida da tensdo (sense). A trilha de force modifica
sua tensdo de acordo com a tensdo medida na trilha de sense, e assim, alcancado a tensédo
desejada no dreno do DUT.

vDD

meas_stress
signal

Q meas_stress
signal

—a

V_stress V_meas V _drain_sense V_drain_force

Figura 4.1 Idéia basica para a célula da matriz com DUT do tipo PMOS

Para permitir que apenas um DUT seja medido independentemente dos demais,
existem as duas chaves, as quais permitem conectar um DUT as trilhas de medida (force
e sense), enquanto os DUTSs restantes permanecem desconectados das trilhas. As chaves
sdo feitas utilizado dois transmission gates em série para que se diminua a corrente de
fuga, ou leakage, o que também aumenta a confiabilidade do circuito. Caso contrario, um
Unico transmission gate com curto circuito levaria toda a matriz a falha, uma vez que um
DUT estaria sempre conectado as trilhas de medida.
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As chaves também permitem que os DUTs sejam desconectados das trilhas de
medida quando em estado de estresse. Assim, ndo ha passagem de corrente pelos DUTSs
e evita-se a degradacédo pelo fendomeno de HCI, assegurando que apenas o efeito BTI seja
caracterizado.

O multiplexador que possibilita a sele¢do entre as tensdes de estresse e medida na
porta do DUT é também feito com transmission gates permitindo o uso de uma variedade
de tensbes de GND até VDD para o estresse e a medida. Transmission gates também
permitem o estresse utilizando sinais com diferentes freqiiéncias e duty factors, para que
assim se possa realizar o estudo do impacto desses fatores na degradacdo BTI. As tensdes
de estresse (V_stress) e a tensdo de media (V_meas) sdo providas externamente, assim
como o sense e force do dreno do DUT.

O sinal stress_meas mostrado na Figura 4.1 é gerado internamente por um circuito
de controle e sera explicado adiante. A tensdo VDD para PMOS e a tensdo GND para 0s
DUTs do tipo NMOS sdo compartilhadas com todos os transistores no circuito, assim,
permitindo o comportamento adequado dos transmission gates.

4.2.1 Detalhamento das Chaves

As chaves foram feitas utilizando dois transmission gates em série com o objetivo
de diminuir a corrente de fuga lofr, COMo mostrado na Figura 4.2. Entre os efeitos
responsaveis para a corrente de leakage estdo: inversdo fraca, DIBL e o efeito de corpo,
podendo ser modelado de acordo com a formula a seguir:

W L (Vg-Vs-Vtho— s+ 7vds) _Vds

lp =AT-xe™ x(l—e ") (2.4)

Pode-se ver que a corrente de fuga é exponencialmente dependente de Vg e Vs
enquanto € inversamente dependente de L. Entdo para buscar a minimizacdo de loff a0
invés de apenas utilizar maiores valores para o comprimento do canal L pode-se inserir
mais um transistor em serie, assim, os transistores funcionam como um divisor de tensdo
e Vds serd menor em cada transistor assim como 0 Vgs.

;

meas_stress meas_stress
signal signal

Figura 4.2 Esquematico da chave utilizada.
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4.2.2 Detalhamento do multiplexador

O multiplexador também foi projetado com transmission gates e segue 0O
esquematico de acordo com a Figura 4.3, abaixo:

DUT gate
meas_: stress meas_ stress
signal signal
meas!stress
signal
V_stress V_meas

Figura 4.3 Esquematico do multiplexador utilizado.

4.2.3 Método Force and Sense (Kelvin)

O método force and sense, também conhecido como Kelvin ou medida de 4
pontas, serve para a medida precisa de pequenas resisténcias, na qual a resisténcia
encontradas nos fios utilizados na medida afetam a medicdo. A configuracdo bastante
usada na medida de 4 pontas é encontrada na Figura 4.4ae consiste de fios separados para
a fonte de corrente e para a medida da tensdo. A corrente € fornecida pela conexdo force,
gerando uma queda de tensdo na impedancia a ser medida de acordo com a lei de Ohm V
=RI. Porém, essa corrente também ira gerar queda de tensdo nas resisténcias parasitas da
conexdo. A fim de evitar aintroducdo desse erro na medida, a conexdo sense é adicionada
adjacente a impedancia a ser medida. A eficicia do método vem do fato que quase
nenhuma corrente passa através da conexao de medida (sense) e a queda de tensdo nas
resisténcias parasitas da conexdao sense é desprezada e a impedancia pode ser achada por

J— Vsense

Iforce '

Para o circuito proposto, utiliza-se as conexdes force e sense do aparelho de
medicdo disponivel, que é representado pelo amplificador operacional da Figura 4.4b,
nessa abordagem a entrada (-) do amplificador serve como a conexdo sense, tendo
corrente desprezivel. Nessa configuracdo as conexdes force e sense estdo no circuito de
realimentacdo do amplificador, assim a resisténcias parasitas sdo compensadas e a tensao
na fonte do transistor € dada pela fonte presente no terminal (+) .

Viarce DuT v
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Figura 4.4 Demonstracdo do uso do método Force and Sense. a) Configuracdo béasica
para achar impedancia b) Configuracdo utilizada no circuito proposto.

4.3 Controlando o estresse e a medida

Devido ao mecanismo de recuperacdo que ocorre durante a medida de BTI o
principal problema associado com a paralelizacdo da caracterizacdo se encontra nas
diferencas entre os tempos de estresse e entre os tempos de medida (no qual ocorre a
recuperacdo ou relaxamento). Para uma caracterizagdo estatistica é obrigatério que todos
os dispositivos testados tenham 0s mesmos tempos de estresse € 0S mesmos tempos de
recuperacao; caso contrario os dados estatisticos seriam impactados por essas diferengas.

