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u — Mobilitit

Ps — Oberflichenpotential des Substrates

D — Differenz der Austrittsarbeit des Gates und des Substrates
Dox — Austrittsarbeit vom Substrat zum Oxid

Apie —  Chipgrofle

AF — VerschleiBfaktor des Gateoxiddefektes

Acare —  Gatefliche

Acare amax —  Gatefliche des GOB-Simulator-Referenztransistors
AHI — Anode Hole Injection Modell

Arc —  Querschnittfliche eines Leiters

ALU — Arithmetische-Logische Einheit

AR — Aspect ratio

BERT — Berkeley Reliability Tools

Ben — Konstante des Fowler-Nordheim tunneling

BISR — Built-in-Self-Repair

CAD — Computer-aided design

CAS —  Circuit Aging Simulator

CCS — Composite Current-Source-Modell

CD — Common Drain

CETD — Kiritische Elektronenfallendichte

CG — Common Gate

Ce — Kapazitit zwischen Gate und Kanal
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CHE — Channel Hot Electron

Cic — Kapazitit eines Leiters

@ — Eingangskapazitit eines CMOS-Gatters

CIN_4pp — Zusitzliche Eingangskapazitit eines CMOS-Gatters

Croap — Lastkapazitit eines CMOS-Gatters

CMOS — Complementary metal-oxide-semiconductor

CMP — Chemical-mechanical polishing

CN — Common Node

CORS — Circuit Oxide Reliability Simulator

Cox — Kapazitit des Gateoxides je Fliche des Gateoxides

CPU — Central processing unit

CSM — Current-Source-Modell

Cu — Kupfer

D — Durchschnittliche Defektrate je Fliche

DAHC — Drain Avalanche Hot Carrier

DFM — Design for manufacturing

DFS — Dpynamic frequency scaling

DFY — Design for yield

DGatter — Mittels verdoppelter Gatter verbesserte Schaltungen

DIBL — Drain induced barrier lowering

DR — VerschleiBrate

DRC — Design-Rule-Check

DRM — Dynamic reliability management

DTM — Dynamic temperature management

drvr — Dauer des TMR-Modus

DTrans — Mittels verdoppelter Transistoren verbesserte Schaltungen

DVS — Dynamic voltage scaling

DwC — Duplication with comparison

E — Elektrisches Feld

Eo_ — Energie zum Aufladen einer Lastkapazitit eines CMOS-Gatters

E.em — Aktivierungsenergie der Elektromigration

Eacos — Aktivierungsenergie des Gateoxiddefektes

Euc — Aktivierungsenergie der Hot Carriers

Ep — Potentialbarriere

Epyn — Energie zum Auf- bzw. Entladen einer Lastkapazitit eines CMOS-
Gatters

EF — Fermienergie

EL — Energie des unteren Leitungsbandes

Enh — Mittels verdoppelter Transistorstacks verbesserte CMOS-Designs

Eox — Elektrisches Feld tiber dem Gateoxid

ERC — Electrical-Rule-Check

) — Wabhrscheinlichkeitsdichtefunktion
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F@)
fax
frar
Gu
GOB
H
HC
I
Iyurx
1C
Ip_prrexr

IpyviN_pEFEKT

Ips
Ips 4
Ips m
Ipsar
Ipsar o

Ipsat_pEFEKT

I¢_peFERT
Icare

Icayax pEFEKT

Icos
Icos_ricH
Icos_row
Icop amax
Icos_miN

Igsar
Inrop ()

IN_coB

Tout(?)
jouT

Ip cos

Ipn
Ipr

IQR

Wabhrscheinlichkeit vor oder zum Zeitpunkt # auszufallen

Taktfrequenz

Frequenz des TMR-Modus

Defektelektronentunnelrate

Gate oxide breakdown

Wasserstoff

Hot carriers

Band-to-band-Leckstrom

Substratstrom

Interconnect, Leiter

Drain-Source-Strom eines defekten MOSFET (Renovell-Modell)
Minimaler Drain-Source-Strom eines defekten MOSFET (Renovell-
Modell)

Drain-Source-Strom

Drain-Source-Strom des Transistors T (Renovell-Modell)
Drain-Source-Strom des Transistors Ty (Renovell-Modell)

Gesittigter Drain-Source-Strom

Urspringlicher gesittigter Drain-Source-Strom eines MOSFET
Gesittigter Drain-Source-Strom eines defekten MOSFET (Renovell-
Modell)

Gate-Source-Strom eines defekten MOSFET (Renovell-Modell)
Gateoxidleckstrom

Maximaler Gate-Source-Strom eines defekten MOSFET (Renovell-
Modell)

Durchbruchstrom

Durchbruchstrom am Gatterausgang bei Vour = Vhicn
Durchbruchstrom am Gatterausgang bei I'our = Vrow
Durchbruchstrom am Gatterausgang bei I'our = Vour arax
Durchbruchstrom am Gatterausgang bei our = Vour an

Gesittigter Gate-Source-Strom

Modifizierte Stromkurve am CMOS-Gatterausgang ecines defekten
MOSFET oder eines MOSFET, das mit defekten MOSFET verbunden
ist

Gesamter Strom durch n-MOSFET mit Gateoxiddefekten, die mit
demselben Designknoten verbunden sind

Stromkurve am CMOS-Gatterausgang

Strom am CMOS-Gatterausgang

Gesamter Strom durch p-MOSFET mit Gateoxiddefekten, die mit
demselben Designknoten verbunden sind

P-n-Leckstrom

Punchthrough-Leckstrom

Interquartilsabstand
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Isc — Durchschnittlicher Kurzschlussstrom

Lsus —  Subthtesholdleckstrom

ItrEBER — Diskrete Stromkurve der Gatter am Eingangspin

ITRS — International Technology Roadmap for Semiconductors
] — Stromdichte

Jerir — Kiitische Stromdichte fur die Elektromigration

Je — Stromdichte des Elektronentunnelstromes

BN — Stromdichte des Fowler-Nordheim tunneling

Ju — Defektelektronenstromdichte

Jrar — Stromdichte des trap-assisted tunneling

kB — Boltzmannkonstante

L — Transistorgatelinge

L4 — Transistorgatelinge des Transistors T (Renovell-Modell)
Ly — Transistorgatelinge des Transistors T (Renovell-Modell)
Lp — Linge der Verarmungsregion

LEerr — Effektive Transistorgatelinge

L — Transistorgatelinge des Transistors Ty (Renovell-Modell)
Lann — Minimale Transistorgatelinge

Lorc — Urspriingliche Transistorgatelinge eines defektlosen MOSFET
LPR — Verlustleistungsreduzierte TMR-Designs

LVS — Layout-vs.-Schematic-Check

MOSFET — Metal-oxide-semiconductor field-effect transistor

MTTF — Mean time to failure

MTTFcos_1rANSISTOR —
NBTI -
NnEM -
nGOB -
NLDM -
nsUB -
Nrrap -
OPC -
PBTI -
PC -

pp -

Ppyn —
Peesamr -
P IN -
P ON -

Pour -
Psc -

Mean time to failure eines MOSFET mit einem GOB

Negative Bias Temperature Instability

Materialkonstante der Elektromigration

Temperaturabhingiger Exponent des Gateoxiddefektes
Non-Linear-Delay-Modell

Substratstromabhingigkeitsexponent

Elektronenfallendichte

Optical proximity correction

Positive Bias Temperature Instability

Technologieparameter des ,,alpha power law*“-Modells

Parameter zur Bestimmung der maximale Verzogerungszeit eines zu
berticksichtigenden Pfades in einem CMOS-Design

Dynamische Leistungsaufnahme

Gesamte Leistungsaufnahme

Wahrscheinlichkeit des Eintritts in eine Elektronenfalle
Wahrscheinlichkeit eines MOSFET, wihrend der Betriebszeit
durchgeschaltet zu sein

Wahrscheinlichkeit des Austritts aus einer Elektronenfalle

Leistungsaufnahme durch Kurzschlussstrome
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Psrar

PV

Qs

Qs

Osp
QCHANNEL
Yy

Qi

Or

R)

rand

rcomPp
REF
Reos

Rinir

Rpararrer(?)
Rserrar(?)
RTL

PIMR

SAIF
SCHE

SFT

SGHE
SHE

SHH

Si

SILC

SiO,

SPA

SRD

SSK
SSKbps_nicu

SSKps_row

SSKx
SSKp
SSTA
STA
T

Statische Leistungsaufnahme

Technologieparameter des ,,alpha power law*“-Modells
0.25-Quantil

0.75-Quantil

Durchbruchsladung

Ladung im Kanal

Oxidladungsdichte

Interfacedefektladungsdichte

Kritische Elektronenlochflussdichte

Zuverlissigkeit: Wahrscheinlichkeit der fehlerfreien Funktion bis zum
Zeitpunkt 7

Zufallszahl zwischen 0 und 1

Anteil des Dual-Modus an der gesamten Betriebszeit
Nicht modifizierte Referenzdesigns
Gateoxiddefektwiderstand

Widerstand zur Darstellung der initialen Treiberstirke in Spice-
Simulationen

Zuverlissigkeit eines parallelen Systems
Zuverlissigkeit eines seriellen Systems

Register transfer level

Anteil des TMR-Modus an der gesamten Betriebszeit
Switching Activity Interchange format

Substrate current induced Hot Electron

Streffreie Temperatur

Secondatly generated Hot Electron

Substrate Hot Electron

Substrate Hot Hole

Silizium

Stress induced leakage current

Siliziumdioxid

Spannungspegelanalyse

Spin, rinse and dry

Spannungs-Strom-Kurve

Spannungs-Strom-Kurve der Datenbank fiir einen Ausgangspegel, der
logisch 1 entspricht

Spannungs-Strom-Kurve der Datenbank fiir einen Ausgangspegel, der
logisch 0 entspricht

Spannungs-Strom-Kurve eines defekten n-MOSFET
Spannungs-Strom-Kurve eines defekten p-MOSFET
Statistical static timing analysis

Static timing analysis

Temperatur
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b3

TAT

p

Ip_23
Ip_rmrr
ID_ORIGINAL
TDDB
TENDE
IrArL
IrALI IN
fraLL_ouT
TEINAL
lcos
TMR
for

fox

IPfad

RISE
IRISE_IN
RISE_oUT
ISLOPE_IN
o

/e

i
tfem
tfcos
tfrc
1N
#fIRANS

HVIN_HALF

vsAT
I"'pp
Vps
Vpsar
B
Vs
Vep

Vaica

VHDL

Zuschaltzeitpunkt der redundanten Transistorstacks eines Enh-Designs
Trap-assisted tunneling

Verzogerungszeit eines CMOS-Gatters/einer CMOS-Schaltung
Um 2/3 vergroBerte Verzogerungszeit einer CMOS-Schaltung
Maximal zuldssige Verzogerungszeit einer CMOS-Schaltung
Urspriingliche Verzégerungszeit einer CMOS-Schaltung
Time-dependent dielectric breakdown

Simulationsendzeitpunkt

Signalabfallzeit eines CMOS-Gatters

Abfallzeit eines Eingangssignals eines CMOS-Gatters

Abfallzeit des Ausgangssignals eines CMOS-Gatters

Zeitpunkt des Wechsels in den finalen Modus
Defekteintrittszeitpunkt

Triple modular redundancy

Betriebszeit

Gateoxidschichtdicke

Maximale Verzégerungszeit zur Auswahl bestimmter Pfade im Design
Signalanstiegzeit eines CMOS-Gatters

Anstiegzeit eines Eingangssignals eines CMOS-Gatters

Anstiegzeit des Ausgangssignals eines CMOS-Gatters

Dauer der Eingangsflanke

Time to failure

Lebensdauer des 1/E-Modells

Lebensdauer des E-Modells

Lebensdauer in Hinblick auf Elektromigration

Lebensdauer in Hinblick auf Gateoxiddefekte

Lebensdauer in Hinblick auf Hot Catriets

Lebensdauer des GOB-Simulator-Referenztransistors

Durch GOB-Simulator berechnete Lebensdauer eines MOSFET
CCS-Referenzzeitpunkt, an der der Wert der Eingangsspannung die
Halfte von "pp erreicht

Durchschnittliche Geschwindigkeit eines Ladungstrigers
Gesittigte Geschwindigkeit eines Ladungstrigers
Versorgungsspannung

Drain-Source-Spannung

Gesittigte Drain-Source-Spannung

Flachbandspannung

Gate-Source-Spannung

Gate-Drain-Spannung

Minimal zuldssiger Spannungspegel eines CMOS-Gatters, der einer
logischen 1 entspricht

Very-high-speed integrated circuit Hardware Description Language
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VIN_HIGH

VIN_Low

VIN_max

VN N

Viow

VLSI
Vour
Vour max

Vour max_Ask

Vour_min

VO UT_MIN_BASE

Vs
Vs
Vin
Virno
Vi _pisr.
W
Wa
W
Werr
Wy
W

Kleinster simulierter Minimalspannungspegel eines Eingangspins eines
CMOS-Gatters der Referenzbibliothek, der einer logischen 1 entspricht
Grofter simulierter Maximalspannungspegel eines Eingangspins eines
CMOS-Gatters der Spice-Referenzbibliothek, der einer logischen 0
entspricht

Berechnete maximale Spannungspegel der Eingangspins eines CMOS-
Gatters

Berechnete minimale Spannungspegel der Eingangspins eines CMOS-
Gatters

Maximal zuldssiger Spannungspegel eines CMOS-Gatters, der einer
logischen 0 entspricht

Very-large-scale integration

Gatterausgangsspannung

Berechnete maximale Spannungspegel der CMOS-Gatter-Ausgangspins
Maximale Spannungspegel der CMOS-Gatter-Ausgangspins der Spice-
Bibliothek

Berechnete minimale Spannungspegel der CMOS-Gatter-Ausgangspins
Minimale Spannungspegel der CMOS-Gatter-Ausgangspins der Spice-
Bibliothek

Substratspannung

Massespannung

Schwellspannung

Schwellspannung bei s = 0

Schwellspannung im DIBL-Fall

Transistorgatebreite

Transistorgatebreite des Transistors Ta (Renovell-Modell)
Transistorgatebreite des Transistors Tp (Renovell-Modell)

Effektive Transistorgatebreite

Transistorgatebreite des Transistors Ty (Renovell-Modell)

Usspriingliche Transistorgatebreite eines defektlosen MOSFET






Erstes Kapitel
1 Einleitung und Motivation

Seit Anbeginn der Fertigung integrierter Schaltungen wurden deren Techniken immer weiter
verbessert, um die Strukturgréen der Transistoren, der Schaltungen und die Leitungen zwischen
ithnen stetig zu verkleinern. Diese Grof3e definiert die kleinste im Halbleiterbereich erzeugbare
Struktur, was in den meisten Fillen die Gateoxidlinge eines Metalloxid-Halbleiter-
Feldeffekttransistors (MOSFET) ist. Bis in die 1960er Jahren noch mit Giber 10 pm angegeben,
liegt sie seit langem im so genannten Submicron-Bereich, so dass Chips mittlerweile serienmifBig
mit Abmessungen von 32 nm und kleiner gefertigt werden kénnen. Diese Entwicklung wurde
schon 1965 von Gordon Moore beschrieben, in dem er postulierte, dass sich die
Integrationsdichte elektronischer Schaltkreise alle 18 Monate verdoppeln werde [Moo65]. Diese
Entwicklung bietet viele Vorteile, weshalb sie auch vehement fortgesetzt wird. So erhéht sich die
Anzahl elektronischer Bauteile je Chip, mit Moore’s Gesetz als Faustformel, um das Zweifache
alle 1.5 Jahre. Dadurch ist es méglich, mehr Funktionalitit in die Chips zu integrieren. Des
Weiteren verringern sich die Schaltzeiten innerhalb der Gatter und die Verbindungsleitungen
zwischen ithnen werden ebenso verkiirzt. Beides resultiert in einer geringeren Verzégerungszeit

der Schaltung, was zu schnelleren Berechnungszeiten fiihrt.

Diese Arbeit fokussiert sich auf MOSFETs, deren Miniaturisierung, auch Skalierung genannt,
allerdings auch negative Aspekte mit sich bringt. So gewinnen quantenmechanische Effekte,
beispielsweise das Tunneln von Elektronen, immer mehr an Einfluss auf das Gateoxid, als
dunnste Schicht des Transistors. Gleichzeitig steigen die elektrischen Felder an, die auf das Gate
wirken, da die Versorgungsspannung nicht in dem Malle skaliert werden kann wie die
StrukturgréBen. Diese beiden Mechanismen wirken sich zweifach negativ aus. Zum einen steigen
die statischen Strome innerhalb einer Schaltung an, was in einem erhShten Energieaufwand,
groBeren Kithlkérpern und hoheren Temperaturen integrierter Schaltungen miindet. Zum
anderen leidet die Zuverldssigkeit integrierter Schaltungen. Weil das Gateoxid durch die

erwihnten Effekte tber die Betriebsdauer einer Schaltung degeneriert, kann es zu
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Funktionsstérungen und -ausfillen der Schaltung kommen. Dutch die fortschreitende Skalierung
wird diese Degeneration verstirkt und beginnt immer frither. Weiterhin fithren der erhéhte
Energicaufwand und die damit ecinhergehende Temperaturerh6hung und hiufigere

Temperaturwechsel auch zu einer Verstirkung zuverlissigkeitssenkender Effekte.

Aus diesem Grund hat das Gremium der International Technology Roadmap for
Semiconductors (ITRS) die Zuvetldssigkeit integrierten Schaltungen seit Mitte der 2000er als sehr
dringendes Problem auf der Agenda. Die klassischerweise dem Produktionsingenieur zugedachte
Zuverlissigkeitserhaltung und -steigerung integrierter Schaltungen bekommt immer mehr
Bedeutung fiir den Designingenieur. Aufgrund der enormen Komplexitit heutiger Chips, die
mehrere Milliarden Transistoren enthalten kénnen, sind vollstindige Tests nicht mehr zu
bewerkstelligen. Daher ist das rechnerunterstiitzte Chipdesign (engl. Computer Aided Design —
CAD), vor allem im Bereich der kombinatorischen Schaltungen, auch in Hinblick auf die
Zuverlissigkeit unterstiitzungsbediirftig [SIA07], damit die Ausbeute und die Langlebigkeit
integrierter Schaltungen so hoch wie bisher bleiben. Weiterhin werden mehr Werkzeuge
notwendig, um die Statistik der zuverldssigkeitssenkenden Effekte genauer nachzuempfinden

bzw. die Auswirkungen auf das Gesamtdesign exakter vorherzusagen [SIA11].

Ziel dieser Arbeit ist die Entwicklung von Techniken zur ErhShung der Zuverlissigkeit fiir
kombinatorische integrierte Schaltungen und eines Simulators zur Analyse der Auswirkungen von
Gateoxiddefekten. Die generierten Ansitze fokussieren sich auf die Gatterebene, da sie sich gut
in CMOS-Designablauf integrieren lassen. Ferner wird auch auf die anderen Designparameter,
wie Fliche, Verzégerungszeit und Leistungsaufnahme eingegangen. Besonders die
Leistungsaufnahme steht dabei im Vordergrund, da ihre Reduzierung ebenfalls zur Erhéhung der

Zuverlissigkeit beitrigt.

Fir den Einstieg werden in Kapitel 2 die Grundlagen der CMOS-Technologie und der
CMOS-Schaltungstechnik erkldrt. Darauf aufbauend, werden in Kapitel 3 die Effekte, die in
Nanometer-Technologien die Zuverldssigkeit vermindern, niher erldutert. AnschlieBend werden
Techniken vorgestellt, die heutzutage herangezogen werden, um zuverlissigere Schaltungen zu
erzeugen. Diese umfassen neben der Defektvermeidung vor allem auch Techniken zur

Defektmaskierung bzw. -toleranz.

Insbesondere  auf  Gatterebene  existieren  wenig  redundante  Ansdtze  zur
Zuverlissigkeitssteigerung  kombinatorischer  Schaltungen  hinsichtlich ~ Gateoxiddefekten.
Kapitel 4 zeigt mehrere Losungen zur Steigerung der Zuverldssigkeit., die auf redundanten
Techniken der Gatter- und Architekturebene beruhen. In einem ersten Ansatz wird die
Leistungsaufnahme tblicher redundanter Architekturen mit zusitzlichen Uberwachungs- und
gednderten Ausfithrungsstrukturen auf bis zu 40 % gesenkt, wobei die Zuverldssigkeit sogar um
ca. 20 % gesteigert werden kann. Im Anschluss werden redundante Ansitze auf Gatterebene
entwickelt, die dazu fithren, dass der Verschleil3 der Transistoren in Bezug auf Gateoxiddefekte
und im Vergleich zu den Originaldesigns verlangsamt wird. Die Zuverldssigkeit kann
schaltungsabhingig um bis 60 % erhéht werden, was einer Verdopplung verglichen mit

bisherigen Ansitzen auf Gatterebene entspricht. Diese Verbesserungen werden mit
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vergleichsweise geringen Steigerungen der Leistungsaufnahme und der Verzégerungszeit von
ungefihr 10 % erreicht, wobei die Fliche um ca. 50 % erhoht wird. Ferner zeigt sich, dass dieser
Ansatz sehr gut in den Standard-Designflow integriert werden kann. Um diesen Umstand
auszunutzen, wird in Kapitel 5 die Entwicklung eines Zuverlidssigkeitssimulators auf Gatterebene
vorgestellt. Ziel hierbei war es, sowohl den Verschlei3 einer integrierten Schaltung
nachzuvollziehen, als auch darauf aufbauend Schwachstellen in einem Design zu erkennen, um
die in Kapitel 4 vorgestellten redundanten Techniken effizient einzusetzen. Die gesamte Struktur
der Arbeit ist in Abbildung 1-1 grob zusammengefasst, wobei blau gekennzeichnete Bereiche den

neuen Beitrag durch diese Arbeit markieren.

Kapitel 2
Grundlagen
Kapitel 3 Abschnitt 3.8
Zuverliassigkeitsaspekte Bekannte Ansitze
Abschnitt 5.1 Abschnitt 4.1
Bekannte Energieeffiziente
Zuverliassigkeitssimulatoren Redundanzstrukturen
Abschnitte 5.2-5.7 Abschnitte 4.2/4.3
Simulation von Gateoxid- Gezielte Zuverlassigkeits-
defekten auf Gatterebene steigerungen auf Gatterebene

Abbildung 1-1 :Struktur der vorliegenden Arbeit. Blau unterlegte Bereiche kennzeichnen den

neuen Beitrag dieser Arbeit






Zweites Kapitel

2 CMOS-Logik und CMOS-Technologie

Dieses Kapitel wird einen Uberblick tiber grundlegende Funktionsprinzipien und den Aufbau
der CMOS-Technologie und -Logik geben. Dabei steht CMOS fiir ,,komplementirer Metalloxid
Halbleiter (engl. Complementary metal-oxide-semiconductor). Prinzipiell wird der Begriff
CMOS fiir zwei zu unterscheidende Bereiche verwandt. Zum einen definiert die CMOS-Logik
cine Logikfamilie, was das Verknlpfen von integrierten Bauelementen (Transistoren) zu
logischen Bausteinen (Logikgatter wie z. B. ,,UND%, ,ODER") beinhaltet. Zum anderen umfasst
die CMOS-Technologie den industriellen Fertigungsprozess, mit dem man nach wie vor den
groBten Teil aller weltweit produzierten integrierten Schaltungen herstellt. Im Folgenden wird der

Begrift CMOS fiir beide Bereiche verwandt, da sie aufeinander aufbauen.

Da eine integrierte Schaltung verschiedenste Aufgaben und Untereinheiten umfassen kann,
gibt es verschiedene Abstraktionsebenen, die aufeinander aufbauen, um Forschung und
Entwicklung zu systematisieren. Ausgehend von einer bestimmten Aufgabe, die ein Chip austiben
soll, wird diese in der Systemebene in verschiedene Module aufgeteilt. Dazu zihlen beispielsweise
zentrale Steuereinheiten (engl. central processing unit — CPU), Speicher- und Rechenblécke,
Sensoren und andere Strukturen. Diese Module werden dann in nebenliufige Prozesse
aufgespalten  (Algorithmusebene), die aus den eigentlichen Funktionen wund deren
Kontrollstrukturen bestehen. Nun werden die gewtlinschten Algorithmen auf Speicherelemente
(Register) und die dazwischen liegenden logischen Blocken aufgeteilt, weshalb diese
Architekturebene auch Registertransferebene (engl. register transfer level — RTL) genannt wird.
Um das in dieser Ebene gewiinschte Verhalten der Schaltung zu beschreiben, werden
Hardwarebeschreibungssprachen genutzt. Die fiir diese Arbeit verwendete Sprache ist VHDL
(engl. Very-high-speed integrated circuit Hardware Description Language). Mittels VHDL ist es
moglich, Auswirkungen auf Zustinde und Ausgangsvektoren (engl. outputs) der Schaltung als
Reaktion auf bestimmte Eingangsvektoren (engl. inputs) und interne Zustinde zu definieren.