Utilizando a matriz com simples células formadas por DUTSs, como visto na
Figura 4.1, existem duas possibilidades de medidas, apresentadas na Figura 4.5. Na
Abordagem | o periodo de estresse para todos 0s transistores comega ao mesmo tempo e
para, para a realizacdo das medidas, também ao mesmo tempo, levando a diferentes
periodos de recuperacdo durante a medida sequencial dos DUTs. Na Abordagem Il o
tempo de estresse para apenas no transistor a ser medido enquanto os outros DUTSs
continuam sobre estresse, levando a diferentes tempos de estresse para cada DUT.

..... —pimeasuringla— —
Transistor 1 ; |
-ré LLp ok 3 Tm eas
+++++ TS s mens
Transistor 2 ; : |
[ Tatress STE“HB £
- ) g ——eeee —w|measuringle—__
ransistor -
T:.tress '3T||'IEG$
Transistor 1 I
' -r$ Iress Tmea £
Il Transistor 2 T
Tetress + Trmeas meas

Transister3s - ... seanan
Tetress + 2 Tmeas Tneas

Figura 4.5 Dois comportamentos diferentes para estresse e medida

Escolher a segunda abordagem parece ser a melhor op¢do uma vez que a
recuperacdo ocorre rapidamente nos primeiros milissegundos enquanto a degradacao,
durante o estresse, ocorre mais lentamente a medida que o tempo de estresse aumenta
(devido ao comportamento logaritmico em fungdo do tempo). Entdo, aescolha por tempos
diferentes de estresse aparenta ser mais precisa para medidas estatisticas. Porém, essa
abordagem também comeca a ser imprecisa com o aumento do tamanho da matriz, uma
vez que a diferenca no tempo de estresse entre primeiro e o Gitimo DUT a ser medido sera
maior, e também com o aumento do tempo de medida (i.e. para que se observe e estude o
comportamento da recuperacdo de BTI). Essa abordagem também leva a grandes erros
quando caracterizando BTI nos primeiros segundos de estresse. Como exemplo, 1 ms de
periodo de medida em uma matriz de 1000 dispositivos ird levar em uma diferenca de 1
s entre o primeiro dispositivo e o Ultimo dispositivo. Se o tempo de estresse a ser testado
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é 1 s esse metodo adiciona um erro deterministico de 100% no estresse aplicado entre o
utimo e o primeiro dispositivo.

Com o auxilio dos gréficos presentes na Figura 4.6, obtidos através de simulagdes
utilizando o simulador em (Kaczer 2011), pode-se ver o erro introduzido utilizando-se a
Abordagem | e I, Figura 4.6a e Figura 4.6b respectivamente. Os graficos mostram o erro
médio de medida (para 1000 transistores simulados) dado pela diferenca nos tempos de
medida, Figura 4.6a, e nos tempos de estresse, Figura 4.6b, apds 100 milisegundos, 1
segundo e 100 segundos de estresse.
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At (s) At (s)

‘medida estresse

Figura 4.6 Erro médio de medida, para 1000 transistores simulados, para diferentes
periodos de estresse, devida as diferencas a) nos tempos de medida b) nos tempos de
estresse.

Analisando os resultados da Abordagem 1, se percebe que o erro é maior quanto
maior € o periodo de estresse que o transistor ficou submetido, pois apds um certo tempo
de estresse haverd mais armadilnas a serem recuperadas. Também se nota que nos
primeiros milissegundos de diferenca no tempo de medida, o erro j& é elevado, devido a
rapida recuperacdo que ocorre no efeito BTI.

Analisando os graficos da Abordagem Il, nota-se que o tempo de erro médio
devido a diferenca no tempo de estresse € maior para valores menores de estresse, isso se
deve, como ja mencionado, as diferencas no tempo de estresse estar na mesma ordem de
grandeza do periodo de estresse. E ao aumentar o tempo de estresse diminui-se o erro
devido ao comportamento logaritmico do efeito BTI.

Portanto, este trabalho propde uma nova abordagem que torna ambos periodos de
estresses e de medidas 0 mesmo para todos 0os DUTs. Esse comportamento € alcangado
deslocando o inicio do estresse e da medida entre DUTs. O comportamento do sinal de
controle é apresentado na Figura 4.7. O comeco do estresse acontece seqiencialmente em
cada DUT com o atraso de um periodo de medida em relacdo ao dispositivo anterior,
entdo o estresse € mantido paralelo em todos os transistores até que um DUT seja medido.
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Figura 4.7 Novo comportamento proposto para o estresse e a medida.

O comportamento do circuito proposto pode ser dividido em 6 estados (Figura
4.8):

1) Estado de espera: nenhum DUT esta sendo medido e nenhum DUT esta sendo
estressado. O circuito esta esperando, se preparando, para a realizacdo das primeiras
medidas.

2) Medida de Vi: um DUT esta sendo medido sem que 0s outros dispositivos
sejam estressados. Medida comeca seqlencialmente. V_stress deve ser igual a uma tensao
de ndo-estresse, i.e. V_stress = GND para NMOS e VDD para transistores PMOS.

3) Estado de espera: nenhum DUT estd sendo medido e nenhum DUT esta sendo
estressado. Tensdo na porta do DUT é V_meas enquanto V_stress se torna uma real tensdo
de estresse. Circuito esta esperando, se preparando, para a realizacdo do estresse. Assim
V_stress < VDD-Vth para PMOS e V_stress > GND+Vi, para NMOS.

4) Estresse comecga sequiencialmente com um atraso igual ao tempo de medigéo.
5) Todos os DUTSs estdo sendo estressados paralelamente
6) Medida de AVt comega seqiencialmente.
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Figura 4.8 Comportamento do circuito e seus 6 estados

Através do comportamento desejado do circuito e da Figura 4.8 chega-se a ao
mapa de Karnough, Figura 4.9, e o circuito responsavel pelo sinal de controle dos tempos
de estresse e medida pode ser deduzido.
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Figura 4.9 Mapa de Karnough
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Rm.Rerl + (Rm + Rerl)Cm + RmCm+l = Rm.Rerl.(Rm + Rm+l)Cm.RmCm+1 (25)

44 Circuito Final

Para ser possivel obter o comportamento acima descrito, foi acrescentado a célula
da Figura 4.1 o circuito l6gico que controla os tempos de medida e estresse, representado
pela equacdo (2.5). A célula final, chamada de Célula BTI, pode ser vista na Figura 4.10.

Column N Column N+1

Row M } i

meas_stress
signal
meas_stress
L " 3
signal
L

— >

L

"

Row M+1

Vmeas Vstress Sense Force

Figura 4.10 Célula BTI para um DUT do tipo PMOS

Para o enderegcamento dos sinais de controle da linhas e colunas foi escolhido o
uso de shift registers (mostrado na Figura 4.11), o que permite obter 0 comportamento
desejado, diminuindo o0 nimero necessario de contatos externos e diminuindo a
complexidade do circuito. O enderecamento € dividido em dois blocos de shift register
— um para o enderecamento de colunas e o outro para o enderecamento de linhas. O
enderecamento foi projetado tal que a ultima saida do bloco das colunas, m+1, é o sinal
de clock do bloco das linhas. O shift register das colunas utiliza dois clocks néo
sobrepostos, para evitar problemas com as transicdes lentas do sinal de clock vindas de
sinais externos ao chip. Além dos dois sinais de clock os sinais Coll, Rowl e start_stress

sdo sinais externos ao chip.
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Figura 4.11 Bloco dos shift registers

No circuito proposto, para que uma nova linha comece a ser estressada, os flip-
flops presentes no registrador das colunas, devem ser limpos imediatamente apds o sinal
de relégio, como mostrado na Figura 4.12. Assim, o circuito utiliza um sinal, chamado
aqui de start_stress, junto com uma NAND ligada ao sinal ColM+1, controlando quando
0s valores das colunas devem ser limpos na chegada do clock. O sinal start_stress
também controla quando o registrador das linhas € sensivel a borda de descida (para os
estados 2 e 6) ou sensivel a borda de subida (para o estado 4), utilizando o sinal invertido
e o sinal ColM+1 ligados a uma porta XOR. O controle da sensibilidade a borda de
descida e subida é importante, pois quando em estado de medida o circuito deve trocar de
linha quando o Ultimo flip-flop - que ndo estad conectado a matriz - muda seu valor para
zero. Quando em estado de estresse a mudanca de linha deve ocorrer quando o Ultimo
flip-flop muda seu valor para 1. Com essa abordagem se evita a espera de um periodo de
medida na troca de linha e assim, se evita a diferenca nos tempos de medidas ou de
estresses.

A Figura 4.11 também mostra que os sinais Rowl e Coll enderecam diretamente
a primeira linha e a primeira coluna, respectivamente, e sdo também as entradas dos shift
registers. Essa abordagem foi utilizada, pois assim a primeira célula de uma nova linha
estara sobre estresse imediatamente quando o registrador das colunas for limpo, fazendo
com que ndo haja atraso nessa célula quando o estresse mudar para a proxima linha, como
mostrado na Figura 4.12.

Figura 4.12 Exemplo da troca de linha quando em estresse.
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O design apropriado dos flip-flops da coluna evita corridas quando o shift register
limpa. Apenas os Flip-flops dotipo FF1 da Figura 4.11, sdo limpos pelo sinal, sendo que
o0 design escolhido faz com que apenas a saida seja limpa mantendo o flip-flop utilizavel
mesmo apds o sinal CLR mantido ativo. Assim, a saidas dos FF1s so trocardo de valor
guando CLR se desativar, evitando corridas, conforme mostrado na Figura 4.13.

[ I ‘ start_str

‘ CLR

i ‘ | | | | | ‘ Cola

| | ‘ I I l Col3_Q

| I oo
:

T cone

| ‘ Col2 g’

[ ‘ Col1

| | |- L | L_J L

Ck2
T
27.0m 280m 20.0m 300m 31.0m 320m 23.0m 34.0m 350m 360m a7.0m

Figura 4.13 Funcionamento do flip-flop do tipo FF1

O comportamento proposto é alcancado completamente com a associacdo das
células dos DUTs com os blocos de shift registers e com a sincronizagdo externa dos
sinais CLK1, CLK2, Coll, Rowl e Start_stress. Ossinais externos de controle e os sinais
internos dos registradores sdo mostrados na Figura 4.14 como exemplo para uma matriz
3x3.
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Figura 4.14 Sinais externos e internos para uma matriz 3x3

4.5 Uso do circuito para caracterizacao automatizada

Para utilizar o circuito corretamente os sinais de entrada CLK1, CLK2, Coll, Rowl
e Start_stress devem ser acionados de forma adequada, a fim de colocar o circuito nos
seis estados descritos anteriormente. Logo, foi criado um script na linguagem Perl, que
gera todos sinais externos de acordo com o descrito abaixo:

45.1 Estado 1 - Preparacdo para medida de Vi

Nesse estado o circuito deve ficar pronto para o inicio da medida dos DUTSs.
Assim, ao final do estado 1 os sinais meas_stress devem estar em nivel alto em todas as
células da matriz, ou seja, sinais de enderecamento das colunas e das linhas devem estar
em nivel alto ao final doestado 1. Com nivel alto no sinal meas_stress a porta dos DUTSs
estardo ligadas atensdo Vsress. € €ntdo, para evitar o estresse antecipado dos transistores
a tensdo Vstress, N0 estado 1, deve ser uma tensdo que ndo cause estresse, ou Seja, Vstress =
VDD para PMOS e Vstress = GND para transistores do tipo NMOS.

Para que todos sinais de enderecamento figuem em nivel alto no final do estado,
a entrada Row1 deve permanecer em nivel alto, enquanto Coll deve alternar entre nivel
alto e baixo gerando o sinal de clock para o registrador das linhas. Apos todas as linhas
estarem em nivel logico 1 entdo Coll permanece em 1 até que todas as colunas fiquem
em nivel alto.