Sollte diese Strukturbeschreibung der Schaltung auf elementare und komplexere logische



26 2 CMOS-Logik und CMOS-Technologie

Funktionen automatisch abbildbar sein (,,synthesefdhig™), kann das erzeugte RTL-Design mit
Hilfe eines Synthesetools in Logikgatter und sequentielle Gatterelemente wie Latches und
Flipflops tiberfihrt werden, was als Gatterebene bezeichnet wird. Diese Gatter liegen fir
bestimmte CMOS-Technologien als Bibliothek von Standardgattern vor, in der ihr Verhalten fr
bestimmte Randbedingungen (Temperatur, Produktionsbedingungen,...) beschrieben ist. Um
auch nichtlineare Abhidngigkeiten der realen Welt nachzubilden und zu simulieren, werden die
Gatter in der Transistorebene auf grundlegende elektronische Bauelemente reduziert, was sowohl
die grundlegenden Bauelemente der CMOS-Gatter (Transistoren) als auch parasitire Elemente
(Widerstinde, Kapazititen und Induktivititen) umfasst. Da deren Verhalten auf
Differentialgleichungen basiert, kann das Gesamtverhalten der Schaltung viel realistischer
vorhergesagt werden. Die Beschreibung, auf der der Produktionsprozess aufbaut, ist das Layout.
Hierbei werden die elektronischen Bauelemente in vertikal unterscheidbare Schichten dargestellt.
Daduzch ist es méglich, Masken fiir den sequentiellen Produktionsprozess herzustellen, damit die
Produktion der Schaltung Schicht fiir Schicht durchgefiihrt werden kann. Durch Extraktion des
Layouts und Analyse der aus dem Aufbau resultierender physikalischen Effekte kann eine sehr
genaue Vorhersage des zu erwartenden Verhaltens erzielt werden. All diese Ebenen sind in
Anlehnung an das Gajski-Kuhn Y-Diagramm in Abbildung 2-1 von oben nach unten mit
abnehmender Abstraktionsstufe dargestellt. Der Vorteil einer gréeren Abstraktionsstufe ist die
schnellere Simulation des Schaltungsverhaltens und ein groBerer Effekt bei eventuellen
Schaltungsverbesserungen, —allerdings sinkt auch die Genauigkeit der Vorhersagen.
Ungenauigkeiten aufgrund einer einfacheren Modellierung fihren zu ungenaueren Simulationen.
Um keinesfalls falsche Vorhersagen zu erzeugen, werden deshalb pessimistischeren Annahmen

getroffen, so dass sich diese Ungenauigkeiten nicht als Fehler im fertigen Chip manifestieren.

Schaltungsidee/-aufgabe

\ [ A

Systemebene \ / \
Verbesserungs-
I \ potential, / [\
Algorithmusebene \ Simulations- / \
I \geschwindigkeit
Architektur-/RT-Ebene \
| \
Gatterebene \
| \ [ |
Transistorebene \ / /
Vorhersage-
I \ / / genauigkeit
Layout /

\/
* Vo

Produktion der integtrierten Schaltung

Abbildung 2-1: CMOS-Designprozess aufgeteilt in die einzelnen Abstraktionsebenen
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In den anschlieBenden Unterkapiteln werden zuerst MOS-Feldeffekttransistoren und ihre
Verhaltensparameter erldutert. Darauf aufbauende CMOS-Gatter und deren digitale Synthese
werden danach niher betrachtet, sowie Verhaltensparameter erldutert, die eine Schaltung auf
Gatter- und RT-Ebene beschreiben bzw. charakterisieren. Da diese Arbeit dazu dient, die
Zuverlissigkeit von integrierten Schaltungen im Designprozess zu analysieren und zu verbessern,
dienen die im folgenden Kapitel vorgestellten Grundlagen [Wes93] [Rab96] zum Verstindnis der

weiteren Kapitel.

2.1 Der MOS-Feldeffekttransistor

Das Material der CMOS-Technologie ist das Silizium. Silizium ist ein Halbleiter der
Gruppe IV und ist in purer Form ein schlechter Leiter, da alle seine vier Valenzelektronen
chemisch stabile Bindungen mit benachbarten Siliziumatomen bilden, so dass eine Gitterstruktur
fast ohne freie Ladungstriger entsteht — Abbildung 2-2 a). Werden nun Fremdatome (Stérstellen)
in das Gitter eingeftihrt, was als Dotierung bezeichnet wird, erhéht sich die Leitfihigkeit des
Siliziums, da die Beweglichkeit der Ladungstriger (Elektronen, Elektronenlécher) durch neu
hinzugefiigten Zwischenniveaus zwischen Valenz- und Leitungsband erhéht wird. Atome mit
finf Valenzelektronen, so genannte Donatoren, die in das Silizium-Gitter eingebracht werden,
setzen ein Elektron frei, was sich nun leicht ablésen und frei im Gitter bewegen kann und damit
die Leitfahigkeit erhéht — Abbildung 2-2 b). Dies nennt man eine n-Dotierung und das Gitter ist
ein Flektronenleiter, da Elektroneniiberschuss besteht. Analog dazu fehlt bei Einbringung von
Fremdatomen mit nur drei Valenzelektronen, die Elektronenakzeptoren, ein Elektron zur
Nachbarbildung — Abbildung 2-2 c). Bei dieser p-Dotierung kann die Fehlstelle (Elektronenloch,
Defektelektron) nun leichter durch andere Valenzelektronen besetzt werden, weshalb die

Fehlstelle durch das Gitter ,,transportiert™ wird. Es entsteht eine Lochetleitung oder p-Leitung.

Diese unterschiedlichen Leitungsarten werden fir die CMOS-Schaltungstechnik genutzt und
fithren zu zwei verschiedenen Typen von MOS-Feldeffekttransistoren (MOSFET), welcher das
grundlegende Bauelement der CMOS-Technologie bildet. Er besteht aus einer gut leitenden

Steuerelektrode (engl. Gate) iiber einer isolierenden Gateoxidschicht aus SiO; der Dicke #ox, die

S N A S A R
—Si—Si—Si— — Si—Si—Si— —Si—Si—Si—

I L | |
—Si—Si—Si— — Si—As— Si— —Si— B—Si—

I . . I .
—Si—Si—Si— — Si—Si—Si— —Si—Si—Si—

I . . I .
Abbildung 2-2 : Gitterstrukturen des Siliziums (zweidimensional, real: dreidimensional):

a) Reines Silizium, ohne freie Ladungstriger
b) Silizium mit Arsen (Donator), ein freies Elektron je Arsenatom
¢) Silizium mit Bor (Akzeptor), ein Defektelektron je Boratom
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cine Fliche mit der Linge L und der Breite W aufspannen. Darunter befindet sich das
Grundmaterial aus Silizium, was als Substrat (engl. body, bulk) bezeichnet wird. Der Name
Metalloxid-Halbleiter leitet sich aus der frither iblichen Verwendung von Metall als Gatematerial
ab. Heutzutage wird jedoch zumeist Polysilizium verwendet, wihrend der Name blieb. Wie
erwihnt, gibt es nun zwei Typen eines MOSFET. Der n-MOSFET besteht p-dotiertem Substrat
und zwei Inseln aus n-dotiertem Material, die an das Gate angrenzen — Abbildung 2-3 a). Diese
beiden Gebiete werden Drain und Source genannt. Beim p-MOSFET ist die Dotierung
umgekehrt — Abbildung 2-3 b). Da der Drainanschluss in CMOS mit der Versorgungsspannung
verbunden ist, wird diese auch als ["pp dargestellt. Analog verhilt es sich mit dem Sourcegebiet,

welches in CMOS mit der Masse s verbunden wird.

Im Folgenden wird niher auf die Herstellung und die die Funktionsweise der MOSFET-
Typen ecingegangen. Dabei werden die Erlduterungen auf den selbstsperrenden
Anreicherungstypen beschrinkt, der erst mit Anlegen einer Spannung Strom leitet. Eine andere

Form ist der selbstleitende Verarmungstyp, der in der Praxis aber nicht so hiufig verwendet wird.

a) g b) g
L o
s I L 1y

Source Gate Drain

Source Gate Drain

n-Substrat

Abbildung 2-3 : CMOS-Transistortypen
a) n-MOSFET mit Symbol, Querschnitt und Draufsicht
b) p-MOSFET mit Symbol und Querschnitt

2.1.1 Herstellung

Die Produktion integrierter Schaltungen erfordert, dass beide MOSFET-Typen auf dem
gleichem Siliziummaterial aufgebaut werden miissen. Daftir wird eine Wanne (engl. well) mit dem
Substratmaterial (n-Substrat fir p-MOSFET, p-Substrat fir n-MOSFET) fiir mindestens einen
beider Typen angelegt. In modernen Prozessen werden fur beide Typen Wannen angelegt, die auf
ein epitaxisches Material aufgetragen werden. Dieses Material ist ein hochwertiges und mehrfach

gereinigtes Silizium, das in Scheiben mit einem Durchmesser von bis zu 300 mm (engl. Wafer)
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zur weiteren Produktion der integrierten Schaltungen hergestellt wird. Dieser nachfolgende
Produktionsprozess basiert auf mehrfach wiederholten Prozessschritten, mit denen Strukturen in
das Ausgangsmaterial eingebracht werden. Dies ist notwendig, da Transistoren und die
dazugehorigen Verbindungen in mehreren Schichten aufgebaut werden miissen. Der Basisprozess
ist dabet die Fotolithografie. Hierbei wird ein lichtempfindlicher Fotolack aus Polymer auf den
Wafer gebracht. Danach wird dieser Lack mit Hilfe einer Maske belichtet. Diese Maske ist fir
jede Ebene mit den gewiinschten Strukturen angefertigt worden. AnschlieBend wird der Fotolack
in einem chemischen Bad entwickelt, so dass die belichteten Stellen aus dem Lack entfernt
werden, sollte es ein Positivlack sein. Beim Negativlack werden die unbelichteten Stellen entfernt.
Mit Hilfe der nachfolgenden Wirmebehandlung (engl. soft baking) wird der Lack auf dem Wafer
stabilisiert. Dann wird frei liegendes Material, dass nicht durch den Fotolack geschiitzt ist, durch
cine Sdurebehandlung weggeitzt. Der Wafer wird im Anschluss mit demineralisiertem Wasser
gereinigt und mit Stickstoff getrocknet, damit so wenig Fremdpartikel in der Schaltung sind wie
moglich (engl. spin, rinse and dry — SRD). In der Folge kénnen in die ausgeitzten Strukturen
verschiedene Materialien mit unterschiedlichen Techniken, wie Diffusion und Ionenimplantation,
Abscheidung, eingebracht werden. Wenn dies geschehen ist, wird im abschlieBenden Schritt der
Fotolack entfernt. Sollten noch eventuell vorhandene Unebenheiten ausgeglichen werden, wird
der Wafer noch chemisch-mechanisch poliert (CMP). Die Abfolge der Fotolithografie ist in
Abbildung 2-4 dargestellt.

Die vorgestellten Prozessschritte werden mehrfach ausgefthrt, um die einzelnen Schichten
aufzutragen, die die Transistoren und die Leiterbahnen bilden sollen. Daftir werden zuerst die
aktiven Regionen definiert, die die Transistoren bilden werden. Andere Regionen werden mit

SiOs gefillt. Es dient sowohl als Gateisolator als auch als Isolator zwischen den Strukturen.

2) b)

—
Si | |

R
T A AR

[ e~ 7 A el i ] o

Abbildung 2-4 : Ablauf der Fotolithografie anhand des Aufbringens einer SiO»-Schicht:
a) Ausgangslage: Abgelagerte SiO»-Schicht auf dem Si-Substrat
b) Ablagerung des negativen Fotolacks
¢) UV-Belichtung der SiO,-Schicht durch eine optische Maske
d) Chemisches oder physikalische Trockenitzprozess der SiO»-Schicht
nach Abitzen des unbelichteten und nicht entwickelten Fotolackes
e) Nach dem Atzprozess
f) Nach dem Entfernen des Fotolackes
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Danach werden die leichtdotierten Wannen durch Ionenimplantation eingebracht. Fir die
Transistoren werden die stark dotierten Source- und Draingebiete in die Wannen implantiert oder
durch Diffusion eingebracht. AnschlieBend wird das Gateoxidmaterial SiO, durch thermische
Oxidation aufgebracht und darauf das Polysilizium aufgetragen. Hs folgt die Erstellung der
Metallebenen der Leiterbahnen, deren Kontakte zu den Transistoranschliissen (engl. contact) und
die Verbindungen untereinander (engl. via) nacheinander je nach Anzahl der Metallebenen als
Backendprozess der Fotolithografie eingefiigt werden. Die nun fertige Schaltung wird mit Pads
auf der obersten Metallebene versehen, um die 4ulleren Bondanschliisse bereit zu stellen und der
gesamte Chip wird in Plastikmaterial verpackt (engl. packaging). Dies dient sowohl dem Schutz

vor der dufleren Umgebung als auch der Wirmeableitung und mechanischer Stabilitit.

Da die Komplexitit integrierter Schaltungen und auch deren Produktion zunimmt, sind
Designer gezwungen, Designregeln, die durch die Produktion vorgegeben werden, einzuhalten.
Dazu gehdren z. B. bestimmte Breiten und Abstinde zwischen den einzelnen Strukturen und
Materialen. Davon sind vor allem Layoutingenieure betroffen. Ferner verursacht die
fortschreitende Skalierung zahlreiche Herausforderungen fiir Prozessingenieure, die sich auch auf
das Design auswirken kénnen. Beispielsweise wird die Stepperbelichtung, die die gesamte Maske
ablichtet, zunehmend von der Scannerbelichtung abgeldst, die Teile der Maske auf den Wafer
belichtet. AuBlerdem st63t man zunehmend an die Grenzen der Optik, die mittels neuer
Verfahren wie der Immersionslithografie oder der Optical Proximity Correction (OPC) weiter
gedehnt werden. Dazu resultiert aus der Verkleinerung der Strukturen eine Annidherung der
Leiterbahnen, was zu steigenden Kapazititen und damit langsameren und stéranfilligeren
Leitungen fithrt. Aus diesem Grund werden so genannte low-k-Materialien als SiO»-Ersatz
untersucht und eingesetzt, da diese eine geringere Dielektrizititskonstante haben und somit die
Kapazititen zwischen den Leitern senken. Das Gegenteil dazu sind high-k-Materialien, die als
Ersatz fir SiO, als Gateoxid gedacht sind, da die Skalierung zu einer immer geringeren
Gateoxiddicke fithrt, welche anfillig fir Tunneleffekte ist, die im nichsten Kapitel naher erldutert
werden. Durch Einsatz der high-k-Materialien, die eine gréBere Permittivitit haben als SiO», muss
die Gateoxiddicke sox nicht so stark verringert werden. Allerdings entstchen dadurch neue
Herausforderungen, wie z B. eine erhoéhte Schwellspannung oder  verringerte

Ladungstrigerbeweglichkeit.

2.1.2 Funktionsweise

Vereinfacht erscheint der MOSFET als Schalter, der entweder Strom leitet oder nicht.
Allerdings wird der Stromfluss Ips zwischen Drain und Source nicht nur ,,an®“ und ,aus®
geschaltet, sondern tber die Steuerspannung 17y, die zwischen Gate und Source anliegt, geregelt,
da seine Funktionsweise auf dem Feldeffektprinzip beruht. Hierbei wird mittels eines elektrischen
Feldes die Leitfdhigkeit des Kanals unter dem Gate gesteuert, so dass der MOSFET wie ein
spannungsgesteuerter  Widerstand — wirkt. Die  Stromleitung erfolgt entweder durch
Elektronen (n-MOSFET) oder durch Elektronenlécher (p-MOSFET), je nachdem welche dieser

Teilchen als Majorititsladungstriger durch die Dotierung unipolarer Transistoren vorliegen. Die
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Funktionsweise beider MOSFET-Typen shnelt sich, weshalb bei der Erlduterung im Folgenden
nur auf den n-MOSFET eingegangen wird. Eventuelle Unterschiede werden allerdings

angemerkt.

Ublicherweise ist das p-dotierte Substrat beim n-MOSFET mit Masse verbunden. Ist nun die
Spannung tber dem Gate Vg5 < 0, werden aufgrund der negativen Spannung zwischen Substrat
und Gate die Elektronenlécher zum Gate geleitet und zwischen Drain und Source (Ips = 0) flie3t
kein Strom. Dies nennt man Akkumulation, da sich die Elektronenlécher im Kanal zwischen
Drain und Source ansammeln — Abbildung 2-5 a). Ist /gs > 0, allerdings noch kleiner als die
Schwellspannung 1777 (engl. threshold voltage) — Vs < ', werden die Lécher vom Gate
abgestoBen und ins ,Substratinnere” zuriickgedringt, wihrend die negativ geladenen
Ionenrimpfe der Akzeptoren im Kanal ,zuriickbleiben — Abbildung 2-5b). Dies wird

Verarmung genannt (engl. depletion).

Steigt die Gate-Source-Spannung tUber die Schwellspannung des Transistors an, zicht die
steigende Anzahl der positiven Ladungstriger eine steigende Anzahl an Elektronen zum Gate.
Dieses Stadium wird Inversion genannt, da nun ein leitender Kanal von freien Elektronen
zwischen Drain und Source unter dem Gate im Substrat (p-dotiert) entsteht, deren
Majorititsladungstriger die Elektronenlécher sind. Die Schwellspannung 17y ist vom Ausmald
der Substratdotierung und der Gateoxiddicke fox abhingig und ergibt sich bei einer
Substratspannung sz = 0 aus der Differenz der Flachbandspannung 1”m und der Differenz @,
der Austrittsarbeit des Gates (m) und des Substrates (s):

tox

Vigo =Vip — Ppg X —————
THO FB ms W'L"SOX

M

mit eox als Permittivitit von SiOs. Die Flachbandspannung ist eine Spannung Ics > 0, die die
verbogenen Energiebinder des Siliziums in der Grenzschicht (Raumladungszone) zwischen
Substrat und Gateoxid wieder begradigt, da durch das Anlegen eines dulleren Energiefeldes die
Potentialverhiltnisse am Rand des Substrates verdndert werden, was auch als Bandkrimmung
bezeichnet wird. Ist die Potentialdifferenz zwischen Source und Substrat sz > 0, vergréBert sich

die Schwellspannung, da die Verarmungsschicht wichst (engl. body effect):.

1

VTH=VTH0+V'(\/VSB+<P5—\/a)mit)/°<_x=— @

to
cox Cox

mit ¢y als Oberflichenpotential des Substrates und p als body-effect-Koeffizient und Cox als
Kapazitit des Gateoxides je Fliche des Gateoxides.

Ist ein leitender Kanal entstanden, hingt der Stromfluss Ips von der Spannung Ipg zwischen
Drain und Source ab, die die notwendige Potentialdifferenz fiir Ips bildet:

Vps = Vs —Vep 3

Ist I'ps =0 (IVas = Vep), bildet sich kein elektrisches Feld, das einen Stromfluss erzeugt

— Abbildung 2-5 ¢). Sobald eine positive Potentialdifferenz zwischen Drain und Source



32 2 CMOS-Logik und CMOS-Technologie

vorhanden ist, wird ein Strom Ips durch den Kanal erzeugt. Dieser Modus wird auch als linear
bzw. resistiv bezeichnet, da der Stromanstieg von Ips linear zum Spannungsanstieg von [/ps
verlduft und der Transistor sich somit wie ein Widerstand verhilt — Abbildung 2-5 d). Die Ladung
Qcanner im Kanal ist abhingig von der Kapazitit C¢ zwischen Gate und Kanal und der

Spannung (s — 1711), die ursichlich fir die Ladung im Kanal ist:

Qcuanner = Ce (Vs — Vrn) “

wobei Cg wiederum abhingig von der Transistorfliche und der Gateoxiddicke 7ox ist:

€ox
Cc=W-L-—=W-L-Cpx ©

tox
Der Stromfluss zwischen Drain und Source Ips ist die Ladungsmenge Qcranner je Zeit, die
benétigt wird, um den Kanal zu durchqueren. Diese Zeit ist der Quotient aus der Linge L des
Transistors und der durchschnittliche Geschwindigkeit #, die ein Ladungstriger braucht, um den

Kanal, auf den ein durch Ips verursachtes elektrisches Feld E wirkt, zu durchqueren:

v=yu- E = U — (6)
mit ¢ als Mobilitit. Daraus kann Ips berechnet werden:

QcHANNEL Vps
IDS=T=.B'(VGS_VTH_T)'VDS 0

14

mit der Zusammenfassung der geometrischen und technologieabhingigen Faktoren:

w

.BZ.U'COX'T ®)

Ist nun /ps grof3 genug, sinkt I’cp unter die Schwellspannung. Dies fithrt zu einer Aufhebung
der Inversion nahe dem Draingebiet. Allerdings werden die Elektronen durch ihre
Geschwindigkeit ins Draingebiet gestoBen und der Stromfluss Ips bleibt erhalten. Der Transistor
ist nun im gesittigten Zustand und wirkt wie eine Stromquelle, deren Stromfluss Ips nun nur

noch durch s gesteuert wird — Abbildung 2-5 e):

Ips = g (Vos — Vry)? ©)

Oft wird auch der Begriff des gesittigten Stromflusses Ipgar verwendet mit
Ves= Vs = Vop:

B
Ipsar = E Vop — VTH)2 (10)
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a) Ves< 0

b)
Vi < Vs < Vru
0
d)
¢)
V55> VT,L[ VGD < VTH
Inversionsschicht
CICICIC) B Verarmungsschicht
CICICIO) .
@O@@ ©  freie Elektronen
TL ®  freie Locher
Abbildung 2-5 : Operationsmodi eines n-MOSFET:

a) Akkumulation: Kein Kanal, Ins =0

b) Bildung einer Verarmungsregion (Verdringung der Fehlstellen) unter dem Gateoxid

¢) Linearmodus: Bildung eines leitenden Kanals ( Inversion) unter dem Gateoxid, Ips = 0
d) Linearmodus: Erh6hung des Stromes Ipg durch Senkung der Spannung ¢p

e) Sidttigung: Strom Ips ist nur noch abhingig von 17gs
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Abbildung 2-6 a) zeigt die Strom-Spannungskurve flir den Drainstrom eines idealen
n-MOSFET, wie er bisher hergeleitet wurde. Mit einer Gatespannung Vs < /7y flieit kein
Strom. Fir héhere Spannungen steigt der Strom linear mit 1”ps bis die Drain-Source-Spannung

den Sittigungspunkt erreicht und Ips unabhingig von ps wird:

Vps = Vs — Vry (11)

Die Funktionsweise des p-MOSFET ist analog zu dem des n-MOSFET. Allerdings wird das
Substrat mit der Versorgungsspannung I"pp verbunden und der Stromfluss Ips wird durch den
Drift von Elektronenléchern verursacht. Weil die Mobilitit dieser Ladungstriger geringer ist als
die der Elektronen, ist der Stromfluss Ips kleiner als bei einem gleichgroien n-MOSFET. Da das
Substrat eines p-MOSFET tblicherweise mit der Versorgungsspannung verbunden ist, ist die

Strom-Spannungskurve im dritten Quadranten dargestellt — Abbildung 2-6 b).

2) b)
Ips Vps
Ips
Vash | Vasl 4
[ S
VDS
Abbildung 2-6 : Charakteristische I-V-Kurve

a) cines idealen n-MOSFET
b) ecines idealen p-MOSFET

2.1.3 Kurzkanaleffekte

Aufgrund der immer kleineren Gateldngen treten ungewollte Kurzkanaleffekte auf, die in
aktuellen Nanometer-Technologien nicht mehr vernachlissigt werden kénnen. So kommt es bei
hohen elektrischen Feldern, wie in Nanometer-Technologien iblich, zur Verringerung der
Mobilitit 4 der Ladungstriger aufgrund deren groBlen Streuung (engl. mobility degradation). Dies
fihrt zu einer Verringerung der Geschwindigkeit » der Ladungstriger (engl. velocity saturation),
und somit auch zu einer Senkung des Stromflusses Ips, vor allem im gesittigten Zustand des
Transistors. Ab einer bestimmten Feldstirke bleibt die Geschwindigkeit konstant (v = »s41), was
zu einer linearen Abhingigkeit des Drainstromes von der Drainspannung fiihrt, im Gegensatz zur

quadratischen Abhingigkeit aus Gleichung (9):

Ips = Cox *W - (Vgs — Vry) * Usar (12)
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Sollte die Versorgungsspannung nicht die kritische Feldstirke hervorrufen, werden Werte fiir
Ipyg erreicht, die zwischen beiden Extremen liegen. Das ,,alpha power law“-Modell von [Sak90]

beschreibt den Strom Ipg in Abhingigkeit des velocity saturation index aprr mit folgenden

Gleichungen:
( 0 fur VGS < VTH
| W Py (Vs — Vo) 2 filr Vps <V,
{ Lere Py DS GS TH ur Vps = Vpsar (13)
| W ;
k— “Pe - (Vs — Vg )“VEr fir Vps < Vpsar
mit PC und PV als Technologieparameter und mit:
AVEL (1 4)
Vpsar = Py - (Vgs — Vry) 2

Ferner ist nicht mehr die geometrische Linge L fir den Stromfluss verantwortlich, sondern
die effektive Linge Lrrr, weil der Kanal durch die Verarmungsregion mit der Linge Lp zwischen

Drain und Substrat verkleinert wird:
Lgpr =L —Lp (15)

Aus diesen Uberlegungen ergibt sich auch, dass es ab einer bestimmten Versorgungsspannung
keinen Sinn mehr macht, sie weiter zu erhéhen, um Ips zu erthéhen, da die Geschwindigkeit »g47

nicht uberschritten werden kann.