Ao final, apds (1+ N, +2-N ) sinais de clock todos flip-flops estardo em

nivel alto e o circuito estara pronto para a realizacdo das primeiras medidas, conforme
Figura 4.15.

colunas
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Figura 4.15 Comportamento dos sinais para definir nivel alto em todas linhas e colunas.

452 Estado 2 - Medida de Vin

No estado 2 sdo feitas as medidas iniciais de Vi seqliencialmente em cada DUT.
Um DUT é medido quando o sinal stress_meas esta em nivel baixo, conectando a porta
do DUT na tensdo Vmease ligando seu dreno as conexdes de force e sense. Para que o nivel
baixo no sinal stress_meas percorra sequencialmente todos os DUTs o sinal Rowl deve
permanecer em nivel baixo até que as medidas da primeira linha terminem e a segunda
linha fique em nivel baixo, ou seja, Rowl deve estar em 0 l6gico por Ncolunast1 periodos
de clock e depois mudar seu valor para 1. Coll deve ser 0 logico por 1 periodo de clock
depois deve ser 1 l6gico por Ncolunas periodos de clock, repetindo esse comportamento por
Niinhas Vezes. A correta medida de Vi € alcancada tendo o periodo do sinal de clock maior
que o tempo de medida do Vi Apds N periodos de clock todas as medidas sdo

feitas, conforme Figura 4.16:

coluna NIinha
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Figura 4.16 Comportamento dos sinais para medir Vi em todos DUTs seqliencialmente

45.3 Estado 3 —Preparacdo para o estresse

No estado 3 o circuito deve ficar pronto para o inicio do estresse, assim todos 0s
DUTs devem estar conectados a Vmeas, OU Seja 0 sinal meas_stress deve ser O para todas
as Células BTI. Para que isso ocorra o comportamento das entradas deve ser semelhantes
ao estado 1. Row1 deve permanecer em nivel baixo (0), enquanto Coll deve alternar entre
nivel alto e baixo gerando o sinal de clock para o registrador das linhas. Apdés todas as
linhas estarem em nivel logico 0, Coll permanece em O até que todas as colunas fiquem
em nivel alto.

Ao final, apés (1+N,,,..+2-N ) sinais de clocks todos flip-flops estarédo em

nivel baixo. Vstress, €ntdo, devera ter a tensdo escolhida para o estresse, Vstress < Vdd-|Vi|
para PMOS e Vstress > GND+Vih para transistores NMOS e assim 0 circuito estara pronto
para a o inicio do estresse, conforme Figura 4.17.

colunas
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Figura 4.17 Comportamento dos sinais para definir nivel baixo em todas linhas e
colunas.

454 Estado 4 — Inicio do estresse

No estado 4 o estresse deve comecar serialmente em cada DUT, com um atraso
de um periodo de medida entre cada DUT, subsequlente. Para que isSo ocorra como
desejado os sinais Coll e Rowl devem permanecer em nivel alto. O sinal Start_stress
deve ser colocado em nivel alto no inicio do estado 4 e deve ter seu valor colocado em
nivel baixo antes do Ultimo clock evitando que ambos start_stress e ColM+1 fiquem em
nivel logico 1 e acabe limpando todos os FFs ao final do estado. Assim, foi escolhido
colocar Start_stress em 0 durante meio periodo de clock, antes do estado 4 acabar, ou
seja, antes do ciclo de clock nimero Ncolunas*Niinnasdo estado, conforme Figura 4.18.
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Figura 4.18 Comportamento dos sinais para colocar todos DUTSs sob estresse.

455 Estado 5 - Estresse

No estado 5, todos os transistores estdo sob estresse paralelamente, esperando o
fim do periodo de estresse escolhido.
456 Estado 6 — Medida de AVin

O estado 6 e semelhante ao estado 2 onde os transistores comecam a ser medidos
serialmente. Porém, nesse estado o periodo de medida é menor que o necessario no estado
2, pois apenas a medida de um ponto na corrente é necessaria.
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Figura 4.19 Comportamento dos sinais para medir AVih seqiiencialmente em todos os
DUTs.

45.7 Tempos de Hold e Setup

Como mostrado na Figura 4.1, Coll e Rowl enderecam a primeira coluna e a
primeira linha diretamente e também servem de entrada para 0s respectivos registradores
das colunas e linhas. Uma vez que Col2 e Row2 mudam imediatamente apds a descida do
sinal CK2, é importante que os sinais Coll e Rowl ( que sdo sinais externos ao chip)
sejam mudados de nivel logico, quando necessario, o mais proximo da mudanga do sinal
de CK2. Assim garantindo, por exemplo, que os tempos em que Coll e os demais sinais
de coluna passam em nivel logico baixo (no caso de medida mostrado na Figura 4.19)
sejam t&o similares quanto possivel, e que tenham pouca sobreposicdo de seus sinais.

No caso do registrador das colunas, que funciona com dois sinais de clock, se pode
assegurar que Coll pode mudar de valor juntamente com CK2 (Seccdo 6.1). Porém, o
registrador das linhas depende do sinal de clock gerado pelo registrador das colunas.
Assim, esse clock (ck_row) é gerado com atraso apds a mudanca de CK2, e se deve
introduzir um tempo de hold para poder mudar o sinal de Rowl. Isto Causa uma leve
sobreposicdo entre os sinais Rowl e Row2, dado pelo tempo de hold (Tholg), mostrado na
Figura 4.20.



52

v

v)

4]

v

v)

4]

v

1.0
05 Col3
0.0
10
08 Row2
00
10
Thold
0s — Row ck
00
1.0
05 / Row1
00
10
05 \ Colt
00
10
05 \ CK2
0.0
1.0
a5
00
T T T T T T T T T
46.4m 4642m 46.44m 46.46m 46.48m 465m 46.52m 46.54m 4656m 4658m 46.6m

Figura 4.20 llustracdo do tempo necessario a se esperar para mudar Rowl apdés a

mudanca de CK2.
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5 CONSIDERACOES DO LEIAUTE

O leiaute foi realizado considerando métodos para tecnologias do estado-da-arte
que sdo empregados em nds tecnoldgicos abaixo de 45 nandmetros. Tais métodos
consistem na utilizacdo de grade fixa para a camada de poly e metall e no emprego de
estruturas dummy que asseguram a correta litografia das camadas. O layout final
implementado foi realizado na tecnologia de 28nm MG-HK do imec, que utiliza gate de
metal, dielétrico high-K, grade fixa de poly e de metall e utiliza dois niveis de conexdes
locais intermediarias entre regido de difusdo e metall.

O projeto do circuito proposto é realizado no estagio de caracterizacdo desta nova
tecnologia. Neste estagio ainda ndo se dispde de bibliotecas de standard cells. Além disto,
as caracteristicas dos transistores, conexdes, vias, e capacitancias parasitas, entre outros,
sdo meras previsdes, por ainda ndo se dispor de modelos elétricos apropriados. Assim, o
leiaute do circuito deve ser feito utilizando a metodologia full-custom. Nesta metodologia
cada transistor e cada conexdo entre 0s transistores devem ser feitos individualmente.

Devido a escolha da metodologia full-custom e o fato desta requerer que um
circuito tenha seu leiaute completamente refeito quando a tecnologia ou as regras de
desenho forem alteradas, o circuito proposto foi feito utilizando SKILL script, utilizado
pelos softwares da Cadence®. O script SKILL € utilizado para a criacdo de células
parametrizadas, chamadas de PCells.

PCell é um conceito utilizado largamente para o design automatico de circuitos
analdgicos, bem como em alguns casos digitais. PCells formam blocos do circuito que
sdo dependentes de parametros variaveis, sendo possivel ser instanciada muitas vezes,
tendo cada instancia diferentes pardmetros ou ndo. Por exemplo, ao invés de ter diferentes
células para cada tamanho de transistor utilizado no projeto, uma Unica PCell pode ter
como parametros as dimensdes, largura e comprimento, do transistor. Entdo, devido a
escolha de se fazer um leiaute baseado em PCells, pode-se gerar um vasto ndmero de
diferentes ceélulas, que se diferenciam por alguns parametros e assim aumentando a
produtividade e a capacidade de se fazer pequenas alteracdes no projeto sem precisar
refazer grande parte de seu leiaute.

5.1 Célula Basica

Todo o leiaute do circuito proposto foi derivado de uma Unica PCell, chamada
aqui de Célula Baésica, da qual todas outras células, NANDs, NORs, Flip-Flops e etc, sdo
derivadas. A idéia principal por tras dessa abordagem é conseguir um leiaute bem
estruturado e regular, de facil modificacdo, de facil traducdo para novas tecnologias e para
facilitar a criacdo de novas células.

A Célula Basica, Figura 5.1, contém os elementos principais para a criacdo de
outras células, tais como: a grade de poly, grade de metall, regides de difusdo do pull-up
e pull-down, trilha de GND e VDD, contato do body-bias, regido de dopagem, de poco e
etc. Sendo assim ela foi projetada para ser a responsavel por guardar os parametros das
regras de desenho da tecnologia. Cada posicdo, distancia e dimensdo de cada elemento da
célula, que sdo dependentes das regras de desenho da tecnologia (posicdo da regido de
difusdo do pull-up e pull-down, distancia entre polys, largura do poly, distancia entre
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metal e etc), podem ser facilmente trocados e o layout automaticamente se ajusta aos
novos parametros. Além das regras de desenho, também podem ser mudados valores
como: largura daregido de difusdo, quantidade de trilhas de metall na grade, quantidade
de polys na grade, a retirada de alguma trilha de metal, a inclusdo de gaps na trilha de
metal e etc.

Essa célula foi projetada para facilitar o posicionamento e o roteamento utilizando
com conexdes em apenas uma dimensdo. Assim, ela foi projetada para que ao ser colocada
lado a lado ela se comporte como mostrado na Figura 5.2. Para isso, 0 roteamento das
conexdes é feito introduzindo gaps nas trilhas de metall através das propriedades da
Célula Baésica.

Edit Instance Properties (on hydra0l)
ok | cancel | apply | s

« Attribute - Connectivity « Property  ROD « DF RS

Full-Up width ‘U- g
Pull-Dowin Width ‘n. 15
MNumber of Tracks ‘14
Number of gates ‘l

Rails Width (nbr of Tracks) ‘2

Skip Metal Track List }

Metall Gap (Track_nbr xpos_nbr) ex 516 2 }

Enable Active u
Enahle Poly-Cut-Mask [}
Enable Body Bias Contact u

Figura 5.1 a) Célula Basica completa e b) sem algumas camadas. ¢) Menu para alteracéo
de parametros manualmente.

Figura 5.2 Comportamento projetado ao se colocar células basicas lado-a-lado.
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Na Figura 5.3 é mostrado o exemplo de como derivar uma célula NAND? a partir
da Célula Bésica. A nova célula é feita configurando os parametros number of gates para
dois e removendo a trilhas de metal perto do VDD e GND, por se tratar de metais mais
largos. Na vista mais aesquerda, pode-se ver que os elementos que devem ser adicionados
a célula sdo apenas as conexdes intermediarias do pull-up e do pull-down e suas vias.
Pode-se notar também que as conexdes intermediarias sdo desenhadas para que tenham o
maior comprimento possivel, assim, se tornando estruturas que ajudam a reforcar as
demais conexdes intermediarias ao seu lado. Como vistos nas outras duas vistas (do meio
e da direita) o resultando final é um leiaute bem estruturado e regular.

| e

-~
o

Nt
1 | S
onoe B8

Figura 5.3 Exemplo de uma NAND2 criada a partir de uma Célula Bésica.