Mit sinkender Gatelinge steigt auch der Einfluss der Verarmungsregionen unter Source und
Drain auf die Ladungstriger, wihrend der Einfluss des Gates abnimmt. Effektiv sinkt die
Schwellspannung mit kleinerem L. Dazu steigt auch der Einfluss der Spannung 1/ps auf die
Schwellspannung, da bei sinkendem L die Potentialbarriere, die fiir die Ladungstriger zu
tberwinden ist, um in den Kanal zu gelangen, geringer wird je groBBer I/py ist — Abbildung 2-7 a).
Dieser Effekt (engl. drain induced barrier lowering — DIBL) sorgt auch fir eine sinkende
Schwellspannung, da der DIBL-Koeftizient 17 im Bereich von 0.02 bis 0.1 liegt:

Vru pigr, = Vru — 1 Vps (16)

Uberschreitet I"ps  einen bestimmten Wert, kann es passieren, dass sich die
Verarmungsregionen von Source und Drain berithren und so einen Stromfluss Ipr verursachen.
Dieser wird punchthrough genannt und ist ein unerwiinschten Leckstrom, der vor allem von 1/ps

und der effektiven Gatelinge Lxrr abhingig ist — Abbildung 2-7 b).

Weitere Leckstrome resultieren aus Diffusionseffekten, bei denen Ladungstriger aufgrund
von Konzentrationsunterschieden bewegt werden. Der Subthreshold Leakage ist ein Stromfluss
zwischen Drain und Source, der auch bei einer Gatespannung IGs < I'1y zu verzeichnen ist.

Eine Spannung I"ps > 0 verursacht einen Diffusionsstrom von Ladungstrigern, da sich bei
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Transistoren mit geringen Gatelingen L <2 nm eine schwache Inversionsschicht unter dem

Gateoxid bildet, welcher exponentiell von der Schwellspannung abhingig ist:

Lyyp K - eWes =Vru) (17)
Lirr

Je geringer die Schwellspannung und die effektive Gatelinge, desto groBer wird der
Subthreshold Leakage. Des Weiteren fithrt auch ein Anstieg der Temperatur zu einem steigenden
Subthreshold Leakage. Ein weiterer Diffusionsstrom entsteht durch die in Sperrrichtung
geschaltete Diode, die sich zwischen Substrat und den Drain- und Sourcegebieten bildet. Dieser

p-n leakage Ipy ist abhidngig von Temperatur, Dotierung und Fliche des Transistors.

Das band-to-band leakage Iprs und der Gateoxidleckstrom I¢.4rr sind weitere Leckstromarten,
die auf den Tunneleffekt zuriickzuftihren sind [Tau98]. Als Tunneleffekt bezeichnet man das
Uberwinden einer Potentialbarriere von quantenmechanischen Teilchen, wie z. B. Elektronen,
obwohl die Barriere ein hdheres Energieniveau aufweist als das Teilchen. Dies kann mit dem
Welle-Teilchen-Dualismus der Elektronen erklidrt werden. Dabei wird beim Auftreffen auf eine
Potentialbarriere nur ein Teil der Wellenfunktion des Elektrons reflektiert. Der verbliebene Anteil
durchdringt die Barriere, dessen Energie aber exponentiell abnimmt. Ist die Barriere allerdings
schmal genug, kann die kinetische Energie des Elektrons ausreichen, um die Wellenfunktion des

Elektrons beim Austritt zu erhalten, so dass das Elektron die Barriere durchdringt.

L mm

Ep

Ep
E, Vps = Vru E; Vps = Vru
Er Er

Vps = Vpp Vps = Voo
b)
Ves=0 Vps
Abbildung 2-7 : Kurzkanaleffekte

a) DIBL: Verringerung der Potentialbarriere Ep, wodurch Elektronen leichter in den Kanal
eintreten kénnen (Er — Fermienergie; E;. — Energie des unteren Leitungsbandes)

b) Punchthrough: Stromfluss Ipr durch eine Verbindung der Verarmungsregionen von
Drain und Source



2 CMOS-Logik und CMOS-Technologie 37

Beim band-to-band tunneling werden Elektronen durch hochdotierte in Sperrrichtung
geschaltete p-n-Uberginge in beide Richtungen zwischen den n- und p-dotierten Gebieten, wie
beispielsweise zwischen Substrat und Drain/Source-Gebieten, getunnelt. Dazu bedatf es einer
ausreichend hoher Feldstirke iiber dem p-n-Ubergang und dass das Valenzband des p-dotierten
Gebietes hoher ist als das n-dotierte Leitungsband.

Das gate oxide tunneling umfasst den Transport von Elektronen und Elektronenlcher
zwischen Gate und Substrat durch das Gateoxid. Es ldsst sich in zwei Arten unterteilen. Beim
Fowler-Nordheim tunneling gelangen Elektronen in das Leitungsband des Gateoxides, sobald die
Gatespannung [7cs gréBler ist als die Austrittsarbeit @ox vom Substrat zum Oxid [DiM97]. Die
Stromdichte Jrnv der Elektronen kann folgendermaBlen approximiert werden [LenG9], wobei
Brn = 265 MV /cm eine Konstante darstellt:

Jen & Egx® - 6’_% (18)

Es ist ersichtlich, dass der Tunnelstrom nur vom elektrischen Feld Eox Uiber dem Gateoxid
abhingig ist. Bei Transistoren mit héheren Gateoxiddicken kann so ein konstanter Tunnelstrom
erzeugt werden, um das Gateoxid fiir Zuverlissigkeitsanalysen und fiir das Burn-In zu stressen.
Bei neueren CMOS-Technologien hingegen dominiert das direct tunneling, da 175 und 7ox
kleiner sind, und Vg5 < @ox dafiir eine Vorrausetzung ist. Hierbei tunneln die Elektronen direkt

durch das Gateoxid, ohne das Leitungsband des Gateoxides als Zwischenstation zu nutzen

[Tau98]:

_Ben [ _(1_Vox\*"*
Jon & Egy® e Fox 1-(1 4>0X) (19)

2.2 CMOS-Gatter

Logikgatter stellen Operatoren der booleschen Algebra dar, die auf zwei Elementen beruhen.
Diese zwei Elemente sind die 0 und die 1 des Binirsystems. Diese beiden Werte werden in
CMOS mit Hilfe von Spannungen dargestellt. Die 0 entspricht der Masse g5, wihrend 1 dem
Wert der Versorgungsspannung [pp entsprechen sollte. Innerhalb der Gatter sind Transistoren
folgendermallen aufgebaut. P-MOSFETs verbinden den Ausgang des Gatters mit der
Versorgungsspannung (Pull-Up-Netzwerk), n-MOSFETs mit Masse (Pull-Down-Netzwerk). Die
Transistoren sind dabei untereinander so verschaltet und mit den Eingingen verbunden, dass der
gewlnschten Operator gebildet wird. Aus diesem Grund wird diese Schaltungsfamilie als
Complementary-MOS bezeichnet, da das Pull-Up-Netzwerk komplementir zum Pull-Down-
Netzwerk aufgebaut ist — Abbildung 2-8 a). Dadurch ist immer nur eine der beiden
Versorgungsspannungen mit dem Ausgang verbunden und ermdglicht somit einen definierten
Spannungspegel, der entweder 1755 oder I"pp entspricht. Die folgenden Erklirungen beziehen
sich auf das einfachste Gatter — das Nicht-Gatter (engl. Inverter), deren Pull-Up- und Pull-Down-
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Netzwerk aus jeweils einem p- bzw. n-MOSFET besteht — Abbildung 2-8 b). Weitere Gatterarten
sind das Bufferelement und folgende Gatter mit zwei Eingingen: das Und (AND), das Oder
(OR), das Nicht-Und (NAND), das Nicht-Oder (NOR), das Entweder-Oder (XOR) und das
Nicht-Entweder-Oder (XNOR). Diese Gatter sind auch mit mehr als zwei Eingingen
implementierbar. Sequentielle Elemente sind Latches und Flipflops. In dieser Arbeit wird nur das
D-Flipflop verwendet, das das Eingangssignal an D mit jedem Taktwechsel des CLK-Signals von
Iss auf "pp an den Ausgang QQ weiterreicht.

Der Inverter ist deshalb das Nicht-Gatter, da es eine 1 am Eingang zu einer 0 transformiert
und umgekehrt — Abbildung 2-8 ¢). Sollte der Eingang mit der positiven Versorgungsspannung
verbunden sein, leitet der n-MOSFET des Inverters den Strom vom Ausgangsknoten zur Masse,
um so den Ausgangsknoten zu entladen, wihrend der p-MOSFET nicht durchschaltet. Dadurch
wird der Ausgang des Inverters mit Masse verbunden, also ein Spannungswert von our = s
erzeugt. Soll nun ein hoher Spannungspegel am Ausgang erzeugt werden (eine 1), muss der
Eingang mit Masse verbunden sein, da nun der n-MOSFET sperrt, wihrend der p-MOSFET den
positiven Versorgungsspannungsknoten mit dem Ausgang verbindet (I"our = Vpp). Folgt einem
hohen Spannungspegel am Eingang nach einer bestimmten Zeitspanne ein niedriger oder
umgekehrt, so tritt die Verinderung des Ausgangspegels nicht unmittelbar nach der
Eingangsverinderung auf, da die Transistoren Kapazititen ausbilden, die sich erst ent-/aufladen
miissen. Diese Kapazititen bilden sich zwischen Gate und den anderen Bestandteilen des
Transistors (Substrat, Drain, Source) aufgrund des Aufbaus und durch die verschiedenen
Arbeitsbereiche, bei dem sich die Ladungszustinde im Transistor verindern und damit auch die
Kapazititswerte. Im Allgemeinen werden die Kapazititswerte zu einer Lastkapazitit Croap
zusammengefasst, wenn sie nicht zu dem jeweiligen Gatter gehdren. Ausgehend vom Gate

a) Voo b)
In Out

%
tzwerk INﬁIC}N %AD) Vour

In1

In2
] CLOAD wird
Out entladen
VIN VDD L> VOUT— V55
ull-Down-
Inn Netzwerk Viy = VSS
Croap witd
1 aufgeladen

l L’ Vour = Vop

Abbildung 2-8 : Aufbau der CMOS-Gatter
a) CMOS-Funktionsprinzip durch Pull-Up-Netzwerk, bestehend aus p-MOSFET, und Pull-
Down-Netzwerk, bestehend aus n-MOSFET
b) Wichtige Parameter eines CMOS-Gatters anhand des Inverters
¢) Funktionsweise des CMOS-Inverters
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werden die zusammengefassten Werte der eigenen Transistoren, die ein Teil der Last der
vorherigen Gatter ausmacht, als Eingangskapazitit Cpv benannt. Das Fanout eines Gatters ist das
Verhiltnis von Croap/Cin. Das Entladen (fallende Ausgangsflanke) bzw. Aufladen (steigende
Ausgangsflanke) der Lastkapazitit, die sich am Ausgangsknoten befindet, erfordert eine endliche
Zeitspanne. Diese Verzogerungszeit 7p (engl. delay) ist abhingig von inneren und fremden
Faktoren. Die inneren Faktoren umfassen die Parameter der Transistoren, die den Stromfluss, der
Croap am Ausgangsknoten auf- oder entlidt, direkt beeinflussen. Wichtig hierbei sind die
Gatebreiten, die Gateoxiddicken, die Dotierung des Substrates, die Temperatur und die
Versorgungsspannungen. Andere Faktoren werden deshalb als fremd bezeichnet, da sie nur
mittelbar auf den Stromfluss der Transistoren der Gatter Einfluss nehmen. Dazu gehéren Croap
und die Zeitspanne, die notwendig ist, um Cinv aufzuladen (Anstiegzeit #rise) bzw. zu entladen

(Abfallzeit #r4r1). Diese charakteristischen Zeitkriterien werden folgendermal3en definiert:

Tabelle 2-1: Zeitkriterien der CMOS-Gatter (Abbildung 2-9)

Zeitkriterium Abk. Definition

Verzigerungszeit P75 Zeit, zwischen der das Eingangs- und das Ausgangssignal eines
Gatters die Spannungslevel ['pp/2 tiber- bzw. unterschreiten

Eingangsanstiegzeit | friseun | Zeitspanne, vom Zeitpunkt an, an dem das Eingangssignal eine
untere Grenze (I/Low) tiberschreitet bis zu dem Zeitpunkt, an
dem der Pegel cine obere Grenze (I'micn) erreicht

Eingangsabfallzeit | fearr v | Zeitspanne, vom Zeitpunkt an, an dem das Eingangssignal eine
obere Grenze (nicH) unterschreitet bis zu dem Zeitpunkt, an
dem der Pegel cine untere Grenze (I'Low) erreicht

Ausgangsanstiegzeit| frise_ouvr | Zeitspanne, vom Zeitpunkt an, an dem das Ausgangssignal eine
untere Grenze (1/Low) tiberschreitet bis zu dem Zeitpunkt, an
dem der Pegel cine obere Grenze (Imicn) erreicht

Ausgangsabfallzeit | trarr_our | Zeitspanne, vom Zeitpunkt an, an dem das Ausgangssignal eine
obere Grenze (i) unterschreitet bis zu dem Zeitpunkt, an
dem der Pegel eine untere Grenze (I'Low) erreicht

Abbildung 2-9 zeigt diese funf Kriterien anhand der Signaliberginge eines Inverters, wobei
die Werte von "1 op blicherweise bei 10 % bzw. 20 % von I"pp liegen, wihrend 80 % bzw.
90 % des 1"pp-Wertes als rgrr definiert wird.

Die Verzdgerungszeit eines Gatters kann durch folgende Gleichung approximiert werden:

_ tox * Lerr " CLoap
)=
By - eox *W - (Vpp — Vru)®

20)

Eine geringe Verzégerungszeit resultiert aus einer grollen Transistorbreite, einer geringen
Schwellspannung und einer hohen Versorgungsspannung, wihrend ein dickes Gateoxid und hohe
Ausgangskapazititen die Verzégerungszeit ansteigen lassen. Bei Gattern, mit mehreren
Eingingen, werden diese Charakteristika fiir jeden Eingang gesondert aufgenommen, wihrend
die anderen so beschaltet sind, dass der jeweilige Eingang durch seine Pegelinderung eine

Ausgangspegelinderung hervorruft (engl. Single-Input-Switching).
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Abbildung 2-9 : Zeitkriterien eines CMOS-Gatters

Besondere Beachtung muss auch der Dimensionierung der Transistoren eines Gatters
zukommen, und damit auch der gesamten Schaltung. Dies umfasst die Abstimmung der
Gatebreiten aller beteiligten Transistoren. Da p-MOSFET und n-MOSFET unterschiedliche
Mobilititswerte besitzen, miissen beispielsweise die p-MOSFET gro3er sein als die n-MOSFET,
damit die resultierenden Widerstinde ungefihr gleich sind und damit auch die Verzégerungszeit
bei fallender und steigender Flanke. Allerdings steigt damit auch die Eingangskapazitit fir vorige
Gatter. Ein Verfahren, um eine moglichst kleine Verzdgerungszeit fiir eine Schaltung zu
erreichen, ist der ,logical effort“-Ansatz [Sut99], wobei die Gatter mit einem Inverter gleicher
Treiberstirke verglichen werden und daraus der logical effort berechnet werden kann. Durch
Verinderung des Fanouts jedes Gatters mittels Anpassung der Gatebreiten der jeweiligen
Transistoren wird der Verstirkungsfaktor fiir jedes Gatter solange angepasst, dass dieser fiir jedes
Gatter moglichst gleich ist. Das fihrt dann zur minimalen Verzogerungszeit der Schaltung. Bei
dem Aufbau groéfierer Schaltungen aus einer RTL-Beschreibung wird dhnlich verfahren, wenn die
Verzégerungszeit der Schaltung minimal ausfallen soll, was im nichsten Unterkapitel deutlich

wird.

2.3 Die Gattersynthese

Die Uberfiihrung der RTL-Beschreibung in eine Beschreibung, die einzelne Gatter zu einer
Netzliste zusammenfiigt, die dem RTL-Code entspricht, wird Synthese genannt. Hierzu ist eine
Gatterbibliothek notwendig, die alle verfiigbaren Gatter als so genannte Standardzellen beinhaltet.

Diese Standardzellen sind fiir jede Technologie schon als Layout vorhanden. Daraus ergeben sich
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mehrere Vorteile. Zum einen sind die Zellh6he, die Masse- und Versorgungsspannungs-
anschlisse fir alle Zellen gleich, so dass das Platzierungstool sie neben- und tbereinander
anordnen kann ohne Verbindungsprobleme fiir die Masse- und Versorgungsspannungsleitungen.
Weiterhin sind durch das fertige Layout verschiedene Dateiformate vorhanden, um diverse
Verifikationstools des gesamten Layouts bedienen zu kénnen. Beispiele hierfiir sind der Design-
Rule-Check (DRC), der Layout-vs.-Schematic-Check (LVS) und der Electrical-Rule-Check (ERC)
und andere Tests, die korrekte Produktionsmasken und das intendierte Verhalten der Schaltung
garantieren sollen. Zum anderen sind durch das Layout relevante Daten, die fiir die genaue
Analyse des Zeitverhaltens und der Stromaufnahme notwendig sind, verfiighar. Aus dem Layout
koénnen beispielsweise die Stromflisse und die Kapazititen extrahiert werden, sowohl die
gewollten als auch die parasitiren. Daher sind genaue Spice-Modelle fiir die Transistorebene
Bestandteile heutiger Standardzellbibliotheken. Des Weiteren sind Bibliotheken fir die
Gatterebene vorhanden, die sowohl funktionale Parameter als auch Parameter fur das
Zeitverhalten, die Stromaufnahme, die Storanfilligkeit (engl. noise) und den Flichenbedarf
enthalten. Diese Parameter sind fir bestimmte Prozessbedingungen und Umgebungsparameter
verfigbar und erméglichen so die Synthese einer RTL-Beschreibung zu einer Gatternetzliste als
auch die Analyse dieser Netzliste fiir verinderte Bedingungen und manuelle Anderungen seitens

des Designers.

Der standardmiBige Ablauf dieses Prozesses ist in Abbildung 2-10 dargestellt. In der
Abbildung, die eine zusammenfassende Ubersicht iiber den Syntheseflow gibt, sind die einzelnen
Stationen als Rechtecke dargestellt, Dateien als Ellipsen. Als erstes wird die RTL-Beschreibung
analysiert und in generische Zellen aufgeteilt (engl. elaboration). Dieser Schritt ist technologie-
und damit bibliotheksunabhingig und dient der Verifikation des vorhandenen RTL-Designs, ob

alle beschriebenen Elemente als Gatterkonstrukte darstellbar sind (,,synthesefihig™). Sollte dies
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Abbildung 2-10 : Gattersyntheseablauf
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der Fall sein, werden die Gatter der generischen Netzliste in vorhandene Standardzellen
Gberfiihrt. Dabei werden wichtige globale Parameter (engl. constraints), wie z. B. Grenzen
hinsichtlich der Stromaufnahme, der Verzégerungszeit, der Fliche oder auch der Einsatz von
Scan-Test-Gattern, und auch spezielle Limitierungen fiir bestimmte Bereiche der Schaltung
berticksichtigt. Wihrend der Erstellung der Netzliste wird eine Analyse des statischen
Zeitverhaltens durchgefithrt, damit eventuelle Zeitvorgaben unmittelbar die Netzlistenerstellung
beeinflussen. Danach wird die Netzliste funktionell auf Basis der Funktionsbeschreibungen der
Standardzellen verifiziert. Da hierbei die einzelnen Knoten der Gatternetzliste auf ihre logischen
Pegel analysiert werden, um das korrekte Verhalten der gesamten Schaltung auf diverse
Eingangssignale zu testen, ist anschlieend eine Aktivititsdatei vorhanden, die den Anteil der
beiden Pegelzustinde jedes Knotens an der simulierten Betriebsdauer enthilt. Dadurch ist eine

genaue Analyse der dynamischen und statischen Stromaufnahme im Anschluss méglich.

2.3.1 Analyse des statischen Zeitverhaltens

Bei der statischen Zeitanalyse (engl. static timing analysis — STA) werden die einzelnen
Verzbgerungszeiten der Gatter aller moglichen Pfade durch das Design summiert. Der Pfad mit
der groBten Zeitspanne ist der zeitkritischste (engl. critical path) und gibt die maximal mégliche
Arbeitsfrequenz einer taktsynchronen Schaltung vor. Da Spice-Simulationen zu aufwindig fir
den Designprozess sind, werden fiir die STA einfachere und schneller zu berechnende
Delaymodelle verwendet. Ein weit verbreiteter Ansatz, das statische Zeitverhalten auf
Gatterebene zu analysieren, ist das Non-Linear-Delay-Model (NLDM), das die Verzégerungs-,
Eingangsanstieg- und -abfallzeiten der einzelnen Gattertypen in Lookuptabellen abspeichert,
deren Eingangswerte Lastkapazititen und Eingangsanstiegs- bzw. -abfallzeiten darstellen. Dies
bedeutet, dass fiir eine bestimmte Eingangsflanke (#rrse_mv oder #r4r1 1n) und Lastkapazitidt Croap
ein bestimmter Wert fir die Verzégerungszeit #p und die Ausgangsflanke (Zrise_our oder frari_our
je nach Funktion des Gatters) ausgegeben wird. Eventuelle Zwischenwerte werden interpoliert.
Der Weg, den das Signal fiir eine Ausgangspegelinderung bendtigt, wird in drei Abschnitte
aufgeteilt — Abbildung 2-11a). Am Anfang steht das Treibermodell, welches eine
Spannungsquelle darstellt, deren Verhalten durch die Eingangsflanke bestimmt wird. Dann folgt
das Leitermodell (engl. interconnect (IC) model), das den Ubertragungsweg vom Gatter zum
nichsten reprisentiert. Hierbei sind zumeist RC-Glieder in unterschiedlichen Ausfithrungen fiir
lingere Leitungen gebriduchlich. Sehr gute Approximationen werden mit dem T- bzw. dem n-
Modell erreicht. Den Ubertragungsweg schlieBt dann das Receivermodell ab, das im Fall des
NLDM eine Lastkapazitit als Summe aller Eingangskapazititen des betreffenden Netzes darstellt.
So kann fiir jedes Gatter eines Pfades nach und nach aufgrund der Eingangsflanke und der
Lastkapazitit die Verzégerungszeit und die Eingangsflanke fur das folgende Gatter berechnet
werden. Durch Summation der Verzégerungszeiten der Zellen aller Pfade des gesamten Designs

kann fiir beide moglichen Flanken der kritische Pfad ermittelt werden.