5.2 Célula BTI

Seguindo 0 esquematico da Figura 5.2 todas as células necessarias (NAND2,
AOI21, NAND3, MUX21, TGs e o DUT) foram colocadas lado a lado tendo seu
roteamento feito através de gaps na trilha de metal e através de células de roteamento,
para troca do sinal verticalmente entre as trilhas de metal. A célula BTI da matriz também
contém todas as conexdes de ColM, RowN, Vstress, Vmeas, Force, Sense, sendo apenas
ColM uma conexdo vertical. O leiaute completo de uma célula da matriz ocupa uma area
final igual a 5.5um x 2.1um, podendo ser dividida em duas partes, a parte que contém
apenas as conexdes horizontais (parte de cima da célula) e a parte que contém as células
(parte de baixo da célula), como visto na Figura 5.4, Figura 5.5 e Figura 5.6.
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Figura 5.6 Vistas das conexdes da Célula BTI.
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5.3 Circuito Completo

Para formar o circuito completo as Células BTI foram posicionadas para formar
uma matriz, enquanto os shift-registers foram colocados em torno da matriz, como pode
ser visto no exemplo de uma matriz 3x3 mostrado na Figura 5.7 e na Figura 5.8.

No leiaute final se utilizou uma matriz 30x3 para otimizacdo da area ocupada pelo
circuito. Assim, todo o circuito cabe nos mddulos de contatos padrdo do IMEC. O circuito
completo, mostrado na Figura 5.9a, com 90 DUTs, shift-register das colunas, shift-
register das linhas, diodos de protecdo, a logica remanescente e as conexdes, ocupa uma
area de 30um x 76um. O circuito completo pode ser ainda menor, caso se utilize mais
camadas de metal. Com estas dimensdes o circuito é pequeno o suficiente para caber nas
drop-in/dice lanes e, assim, pode ser usado também para monitorar 0 processo de
fabricacao.

Cada circuito ocupa 11 pads de contato (CLK1, CLK2, start_stress, v_meas,
v_stress, force, sense, VDD e GND) o que significa que dois circuitos (180 DUTSs) podem
ser colocados em cada mddulo de 24 pads, Figura 5.9b.

Figura 5.7 Disposi¢do dos blocos no circuito completo. Exemplo com uma matriz 3x3.
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Figura 5.8 Visdo geral do circuito completo. Exemplo com uma matriz 3x3.

a)

Figura 5.9 a) Circuito completo 30x3 b) disposi¢do de 2 circuitos 30x3 no mddulo de 24
pads.

5.4 Seis Modulos BTI

No total foram utilizados 6 mddulos, sendo 3 destes modulos para medidas de
NBTI em transistores PMOS e outros 3 mddulos para a medida de PBTI em transistores
NMOS, como mostrado na Figura 5.10. Cada mddulo, como ja mencionado, contém duas
matrizes para medida de BTI. Para cada matriz foram escolhidos dois tipos diferentes de
tamanhos de transistores, resultando, assim, em 24 tipos diferentes de medida, 90
transistores por matriz, com 45 transistores com a mesma geometria. Resultando na
caracterizagdo de 1080 transistores no total.
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Figura 5.10 Seis modulos utilizados totalizando 1024 DUTS.

FETIS—

Geometrias semelhantes foram escolhidas para compartilhar a mesma matriz,
assim, o impacto do leakage na medida de AVw e o impacto da diferencas entre o
chaveamento de estresse para medida e de medida para estresse € minimizado. Isto
permite tempos de estresses e medidas similares em todos os dispositivos da matriz. As
geometrias escolhidas sdo presentes na Tabela 5.1.

Tabela 5.1 Geometrias utilizadas e suas localizacdes.

Nome do Maddulo Posicaol Posicao2 wW L

Abaixo 1-44 60n 30n

NBTI1 _ 45 - 90 90n 30n
Acima 1-44 150n 30n

45 - 90 250n 30n

Abaixo 1-44 60n 40n

45 - 90 150n 40n

NBTIZ Acima 1-44 60n 70n
45 - 90 90n 70n

Abaixo 1-44 90n 40n

45 - 90 400n 30n

NBTI3 Acima 1-44 60n 120n
45 - 90 60n 210n

Abaixo 1-44 60n 30n

45 - 90 90n 30n

PBTIL Acima 1-44 150n 30n
45 - 90 250n 30n
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Abaixo 1-44 60n 40n

45 - 90 150n 40n

PBTI2 Acima 1-44 60N 70N
45 - 90 90n 70n

Abaixo 1-44 90n 40n

45 - 90 400n 30n

PBTI3 Acima 1-44 60n 120n
45 - 90 60n 210n

5.5 Beneficios do circuito

O leiaute final do circuito, como ja mencionado, contou com seis mddulos
resutando num total de 1080 transistores. Atualmente, para a medida individual de um
transistor se ocupa 4 pads em um mddulo, assim, apenas possibilitando a medida de 6
transistores por modulo. Logo, para que 1080 transistores sejam medidos, atualmente,
necessitaria de um total de 270 mddulos. Utilizando o método proposto se utilizou apenas
6 mddulos, o que leva a uma eficiéncia em area de 40 vezes.

Com o leiaute final do circuito também se consegue grandes ganhos quanto ao
tempo gasto na caracterizacdo dos dispositivos. Atualmente, para se caracterizar 1080
transistores se levaria aproximadamente 1080x(tempo total de estresse), desconsiderando
o tempo de medida (para Tmeas pequeno). Ja com o leiaute realizado os 1080 transistores
sdo distribuidos em 12 circuitos individuais assim o tempo de caracterizacdo € de
aproximadamente 12x(tempo total de estresse), resultando numa eficiéncia no tempo de
caracterizagdo de 90 vezes.

Vale lembrar que ambos beneficios na area e no tempo de caracterizagdo crescem
ao se escolher matrizes com mais transistores, ao invés dos 90 transistores escolhidos por
matriz poderiam ser feitos circuitos com 1000 transistores, por exemplo. Como uma
matriz de 1000 transistores ndo cabe no interior de um modulo fica mais dificil achar o
beneficio do método na area. Porém, considerando que essa matriz ocupa o espaco de
dois mddulos, o beneficio na area seria de 167 vezes e o beneficio de tempo seria de 1000
Vezes.