Ein zweites Modell speichert die vorhandenen Daten ebenfalls in Lookuptabellen. Allerdings

sind die Tabellenausgabewerte nicht Verzégerungs- bzw. Transitionszeiten, sondern stellen
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Stromkurven dar. Dieses Modell wird deshalb Current-Source-Modell (CSM) genannt, da das
Treibermodell nicht mehr einer Spannungsquelle, sondern einer nichtlinearen Stromquelle Zour
entspricht. Paare aus Strom- und Zeitwerten stellen diese Stromquelle dar, woraus dann der
Spannungsverlauf des Knotens berechnet werden kann. Da in dieser Arbeit das CSM von
Synopsys™ (Composite Current Source — CCS) verwendet wurde, wird als Receivermodell eine
Kombination von zwei Kapazititswerten verwendet, die ab Erreichen eines Signalpegels von
"pp/2 wechseln, um sich verindernde Eingangskapazititswerte wihrend des Schaltvorganges zu
berticksichtigen — Abbildung 2-11 b). Durch Integration der Stromkurve /our kann dann der
Spannungspegelverlauf des Ausgangssignals berechnet werden:

dt " iOUT

dy = 21

CLOAD
Hieraus kénnen dann leicht die Verzégerungszeit und die Flankenzeiten berechnet werden.
Der Vorteil dieser Variante, die jedoch mehr Speicherplatz benétigt, ist eine flexiblere
Handhabung von nichtlinearen Versorgungsspannung- und Temperaturskalierungen, was auch
komplexere Analysen erméglicht. Hierbei wird die Schaltung fir mehrere (extreme) Prozess- und

Umgebungsbedingungen analysiert.
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Abbildung 2-11: Verzégerungszeitmodelle auf Gatterebene

a) Non-Linear-Delay-Model
b) Composite Current Source Modell
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2.3.2 Analyse der Leistungsaufnahme

Die Leistungsaufnahme einer Schaltung kann in drei Komponenten unterteilt werden. Zwei
davon entstehen durch Umschaltvorginge in CMOS-Gattern und damit nur, wenn das Gatter
,»aktiv ist. Dies sind die dynamische Leistungsaufnahme Ppyn und die Leistungsaufnahme durch
Kurzschlussstréme Psc. Die dritte Komponente umfasst die Zusammenfassung aller Leckstréme
(engl. leakage), die in einem Transistor und damit in einem CMOS-Gatter auftreten kénnen. Sie
verursachen stindig eine statische Leistungsaufnahme Psra1. Die wichtigsten Leckstromarten sind
Subthreshold Leakage Isus, p-n-Leckstrom Ipn, Punchthrough Leakage Ipr, band-to-band leakage

Irp und Gateoxidleckstrom Ic.atE, deren Ursachen im Unterkapitel 2.1.3 erldutert wurden:

Psrar = Vpp * (Usyp + Ipy + Igrg + lgare + Ipr) (22

Im ,aktiven® Zustand eines CMOS-Gatters wird fiir das Aufladen der Lastkapazitit Energie
benotigt. Bei einem 0-zu-1-Ubergang am Ausgang wird die Lastkapazitit durch einen Strom Zour
von der Versorgungsspannung zum Ausgangsknoten tiber das Pull-Up-Netzwerk aufgeladen. Bei
einem anschlieBenden 1-zu-0-Ubergang fiithrt ein Strom vom Ausgang durch das Pull-Down-
Netzwerk zu einer Entladung der Lastkapazitit zur Masse. Die Energie, die fiir diesen Vorgang
notwendig ist, ergibt sich aus der Integration des Stromes tiber die Zeit fir beide Vorginge, die

auf dieselbe Art berechnet werden:

t
Epyn = Egs1 = f Vour " loyrdt

0
(23)
(o Vour 1, V2
Epyn = | Vour * Croap it t=3 Croap " Vop
0

Daraus ldsst sich die Leistungsaufnahme berechnen, da die Energie bei Zustandsdnderungen
des Ausgangsknotens aufgewandt wird, deren Hiufigkeit mit Hilfe der Taktfrequenz ferx und der

Wahrscheinlichkeit a der O—zu—1—Ubergéinge am Gatterausgang angegeben werden kann:

Ppyn = ferk =@ Croap * VDD2 (24)

Kurzschlussstréme wiederum entstehen wihrend des Umschaltens des Gatterausganges, wenn
eine leitende Verbindung zwischen Versorgungsspannungsleitung und Masse entsteht. Dies
resultiert aus der kurzen Zeitspanne, in der sowohl die Transistoren des Pull-Up- als auch des
Pull-Down-Netzwerkes leitend sind, und fiihrt zu folgendem Leistungsverbrauch Psc bei einem
durchschnittlichen Stromfluss Isc, wobei die Aktivitit auch hierbei involviert ist, da der

Kurzschlussstrom nur bei Signalwechseln flief3t:

Psc = Vpp " Isc (25)

Eine genaue Analyse der Leistungsaufnahme auf Gatterebene erfolgt anhand von Daten aus
der Gatterbibliothek, die die statische und dynamische Leistungsaufnahme der einzelnen Gatter je
Inputsignalkombination, Lastkapazitit und Umgebungsbedingungen gespeichert hat. Weil der

Aktivitit eine besondere Rolle bei der Berechnung der dynamischen Leistungsaufnahme
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zukommt, wird diese aus einer Datei zur Berechnung herangezogen. Diese durch die funktionale
Simulation erzeugte Aktivitdtsdatei weist den Knoten einer Gatternetzliste und seinen moglichen
Spannungspegeln Wahrscheinlichkeitswerte zu, die auf die gesamte Simulationszeit bezogen sind.
Damit ist es moglich, fir jedes Gatter die Leistungsaufnahme zu berechnen, woraus durch

Summation dann die gesamte Leistungsaufnahme errechnet werden kann.






Drittes Kapitel

3 Zuverlissigkeit von CMOS-Schaltungen

Neben den iiblichen Schaltungscharakteristika, wie Verzégerungszeit, Leistungsaufnahme und
Fliche riicken zunehmend die Lebensdauer und die Zuverldssigkeit der zu entwickelnden
Schaltung in den Fokus des Designers. Was seit jeher ein wichtiger Aspekt der Forschung in der
Produktion von Halbleiterschaltungen war, dringt verstirkt in das Betitigungsfeld des
Chipentwicklers, da der Aufbau integrierter Schaltungen an sich schon Auswirkungen auf deren
Zuverlissigkeit hat. Die Skalierung verstirkt zuverlidssigkeitssenkende Effekte, so dass diese vom
Designer in der Chipentwicklung beachtet werden miissen, weil defekte Schaltungen nicht in
Ginze auszuschlieBen sind und der Anteil der defektlosen Chips nach der Produktion mit
fortschreitender Verkleinerung abnimmt. Vollstindige Tests, die alle potentiellen Fehler der
Schaltungen nach der Produktion abdecken, sind allerdings aufgrund der immer weiter steigenden
Komplexitit nicht mehr (wirtschaftlich) durchfithrbar. Das folgende Kapitel befasst sich mit den
grundsitzlichen Fehlermechanismen, die integrierte Schaltungen betreffen. Im Fokus stehen
dabei Verschleilerscheinungen, insbesondere die Transistoren betreffend, da die verkleinerten
StrukturgréBen anfilliger fir Verschleil3 sind und so zu einer verringerten Lebensdauer fihren.
Die Darstellung reicht von den fundamentalen physikalischen Grundlagen bis zu vorhandenen
Methoden, um potentiell logischen Fehler entgegen zu treten. Grundlegende Begrifflichkeiten
werden im folgenden ersten Abschnitt erldutert, wobei auch auf die Wahrscheinlichkeitstheorie

eingegangen wird.

3.1 Fehler- und wahrscheinlichkeitstheoretische Grundlagen

Zur Abgrenzung von Ursache und Wirkung werden die im Alltagsgebrauch synonym
verwandten Worter Stérung und Fehler in dieser Arbeit als auch in der Fachliteratur

unterschieden. Eine Stérung (engl. fault) ist ein Defekt der Hardware, wihrend der Fehler (engl.
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failure, error) das Unvermogen des Systems darstellt, die vorgesehene Funktion korrekt
auszufilhren. Einem Fehler als Wirkung geht also immer eine Stérung als Ursache voraus.
Umgekehrt wiederum fihrt eine Storung/Defekt nicht automatisch zu einem Fehler, da diese

kompensiert werden kénnen [Kor07].

Die Defektrate A(?) einer Komponente an einem definierten Zeitpunkt 7 stellt die
Wahrscheinlichkeit dar, mit der die Komponente in einem bestimmten Zeitintervall einen Defekt
erleidet. Dieser Defekt kann dann zum Ausfall der Komponente und damit zum Ausfall eines
Systems aus Komponenten fithren. Die aus den einzelnen Komponenten resultierende Fehlerrate
bzw. Ausfallrate des Systems Asystem(?) ist quasi die erwartete Anzahl an Ausfillen (ungewollte
Funktionsweise) je Zeitintervall eines funktionierenden Systems fir zukiinftige Zeitintervalle. Die
Fehlerrate integrierter Schaltungen ist abhingig vom aktuellen Lebensalter, von der Temperatur,
von der verwendeten Technologie wund von den physikalischen Gegebenheiten
(elektrische/physikalische Spannung, elektrischer Stromfluss, Dimensionierung, ...). Die
bekannte Badewannenkurve (Abbildung 3-1) gibt die Abhingigkeit der Fehlerrate vom
Lebensalter wieder. Diese Darstellung fasst drei verschiedene Arten von Fehlerquellen in einer
Kurve zusammen. Am Anfang werden eine unbestimmte Anzahl an Komponenten aufgrund von
Produktionsfehlern einen oder mehrere Defekte aufweisen, und somit fehlerhafte Ergebnisse
erzeugen. Mit der Zeit allerdings nimmt diese ,,Sduglingssterblichkeit ab und somit auch die
Ausfallrate, da die fehlerhaften Schaltungen aussortiert wurden. Ursache fir diese Frihfehler sind
unvollstindige Systemtests und stark geschidigte Komponenten, die schon nach einer geringen
Lebensdauer, vollstindige Defekte ausbilden. Aus diesem Grund werden auch so genannte
»Burn-in-Tests* durchgefithrt, um anhand dieser Stresstests mit erhShten Spannungen und
extremen Temperaturen das Lebensalter der Schaltung kiinstlich zu erhdhen. In der zweiten
Phase dominieren die zufilligen Ausfille, deren Ausfallrate eine Konstante darstellt, weil sie Gber
die Lebensdauer stabil bleibt. Am FEnde der Lebensdauer verursachen dann
Verschleilerscheinungen einen erneuten Anstieg der Fehlerrate, was die dritte Phase darstellt.

Dieser Altersverschleill wird durch den Betrieb der Schaltung verursacht und auch durch den
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Skalierungseffekte

Verbesserungsansitze

Abbildung 3-1: Badewannenkurve und Verbesserungsansitze
1) Yielderh6hung
2)  Vermeidung bzw. Maskierung von zufilligen und transienten Fehlern
3) Verzbgerung und Minimierung von VerschleiBBeffekten
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Produktionsprozess  beeinflusst, da kleinere Defekte schon nach der Herstellung
Verschleilerscheinungen férdern kénnen. In Abbildung 3-1 sind auch die Effekte der Skalierung
und die méglichen Verbesserungsansitze eingezeichnet, die in den nachfolgenden Abschnitten
niher betrachtet werden. Durch die verkleinerten Strukturgréf3en steigt die Ausfallrate generell an
und der Verschlei tritt frither ein. Verbesserungsansitze, die diesen Skalierungseffekten
entgegenwirken, kénnen nach der Phase in drei Gruppen cingeteilt werden. In der ersten Phase
wird versucht, die Ausbeute (engl. yield) zu erhéhen bzw. konstant zu halten, da dies vor allem
Produktionsfehler betrifft. Defekte, die zu Fehlern und Ausfillen in Phase 2 fithren, sind sowohl
flachtiger als auch permanenter Natur und es wird versucht, sie zu vermeiden bzw. sie zu
maskieren. Die letze Phase 3 soll dann solange wie mdglich hinausgezdgert werden und
eventuelle Verschleildefekte sollen abgemildert werden, so dass z. B. Schaltungscharakteristika,
wie die Verzégerungszeit oder die Leistungsaufnahme, sich langsam (er) verschlechtern und somit

nicht sofort zu Fehlern und Ausfillen fihren (engl. graceful degradation).

Die Zuverlissigkeit einer einzelnen Komponente kann man als Wahrscheinlichkeit R(z)
beschreiben. Sie ergibt sich aus der Lebenszeit #f (engl. time to failure) der Komponente. Da im
Folgenden auch Defekte nicht sofort zu Funktionsfehlern fihren werden, wird der Begriff
Lebensdauer #f synonym fir einen defektfreien Betrieb der jeweiligen Komponente verwendet.
Wenn wir von permanenten und irreparablen Fehlern bzw. Defekten ausgehen, die eine zum
Zeitpunkt 7= 0 funktionierende Komponente nach #f inkorrekte Ergebnisse erzielen lassen,
stellen die Funktionen f{#) die Wahrscheinlichkeitsdichte und F() die kumulative
Verteilungsfunktion von #f dar [Kor07):

dF (t)

0= FEn=| f@d @9

F) ist die Wahrscheinlichkeit der Komponente, vor und zum Zeitpunkt # auszufallen. Die
Zuverlissigkeit R(?) ist in dem Sinne das Gegenteil zu F(z), da sie die Wahrscheinlichkeit angibt, in

welchem Maf3e die Komponente kontinuierlich im Intervall [0;4 fehlerfrei funktioniert:
R(t) = 1—F(t) 27)

Die Fehlerrate einer Komponente, welche gleich der Defektrate ist, kann dann mit folgender

Gleichung ausgedrickt werden [Kor(07]:

f® _ 1 dRE®) . dR() _

AO=1T"Fn~ ko a ™ @ -

—f(@® (28)

Bei konstanter Fehlerrate A(z) = A, wie in Phase 2 der Badewannenkurve, ergibt sich aus:

dR(t)
dt

= —1-R(t) (29)

folgende Losung fur die Zuverldssigkeit bei Rz = 0) = 1:
R(t)=e™ 30)

was eine exponentielle Verteilung fiir die Lebensdauer #f ergibt.
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Fir nicht konstante Defektraten (Phase 1 und 3) wird zumeist eine Weibullverteilung mit den
Konstanten 4 (Skalierungsparameter A = 1/#) und dem Weibullparameter § (Formparameter) fir

die Wahrscheinlichkeitsverteilung angenommen [Kor07]:

FO =2-F-tF1 . e (1)

woraus sich folgende Fehlerrate ergibt:

M) =A-B-tP1.e2tF (32)

Durch die Anpassung des Formfaktors f kann man die Fehlerrate ansteigen (Verschleil3:
f>1), konstant (§=1) und absinken (Frihausfille: f<1) lassen. Die Gleichung fiir

Zuverlissigkeit wird dabei folgendermallen berechnet:

R(t) = e~tf (33)

Die kumulative Verteilungsfunktion der Lebensdauer F(7) ist dann [Wu02a]:

F(H)=1- o~Gortrr) (34)

Der Parameter MTTF wird eingefiihrt, weil Wahrscheinlichkeiten wie die Zuverlissigkeit R(?)
verschiedener Schaltungen schwer miteinander zu vergleichen sind. Eine auf die Zuverlissigkeit
Bezug nehmende Metrik ist die mittlere Zeit bis zum ersten Ausfall MTTT (engl. Mean Time to
Failure). Sie gibt die durchschnittliche Lebenszeit eines Systems/einer Komponente an und

definiert sich folgendermalen [Kor07]:

MTTF = j t-f(H)dt = —f t dt = —t-R(t)|g +f R(t)dt (35)
0 0 dt 0
Da R(#= ) = 0, ergibt sich:
MTTF = f R(t)dt (36)
0

In der Literatur wird auch hiufig der Begriff #/63 oder 163 verwendet, der im Grunde das
gleiche bedeutet. Hierbei wird die MTTF als empirischer Zeitparameter fir Ausfall- oder
Defekteintrittszeitpunkte betrachtet, welcher den Zeitpunkt angibt, zu dem 63.2 % aller Ausfille
bzw. Defekte zu verzeichnen sind. Bei der Auswertung von Simulationen wird aufgrund der
diskreten Messzeitpunkte # im Intervall |0;2enpE], an denen der Ausfall der Komponenten gepriift

wird, folgende Formel zur Berechnung der MTTF herangezogen:

_ \nde R(t) + R(ti—1)
MTTF = Zl -t 37)

wobel #znpE den Zeitpunkt darstellt, bei dem alle Komponenten ausgefallen sind.
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Wird nun ein System von Komponenten betrachtet, ergibt sich die Zuverldssigkeit aus den
Fehlerraten der einzelnen Komponenten. Dafiir wird nachfolgend die Zuverlissigkeit von
seriellen und parallelen Systemen betrachtet. Auch hier gilt die Annahme, dass die Defektrate
einer Komponente gleich der Ausfall-/Fehlerrate ist. Wenn ein Teil eines seriellen Systems
ausfillt, fillt unmittelbar das gesamte System aus. Dies kann vereinfacht fir alle
CMOS-Schaltungen gelten, wenn davon ausgegangen wird, dass ein Defekt im Transistor oder in
einer Leitung zwangsldufig zu logischen Fehlern auf den Netzen fithrt, und somit am Ausgang
des Systems falsche Ergebnisse generiert werden kénnen, wobei das System dann als fehlerhaft
deklariert wird. Die Zuverldssigkeit Rserrar(?) eines seriellen System ergibt sich dann aus der

Multiplikation der Zuverldssigkeit Ry(#) aller » Komponenten [Rom05]:

RsgpiaL (£) = 1_[ R (1) (38)
i=1

Parallele Systeme dagegen operieren gemil3 ihrer Aufgabe, solange mindestens eine

Komponente korrekt arbeitet:

Rpagarier (8) =1 — 1_[(1 —R;(®)) (39)
i=1

Dies gilt zum Beispiel fir redundante Systeme, allerdings mit der Voraussetzung, dass
fehlerhafte Komponenten nicht das Ergebnis verfilschen kénnen, beispielsweise indem sie
identifiziert und ausgeschaltet werden. Beide Gleichungen und die Annahme, dass ein Defekt
unmittelbar zu einem Fehler fihrt, stellen nur vereinfachte Sichtweisen auf integrierte
Schaltungen dar, da vor allem VerschleiBeffekte erst mit stirkerem Ausmall des Defekts zu

logischen Fehlern fithren bzw. fiihren kénnen.

3.2 Ubersicht Zuverlissigkeit

Fehler, die auf integrierte Schaltungen einwirken, kénnen nach der Dauer ihres Effekts
unterschieden werden. Im Fokus der Forschung standen in den letzten Jahren fliichtige bzw.
transiente Defekte, die das System nur kurzfristig funktional oder leistungsmiBig beeintrachtigen.
Hauptaugenmerk wird dabei auf die Soft Errors gelegt. Hierbei verursachen energiereiche Partikel
logische Fehler. Diese Partikel sind vor allem Neutronen der kosmischen Strahlung oder
a-Teilchen des Package-Materials. Wenn diese Teilchen den Chip passieren, kénnen Elektronen-
Loch-Paare generiert werden, die von Source- und Diffusionsgebieten aufgefangen werden
koénnen. Wenn geniigend Ladung ,,angesammelt™ wird, kann sie den Zustand eines Netzes storen
und den Zustand ,kippen® [Wes93]. Vor allem bei sequentiellen Elementen, wie Latches,
Flipflops und SRAM-Zellen kann dieses Phinomenen zu Fehlern fithren [Mit05]. Studien haben
gezeigt, dass die Fehlerrate fiir einzelne Komponenten iiber die Technologien verschiedener

Strukturgr6Ben nahezu konstant bleibt, allerdings steigt durch die erhéhte Anzahl der
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Komponenten auch die Anfilligkeit integrierter Schaltungen gegeniiber Soft Errors [Haz03]. Der
Anstieg der Systemfehlerrate kann durch eine geringere Skalierung der Versorgungsspannung und
der KapazititsgroBen verringert werden. Des Weiteren zeigen Schaltungen des Silicon-on-
Insulator-CMOS, bei dem das Substrat durch isolierende Schichten untetbrochen wird, eine
bessere Defektresistenz als das bulk-CMOS infolge der kleineren Si-Ebenen, weil hier weniger
Ladung gesammelt werden kann [Muk05].

Neben den Soft Errors verursachen auch externe Umgebungsvariationen transiente Defekte.
So fithren Stérungen der Spannungsversorgung zu Performanceverlusten bzw. -variationen und
Rauschabstandsverringerungen. Auflerdem entstehen durch unterschiedliche Last- und
Aufgabenverteilungen zu bestimmten Zeiten Temperaturschwankungen auf dem Chip. Dies fithrt
zu unerwinschten, da kaum vorhersagbaren Performancevariationen [Wes93|. Zurtickzuftihren
ist das zum einen auf den Drainstrom, der tiber die Schwellspannung auch von der Temperatur
beeinflusst wird. Zum anderen hingen die Widerstandswerte der Leitungen von der Temperatur

ab. Somit variiert dadurch auch die Verzégerungszeit der Schaltungen.

Des Weiteren bewirken auch operative Effekte auf dem Chip flichtige Defekte. Sie werden
zumeist durch ungewollte, parasitire kapazitive oder/und induktive Kopplungen hervorgerufen.
Dazu zihlt das Ubersprechen (engl. cross talk), das zu Stérungen von Signalpegeln und dadurch
zur Beeinflussung der Verzégerungszeit und der Signalintegritdt fithrt [Cat67], und andere
nachfolgend erlduterte Effekte, die beim Schalten der Logikgatter auftreten. Einerseits kann das
Schalten zum Anheben des Massepegels auf den Versorgungsleitungen (engl. ground bounce)
und infolgedessen zu falsch schaltenden Gattern, Taktungsfehlern und Jitter fithren [HeyO3].
Andererseits werden vor allem analoge Bauelemente einer Mixed-Signal-Schaltung durch das aus
dem Schalten generierte Substratrauschen (engl. substrate noise) gestort [Van01]. Ferner steigt mit
zunehmender Skalierung der Einfluss der Leckstréme auf die Zuverldssigkeit. Sie entladen
ungewollt dynamische Knoten, erhéhen aber auch stark den Stromverbrauch und damit auch

mittelbar die Temperatur [Sil07].

Die fliichtigen Defekte kénnen iiber den gesamten Zeitraum der Badewannenkurve auftreten,
allerdings sind sie vor allem fir Phase 2 wihrend der ,,normalen Betriebszeit relevant, wobei
hierbei maximal nur kurzfristige Systemausfille zu verzeichnen sind, da nach einer definierten
Zeitspanne die Schaltung wieder korrekte Ergebnisse erzielt, spitestens mit Neustart des
gestorten Systems. Die Defekte, die zu irreparablen Ausfillen in allen drei Phasen fihren, sind
dauerhaft und werden deshalb nachfolgend als permanente Defekte bezeichnet. Im giinstigsten
Fall manifestieren sich diese Defekte nicht als Fehler im System und fithren daher nicht zu einem
Systemausfall. Aufgrund des Auftretens der Stérung kénnen hierbei zwei grundlegende Gruppen
unterschieden werden. Zum einen fihren Initialdefekte zu Fehlern oder Variationen der
Schaltung, die in der Phasel der Badewannenkurve beobachtet werden konnen
(;,Sduglingssterblichkeit™) und werden zumeist vor der ersten Inbetriebnahme beim Kunden als
Fehler erkannt. Verschleieffekte hingegen sind die andere Gruppe und werden im Anschluss an
dieses Kapitel eingehend erldutert, da der Fokus dieser Arbeit auf der Vermeidung bzw.
Verzogerung von Verschleieffekten liegt. Diese VerschleiBmechanismen werden aufgrund der

Skalierung immer frither auftreten und deren unerwiinschten Effekte stirker ausfallen.
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Initialdefekte sind vor allem auf Produktionsfehler zurlckzufithren und vermindern die
Ausbeute, was das Verhiltnis der korrekt funktionierenden Chips zu allen produzierten darstellt:
#(funktionsfahig eingestufte Chips)

Yield = 40
e #(produzierte Chips) (40)

Produktionsfehler, die zur Verringerung der Ausbeute beitragen, kénnen in zwei Gruppen
zusammengefasst werden. Finerseits vermindern zufillige Mingel, wie Schmutzpartikel in der
Atmosphire der Fabrik die Ausbeute, andererseits verursachen produktionstechnische Probleme,
wie beispielsweise Fehlkalibrierungen, lithografische Effekte, unvollstindige Wafer-Planarisierung
oder verschmutzte Materialen, systematische Mingel, die zu defekten Chips fihren. Die
Schmutzpartikel kdnnen sowohl Leitungen trennen als auch zwischen Leitern Briicken und damit
Kurzschlisse bilden. Die Wahrscheinlichkeit, dass ein Partikel einen Defekt verutrsacht ist
abhingig von der Chipgrée Aprr und der durchschnittlichen Defektrate D (Defekte je
Flichenabschnitt). Ein tblicher Ansatz ist die Annahme, dass die Defekte Poisson-verteilt sind,
was zu folgender Ausbeute je Wafer fithrt [Wes93]:

Yieldyafer = e~Apie"D (41)

Da die Ausbildung eines kritischen Defekts von der PartikelgréBe, der Lage, dem Layout und
dessen Strukturdichte abhingig ist, wurde der Begriff der kritischen Fliche eingefithrt [Kor98].
Diese Metrik gibt Aufschluss tiber die Anfilligkeit des Designs fiir zufillige Produktionsfehler
und damit fir eine Verringerung der Ausbeute. Zufillige Defekte sind weit schwieriger zu
vermeiden als systematische, die wihrend der Anlaufzeit (engl. ramp-up) einer neuen

Prozesstechnologie immer weiter reduziert werden kénnen.