A Seccdo a seguir apresenta dados da simulagdo do circuito pds-leiaute com a
matriz de 90 transistores, analisando esses dados sera visto que circuitos bem maiores sdo
possiveis.
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6 SIMULACOES

Com o objetivo de testar a eficacia do circuito, o netlist gerado apos o leiaute foi
submetido a simulagfes que visavam testar a eficiéncia do leiaute, capacidade dos buffers
e tempos de respostas. Para isso foi utilizado o simulador HSPICE.

A utilizacdo do circuito juntamente com a degradacdo dos transistores também foi
simulada com a ajuda do simulador apresentado em (KACZER, 2011) combinado com o
HSPICE. As simulagdes efetuadas no circuito sdo mostradas nas secdes abaixo.

6.1 Caracterizac¢ao do Circuito

Primeiramente, os tempos de hold e setup dos flip-flops foram determinados
obtendo uma estimativa para a geracdo dos sinais externos Col e Rowl. Os tempos de
hold e setup foram achados apara diferentes slopes dos sinais de entrada (CK1 CK2 e
Coll). Os tempos de setup foram calculados como: tempo minimo que o sinal Coll tem
que estar estavel antes da subida de CK1 para haver a mudanca (subida ou descida) em
Col2. Jaos tempos de hold foram achados como: tempo minimo que o sinal Coll tem que
ficar estavel apds a descida do sinal CK2. Todos tempos foram simulados para VDD =
1V.

Tabela 6.1 Tempos de setup e hold para os flip-flops das colunas.

Slope SUs lps 500ns 100ns 50ns | 10ns
Subida 689ns 138ns 69n 14ns 7ns 2ns

Tsewn a8 | 2eas | 1aos | s | s | aw
Subida -6,415 -1,3i8 | -642ns | -129ns | -64ns | -12ns

Triol Descida -5,615 -1,1ps | -569ns | -111ns | -56ns | -11ns

De acordo com os valores encontrados ndo hd preocupacdo quanto aos tempos de
hold e setup na configuracdo proposta dos registradores das colunas, Secdo 4.5. Sendo
assim, osinal de Coll pode ser mudado junto com CK2, ou seja, com tempo de hold igual
a zero, como proposto em 4.5.

Os tempos de hold também foram encontrados para os flip-flops responsaveis
pelas linhas. Ao invés de se utilizar o sinal de reldgio interno Row_Ck, gerado pelos
registradores das colunas, se calculou os tempos de hold relativos a decida do sinal Ck2,
por este ser o sinal de entrada conhecido. Assim, os tempos calculados acabam sendo a
soma do atraso para a geracdo do sinal Row_Ck, no ultimo flip-flop das colunas, com os
tempos de hold, dos flip-flops das colunas, relativos a Row_Ck. Como dito na se¢éo 4.5.7
e mostrado na Figura 4.20 o Thoig do flip-flop da linha é responsavel pela sobreposicdo do
sinal de medida entre 2 dispositivos em linhas diferentes, portanto, sua minimizagdo é
importante.
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Tabela 6.2 tempos de hold para os flip-flops das linhas.

slope 5us 100ns 10ns
Subida | 488,9ns | 7,86 ns 1,03 ns
THold
Descida | -489 ns 7,87 ns 1,04 ns

A tabela Tabela 6.3 mostra a caracterizacdo do atraso e do slope nos sinais internos
do circuito. Este é um conjunto de medidas, feitas na simulacdo do netlist, relevante para
se caracterizar o circuito e para verificar seu correto funcionamento. Foram realizadas
medidas nas interconexdes dos sinais Row_Ck e ColM medindo o atraso e o slope para
ambos 0s sinais propagarem da primeira linha da matriz até a Gtima linha 30, também
foram medidos atrasos e slopes nos flip-flops responsaveis pelas linhas e colunas.

Tabela 6.3 Caracterizagdo do atraso e do slope nos sinais internos do circuito.

Slope do sinal CK2
Medidas Tipo Tipo 5u 100n 10n
Ck2 para Row_Ck Atraso Subida 489ns | 7,87ns 1,04ns
Row_Ck Slope Subida 116ps | 113ps 124ps
Row_Ck (FF1 para FF30) Atraso Subida 51,2ps | 48,8ps 54,46ps
CK2 para ColM Atraso Subida | 535,2ns | 9,39ns 1,16ns
CK2 para ColM Atraso Descida | 438,7ns | 7,72ns 0,96ns
ColM Slope Subida | 66,0ps | 60,13ps | 67,03ps
ColM Slope Descida | 45,8ps | 44,01ps | 46,74ps
gz:maégf luial para Atraso Subida | 31,9ps | 30,2ps 30,79ps
((::Z:Sfag):)é luial para Slope Descida | 19,9ps | 19,32ps | 19,48ps

Através dos tempos achados se deduz que a frequéncia maxima de operacdo do
circuito esta acima do proposto, que é cerca de 1 khz (periodo aproximado de 1ms, para

periodo de medida igual a 1ms). Também se percebe que a utilizacdo do menor slope de
entrada possivel diminui os atrasos no circuito e por consequéncia diminui 0 erro nos
tempos de medida e estresses causados pela sobreposicdo dos sinais.

Dado os pequenos atrasos e slopes encontrados apds a caracterizagdo do circuito
com uma matriz de 90 transistores, pode-se dizer que matrizes maiores sdo possiveis de
serem utilizadas sem modificagbes maiores no circuito.
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6.2 Medindo Vi,

Para testar as influéncias (correntes de fuga, capacitancias e resisténcias parasitas)
do circuito de controle, das chaves e dos multiplexadores, na capacidade de se medir
variacfes na corrente lg do DUT, os métodos explicados na secdo 3.1 foram aplicados
também no netlist final do circuito. O resultado é apresentado na Tabela 6.4, juntamente
com a comparacdo em relagdo as medidas feitas anteriormente (com o transistor sendo
medido isoladamente). O erro calculado é devido principalmente ao leakage encontrado
quando nenhum transistor estd sendo medido e a corrente deveria ser zero. O leakage
encontrado, de aproximadamente -5nA para todos os DUTSs, influencia no célculo de Vin,
adicionando-se a corrente medida e prejudicando o desempenho do force e sense
alterando Vg. Porém esse leakage pode ser determinado, sendo medido enquanto nenhum
transistor estiver sendo medido, e seu valor pode ser usado para compensar 0 valor
encontrado na medida de Iq do DUT.