Beide Defektgruppen verursachen wiederum entweder funktionale Defekte, bei der die Chips
nicht die gewiinschte Funktion ausfihren kénnen, oder aber parametrische Defekte, bei denen
der korrekt funktionierende Chip bestimmte andere geforderte Spezifikationen, wie eine
Mindestfrequenz, nicht einhalten kann [Shi03] [Whi07]. Verursacht durch Prozessvariationen in
der Produktion, steigt der Einfluss parametrischer Defekte aufgrund der Skalierung weiter an. Die
physikalischen Dimensionen auf dem Chip sind mittlerweile so klein, dass winzige Schwankungen
bei der Herstellung, wie sie statistisch vorkommen, immer gréBere Variationen elektrischer

Eigenschaften gleicher Chips hervorrufen.

Auch Entwurfsfehler koénnen Fehler der Hardware provozieren. Hierzu zihlen z. B.
Wettlaufsituationen, Latch-Up oder die Verletzung von Designregeln. Nur durch eine
entsprechende Qualititssicherung der Entwurfsschritte, der verwendeten Bibliotheken und der
CAD-Werkzeuge sind diese Fehler vermeidbar.

In Abbildung 3-2 sind die erwidhnten Defektarten, inklusive der VerschleiB3effekte, die in den

folgenden Kapiteln niher erldutert werden, systematisiert.
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| Defektarten
| Permanente Defekte ||(
| Initialdefekte | | VerschleiBdefekte | | Fliichtige Defekte
] Produktionsdefekte — Gateoxiddefekte Soft errors
- zufillig/systematisch -GOB
- Funktion/Parameter - EBtTé /r };%TI Umgebungsvariationen
- Hot Carriers
— Entwutfsfehler — Operative Effekte
- Design — Stressdefekte - Crosstalk
- Designregeln - Elektromigration - Ground Bounce
- Latchup - Thermomigration - Substratrauschen
- Wettlauf - Stressmigration - Leckstréme
- Joule Heating
Abbildung 3-2 : Defektarten in CMOS-Schaltungen

3.3 Leitungsverschleif3: Elektromigration, Stresseffekte und
thermische Einfliisse

VerschleiBmechanismen, die sich auf Leitungen und deren Verbindungen, die Vias, auswirken,
sind Migrationseffekte, bei denen das Material der Leitungen aufgrund des Stromflusses von der
urspriinglichen Lage wegtransportiert werden. Durch Kollisionen der Elektronen mit den
Metallionen (,,Elektronenwind®) und zu einem kleinen Teil auch aufgrund des anliegenden
elektrischen Feldes werden die Ionen in Richtung der Elektronen bewegt. So entstehen an einem
Ende der Migration héhere Leitungswiderstinde und damit Performanceverluste oder sogar
physische Leitungsunterbrechungen (engl. void), am anderen Ende eine Materialanhdufung (engl.
hillock), was zu Kurzschlissen fithren kann [Bla69]. Das derzeitig akzeptierte Modell fiir
Lebensdauer in Hinblick auf die Elektromigration ist Black’s Gleichung [Sri04]:

Eapy
ttfem < (J = Jepir) M - e ks T (42

wobei | die Stromdichte der Leitung, Jcrr die kritische Stromdichte fiir die Elektromigration,
E.zm die Aktivierungsenergie der Elektromigration, 4 die Boltzmannkonstante, #ry eine
Materialkonstante und T die absolute Temperatur in Kelvin ist. Der zweite Teil der Gleichung ist
der Arrhenius-Gleichung dhnlich und demonstriert die Abhidngigkeit der Elektromigration von
der Temperatur. Deshalb wird auch zwischen Elektro- und Thermomigration unterschieden
[Ru00]. Wihrend die Elektromigration durch bereits vorhandene Defekte stark unterstiitzt wird,
basiert die Thermomigration auf einem Materialtransport ohne Defektstellen, nur hervorgerufen
durch eine gentgend hohe Temperatur und Stromdichte durch den Leiter/Via, die zur

vereinfachten Analyse auf die Schaltwahrscheinlichkeit zuriickzufiihren ist [Gup11]:
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i _ Cic " Vop " ferk

- 43)
Arc Arc

J
wobei Ajc die Querschnittfliche und Cic die Kapazitit des Leiters bzw. des Vias ist.

Ein weiterer Leitungsdefekt, der den vorhergehenden ihnlich ist, ist die Stress Migration.
Hierbei entstehen mechanische Verschiebungen durch unterschiedliche thermische
Ausdehnungen der verschiedenen Materialien, was vor allem den Ubergang einzelner Vias zu
groBeren Leitern betrifft. Dieser Stress ist proportional zum Unterschied zwischen
Betriebstemperatur und Produktionstemperatur, wo kein mechanischer Stress vorhanden ist. Ein
groB3es Problem der Stressmigration ist die stressfreie Temperatur (SFT), die aufgrund der
glockenférmigen Temperaturabhingigkeit der Stressmigration von der Temperatur ungefihr bei
den Stresskonditionen (200°C) fir Elektromigrationstests liegt, wihrend die Temperatur, bei der
Stressmigration auftritt, ungefihr der Betriebstemperatur (100 °C — 125 °C) entspricht [Her10].

Mit Einfthrung kleinerer Technologieknoten werden Migrationseffekte weiter verstirkt.
Allein aus Gleichung (43) ist zu erkennen, dass mit der nicht proportionalen Skalierung der
Versorgungsspannung gegentiber der Querschnittfliche die Stromdichte ansteigen wird. Dies
wird teilweise kompensiert, indem das Aspect Ratio AR, d.h. das Verhiltnis der Hohe der Leitung
zu ihrer Breite, erh6ht wird. Ferner ist die Lebensdauer bei Aluminiumleitern gréBer als bei
Kupferleitungen, die in den neueren Technologien ecingesetzt werden [Ala05]. Bei konstanter
Stromdichte wird davon ausgegangen, dass die Elektromigration schwicher wird, da besonders an
den Ubergingen von der Leitungsebene zur nichsten Via-Ebene der Hauptteil der Migration
stattfindet, deren Fliche sich mit der Skalierung verringert. Weiterhin wird versucht, der
Elektromigration mittels low-k Dielektrikum-Materialien und verinderten Prozessschritten wie
dem Ummanteln der Kupferobertliche (engl. Cu-Cladding) und mit anderen Materialien entgegen
zu wirken [McPO07]. Dieses Cu-Cladding wirkt sich auch positiv auf die Stressmigration aus, da es
ein verzbgerndes Element darstellt, sobald die Fehlstellenbildung beginnt. Bei kleineren
Technologien werden allerdings auch Stressmigrationseffekte bei kleineren Metallleitern

beobachtet, was zu einem erhéhten Auftreten dieses Migrationseffektes aufgrund der Skalierung
fuhrt.

Ein weiterer Effekt in den Leitungen ist das Self-Heating bzw. Joule-Heating. Hierbei wird
aufgrund des Stromflusses Wirme im Leiter produziert, was zu Performanceverlusten aufgrund
von erhShten Widerstinden und verstirkter Elektromigration fihrt [Wes93]. Auch dieser
Mechanismus ist abhingig von der Stromdichte und deren Einfluss wird daher mit der Skalierung
erhoht. Ferner verstirkt auch die Verwendung von low-k Materialien das Joule-Heating, da sie

schlechtere Temperatutleiteigenschaften besitzen.

3.4 Transistorverschleif3

Einen signifikanten Effekt haben erhohte Temperaturen auch auf den Verschleil der

Transistoren [McP07], insbesondere auf den Verschleil3 des Gateoxides, was die ,,verwundbarste®
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Stelle im Transistor darstellt. Dabei wirken sich die unterschiedlichen Mechanismen von
verschiedenen Seiten aus. Das Time-Dependent Dielectric Breakdown (TDDB), oftmals auch
synonym als Gate Oxide Breakdown (GOB) bezeichnet, wirkt sich vom Gateanschluss durch
Tunnelstréme auf das Gate aus, wihrend Hot-Carriers (HC) Ladungstriger sind, die vom Source-
Drain-Kanal in das Gateoxid diffundieren und dort Schiden anrichten. Eine dritte wichtige
Ursache fiir Defekte im Gateoxid sind die beiden BTI-Effekte (NBTI — engl. Negative Bias
Temperature Instability, PBTI — Positive Bias Temperature Instability), bei denen der Transistor
durch Defekte an der Grenzschicht zwischen Silizium und Gateoxid geschwicht wird. Dabei sind
die Auswirkungen dieser Ursachen im Groben dhnlich, weil sich das Verhalten des Transistors
mit der Zeit verindert, vor allem die Strom-Spannungskurven. Weil sie sich im Detail
unterscheiden, werden die Defektursachen, ihr Mechanismus und ihre Auswirkungen

nachfolgend niher erliutert.

3.4.1 Bias Temperature Instability

Die Bias Temperature Instability (BTI) verdndert Transistoreigenschaften, wie die
Schwellspannung 17, die Konduktanz g, den Drainstrom Ips4r und die statischen Stréme. Da
dieser Effekt bei ethohter Temperatur (100 °C bis 250 °C) und bei einer negativen Gate-Soutce-
Spannung s auftritt, sind vor allem p-MOSFET von diesem Phinomen betroffen (NBTT).
Bedingungen, die das NBTI fordern, werden wihrend des Burn-Ins aber auch wihrend des
normalen Betriebs in hochperformanten Schaltungen erreicht. Durch die Verdnderung der
Transistoreigenschaften sind ungewollte zeitliche Abweichungen der Pfade einer Schaltung
moglich, so dass es zu logischen Fehlern kommen kann [Kun06]. Zwei verschiedene Modelle
werden herangezogen, um die Anderung der Transistoreigenschaften zu erkliren. Zum einen
werden Ladungen iber das gesamte Oxid angesammelt (engl. charge trapping), was zu einer
Verinderung der Ladungsverteilung und -dichte des Gateoxids fithrt [Leb94|, wobei dann
Elektronen aufgenommen und wieder abgeben werden kénnen. Zum anderen kénnen Ladungen
direkt an der Barriere zwischen Si und SiO; die Bindungen von Elektronenpaaren aufbrechen.
Dieser Interfacedefekt (engl. interface trap, fast interface state) kann umgehend ein Elektron
aufnehmen, wenn der Transistor in der Sittigung ist, was dann ebenfalls zu einer Verdnderung
der Ladungsverteilung des Gateoxides fihrt, da dieser Defekt negativ geladen wird [Her88]. Beide
Abldufe werden als Falle (engl. trap) bezeichnet, da sie Ladungen ,,fangen®, obwohl sie meistens
neutral sind. In der Nihe positiver Ladungstriger (Anode) bzw. negativer Ladungstriger
(Kathode) konnen sie dementsprechend schnell positiv bzw. negativ aufgeladen werden [Dum02].
Der Einfluss dieser beiden Defektmodelle kann tber die Schwellspannungsgleichung (1) eines
p-MOSFET erklirt werden, deren Flachbandspannung 17w mit der folgenden Gleichung
gegeben ist [Sch03]:

Qr  Quelos)

(44)
Cox Cox

mit Qr als gesamte Oxidladungsdichte und Qi als Interfacedefektladungsdichte, die vom
Oberflichenpotential ¢s an der Si/SiOz-Barriere abhingt. Dies sind die beiden einzigen
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Parameter, die eine Verschiebung der Schwellspannung unter NBTI-Stress verursachen kénnen,
wobei ein positiver Anstieg einer oder beider Dichten zu einem Absinken der Schwellspannung
fithrt. Durch diese Verschiebung der Schwellspannung wird nach (10) auch der Drainstrom Ipsar
beeinflusst. Neben der Schwellspannungsinderung fithrt auch eine Verdnderung der Mobilitdt
zur Verschlechterung dieser Parameter, was auch aus interface traps resultiert. FEin
bemerkenswertes Phinomen bei dieser Defektart ist die teilweise Regeneration, wenn die
Stressparameter zuriickgenommen werden [She06]. NBTI-Effekte werden wieder wichtiger, da
sowohl die elektrischen Felder als auch die Temperaturen wihrend des Betriebs steigen. Des
Weiteren fithrt eine Anndherung von Gatespannung gy und Schwellspannung /11 bei
gleichbleibenden bzw. ansteigenden Schwellspannungsvariationen Al zu  gréBeren
Abweichungen des Drainstroms Alps.4r [McP07]:

Al AV
DSAT _ 9( TH ) (45)

IDSAT VGS - VTH

3.4.2 Hot Carrier Effekt

Ubersteigt das anliegende elektrische Feld den fiir NBTI kritischen Wert, treten Hot Carriers
auf, die das Gateoxid schiddigen, und damit die Eigenschaften des Transistors dauerhaft
verindern. Hot Carriers sind Ladungstriger (Elektronen und Defektelektronen) des Gate-Source-
Kanals, die eine hohe kinetische Energie durch die Beschleunigung elektrischen Felder erfahren.
Diese Ladungstriger werden dann zu Hot Carriers, wenn sie durch die Beschleunigung in das
Gateoxid eintreten, da deren Auftreten dort nicht vorgesehen ist. Dabei sind verschiedene

Szenarien fiir das Eindringen der Ladungstriger postuliert worden (Tabelle 3-1):

Tabelle 3-1: Hot-Carrier Eindringmechanismen

Injektionsart| Abk. Wirkungsweise
Channel CHE | Abbildung 3-3 a): Diese als ,,Lucky Electrons® bekannten Elektronen werden
Hot Electron durch die Drain-Source Spannung entlang dem Kanal so stark beschleunigt,

dass sie die Si/SiOz-Bartiere durchdringen konnen und dott einen Strom
erzeugen [Leb94]. Dieser Effekt ist maximal bei I3 = 17 [Cot79)].

Drain DAHC| Abbildung 3-3 b): Bei der Beschleunigung im Kanal kénnen Ladungstriger
Avalanche mit den Siliziumatomen kollidieren und Elektronen-Loch-Paare bilden (Stof3-
Hot Carvier ionisation). Bei einem starken elektrischen Feld (in der Nihe des Drains) kann
sich ein Schnellballeffekt (engl. avalanche) hervorrufen, da die erzeugten
Ladungstriger teilweise ebenfalls genug Energie erreichen, um ins Gateoxid zu
gelangen oder weitere Elektronen-Loch-Paare zu generieren [Tak83]. Daher
ist dieser Effekt bei 7,3 >> 17 am stirksten ausgeprigt.

Substrate SHE | Abbildung 3-3 c): Hierbei werden aufgrund einer hohen Substratspannung
Hot Electron / | SHH |Ladungstriger des Substrats Richtung Gateoxid beschleunigt. Die kinetische

Ho# Hole Energie wird in der Raumladungszone weiter erhdht und die Ladungstriger
koénnen dann in das Gateoxid eindringen [Tak83]

Substrate SCHE | Abbildung 3-3 d): Bei 17, < 17, koénnen durch Elektronen, die durch

curvent induced StoBionisation mit dem Substratstrom erzeugt wurden, in das Gateoxid
Hot Electron eindringen [Tak83].
Secondarly SGHE |Photonen, die im hochenergetischen Feld beim Drain erzeugt werden,
Generated generieren  Elektronen-Loch-Paare, die ins Gateoxid gelangen konnen

Hot Electrons [Koh80].
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Abbildung 3-3 : Hot-Electron-Injektionsarten:
a) Channel Hot Electron
b) Drain Avalanche Hot Carrier
¢) Substrate Hot Electron
d) Substrate Current Induced Hot Electron

All diese Effekte sorgen dafur, dass Elektronen und Locher das Gateoxid und/oder die
Barriere zwischen diesem und dem Kanal beschidigen. Diese Schidigung fithrt vor allem dazu,
dass die Strom-Spannungskurve des MOSFET verindert wird, was zu unausgeglichenen
Schaltungen fithren kann. Wieder dienen die Modelle des charge trapping und der
Interfacedefekte zur Erklirung der Verschiebung der Ladungsdichte und -verteilung des
Gateoxides [DiM89]. Durch die Verminderung des Gate-Source-Stroms sind vor allem
n-MOSFETs von diesem Effekt betroffen, die mit der Zeit langsamer schalten, da der
Drainstrom verringert wird. Ferner wird auch die Lebensdauer eingeschrinkt, die mit folgender
Gleichung dargestellt werden kann [McP07]:

Eapc

ttfuc « lpyr U8 ek T (46)

wobei [purx der Substratstrom ist, der durch Spannungsstress hervorgerufen wird, #sus der

Exponent fiir die Substratstromabhingigkeit und E.sc die Aktivierungsenergie sind. Da E,rrc fiir

n-MOSFETS bei -0.2 eV bis 0.4 ¢V liegt, wihrend sie fir p-MOSFET immer positiv ist (0.1 eV
bis 0.4 V), ist die Lebensdauer der n-MOSFETS geringer.

Die Herabsetzung der Versorgungsspannung in den letzten Jahren hat erheblich dazu
beigetragen, Hot-Carrier-Effekte zu entschirfen. Allerdings werden aufgrund der nicht zu
erwartenden weiteren Verringerung von I“pp und auch wegen des Einsatzes neuer Materialien,

Hot-Carrier-Defekte wieder verstirkt untersucht werden mussen [McP07].
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3.5 Grundlagen des Gate Oxide Breakdown

Wird das Gateoxid derart geschwicht, dass es seine Funktionsfihigkeit verliert, spricht man
vom Gateoxiddefekt (engl. Gate Oxide Breakdown — GOB, auch Dielectric Breakdown). Wirkt
ein kleines elektrisches Feld auf das Gate, wie im ,,normalen® Betrieb uUblich, ist der Prozess
zeitabhingig, und wird deshalb auch Time-Dependent Dielectric Breakdown (TDDB) genannt.
Im Folgenden werden die Begriffe synonym verwendet, da ein Gateoxiddefekt zwar auch durch
Spannungsspitzen hervorgerufen werden kann, dies allerdings nicht Inhalt dieser Arbeit ist. Weil
das Ausmal dieses Effekts mit dem Anstieg des elektrischen Feldes tiber dem Gate und kleineren
Gateoxiddicken zunimmt, fokussiert sich diese Arbeit auf das Gate Oxide Breakdown als
Defektursache fiir logische und parametrische Fehler, die vermieden bzw. maskiert werden sollen.
Zudem folgen Gateoxiddefekte einem progressiven Verlauf, so dass diese sich erst langsam mit
verinderten Transistoreigenschaften wie bei HC- und NBTI-Defekten, die auch Gateoxiddefekte
verschlimmern kénnen, vor dem logischen Defekt anbahnen. Dementsprechend kénnen spiter

vorgestellte Verbesserungen in integrierten Schaltungen auch diese Effekte vermindern.

Zwei grundlegende Erklirungsmuster wurden aufgestellt, um die Prozesse des
Gateoxiddefektes zu erkliren. Zum einen werden externe Faktoren, wie Prozessunreinheiten und
der Fabrikationsprozess an sich (Ionenimplantation, Plasmaschidden oder mechanischen Stress)
im Oxid als Ursachen benannt [Hor97] [Shi98|, andererseits sind Modelle postuliert worden, die
reine innere Prozesse als Ursachen fiir die Generierung von Ladungsfallen identifizieren, die dann
ihrerseits Gateoxiddefekte erzeugen. Sie werden im folgenden Abschnitt niher betrachtet.
Danach wird das Perkolationsmodell von Degraeve vorgestellt, dem es gelingt, von den
physikalischen Ursachen zu abstrahieren und dadurch die Modelle zu vereinen, in dem die
Entstehung eines leitenden Pfades durchs Gateoxid in den Vordergrund gestellt wird.
AbschlieBend wird die zeitliche Abfolge eines Gateoxiddefektes zusammenfassend als
progressiver Verlauf beschrieben, wie er Stand der Forschung ist und so auch in dieser Arbeit

Anwendung findet.

3.5.1 Physikalische Modelle

Besonders Wasserstoffatome wurden als mdgliche Verunreinigungen identifiziert, die
zumindest einen signifikanten Einfluss auf das Entstehen von Gateoxiddefekten haben. Diese
Wasserstoffatome, die bei der Produktion, z. B. bei der nassen thermischen Oxidation des
Siliziumdioxides, an der Si/SiO»-Bartiere eingelagert werden, konnen durch hot electrons
freigesetzt werden, da diese die Si-H-Bindungen aufbrechen kénnen [DiM95]. Dies fiihrt nicht
nur zu einem Interface Trap, sondern auch zu einer Elektronenfalle im Oxid durch die
Verbindung des Ions mit Silizium [Sta96]. Mit Studien [Sta02], in denen gezeigt wurde, dass
Leckstrome unter Stressbedingungen durch Tunneling Gateoxiddefekte verursachen, konnte auch

der fiir Interface Traps wichtige Isotopeneffekt nachgewiesen werden.

Ahnlich dem AHR-Modell, zeigt das Anode Hole Injection Modell (AHI) groBe

Ubereinstimmungen mit experimentellen Daten bei starken elektrischen Feldern. Ursichlich fiir
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die Defektelektronenfehlstellen (engl. hot holes) sind hot electrons, die die Anode erreichen. Dort
werden die Locher generiert, die dann vom Oxid aufgefangen werden (charge trapping), was in
Abbildung 3-4 zu sehen ist. Hier 16sen Elektronenlécher Verbindungen im SiO». Diese Fallen
fuhren zu einer erhéhten Stromdichte, was zu mehr hot electrons fuhrt, die wiederum meht
Defektelektronen — generieren  kénnen  [Che86]. Altere  Messungen haben  eine
Gatespannungsschwelle von 7V bis 8 V errechnet, ab der Elektronenlécher gefangen werden
[LomO05], so dass dieses Modell im Grunde nicht geeignet war, das Auftreten von
Gateoxiddefekten bei kleineren Spannungen zu erkliren. Untersuchungen um die
Jahrtausendwende ~ haben  jedoch  gezeigt, dass ein  Ionisationsprozess  von

Minorititsladungstrigern Elektronenlécher auch bei geringeren Spannungen herauslésen kann

[Bud98].

Die Projektion dieses Modells zur Prognose von Defekten wird auch als 1/E-Modell
bezeichnet, da die Lebensdauer proportional zum Faktor 1/Eox sein sollte, wobei Eox das
elektrische Feld tiber dem Gate darstellt [Ala00]. Dies folgt aus dem Verhiltnis der kritischen

Elektronenlochflussdichte Qp zur Defektelektronenstromdichte Ju, die wiederum ein Produkt der

? | | | | | |
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Abbildung 3-4 : Anode Hole Injektionsmodell

a) Geringe Defektelektronenstromdichte
b) Hohe Defektelektronenstromdichte mit der Moglichkeit permanenter Defektstellen,
wenn zwei Hot Holes die Verbindungen eines Si-Atoms schidigen
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Stromdichte ], des Elektronentunnelstromes und der Tunnelrate Gp der generierten

Defektelektronen ist:

Qp Qp L L

ttf1 ~— = mit J, < e Eox und Gy < e Fox (47)
E Ju Je Gy

Daraus ergibt sich folgende Abhidngigkeit fir die Lebensdauer:
Y
ttf1 oce /Eox (48)
E

Da die kritischen Elektronenlochflussdichte Op nicht proportional zum elektrischen Feld Eox
tber dem Gate ist, steht dieses Modell im Widerspruch zum ebenfalls populiren
Thermochemischen Modell (oder auch ,,E-Modell), das das elektrische Feld Eox als
Hauptursache fir die Defektgenerierung ausmacht, wihrend der Strom durch das Gate im
Gegensatz zum 1/E-Modell eine untergeordnete Rolle spielt. Modelle, die diese Richtung
verfolgen, wurden schon Ende der 1970er aufgestellt [Cro79]. So wird in diesem Modell die
Temperatur, die jedes Material mit der Zeit beeinflusst, im Gegensatz zum AHI-Modell auch
berticksichtigt. Der Schwachpunkt des SiO»-Gitters liegt demnach in bestimmten Si-O-
Bindungen, deren Winkel zwischen 150° und 180° liegt. Diese Bindungen werden zu reinen Si-Si-
Bindungen, wenn dort Sauerstoff-Atome fehlen. Durch deren relative ,,Schwiche® und der
Polaritit der Si-O-Bindungen kann es zum Aufbrechen dieser Bindungen kommen, wenn ein
elektrisches Feld auf das Oxid wirkt. Dieses Feld wirkt auf die Polaritit der Si-O-Bindungen, so
dass sich lokale elektrische Felder bilden, die stirker auf die Molekiile wirken als das du3ere Feld.
Die ,,schwachen® Si-Si-Bindungen kénnen durch diese lokalen Felder gentigend thermischer
Energie ausgesetzt werden, so dass sie brechen und eine Elektronenlochfalle bilden kénnen
[McP98]. Eine Projektion der Lebensdauer aufgrund dieses Modells weist demnach folgende
Abhingigkeit auf:

Ea
ttfy o e(ﬁ—ywc ‘Eox) (49)

mit F,cos als Aktivierungsenergie und p.acc als feldabhingigen Beschleunigungstaktor.

Experimentelle Daten wurden mit diesem Modell sehr gut beschrieben, allerdings zeigten
SHE-Injektionsexperimente, dass die Durchbruchsladung Osp von der Energie der tunnelnden
Elektronen abhingig ist und nicht vom elektrischen Feld [Vog00]. In [Wu02b] wurde gezeigt,
dass diese Durchbruchsladung abhingig von der Gatespannung s und deren Polaritit ist, so
dass diese beiden Parameter als essentiell fir die Projektion von Gateoxiddefekte aufgrund dieses
Modells gelten [McP07]:

ttfoop o Vgseor (D (50)

mit zgop als temperaturabhingiger Exponent, der typischerweise zwischen 40 und 48 liegt.
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Dies gilt vor allem fur geringere Oxiddicken, da hier das direkte Tunneln der Elektronen fir
die Fallengenerierung zustindig ist und deren Energie durch die Spannung an der Anode
bestimmt wird. Neben den vorgestellten und populdrsten Modellen zur Erkldrung der Bildung
von Elektronenfallen gibt es weitere, auf die hier nicht niher eingegangen wird. So soll z. B. auch
Strahlung einen FEinfluss bei der Entstehung von Traps haben. Dartiber hinaus wird auch
ersichtlich, dass hot electrons eine Rolle spielen, zumindest teilweise als Initiatoren, so dass auch

die Spannung zwischen Drain und Source beachtet werden muss.

Vor dem eigentlichen Durchbruch, also dem Breakdown, verdndert sich das Verhalten des
Transistors durch die Stressbedingungen, die wihrend des Einsatzes der Schaltung auf ihn
wirken, wie angelegte elektrische Felder, Temperatur und Leckstrome. So erhéht sich der
urspriingliche Leckstrom um eine stressbedingte Leckstromkomponente (engl. Stress Induced
Leakage Current — SILC). Dieser Leckstrom ist auf tunnelnde Elektronen zuriickzufithren, die
immer in eine Ladungsfalle gelangen und dann wieder am anderen Ende des Gateoxides
austreten. Dies wird deshalb auch als trap-assisted tunneling (T'AT) bezeichnet [Wu99]. Hierbei
wurde auch gezeigt, dass die Elektronen einen Teil ihrer Energie verlieren und somit nicht so
stark zum Verschleill beitragen wie das direkte Tunneln der Elektronen. Allerdings eignet sich
dieser Strom sehr gut dazu, den Status des Verschleilles zu analysieren, da dessen Stromdichte

Jrar proportional zur Elektronenfallendichte Ntr.p ist:

Py - Poyr
Jrar X Nrpap *5——%— (51)
Py + Poyr

mit Piv und Pour als Wahrscheinlichkeit, dass ein Elektron in eine Falle tritt bzw. austritt,
wobei sich diese beiden Komponenten im Gleichgewicht befinden, und somit den Strom

bestimmen.

3.5.2 Perkolationsmodell zur Abstraktion der physikalischen Ursachen

Die vorgestellten Modelle erkliren die Entstehung von Ladungsfallen, die eigentliche Bildung
cines leitenden Pfades durch das Oxid kann dagegen unabhingig von physikalischen Ursachen
gesehen werden, da alle Modelle von kritischen Defektdichten ausgehen [Sta02], seien es nun
zerstorte Verbindungen (E- und AHR-Modell) oder eine kritische Defektelektronenflussdichte

wie in neueren AHI-Abhandlungen.

Ein simples Modell fiir die Ausbildung des Pfades ist die Knotenperkolation von Degraeve
[Deg95], wobei Ladungsfallen mit definierter Wahrscheinlichkeit zwischen Gate und Substrat im
Oxid unabhingig von den anderen eingefigt werden. Um die traps existieren Sphiren mit
konstantem Radius, die den leitenden Bereich um die Falle darstellen. Sobald ein leitender Pfad
(Gber die Sphiren) von einer Seite zur anderen erreicht wurde, stellt dies einen Durchbruch durch
Ladungstriger dar, die entlang der Sphiren ,,springen® und somit einen Strom verursachen. Bei
vielen Perkulationssimulationen ldsst sich anhand des Verhiltnisses der Anzahl der generierten
Durchbriche zu allen simulierten Gateoxiden ein kritische Elektronenfallendichte errechnen

(engl. critical electron trap density — CETD).
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Mehrere experimentell bestitigte Statistiken kénnen so modellhaft beschrieben werden:

e Mit sinkender Gateoxiddicke Zox sinkt die CETD und somit steigt die Wahrscheinlichkeit

eines Breakdowns, da weniger traps gebraucht werden, um einen leitenden Pfad zu bilden

e TFir diinnere 7ox wird die statistische Streuung der Breakdowns gréBer, da weniger traps

einen Pfad bilden konnen

e Mit steigender Gatefliche Acare steigt die Wahrscheinlichkeit, dass sich doch noch ein

leitender Pfad findet, und somit die Wahrscheinlichkeit fur einen Breakdown

3.5.3 Jeder Durchbruch ist anders — die Entwicklung des progressiven
Breakdowns

Wenn nun ein Durchbruch entstanden ist, ist seine Ausprigung unterschiedlicher Natur, wie
Abbildung 3-5 zeigt. Hier sind die verschieden Stadien des Gateoxides anhand der
logarithmischen Abhingigkeit des Gatestromes Ic4re von der Gatespannung /g5 unter
Stressbedingungen abgebildet. Der auf dem urspriinglichen Leckstrom folgende SILC hat noch

den gleichen exponentiellen Verlauf wie der defektfreie Leckstrom.

Darauffolgende Durchbriiche, die zum finalen Stadium bis hin zum Kurzschluss fithren,
kénnen derart unterschiedliche Ausprigungen haben, dass sie in zwei Kategorien unterteilt
werden. Frithere Untersuchungen gingen immer von so genannten harten Durchbriichen (engl.
hard breakdown) aus. Hierbei sind die Durchbriiche so ausgeprigt, dass der Stromverlauf durchs
Gateoxid einen ohmschen Charakter aufweist, der Defekt im Grunde wie ein Widerstand wirkt
[GheO1]. Die grundsitzliche Idee hinter diesem harten Durchbruch geht davon aus, dass durch
den stetig ansteigenden Strom eine kritische Verlustleistung erreicht wird, die lokal die
Temperatur derart ansteigen ldsst, dass das Silizium um den Durchbruch schmilzt, entlang des
Defektes flieBt und dadurch eine Verbindung durchs Gateoxid entstehen ldsst (engl. thermal
runaway), deren Kurzschlusscharakter dann von der Gréfle des Durchbruches abhingt  [Ala02].
Im Gegensatz dazu wird beim Mitte der 1990er erkannten weichen Durchbruch (engl. soft
breakdown), oder auch quasi breakdown genannt, die kritische Verlustleistungsgrenze nicht
erreicht. Die Entwicklung des Stromes Icare zur finalen Zerstérung des Gateoxides ist sehr
,verrauscht™ und der Strom vollzieht einige Spriinge. Wie in der Abbildung 3-5 a) zu sehen, ist
der Verlauf der Stromkurve Icarr eine Potenzfunktion, deren Ausmal sich zwischen SILC und
dem hartem Durchbruch befindet, weshalb auch der Begriff SILC-B-Modus fiir den weichen
Durchbruch verwendet wird. Im Gegensatz zu ersten Vermutungen, die den weichen
Durchbruch nur bei dinneren Gateoxiddicken entdeckten [Wei97], zeigten umfangreiche
Charakterisierungen, dass dieser nicht in erster Linie von Transistorparametern (Gateoxiddicke,
-fliche, Substrattyp) abhingig ist, die Strom-Spannungskurve allerdings schon [Mir00]. Die
Bezichung, in der harter und weicher Durchbruch zueinander stehen, war Gegenstand
kontroverser Studien, in wie weit der weiche Durchbruch ein Vorldufer des harten oder eine
andere Art des Durchbruches bis zum finalen Kurzschluss ist, und ob beide denselben

physikalischen Ursachen untetliegen.
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Diese Unsicherheiten, so wie die nicht exakte Differenzierung beider Modi, was bei
unterschiedlichen Stressbedingungen und Tests zu verschiedenen Interpretationen der
entstandenen Modi fithren kann, fithren zu einem weiteren Modell, das des progressiven
Durchbruches [Lom05]. Hierbei wird der GOB-Prozess in zwei grundlegenden Phasen unterteilt,
der initialen Phase der Defektgenerierung, also der stetige Verschleil3 des Gateoxides, und der
darauffolgende progressive Breakdown. Dieser Breakdown kann dann wieder in drei aufeinander
folgende Phasen aufgeteilt werden, was in Abbildung 3-5b) gut nachvollzichbar wird, wo der
Strom Ig.are, der durch das Gateoxid flieB3t, linear als Funktion der Zeit dargestellt ist. Als erstes
gibt es aufgrund des stressbedingten Leckstromes (SILC) eine Art rauschenden Breakdown (engl.
noise oder digital breakdown), in dem der Strom Ic.4re kaum bis linear ansteigt, allerdings immer
wieder Spriinge aufweist. Danach folgt die Hauptetappe (engl. main stage, auch analog
breakdown oder SILC-B-Modus), in der Ic4re ansteigt bis dann in der letzten Phase eine
Sittigung des Stromes stattfindet und somit eventuell ein finaler Kurzschluss erreicht ist. Erst zu
diesem Zeitpunkt ist eine funktionelle Stérung des Transistors gegeben, wihrend in den vorigen
Stadien die Charakteristika (Schwellspannung, Leckstrom, Konduktanz, Strom-Spannungskurve,

usw.) verdndert werden.

Ausgehend von den idlteren Begrifflichkeiten stellt sich der progressive Durchbruch nach der
Entstehung von stressbedingten Defekten als die Entwicklung vom weichen zum harten
Breakdown mit eventuell anschlieBendem Kurzschluss dar. Die zeitliche Abfolge und
Entwicklung eines progressiven Durchbruches ist abhingig von den Transistor- und
Stressparametern, wobei der Parameter der Verschleilirate DR (engl. degradation rate) eingefiihrt
wird [LomO05]. Sie ist die Verinderung des Durchbruchstromes Icos = lcare(t > #m.c) tber die

Zeit zwischen zwei definierten Punkten, Ublicherweise mit einer Dekade Abstand:

dl GOB
DR = —G% 2
dt
a) log(lgare) s b) Toams
e /H;rtcr Durchbruch
// i

// Weicher Durchbni@h ______________
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Abbildung 3-5 : Charakteristischer Durchbruchsstrom I¢.arr
a) Typischer Verlauf des Stromflusses durch das Gate wahrend verschiedener
Durchbruchstadien unter Stressbedingungen
b) Zeitlicher Verlauf des Durchbruchstromes wihrend der verschiedenen Phasen des
progressiven Breakdowns unter Stress mit geringen Spannungen
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Diese Defektrate fiir einen Durchbruch ist exponentiell abhingig von der Gateoxiddicke zox
und unabhingig von Gateoxidfliche und dem Transistortyp [Ker07]. Die Transistorgatelinge
beeinflusst signifikant den Mittelwert und die Streuung von DR. So steigt der Mittelwert von DR

mit sinkender Gatelidnge, wihrend die Streuung abnimmt [Lin03].

3.6 Transistormodelle und Modellierungsparameter

Aus den erlduterten grundlegenden Modellen ist ersichtlich, dass die Entstehung eines
Defektes stochastischen Gesetzen unterliegt und etwaige Simulationen, wie sie im Rahmen dieser
Arbeit erarbeitet und durchgefithrt wurden, dies zu berticksichtigen haben. Aus diesem Grund
sind zwei Defektparameter von entscheidender Bedeutung., Zum einen wurde fir jeden
Transistor einer Schaltung der charakteristische Zeitpunkt #fcop = MTTFcos_1ransisTor der
Entstehung eines Defektes seines Gateoxides mittels einer kumulierten Verteilungsfunktion
dargestellt. Diese wurde fir jeden Transistor ,individuell“ aus gegebenen Transistor- und
Stressparametern abgeleitet. Deren Einfluss auf #fcop wird im folgenden Abschnitt erldutert.
Ferner ist die Entwicklung des Durchbruches, wie im vorigen Kapitel erldutert, in einem
Parameter von entscheidender Bedeutung — die Entwicklung des Stromes Icop durch das Oxid
nachdem ein Breakdown entstanden ist (#> #fcos). Dessen Verlauf wird auch in diesem Kapitel
thematisiert. Dieser Parameter ist deshalb von Bedeutung, da Modelle zur Simulation von
Gateoxiddefekten diesen Stromfluss modellieren. Durch korrekte Steuerung von Icos tiber den
zeitlichen Simulationsverlauf ist eine exakte Modellierung von integrierten Schaltungen mit
mehreren Defekten méglich. Verwendete und weitere Transistormodelle folgen im Anschluss des

Kapitels tiber die Modellierungsparameter.

3.6.1 Modellierungsparameter — ttfgop und Icos

Es herrschte Uneinigkeit dariiber, ob der Stromfluss Icop nun einem linearen oder
exponentiellen Anstieg tber die Zeit unterliegt. Die exakte Bestimmung gestaltet sich schwierig,
da das Rauschen die unterliegende Funktion maskiert. Betrachtet tiber den gesamten Verlauf wird
ein exponentieller Anstieg postuliert, der sich innerhalb einzelner Dekaden von Igop als lineare
Funktion darstellt [Lom05]:

t 1
Ioo (6) = Igop (0) - e7cor mit Tgop * 7o (3)
wobei Igos(0) der Stromfluss zu Beginn des Durchbruches zum Zeitpunkt #= 0 und z¢os die
exponentielle Anstiegzeit sind. So kénnen alle Phasen des progressiven Durchbruches mit einer

Funktion abgedeckt werden.

Die Zeit bis zum Erscheinen des Durchbruches #fcos ist von mehreren Stressfaktoren
abhingig. Aus den vorigen Kapiteln ist ersichtlich, dass die Temperatur T und die Spannung Vs

grolen Einfluss auf den Verschlei3 des Gateoxides ausiiben. Studien, die die
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Lebensdauerprojektion zu einer Abhingigkeit zusammenfassen, die mit Hilfe einer
Potenzfunktion beschrieben werden kann (siche Gleichung (50)), stimmen mit Beobachtungen
tberein, wobei der spannungsabhingige VerschleiBfaktor AF (engl. acceleration factor — AF)
exponentiell von 17cs abhingt [McP07]:

_ dln(ttfeop) _ Mo )

AF =
Ves Vis

4

wobei  ncop(I) den  temperaturabhingigen  Verschleillfaktor — darstellt, da _AF
temperaturabhingig fiir eine konstante Spannung bzw. spannungsabhingig fiir eine konstante
Temperatur ist. Wird nun Gleichung (54) nach 17gs differenziert, ergeben sich folgende
empirischen Gleichungen [Wu0Z2c]:

Ves  Ottfcom
: = ngop (T (55)
ttfeop  Wgs cos (T)

d( 1 atthOB)
dT \ttfsop Vs MTTF ¢op

=0 (56)

wobei Gleichung (55) die differenzierte Form von Gleichung (54) darstellt, die den
spannungsabhingigen Spannungsverschlei3  beschreibt, wihrend Gleichung (56) den
temperaturunabhingigen Spannungsverschlei3faktor darstellt. Wenn nun fiir den Faktor #cos(1)

eine lineare Funktion in Abhingigkeit der Temperatur angenommen wird:

nGOB(T):a+b'T<0 (57)

Es ergibt sich schlief3lich folgende Abhingigkeit der Lebensdauer von der Gatespannung:

ttfsop & Ves®HoT (58)

Fir die Temperaturabhingigkeit der Lebensdauer ergibt sich folgende Gleichung fiir eine

konstante Spannung 17cs:

c(Vgs) dVes)
tthOB xe T + T? (59)

mit den spannungsabhingigen Konstanten ¢ und 4.

Obwohl noch iber den Einfluss der Gateoxiddicke Zox auf die Lebensdauer spekuliert wird
und auch eine Beeinflussung des Weibullparameters § durch Zox experimentell ermittelt wurde,
wird in der Folge von der einfachen linearen Abhingigkeit ausgegangen, die sich auch mit Daten
fur die kritische Defektdichte vieler Studien deckt [Sta02] [Wu02a] und mit dem
Perkolationsmodell korrespondiert [Deg95]:

ttfeop X tox (60)
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Aus dem Perkolationsmodell ergibt sich auch, dass die Wahrscheinlichkeit fiir einen
Durchbruch mit steigender Gateoxidfliche A1 = Werr - Lerr groBer wird [Wu02al:

tfoop (A1) _ (ﬂ)l/ﬁ 1)
ttfeop(A2)  \4Ay

wobei A; und A, die Gateoxidflachen von zwei Transistoren darstellen.

3.6.2 Transistormodelle des Gateoxiddefektes

Aus den vorigen Abschnitten ist ersichtlich, dass das Erstellen von Transistormodellen zur
Simulation von Gateoxiddefekten nicht trivial ist. Dennoch gibt es eine Vielzahl an Studien zu
diesem Thema, um damit das Verhalten von Schaltungen mehrerer auch defekter Transistoren
quantitativ zu erfassen. In den 1990er Jahren entwickelte Segura ein Modell [Seg95], mit dem der
harte Durchbruch gut nachgebildet werden konnte. Dabei wurde die Verinderung des
Isolationsvermdgens des Gateoxides mittels Einfigung von ohmschen Elementen
nachempfunden, um zu testen, ob automatische Testmustergeneratoren diese Art von Defekten
entdecken kénnen. Defekte an verschiedenen Orten (Gate-Substrat, Gate-Drain, Gate-Source)
wurden mit der Lage des parasitiren Widerstandes modelliert. In Abbildung 3-6 ist das Modell
fir einen Gateoxiddefekt eines n-MOSFET zwischen Gate und Sourcegebiet (a) bzw. Substrat (b)
respektive Draingebiet (c) dargestellt. Der ohmsche Kurzschluss Rcop dient dazu, das Ausmal3
des Defektes zu modellieren und teilt dabei den Transistor in zwei Hilften, wenn der Defekt
zwischen Gate und Substrat auftaucht. Die Summe der Lingen I; und L. beider serieller

Transistoren entspricht der Linge des defektlosen Transistors [Seg95]:

LORG = L1 + L2 (62)

VGS VD S

a) o b g 9) o
RCOBQ R(;OB% ﬂc(m
s Lorcd ST Ly L2 d 5= Lorg o4
Abbildung 3-6 : Gateoxiddefektmodell von Segura [Seg95]:

a) GOB zwischen Gate und Source
b) GOB zwischen Gate und Substrat
¢) GOB zwischen Gate und Drain
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Um das Verhalten der Potenzfunktion aus Gleichung (50) gut nachzubilden, wurden bei
[Rod03] spannungsabhingige Stromquellen zwischen Gate und Source und zwischen Gate und
Drain eingefiigt — Abbildung 3-7 a). Mit diesem einfachen Modell ist es mdoglich, den

defektbedingten Leckstrom in die Schaltung einzuftigen.

Zur Simulation von Gateoxiddefekten innerhalb eines Ringoszillators wurde ein
Transistormodell von Kaczer entwickelt [Kac02]. Hierbei wurde ein Defekt mittels zweier
zusitzlicher Transistoren Ts und Tp modelliert, die zwischen Gate und Drain bzw. Source
eingefiigt wurden, da die Kontaktregion des Defektes zwischen Gate und Substrat als
Elektronensenke bei n-MOSFETS fungiert und somit ein zusitzliches Draingebiet in der Mitte
des Kanals darstellt. Dieses Draingebiet und der Defekt an sich werden mit Hilfe der
verbundenen Drains von Ts und Tp und einem Widerstand Rgop nachgebildet. In
Abbildung 3-7b) ist die Umwandlung vom Querschnitt eines defekten Transistors zum
elektrischen Modell ersichtlich. AuBlerdem wurden noch zwei ohmsche Widerstinde Ks und Rp
hinzugefiigt, die den Widerstand in den Gate- und Sourceerweiterungen reprisentieren sollen.
Durch Variierung der Transistorlingen Ls und Lp von Ty und Tp kann der Defekt im Gate

positioniert werden.

Ein anderer Ansatz wurde in [Syr87] gewihlt, bei dem ein Transistor in eine 2-D-Matrix von
Transistoren gleichen Typs tberfihrt wurde, um den Defekt zwischen den Transistoren zu
platzieren — Abbildung 3-8. Die Linge der Transistoren der Matrix ist dabei minimal und die
Breite wird so angepasst, dass die Strom-Spannungs-Kurven des Originaltransistors moglichst
genau nachgebildet werden. Ein Defekt kann zwischen den Transistoren eingefiigt werden, in
dem ein Knoten des Gitters direkt tiber einen Widerstand Reop mit dem gemeinsamen Gate aller
Transistoren verbunden wird. Je nach Lage und GroBe des Widerstandes kann ein Defekt an
verschiedenen Punkten mit unterschiedlichem Ausmall im Gate simuliert werden. Hiermit
werden die Reduzierung der maximalen Stréme Ipsar und Icsar, sowie die negativen Werte des

Drainstromes Ips bei geringen Gatespannungen [“cs sehr gut modelliert — Abbildung 3-9

[RenO1].

a) b)

g

Algs=k( Vas)f’?fo Aop=k(Vip)P g
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Abbildung 3-7 : Defektoxidmodelle
a) Mit eingefiigten Stromquellen zur Modellierung defektbedingtem Leckstroms
(p — Leckstrompotenz; k — Faktor zur Modellierung des Defektausmales)
b) Herleitung des Kazcer-Modells
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Abbildung 3-8 : Nichtlinear Split —Defektoxidmodell

Trotz der Genauigkeit des nichtlinearen Splitmodells [Ren01] sind zwei entscheidende
Nachteile zu konstatieren. Zum einen sind Transistoren mit minimaler Linge, wie allgemein
tblich in integrierten Schaltungen, nicht modellierbar, da sie nicht aufgespaltet werden kénnen.
Zum anderen erfordert eine Vielzahl von Transistoren eine vielfach gréBere Spice-

Simulationszeit.