Tabela 6.4: Comparacdo entre os métodos de medida de Vin para DUTs na Matriz e

Isolados.
Método Isolado Matriz Erro Erro%o
CcC 0,242V 0,252V 0,01 4,13%
ELR 0,252V 0,255V 0,003 1,19%
SD 0,265V 0,272V 0,012 4,53%

6.3 Caracterizando BTI

O funcionamento de todo o circuito foi simulado com a ajuda do simulador
apresentado em (KACZER, 2011), o qual se integra ao simulador HSPICE para simular
a degradacdo nos transistores fazendo uso daateoria de trapping/detrapping. O simulador
muda os tempos de captura e emissdo das armadilhas de acordo com a tenséo aplicada na
porta Vg. Assim, as tensfes limiares dos transistores se degradam e recuperam durante a
simulacdo transiente dependendo da tenséo de entrada.

O circuito foi simulado de forma que apenas os DUTs possam ser estressados,
tornando assim a simulacdo mais rapida. Foi escolhida para ser simulada a matriz que
contém os transistores do tipo PMOS com 30 nm de comprimento de canal e 150 nm e
250 nm de largura.

Como ja visto, existem dois tipos de medidas a serem realizadas no transistor: (1)
primeiramente, devem ser medidas as curvas l¢xVgencontrando as tensdes limiares dos
transistores previamente ao estresse, utilizando-se um dos metodos descritos em 3.1, (2)
apos o primeiro periodo de estresse a medida de AV é efetuada utilizando apenas um
ponto medido de l4 para um Vg proximo ao Vi encontrado, como visto em 3.2. A
automatizacdo desse processo é dada pela criacdo de look-up tabels com os valores de Iq
x Vg encontrados em (1), entdo 4Vw € encontrado achando o valor de Vg na tabela
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correspondente ao l¢ medido em (2) e assim a degradacdo da tensdo limiar é dada por:
AVih = Vg meas - Vg, tabela .

Na simulagdo foi utilizado VDD igual a 1 V e Vsress estatico de 0 V e Vg igual a
0.95 V. O slope dos sinais externos utilizado foi de 100 ns. O periodo de medida utilizado
foi de 1.0005 ms. A medida da corrente foi feita tirando a média no periodo de 1ms,
comecgando em 250 ns e terminando em 1.00025 ms, assim tendo 250 ns, no inicio e fim
do periodo, como tempo de seguranca deixado para o sinal estabilizar.

Por fim, as medidas de AV foram efetuadas ap6s 0.1s, 0.4s,1.6s, 6.4, 25.6s,
102.4 s, 409.6 s, 1638.4 s, 6553.6 S, 26214.4 s e 104857.6 s de estresse e 0s desvios das
tensOes limiares achados sdo mostrados no grafico da Figura 6.1, para os primeiros 15
transistores.
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Figura 6.1 AVih encontrado para os primeiros 15 transistores da matriz.

A leve recuperacdo encontrada em alguns transistores da Figura 6.1 € explicada
pela recuperacdo que ocorre durante a medida onde Vg,meas € menor que Vgstress. Como lg
é medido como a média num periodo de 1 ms, € esperado que recuperagcdes ocorram e
contribuam para um erro na caracterizacdo de BTI.

A Figura 6.2 mostra a corrente medida em Viorce, para 0s primeiros transistores,
durante a simulagcdo do circuito, onde se pode ver a recuperacdo da corrente durante a
medida. Os glitches na corrente representam o periodo de transicdo na troca de DUT a ser
medido.
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7 CONCLUSAO

Nesse trabalho foram descritos 0s mecanismos que originam o fendbmeno
chamado de Bias Temperature Instability (BTI), bem como o impacto deste fenbmeno de
degradacdo nos circuitos e a importdncia da correta caracterizagdo do efeito,
principalmente em transistores altamente miniaturizados, onde a grande variabilidade de
BTI requer uma caracterizacdo estatistica adequada.

Também foram discutidos métodos de medidas e circuitos propostos na literatura
para a caracterizacdo de BTI, analisando-se suas vantagens e desvantagens. Assim, se
chegou a conclusdo que um novo circuito para a medida do efeito deveria ser projetado a
fim de cumprir todos os requisitos propostos para uma adequada caracterizacdo estatistica
de BTI em dispositivos altamente miniaturizados.

A fim de se atingir este objetivo, foi proposto um circuito on-chip que permite a
caracterizacdo paralela de uma grande amostra de transistores, permitindo o estudo dos
efeitos estatico e dindmico de BTI, bem como seu comportamento ao longo do tempo de
recuperacdo (relaxamento). O uso do método de estresse paralelo e medida sequencial,
controlado por um circuito on-chip, permitiu diminuir drasticamente o tempo de
caracterizacdo e a area utilizada no chip, enquanto mantém boa precisdo na medida. Foi
realizado o leiaute final do circuito no no tecnologico de 28nm do IMEC.

O leiaute feito contou com 12 matrizes de 90 transistores cada, distribuidas em 6
modulos, possibilitando a caracterizagdo de BTI em 1080 dispositivos e possibilitando a
caracterizacdo 90 vezes mais rdpida em uma area 40 vezes menor, comparado a
caracterizacdo de 1080 transistores individualmente. O circuito final com uma area de
30um x 76um permite sua inclusdo nas drop-in/dice lanes, possibilitando sua utilizag&o
na caracterizacdo de processos de fabricacdo. Simulagbes realizadas com o circuito
mostram que a 0 tamanho da matriz pode ser aumentado, possibilitando a inclusdo de
mais transistores e ainda mantendo a precisdo e performance do circuito.
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