Um diesen Nachteilen zu entgehen, hat Renovell auf Basis des Splitmodells das ,,Non-Linear
Non-Split MOS model“ entwickelt, was dem Kaczer-Modell dhnelt [Ren03a]. Die Nachbildung
der Stromkurven defekter Transistoren wird dabei mit zwei zusitzlichen Transistoren, der

Anpassung der Breite W) des Originaltransistors sowie einem ohmschen Widerstand Rcos
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Abbildung 3-9 : Strom-Spannungskurven defekter n-MOSFET
a) Drainstrom Ipy in Abhingigkeit von I'py fir unterschiedliche Gatespannungen Iy
(schwarze Line — Vg5 am grof3ten, gestrichelte Linie — /65 am kleinsten);
Der Defekt verringert Ipsar und senkt den Stromfluss Ips (0) auf Ipyun < 0
b) Gatestrom I in Abhingigkeit von /¢y fir unterschiedliche 1/ps
(graue Linie — ["py = 0, ansteigend zur gestrichelten Linie)
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erreicht. Der Modellierungsprozess gliedert sich in vier Schritte. Als erstes wird die Breite W) auf
W reduziert, damit Ipsar perexr < Ipsar o des defekten Transistors Ty erreicht wird. Um nun
einen negativen Drainstrom Ip perexr < 0 bei geringer Drainspannung I'ps flieen zu lassen,
wird ein Transistor Ta zwischen Gate und Drain des Originals eingefiigt, dessen Gate und Drain
mit dem Gate des gesamten Modells verbunden wird. Dadurch entsteht ein Stromfluss Ip_prrexr
der sich aus den Drainstrdmen Ips_1 des Transistors Ta und Ips u des Transistors Ty ergibt, der

den urspriinglichen Transistor To mit verdnderter Breite Wy darstellt:

Ip perekT = Ips v — Ips_a (63)

Da bei einer Spannung von I"py=0 fur einen n-MOSFET Ips » =0 ist, reicht es, das
Verhiltnis W.4/14 des Transistors Tx fiir diese Spannung so anzupassen, dass es den Wert von
Ipyin_perexT wiedergibt, da der Drainstrom bei diesen Spannungskonditionen nur von diesem
Verhiltnis abhidngt. Um den Strom I¢_perext, der einen Strom vom Gate zur Source des Modells
flieBen ldsst, korrekt widerzuspiegeln, ist ein weiterer Transistor Tp notwendig, der zwischen Gate
und Source eingefiigt wird, und dessen Gate und Drain mit dem Gate des Modells verbunden
werden. Das Verhaltnis Wp/Lp wird derart eingestellt, dass der maximale Strom Icarax prrexr bei

1"ps = 0 ebenfalls korrekt modelliert wird:

IGMAX_DEFEKT = IDS_A + IDS_B mit VDS =0 (64)

Diese drei Schritte sind in Abbildung 3-10 a) bis ¢) noch einmal mit dazu gehérigen Strom-
Spannungskurven dargestellt. Durch die Anpassung der Breiten W, W5 und W ist es mdglich,
Defekte an jeder beliebigen Stelle nachzubilden, wenn die dazugehérigen charakteristischen
Werte bekannt sind (Ipvin_perext, Loarax_perexr). Der letzte Schritt umfasst nun die Modellierung
des Ausmalles des Defektes, d.h. des Widerstandes des Defektpfades vom Gate zum Substrat —
Abbildung 3-10 d). Dazu wird der gemeinsame Knoten (engl. common node — CN in
Abbildung 3-10 ¢)), in dem die Gates aller drei Transistoren und die beiden Drainanschliisse der
zusitzlichen Transistoren verbunden sind, in einen gemeinsamen Gateanschluss (engl. common
gate — CG) und einen gemeinsamen Drain (engl. common drain — CD) aufgeteilt. CG umfasst
nun alle Gateanschliisse der einzelnen Transistoren, wihrend der gemeinsame Drain des Modells
(dem Punkt des Defektes im Substrat) durch die verbundenen Draingebiete der Transistoren Ta
und Tp dargestellt wird. Der Widerstand des leitenden Pfades zwischen Gate und Substrat
entspricht nun einem Widerstand Rcop beliebiger Grée  zwischen CG und CD
(Abbildung 3-10 d)). Durch dieses nun vollstindige Modell ist es moglich, die sich bildenden
Stromfliisse innerhalb eines defekten Transistors mit beliebigem Defekt zwischen Gate und
Substrat je nach den anliegenden Spannungen korrekt nachzubilden. Dieses Modell wurde auch
in [Ren03b] benutzt, um eine Inverterkette mit Defekten nachzubilden. Dabei wurde analysiert,
ob Delaytesttechniken die Gateoxiddefekte aufspiiren kénnen, was aufgrund des verinderten

Zeitverhaltens moglich ist.
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Abbildung 3-10 : Non-Linear Non-Split-Modell von Renovell

a) Reduzierung der Breite Wy des Originaltransistors zur Anpassung von Ipsar pEFEXT

b) Einfiigen des Transistors T4 zur Anpassung von Ipyin_perekT

¢) Einfligen des Transistors T zur Anpassung von Icarix perekT

d) Vollstindiges Modell mit Widerstand Recop zwischen CG und CD zur Regelung des
Defektstromes Iop, welcher das Ausmal3 des GOB darstellt
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3.7 Verwendete Simulationsmodelle und -einstellungen

Die Tabelle 3-2 gibt einen Uberblick iiber die vorgestellten Modelle und eine Abschitzung, in
wie weit die Modelle geeignet sind, um den progressiven Prozess des Gateoxiddefektes zu

modellieren:

Tabelle 3-2: Vergleich der vorgestellten Transistormodelle zur Modellierung von
Gateoxiddefekten mit negativer (-), positiver (+) oder neutraler (0) Bewertung im Vergleich

der Modelle zueinander

Modell nach: Segura Kaczer Syrzycki Renovell
Anwendung fir das O
progressive Modell G) +) +)
gecignet: Nur harter BD
Fiir alle Transistoren ()
geeignetz <+> (+) nicht fur Lagn (+)
Ubertragbarkeit auf
beliebige CMOS- (+) (+) (+) +)
Technologie:
Simulationsaufwand Spice ) O ) ©)

(maximale # zusitzlicher

Elemente je Transistor Tr): (IR, 1Ty BR,2Ty (1 R, xTr) (IR, 27Ty)
Ubertragung der I-V-Kurve ()
in die Gattetebene: Nur harter BD () ™) )

Obwohl das Segura-Modell schr ecinfach nachzustellen ist, fehlt aufgrund des nicht
vorhandenen Soft Breakdowns ein entscheidendes Element, damit eine Schaltung mit sich
verindernden Gateoxiddefekten iber die Zeit simuliert werden kann. Allerdings sind die
Simulationszeiten aufgrund des geringeren Mehraufwandes bei Spice-Simulationen geringer als
bei den anderen Modellen. Daher wurde dieses Modell fiir erste Untersuchungen verwendet, bei
denen die Auswirkungen von harten Durchbriichen analysiert wurden [Sae09a]. Ein weiterer
Nachteil gegeniiber den anderen Modellen ergab sich aus der gewollten Ubertragung defekter
Transistoren in die Standardgatter der Gatterebene. Aus Simulationen mit den anderen Modellen
hitte man im Gegensatz zum Segura-Modell die fir das CCS-Modell benétigten zeitlich
verinderbaren Strom-Spannungswertepaare nutzen kénnen. Die Wahl fiel allerdings auch nicht
auf das 2D-Modell, weil eine umfangreiche Charakterisierung der vorhandenen CMOS-
Technologie nicht moglich gewesen wire, da die meisten Standardgatter Transistoren mit
minimaler Linge Ly verwenden. Durch die sehr gute Anwendbarkeit fiir beliebige CMOS-
Bibliotheken diente es als Vorlage fiir die Verwendung des Renovell-Modells. Dies und der etwas
geringere Mehraufwand durch zusitzliche Transistoren und Widerstinde fithrte zum dem

Entschluss, das Renovell-Modell anstatt das Kazcer-Modells fiir diese Arbeit zu verwenden.

So wurde eine Bibliothek angefertigt, die Gateoxiddefekte tiber den Umweg der 2-D-Gitter-
Modelle charakterisiert. Auf diesem Weg war es moglich, eine gute und genaue Anpassung der
vorhandenen 65-nm-CMOS-Bibliothek von STMicroelectronics durchzufithren. Dazu wurden
zuerst nicht defekte Transistoren der Bibliothek, mit nicht minimalen Lingen L in ein 5x5 2-D-

Gitter aus Transistoren gleichen Typs tberfihrt. Um nun Defekte an verschiedenen Stellen im
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Gate zu modellieren, wurden an den einzelnen Knotenpunkten des Gitters Widerstinde R = 0 €
zwischen dem Gate und dem Knotenpunkt eingefiigt. Die entstandenen Strom-Spannungskurven
wurden nach dem Beispiel Renovells in ein Defektmodell, wie im vorigen Abschnitt beschrieben,
Ubetfiihrt. Nach [Ren03a] konnten dann die Verhaltnisse Wi/ Wo, Wa/Wo und Wi/ W)y fur die
Transistoren mit minimalen Transistorlingen ibernommen werden, um so die Transistoren der
Standardgatter der Bibliothek mit eventuellen Defekten gezielt zu manipulieren. Die Entwicklung
des Stromes Icop wurde mit Hilfe des Widerstandes Rcop modelliert, wobei am Anfang des
Durchbruches ein zufillig groler Widerstand Rgos > 1 M2 zugewiesen wurde, um einen
Startpunkt fiir den progressiven Breakdown zu setzen, der sich dann mit Gleichung (53)

entwickelt.

Je nach Phase der Badewannenkurve wurde =1 (Phase 2, Defektrate ist konstant) und
f = 1.4 (Phase 3, Defektrate steigt an) gesetzt. Letzterer Wert ergibt sich aus der konstanten
Gateoxiddicke 7ox = 1.3nm der vorhandenen Bibliothek [Wu02a] [Sta02] [Deg95]. Fur
Simulationen auf RTL-Ebene (Kapitel 4.1) wurden Stuck-at-Fehler eingefiigt, um den
ungunstigsten Fall hinsichtlich des Defektverhaltens anzunehmen. Hierbei werden einzelne Netze
ab dem Zeitpunkt des Einfiigens permanent auf Masse 1755 (logischer Wert von 0: Stuck-at-0)
oder auf den Wert der Versorgungsspannung I"pp (logischer Wert von 1: Stuck-at-1) gesetzt. Das
Einfiigen vollzieht sich dabei zufillig mit vorgegebener Defektrate, die fiir alle Transistoren gleich
wart. Fir Spice-Simulationen wurde der Eintritt des Defektes mit Hilfe der Gleichungen (58), (59),
(60) und (61) relativ berechnet. Ausgangspunkt war jeweils ein Transistor, der die maximale
Fliche aller genutzten Transistoren einnimmt, so wie permanent der maximalen Spannung s
(Ves = Vpp fir n-MOSFET, Vs = Vs fur p-MOSFET) ausgesetzt wurde. Thm wird die
minimale Lebensdauer #fcop = 1 zugewiesen. Dieser Wert stellt den Minimalwert fiir #fcos dar.
Davon ausgehend wurden die aktuellen Werte des Transistors in Relation zu den erreichbaren
Minimalwerten gesetzt und #fcop fir jeden Transistor individuell berechnet. Aus diesem Grund
sind alle spiter folgenden Zeitskalen relativ und dimensionslos, wobei Defekte ab dem Zeitpunkt
+> 0 auftreten kénnen. Mit Hilfe von #fcop und einem Zufallswert war es dann mdglich, fir
jeden Durchlauf jedem Transistor einen Wert #= /gop zuzuordnen, bei dem der Verschleil
beginnt und dann mit Hilfe von Gleichung (53) seinen Verlauf nimmt. Die Anpassung der Werte
fir cs wurden mit Hilfe der Aktivititsdateien erstellt, da sich aus ihnen, die Auswirkung der
Wahrscheinlichkeit eines high- oder low-Pegels auf #fcop aus Gleichung (58) ergibt. So ergibt sich
eine lineare Abhingigkeit der Lebensdauer von der Wahrscheinlichkeit Pon, mit der ein

Transistor wihrend der Betriebszeit durchgeschaltet ist:

ttfcop * Pon (65)
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3.8 Fehlervermeidung und Verschlei3verzégerung

In den vorigen Kapiteln wurden die Grundlagen von zuverlissigkeitssenkenden Effekten
transienter und permanenter Defekte behandelt. Dieses Unterkapitel gibt einen Uberblick, welche
MafBnahmen publiziert wurden, um deren Einfluss auf integrierte Schaltungen so gering wie
moéglich zu halten und logische Fehler moglichst zu vermeiden. Im zweiten Abschnitt werden
konkrete veroffentliche Ansitze zur Korrektur und Vermeidung von permanenten und flichtigen
Defekten vorgestellt. Dabei wird ersichtlich, dass Redundanz in vielerlei Form angewandt wird,
um Fehler zu vermeiden, da somit Defekte entweder detektiert und korrigiert, als auch maskiert
werden. Da auch in dieser Arbeit diverse Formen der Redundanz prisentiert werden, um
Verschleileffekte zu minimieren bzw. Fehler hinauszuzdgern, liegt der Fokus der vorgestellten

Ansitze auf Verbesserungen, die mit redundanten Modulen erreichbar sind.

3.8.1 Ubersicht — Redundanz

Die sogenannte Hardware-Redundanz wird auf Architektur-, RTL-, Gatter- bzw.
Transistorebene auf zweierlei Arten verwendet — als Mittel zur Fehlererkennung und zur
Fehlermaskierung [Sie91]. Bei der Fehlererkennung wird eine Schaltung einmal verdoppelt und
die Ausginge beider Teileinheiten werden mit einer Vergleichseinheit verkniipft (engl. duplication
with comparison — DwC). Sollten Abweichungen zwischen den Ergebnissen beider Schaltungen
auftreten, werden diese durch die Vergleichsschaltung detektiert und iber ein Fehlersignal
gemeldet — Abbildung 3-11 a). Wird die Schaltung mehr als nur verdoppelt, kénnen Fehler in
einer der Finheiten durch die anderen maskiert werden. Diese Methode wird als n-modulare
Redundanz bezeichnet [Kor07]. Hierbei werden die Ausginge der redundanten Einheiten in einer
Entscheidereinheit (engl. voter) verkntpft. Als Gesamtergebnis wird der Mehrheitsentscheid der
Ergebnisse der Teileinheiten zur Weiterverarbeitung geleitet. Um den Flichenaufwand so gering
wie méglich zu halten, wird oft die dreifach modulare Redundanz (engl. triple modular
redundancy — TMR) verwendet [Von56]. Hierbei ist die Originalschaltung verdreifacht und das
Ergebnis wird anhand einer 2-aus-3-Mehrheit entschieden — Abbildung 3-11 b). Deshalb eignet
sich dieser Ansatz sehr gut zur Maskierung von Soft Errors. Aber auch Produktionsfehler [Via08]

a) b)
—| Modul M
Modul M {QutTnodu
In Outlnodul In Outr-aus-3
Modul M ()utZMOdul
Fehlersignal
Modul M ()utzModul
— Modul M
Abbildung 3-11: Grundformen der Hardware-Redundanz

a) DwC zur Fehlererkennung
b) TMR zur Fehlermaskierung als populirste Form der n-modularen Redundanz
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und permanente Defekte werden bis zu einem gewissen Grad nicht weitergeleitet, immer in
Abhingigkeit von der Fehleranzahl, der Anzahl der betroffenen Einheiten und davon wie viele

und welche Ausginge der Teileinheiten unkorrekt berechnet werden.

Aus Sicht der Fehlertoleranz ist die Entscheidereinheit der kritischste Teil des Konstrukts.
Zahlreiche Ansitze zur Verbesserung des TMR fokussieren sich darauf, z. B. indem das
Entscheidungsschema verdndert [MitO0] oder die Einheit als sich selbst priifender Block
implementiert wird [Gai88]. Hauptnachteil bei allen redundanten Techniken ist der erhdhte
Flichenaufwand und die daraus resultierende gesteigerte Stromaufnahme, was sich durch die
gesteigerte Wirmeentwicklung wiederum negativ auf die Zuverldssigkeit auswirkt. Um den
Flachenaufwand zu reduzieren, wurden diverse Techniken der zeitlichen Redundanz entwickelt.
Das Grundprinzip hierbei ist, dass die Berechnungen, die in den zusitzlichen Einheiten der
vorgestellten Flichenredundanz stattfinden, durch mehrmaliges Wiederholen in einem Modul
durchgefiihrt werden [Kai0OO]. Somit sind fliichtige Fehler und Fehler in Registerstufen, die die
Zwischenergebnisse speichern, detektier- und korrigierbar. Permanente Fehler und damit auch
VerschleiBeffekte in den Berechnungseinheiten sind dagegen nicht erkennbar mit dieser Form der
Redundanz. Eine weitere Form ist die Code-Redundanz. Hierbei sind zumeist die Eingangs- bzw.
Ausgangsvektoren mit zusitzlichen Bits versehen. Zur Fehlererkennung reicht ein Bit fir die
Parititsberechnung, wobei mehrere Bits die Erkennungsleistung erhéhen. Zur Fehlerkorrektur
sind dann mehrere Bits notwendig. Nachteil dieser Form der Redundanz sind der zusitzliche
Aufwand in Fliche, Leistungsaufnahme und Verzégerungszeit durch die zusitzlichen

Signalleitungen und die Module, die zur De-/Kodierung notwendig sind.

3.8.2 Konkrete Ansitze zur Defektvermeidung und -maskietrung

Klassischerweise ist die Steigerung der Ausbeute eine Domine der Materialforscher und der
Produktionsingenieure. Allerdings gibt es auch im Schaltungsentwurf Techniken, um die
Ausbeute zu erhéhen. So gibt es fiir das Layout von integrierten Schaltungen das so genannte
Design for Manufacturability/Yield (DFM/DFY) im Anschluss an das Layout. Hierbei wird die
Ausbeute des erstellten Layouts mittels Anpassungen, die nicht oder sehr geringfiigig die
Parameter der Originalschaltung dndern, erhéht, weil hier auf die Produktionsschritte und deren
potentielle Schwachstellen bzw. Schwierigkeiten Riicksicht genommen wird. Malnahmen, die
zum DFM zdhlen, umfassen u.a. die Verkleinerung der critical area, die Anpassung der
Leitungsbreiten und -abstinde und das Einfiigen von Dummy-Feldern fiir eine ebenere Fliche
nach dem CMP, das Vervielfachen von einzelnen Vias und die Korrektur von Abbildungsfehlern
beim fotolithogratischen Prozess durch Verdinderung der Strukturumrisse (engl. optical proximity

correction — OPC).

Ferner enthielten integrierte Schaltungen mit reguldren Strukturen, wie Speicher, schon in den
1980ern redundante Zellreihen von Speicherelementen, um defekte Zellen auszutauschen. Die
An- und Abschaltung erfolgt dann mittels Sicherungen (engl. fuses) [Moo86]. Diese Methode
wird heute mehr denn je eingesetzt. Bezogen auf den Logikentwurf mit wenigen regelmiBigen

Strukturen, sind die meisten Verfahren zur Ausbeutensteigerung auf die funktionale
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Defektvermeidung ausgelegt. In der Studie von Chen [Che95] werden die beiden
Standardtechniken Rekonfiguration und Layoutmodifikation anhand eines Addiererentwurfes
eingesetzt. Rekonfiguration meint dabei den Einsatz von zusitzlichen Bit-Slices, wobei mittels
Laser fehlerhafte Slices abgetrennt bzw. die funktionierenden verbunden werden.
Layoutmodifikationen sind Veranderungen des fertigen Entwurfs zur Erhéhung der Ausbeute
bzw. Zuverlissigkeit. Dazu zihlen beispielsweise das Duplizieren der Vias und die Verbreiterung
von Signalleitungen, dhnlich dem DFM, sowie das Verdichten von Flichen oder das erneute
Zuordnen von Metall-Ebenen [Ci95]. Des Weiteren kénnen Floorplanmodifikationen besonders

bei Verwendung von redundanten Modulen die Ausbeute zusitzlich vergréBern [Haz03].

Dem Prinzip der Redundanz folgt auch der Ansatz von Sirisantana [Sit04], allerdings auf
Transistorebene. Hierbei werden Transistoren parallel zum Originaltransistor eingefiigt, sofern
deren Einsatz bestimmten Vorgaben an die Verzégerungszeit, Leistungsaufnahme und Fliche der
Schaltung nicht entgegensteht. Da ein eingefiigter Transistor, wie in Abbildung 3-12 b) zu schen,
die Lastkapazitit fiir vorige Gatter erhoht, wurden dort Transistoren eingefiigt, wo noch
zeitlicher Spielraum (engl. slack) vorhanden war. Derart eingesetzt wurde die Verzégerungszeit
der Gesamtschaltung nicht erthoht. Die experimentellen Ergebnisse lieBen eine Yieldverbesserung
von bis zu 400 % bei den grofiten Designs (c7552) erkennen. Bei kleineren Schaltungen lag sie bei
50 %, allerdings waren die verbesserten Ergebnisse deutlich niher an einer Ausbeute von 100 %
als die urspriinglichen. Das Defektmodell ging dabei von zufilligen Produktionsdefekten aus, die
den Transistor Stuck-open Fehler produzieren lassen und somit keinen Einfluss auf den
logischen Pegel nehmen, wenn der Transistor defekt ist. Dadurch bleibt die logische Funktion bei
vorhandenen Defekten gewihrleistet, das Zeitverhalten wird aber durch den Ausfall von
treibenden Transistoren negativ verdndert. Hierzu bedarf es weiterer Ansidtze auf der
Systemebene, um zum ecinen die Timing-Fehler zu detektieren, und zum anderen diese zu
kompensieren. Fir die Anpassung der Verzégerungszeiten eignen sich hierfir unter anderem
Dynamic Frequency/Voltage Scaling (DV/FS) oder Body Biasing [T'sc02].

a) b) T .
Inﬂ Out In _Ci Out
_{
= i -

Transistorausfall fiihrt zum Funktionsausfall
Transistorausfall fithrt nicht zwingend zum Funktionsausfall

Abbildung 3-12 : Ansatz Sirisantanas zur Erhohung der Ausbeute [Sir04]
a) Originalschaltung, bei der ein Ausfall eines der Transistoren zum Systemausfall fiihrt
b) Verbesserte Schaltung, bei dem der zweite Inverter verdoppelt wurde, so dass dieser
einen Ausfall des Transistors kompensiert; Allerdings erh6ht sich #p fiir den vorigen
Inverter aufgrund der erhéhten Croap
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Zur Reduzierung parametrischer Defekte sind mittlerweile auch einige Techniken entwickelt
worden, um Chips, die sonst nach der Produktion verloren gehen wirden, noch nutzen zu
kénnen. So kénnen spezielle Messmodule, wie die Modified Vernier Delay Line, genutzt werden,
um Daten tber das exakte Systemverhalten zu erhalten [Dat06]. Aufbauend auf solchen
Kenndaten kann dann beispielsweise mittels Body-biasing die Frequenz und der Leckstrom des
Systems so angepasst werden, dass es den Anforderungen geniigt. Dies gelingt dann durch

Variation des Schwellwertes der Transistoren [Sil07].

Operative, also transiente Effekte werden vor allem mittels Ansdtzen in unteren
Designebenen,  wie  entkoppelnden  Kondensatoren [Hey03]  und  entkoppelnden
Leitungsanordnungen [Ho03], angegangen, um die parasitiren Einflisse zu mindern. Leckstréme
werden durch die Verwendung von Transistoren mit unterschiedlichen Oxidschichtdicken oder
Schwellspannungen, sowie durch Umordnen der Transistorgruppierung, z. B. durch Stacking,
und durch den Einsatz von so genannten Sleep-Transistoren gesenkt [Sil07]. Die Auswirkungen
von Umgebungsvariationen werden derweil auf System- und Architekturebene gemindert, wie
z.B. das Kihlen des Chips oder cine dynamische Anpassung der Last zur Kontrolle der

Temperatur und des Stromverbrauches [Hua00].

Da ein Forschungsschwerpunkt in den letzten Jahren auf der Vermeidung bzw. Verhinderung
von Soft Errors lag, gibt es hier eine Reihe von Ldsungsansitzen in allen Entwurfsebenen. So
werden Gatter mittels Tiefpassfilter [SasO6] oder Erhdhung der kritischen Ladung anfilliger
interner Knoten robuster gemacht [Oma07]. Soft Errors kénnen auch durch die Verwendung
fehlerkorrigierender Codes maskiert werden [Spi04]. Zur Erkennung von transienten Fehlern gibt
es auch verschiedenste Ansitze. Sie reichen von der Anwendung fehlererkennender Codes, wie
z. B. der Bildung von Parititen, bis zum Einsatz von Uberwachungsmodulen, wie beispielsweise
Watch-Dog-Prozessoren [Mah88]. Software stellt dann wieder den korrekten Zustand vor dem
Auftreten des Fehlers her, z. B. durch die wiederholte Ausfihrung von Instruktionen (Rollback)
[Pat02].

Ein anderer schr viel versprechender Ansatz mittels Redundanz wurde in [Mit0O5]
verbffentlicht. Hierbei werden die Flipflops einer Schaltung verdoppelt und der Ausgang beider
Speicherelemente mit einem Muller-C-Element stabil gehalten. Da die Kopie jedes Flipflops
durch das schon vorhandene Flipflop im Scanpfad bereitgestellt wird, bedarf es nur einer
geringfiigigen  Erweiterung der Logik und dem Einfiigen des Muller-C-Elementes
(Abbildung 3-13). Damit stellt dieser Ansatz durch die geringen zusitzlichen Kosten und einer
Erhéhung der Zuverlissigkeit auf Chipebene um mehr als eine GréBenordnung eine effiziente

Moéglichkeit zur Verringerung von Soft Errors dar.

Ein Ansatz, permanenten Defekten zu begegnen, ist sie erst gar nicht entstehen zu lassen. Es
existieren verschiedene adaptive Systeme, die den Betrieb derart steuern sollen, dass ein
permanenter Defekt gar nicht erst wihrend der Betriebslaufzeit auftritt. Dazu zihlen unter
anderem das Dynamic Temperature- und insbesondere das Dynamic Reliability Management
(DTM [Bro01] und DRM [Sri03]). Solche Ansitze verwenden physikalische Parameter, wie z. B.

die Temperatur, um Riickschliisse auf die Betriebslaufzeit zu ziehen bzw. die Leistung zu
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beschrinken, um die Betriebslaufzeit garantieren zu kénnen. Beispielsweise kann in einem Multi-
Prozessor-System die arbeitende zentrale CPU auf einen anderen Rechenkern verlagert werden
oder Prozesseinheiten werden mittels DEFS verlangsamt [Wegll], um dadurch sowohl die

Maximaltemperatur als auch die Temperaturverteilung zu verbessern.

Neben  der  Defektvermeidung  sind  Ansitze zur  Defektbeseitigung  bzw.
Defekttoleranz/-maskierung mittels redundanten Elementen bekannt. Aus dem Bereich des Yield
Engineering existieren Ansidtze auf den unteren Designebenen, die in gleichem MalBle auch
Defekte vermeiden. Dazu gehort zum Beispiel das Einfiigen redundanter Vias [Wu02c] oder
Verbindungsleitungen. Dadurch kann ein Signal im Falle des Ausfalls eines Vias (bzw. einer
Leitung) immer noch dbertragen werden. Weitere Ansitze der Redundanz sind in komplexen
integrierten Systemen bereits implizit vorhanden, werden aber bislang noch nicht effektiv zur
Verlingerung  der  Laufzeit genutzt. So  stechen  sowohl Rechen- als auch
Kommunikationsressourcen in Multi-Prozessor-Systemen bzw. in Networks-on-Chip zur
Verfigung. Durch diese Art der Redundanz kénnen Fehler allerdings nicht vermieden, wohl aber
toleriert werden. Dazu bedarf es wiederum einer geeigneten Systemkontrolle um Anwendungen
gezielt auf die verbleibenden funktionalen Komponenten zu verteilen [Hun04] bzw. Daten auf

die intakten Kommunikationsressourcen zu Ubertragen [You07].

Auf RTL- bzw. Gatterebene ist Rekonfiguration bzw. Built-in-Self-Repair (BISR) eine Art der
Maskierung von Defekten. In [Ko0a09] wurde ein Ansatz vorgestellt, in dem eine unbestimmte
Ansammlung an Logikzellen zu konfigurierbaren Logikblécken zusammengefasst werden, die

vervielfacht und iber eine Schaltmatrix miteinander verbunden bzw. an- und abgeschaltet

Scanpfadflipflop
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Latch LA Element
SI D1
SCA CLK1 L Latch LB T
- D2 D = SO
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Systemflipflop
L TD;11r(‘h PH1 O1 ﬁ |
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Latch PH2 — CLK1 L{ ?
D D D2
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Abbildung 3-13 : Soft-Error-Blockierung bei Verwendung des Scanpfadtlipflops [Mit05]

Normaler Betrieb: SCA = SCB = UPDATE = TEST = 0; CAPTURE = 1;
Scanpfad-FF wird zum Schatten-Flipflop
solange O1 # O2 wird kein Wert weiter gereicht und der Keeper hilt Q stabil
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werden. Kritisch hierbei ist der Leitungs- und Schaltaufwand, der mit Verwendung weniger
unterschiedlicher Standardgatter ~ verringert  werden kann. Zudem  wurden
Gattersynthesestrategien vorgestellt, mit denen eine ungeordnete Netzliste in reguldre Strukturen
umgewandelt wird und die Anzahl an Schalttransistoren durch Verwendung gréerer regulirer

Blocke verringert werden kann.

Ein Ansatz, der die einfache Verdopplung von Transistoren zur Ausbeutenerhéhung von
Sirisantana auf Verschlei3defekte erweitert, ist die Verwendung von Shadow-Transistoren
[Cor08]. Diese werden nach Wahrscheinlichkeit eines Defektes aufgrund von TDDB ausgesucht.
Als Defektmodell wurde Segura’s Modell verwendet, so dass im Gegensatz zu Sirisantana defekte
Transistoren noch einen Einfluss auf den Logiklevel der angeschlossenen Netze ausiiben. Bei
einem zusitzlichen Bedarf an 20 % Fliche, 11 % Verzégerungszeit und 14 % Leistungsaufnahme
wutde die MTTF um durchschnittlich 42 % erhoht, mit 59 % als Maximum.

Ziel der vorgestellten Ansitze ist es, einen frithzeitigen und vollstindigen Ausfall des Systems
zu vermeiden. Stattdessen erreicht man eine schleichende Verminderung der Systemperformance,
weil immer mehr Ressourcen nicht mehr zur Verfiigung stehen. Mit Blick auf die ganzheitliche
Zuverlissigkeit ergibt sich ein weiterer wichtiger Vorteil dieser Schaltungen. Dieser besteht darin,
auch produktionsbedingte Ausfille automatisch kompensieren zu kénnen. Sowohl die
parametrische als auch die funktionale Ausbeute kénnen aufgrund der redundant ausgelegten

Elemente erhht werden, wenn auch mit einer geringeren Performance im Defektfall.






Viertes Kapitel

4 Redundanz — Verbesserung der Zuver-
lissigkeit auf Gatterebene als Designziel

Das vorherige Kapitel hat sowohl die Griinde fiir eine Beriicksichtigung von
Zuverlissigkeitsaspekten im Designablauf hinsichtlich Gateoxiddefekten erldutert, als auch eine
Reihe von Méglichkeiten aufgezeigt, integrierte Schaltungen schon im Designprozess robuster
gegen diverse Defektmechanismen zu gestalten. Dabei hat sich gezeigt, dass auf unteren
Schaltungsebenen die Hardware-Redundanz einen groflen Stellenwert einnimmt, um die
Zuverlissigkeit in integrierten Schaltungen zu erhdhen, wodurch der Designer Einfluss auf die
Lebensdauer der produzierten Schaltung nehmen kann. In den folgenden Abschnitten werden
diverse  Ansitze entwickelt, um durch Redundanz die Zuverldssigkeit gegeniiber

Verschleileffekten zu steigern.

Als erstes wurden komplett redundante Schaltungen untersucht, d.h. die Schaltung wurde in
Ginze vervielfacht, und in der Hinsicht verbessert, dass die einzelnen Teile unabhingig
voneinander operieren kénnen, wodurch verglichen mit den redundanten Originaldesign sowohl
die Zuverlissigkeit erhoht, als auch der Stromverbrauch gesenkt werden konnte. AnschlieBend
wird eine Analyse vorgestellt, mit der untersucht wird, mit welcher Granularitit der Redundanz
die beste Zuverlissigkeitssteigerung erreicht werden kann. Ausgehend von dem Ergebnis, dass
mit redundanten Gattern sehr gute Betriebszeiten erreicht werden kénnen, wurde dieser Ansatz
mit FHinbeziehung von lokalen Gatterinformationen wie Gatefliche und Aktivitit verfeinert, so
dass trotz gesunkenem Flichenaufwand durch Redundanz die Zuverlissigkeitssteigerungen
nahezu beibehalten werden koénnen. Dabei wurden auch Elemente eingefiigt, mit denen
redundante Teile erst nach einer unbestimmten Betriebszeit zugeschaltet werden, so dass sich
Verschleileffekte bei den redundanten Transistoren erst nach der Zuschaltung entwickeln. Zum
Abschluss wird eine Untersuchung auf Transistorebene diskutiert, die mehrere Ansitze

vergleicht. Der Fokus dieser Verbesserungen liegt klar bei der Verminderung bzw. Verzégerung
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von Verschleileffekten. Allerdings kénnen durch die gezeigten Ansitze natiirlich auch Fehler
permanenter Produktionsdefekte verhindert werden, so dass auch eine Erhéhung der Ausbeute

stattfindet.

4.1 Energieeffiziente Schaltungsredundanz — Funktionale
Verbesserungen der Triple Modular Redundancy

Das Funktionsprinzip des TMR wurde schon im Abschnitt 3.8.1 vorgestellt. Da die
Leistungsaufnahme eine immer wichtigere Rolle spielt, auch in Hinblick der Verringerung der
Zuverlissigkeit durch hohere Temperaturen, werden im Folgenden zwei aufeinander aufbauende
Varianten des TMR vorgestellt, um diese Verlustleistung zu senken mit Beriicksichtigung der
Zuverlissigkeit gegentiber permanenten Fehlern. Anders als die vorgestellten Ansitze in [Zhu04]
und [Eln02], in denen TMR- und Duplex-Systeme frith auf héheren Ebenen optimiert werden,
fokussieren sich die nachfolgenden Verbesserungen auf die Gatterebene, so dass sie einfach in

den vorgestellten Syntheseprozess zu integrieren sind.

Eine Methode, um die dynamische Verlustleistung zu verringern, ist der Gebrauch von
parallelen Datenpfaden [Cha92]. Dabei werden Datenpfade ebenfalls redundant implementiert.
Beide Pfade werden allerdings so genutzt, dass jeweils das Ergebnis eines Pfades an den Ausgang
geleitet wird, wihrend der andere Pfad noch einen Takt Zeit hat die Berechnung zu beenden.
Dadurch lésst sich die Operationsfrequenz der Gesamtschaltung halbieren, ohne dass sich der
Durchsatz verringert. Im Vergleich zur einfachen Originalschaltung wird allerdings in dieser
Variante noch keine Verlustleistung eingespart, da zwar forx aus Gleichung (24) halbiert wird,
derweil die Lastkapazitit Croap aufgrund der verdoppelten Fliche auch verdoppelt wird.
Einsparungen sind so nur moglich, wenn auch die Betriebsspannung I'pp gesenkt werden kann,
da die Operationsfrequenz verringert werden kann und somit auch [“pp nach (20). Wichtig bei

dieser Methode ist die korrekte Implementierung des Verteilungsmechanismus.

Ausgehend von einem redundanten Design, z. B. einer TMR-Schaltung, kann mittels der
schon vorhandenen dreifach vorhandenen Datenpfade und einer geeigneten Verkniipfung und
Aufteilung der Berechnungsschritte die Verlustleistung verringert werden, ohne dass die
Betriebsspannung gesenkt werden muss. Im Folgenden wird ein Ansatz vorgestellt, der diese
Tatsache ausnutzt, um die Verlustleistung redundanter kombinatorischer Schaltungen zu

reduzieren und gleichzeitig die Zuverlidssigkeit gegeniiber Verschlei3defekten zu erhéhen.

Grundlage der Schaltung ist eine TMR-Implementierung. Zwei verschiedene Ansitze sind
denkbar. Zum einen wird stindig zwischen einem TMR-Modus zur Fehlererkennung und einem
Einzelmodus mit reduzierter Frequenz gewechselt (Abschnitt 4.1.1). Sollten Fehler auftreten,
wird die Schaltung im normalen TMR-Modus betrieben. Verschiedene Varianten fiir den besten
Kompromiss zwischen Fehlererkennung und Verlustleistungsreduzierung wurden getestet. Der
zweite Ansatz (Abschnitte 4.1.2 bis 4.1.5) basiert auf dem ersten, ist durch Einfiihrung weiterer

Modi und Phasen allerdings flexibler und stellt mehrere finale Strategien vor, mit der die
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Gesamtschaltung bei Erkennen fehlerhafter Module bis zum Ende betriecben werden kann.
Dadurch werden sogar die durch Verschlei3 hervorgerufenen Effekte verlangsamt, was im
Endeffekt eine erhdhte Betriebszeit der Gesamtschaltung zur Folge hat. Dieser Ansatz arbeitet
abwechselnd mit zwei der drei Module in zwei Phasen: einer Parallelphase mit reduzierter
Frequenz und einer Vergleichsphase zur Erkennung von Fehlern. Der TMR-Modus mit
Teilnahme aller Module wird genutzt, um fehlerhafte Einheiten zu lokalisieren, sowie als finaler

Modus, wobei auch der Betrieb nur mit einem Modul Beriicksichtigung findet.

Aufgrund eines festgelegten Wechsels von Phasen, in der die Module mit gleichen
Eingangsvektoren zur Fehlererkennung und -lokalisation arbeiten, und Phasen, in denen die
einzelnen Module unterschiedliche Vektoren bearbeiten, verlieren diese Implementierungen die
Fihigkeit, iiber den gesamten Zeitraum des ,,normalen Betriebs fliichtige Fehler zu maskieren.
Allerdings werden permanente Fehler entdeckt und lokalisiert. Durch den festen Wechsel der
Phasen wird es fir héhere Betriebsebenen bei Auftreten eines Fehlers leicht ermdglicht, zum
vorher fehlerlosen Status zuriickzukehren und potentiell fehlerhafte Ergebnisse bis zum

Zeitpunkt der letzten fehlerlosen Phase zuriickzusetzen.

Als Benchmarks wurden die kombinatorischen ISCAS-Schaltungen ausgesucht. Die Anzahl

der ausgewihlten Designs sind in der nachfolgenden Tabelle 4-1 aufgefiihrt:

Tabelle 4-1: Schaltungscharakteristika der ISCAS-Designs

ISCAS-Design # Ports # Transistoren
c1908 58 3092
c2670 373 4950
3540 72 6876

c432 43 784
c499 73 2092
c5315 301 9930
c6288 64 10112
c7552 315 14336

4.1.1 Optimierte Wechsel zwischen TMR- und Einzelmodus

Der erste Ansatz zur Steigerung der Energieeffizienz ist ein stetiger Wechsel zwischen einem
TMR-Modus und einem Einzelmodus [Sael0]. Im FEinzelmodus werden die Einginge
nacheinander durch die Demultiplexer-Einheit zu den jeweiligen Eingingen der Module geleitet.
Am Ausgang der Gesamtschaltung ist die Multiplexer-Einheit. Sie leitet den Ausgang der Module
nacheinander an den Ausgang der Gesamtschaltung weiter. Dadurch entsteht ein dreifach
paralleles System wihrend dieses Modus und die Frequenz der einzelnen Module wird auf ein
Drittel reduziert, wobei die Frequenz der gesamten Systems und somit der Durchsatz konstant
bleibt. Dieser Modus stellt den Hauptmodus dar, der regelmiBig durch den TMR-Modus
unterbrochen wird. Hierbei werden alle drei Module gleichzeitig mit denselben Eingingen

beschaltet. Der Ausgang der Gesamtschaltung wird dann durch den Mehrheitsentscheid der
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Ausginge aller drei Module bestimmt. In diesem Modus kann auBerdem mittels einer
Fehlerdetektionseinheit erkannt werden, ob in einem der Module Fehler aufgetreten sind, in dem
die Modulausginge zusitzlich gegeneinander verglichen werden. Wenn ein Fehler erkannt wird,
indem eine Einheit in der héheren Designebene das Fehlersignal der Detektionseinheit auswertet,
bleibt die Gesamtschaltung im TMR-Modus, wobei dann dieser und weitere Fehler so lange wie

moglich maskiert werden.

Die Gesamtschaltung ist in Abbildung 4-1 a) dargestellt. Die drei zusitzlichen Einheiten
(funktionale De-/Multiplexer und Fehlererkennung) sorgen fiir ein kontrolliertes Umschalten
zwischen den beiden Modi, ein korrekte Zuordnung der Ein- und Ausginge und die
Fehlererkennung. Die einzige Aufgabe der Demultiplexer-Einheit besteht in der Generierung der
Enable-Signale fiir die Eingangsregister der Einzelmodule. Durch das ,,Mode“-Signal wird
angezeigt, welche Register an- bzw. ausgeschaltet werden. Wiahrend des TMR-Modus sind alle
Register stindig aktiviert und reichen die Einginge gleichzeitig an alle Module weiter. Im
Gegensatz dazu werden im Einzelmodus jeweils nur die Register eines Moduls eingeschaltet,
wihrend die Register der anderen beiden Module deaktiviert werden. Durch einen simplen
round-robin-Mechanismus werden so jedem Modul alle drei Takte neue Eingangsdaten
zugeordnet. Dadurch wird eine um zwei Drittel reduzierte Betriebsfrequenz fiir die Module
erreicht, was im Gegensatz zum konventionellen TMR zu einer um zwei Drittel reduzierten
Verlustleistung fihrt. Diese Verminderung ist allerdings der Idealfall, deren Effekt durch den
Einsatz der zusitzlichen Einheiten gemindert wird. Die Weiterleitung der Ausginge zum
Gesamtausgang wird in der Multiplexer-Einheit dhnlich organisiert. Wihrend des TMR-Modus
werden die Ausginge per Mehrheitsentscheid weiter transferiert. Dies wird mittels Bit-Voter fiir
jedes Ausgangsbit realisiert. Im Einzelmodus werden die Ergebnisse des Moduls, das mit dem
Taktsignal neue Daten am Eingang ibernimmt, an den Ausgang geleitet. Die korrekte Zuordnung

in beiden Modi erfolgt bitweise tiber eine Multiplexstruktur.

Die Fehlererkennung ist wihrend des TMR-Modus aktiv. Sie erzeugt ein Fehlersignal, sobald
ein Ausgangsbit von den anderen beiden Pendants abweichen sollte. Wenn der Fehler durch eine
héhere Ebene als permanenter Fehler deklariert wird, beispielsweise durch wiederholtes oder
lingeres Auftreten, wird der TMR-Modus beibehalten, damit (wieder) korrekte Ausginge
generiert werden. Die Fehlererkennung profitiert dabei vom dreifachen Aufbau, da ein eventuell
fehlerhaftes Ausgangssignal zweimal gegen ein korrektes Signal in einem XOR-Abschnitt getestet
wird. Alle Signale werden dann durch einen Baum von 3-Eingangs-Oder-Gattern zu einem
Fehler-Signal zusammengefasst — Abbildung 4.1 b), wobei eine logische 1 einen Fehler anzeigt.
Der kritischste Fall wire eine Uberdeckung dieses Fehlersignals. Aufgrund der Erzeugung der
urspriinglichen Fehlersignale im XOR-Abschnitt wird ein Fehler zweifach in den Oder-Baum
eingespeist. Dadurch wird die Fehlersignalverdichtung des Oder-Baumes zuverldssiger, weil
mindestens zweimal ein Stuck-at-Fehler auftreten miisste, um das Fehlersignal zu iiberdecken.
Zwischen den Oder-Gattern maskiert ein Stuck-at-O-Fehler ein Fehlersignal, in den Oder-Gattern
vor dem treibenden Inverter ein Stuck-at-1, da dann am Ausgang des Oders eine O erscheinen

witrde.
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Aus diesem Grund werden die Fehlersignale der drei XOR-Gatter eines Ausgangsbits solange
wie méglich nicht in einem Oder zusammengefiihrt, so dass im Grunde drei kleinere Oder-
Biume durch die Zusammenschaltung mit einem abschlieenden Oder zu einem groffem Odet-
Baum zusammengefithrt werden. Deshalb wiirde ein einzelner Stuck-at-Fehler im Baum erst in
der letzten Stufe ein Fehlersignal iberdecken koénnen. Dieser Ansatz erhoht zwar die

Verdrahtung ein wenig, verbessert aber die Robustheit des Oder-Baumes.

Zur Analyse der effizientesten Schaltstrategie bedarf es zweier Parameter. Zum einen die
Schaltfrequenz frur, mit der in den TMR-Modus geschaltet wird. Zum anderen gibt die Dauer
drvr  an, wie viele Takte der TMR-Modus beibehalten wird bis in den Einzelmodus
zuriickgeschaltet wird. Je gréBer beide Parameter sind, desto wahrscheinlicher wird ein Fehler in
den Modulen erkannt, weil der Anteil des TMR-Modus an der Betriebszeit 7zop steigt. Dieses

Verhiltnis, im Folgenden als TMR-Rate rmyr bezeichnet, wird folgendermallen berechnet:

TrmMr = frur - drmr - top (66)
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Abbildung 4-1: Erweiterung eines konventionellen TMR-Designs zur Reduzierung der

Leistungsaufnahme mittels paralleler Datenpfade
a) Aufbau
b) Prinzip der Fehlererkennung
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Eine TMR-Rate von rmmr =1 bedeutet, dass der TMR-Modus die gesamte Betriebszeit
ausgefiihrt wird, wihrend bei rmyr = 0 das Gegenteil mit einem ununterbrochenen ausgefithrten
Einzelmodus der Fall ist. Wahrend mit steigendem rmyr die Fehlererkennungsfihigkeit und damit
die Zuverlidssigkeit augenscheinlich zunimmt, steigt allerdings auch die Verlustleistung, da der

sparende Einzelmodus seltener zum Einsatz kommt.

Deshalb wurde der Einfluss von dmr auf die Erkennung von permanenten Fehlern
untersucht. Dazu wurden ISCAS-Designs dahingehend analysiert, wie lange ein vom
Simulationsstart ~ vorhandener  Stuck-at-Fault in  einem der Module von der
Fehlererkennungsschaltung unbemerkt bleibt, wobei die Parameter rmyr und dyr variiert wurden.
Dafiir wurden die aufgetretenen logischen Fehler der Schaltung bei zufillig generierten
Eingangssignalen summiert, bis die Schaltung den Fehler erkannte und somit im TMR-Modus
verbleiben wiirde. Am Anfang des Simulationslaufs wurde immer der TMR-Modus ausgefiihrt,
um gleiche Startbedingungen fiir die Simulationen zu garantieren. Man kénnte dies auch in dem
Sinne interpretieren, dass immer ein Art Selbsttest nach dem Starten der Schaltung ansteht. Des
Weiteren ist dies auch fiir den Vergleich vorteilhaft, da frith erkannte Fehler im ersten TMR-
Modus erkannt werden und somit zu keinen falschen Ergebnissen fithren, da diese ja nur in den

Einzelmodusphasen auftreten kénnen. So erhalten diese erfolgreichen Simulationsliufe eine
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Abbildung 4-2 : Durchschnittliche (a2) und maximale (b) Anzahl an logischen Fehler der

Gesamtschaltung bis die Fehlerdetektionseinheit einen Fehler registriert hat
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Fehlerzahl von 0. Abbildung 4-2 zeigt exemplarisch die Ergebnisse fir das Design ¢6288. Hier
wurde die durchschnittliche und maximale Fehleranzahl iiber der TMR-Dauer dmyr aufgetragen.
Ferner sind auch unterschiedliche Kurven fir unterschiedliche Werte von rryr abgebildet. Zwei
wichtige Schliisse kénnen gezogen werden. Wenn die TMR-Rate grof3 genug ist (hier: 7ryr > 0.1),
kénnen Fehler schnell erkannt werden, da die Schaltungen sogar mit geringen Werten von
drvr < 10 Takten die Fehler in den ersten Vergleichsphasen, wenn das Design im TMR-Modus
ist, identifiziert. Noch wichtiger ist die Tatsache, dass bei kleinen TMR-Raten die logischen Fehler
auch auf sehr geringe Werte nahe oder gleich Null gesenkt werden kénnen, wenn dryr nur grof3
genug ist. So betrug die Fehleranzahl bei allen Versuchen maximal 2 bei einer Dauer dmyr > 50
Takte. Dies stimmt sehr gut mit der Strategie iiberein, mdglichst viel Leistung mittels kleiner
TMR-Raten einzusparen. Wenn nun dryr gro3 genug ist, kann ein Fehler trotz geringer rrur
schnell erkannt werden. Der einzige Nachteil dieser Strategie ist, dass bei erfolgter
Fehlererkennung mehr Ergebnisse als unsicher eingestuft werden miissen, da mehr Zeit seit dem

letzten Wechsel aus dem TMR-Modus vergangen ist, was im Endeffekt den Durchsatz schmiilert.

Die nichste Untersuchung betrifft die Verminderung der Zuverlissigkeit, die durch die
zusitzlichen Gatter im Gegensatz zum konventionellen TMR zu erwarten ist. Dazu wurden
verschiedene Simulationen auf RTL-Ebene ausgefihrt. Die Fehler wurden dabei als
Stuck-at-Faults an allen Netzen der Schaltung Gber die Zeit eingefiigt. Die Wahl des jeweiligen
Netzes erfolgte zufillig mit gleicher Fehlerwahrscheinlichkeit Angr fir alle Netze, da auf RTL-
Ebene simuliert wurde. Durch die konstante Fehlerrate ergibt sich fiir das Gesamtdesign eine
flichenabhingige Zuverlidssigkeit, was bedeutet, dass mit steigender Fliche auch die Ausfallrate
Asystem  steigt. Da beim Eintritt einer Fehlersituation der TMR-Modus bis zum Ende
durchgefihrt wird, wurde dieser durchgehend wihrend dieser Tests ausgefiihrt, um die
Ausfallzeit der Schaltung zu analysieren. Als Referenzschaltungen dienten die einfache Schaltung
ohne jegliche Erweiterungen und die TMR-Variante mit Votern an jedem Designausgangsbit. In
Abbildung 4-3 a) sind die MTTF-Werte nach Gleichung (37) der beiden TMR-Varianten

(konventionell und verlustleistungsreduziert) im Vergleich zur ,ungeschitzten® Schaltung
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Abbildung 4-3 : Ergebnisse der verlustleistungsreduzierenden TMR-Implementierungen

a) Verbesserungen gegentiber der MTTF des Originaldesigns
b) Mehraufwand gegeniiber der Fliche und der Verzégerungszeit des konventionellen TMR
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dargestellt. Die MTTF aller leistungssparenden Varianten ist immer geringer als die der
konventionellen TMR-Schaltung, was durch die gleiche Maskierungsmethode der
leistungssparenden Variante bei leicht erhéhtem Flichenbedarf zu erwarten war. Die
Abweichungen liegen in einem Bereich zwischen 1 % und 11 %. Ferner kann die Zuverldssigkeit
allerdings soweit sinken, dass sogar das Referenzdesign bessere Ergebnisse erzeugt, wie im Fall
des Design ¢499. Das liegt daran, dass der Flichenaufwand von der Anzahl der Ein-und
Ausgangspins und der Gesamtfliche abhingig ist, was aus Abbildung 4-3 b) ersichtlich ist. Hier
haben die kleinsten Designs — ¢432, c499 — und die Schaltungen mit vielen Ausgangspins —
c1908, 2670 und c499 — den gréBten zusitzlichen Flichenbedatf. Das liegt am gréBerem Anteil
der Zusatzfliche zur Gesamtfliche, sowie an der linearen Abhingigkeit der Fliche der Multiplex-
Einheit und der Fehlererkennung von der Anzahl der Ausgangspins, da jedes Bit sowohl zur
Fehlererkennung als auch zur Mechrheitsentscheidung herangezogen wird. Sollten nun beiden
Faktoren (geringe Fliche, viele Designpins) zusammenkommen, wie beim ¢499, wird die
Zuverlissigkeit des Systems sogar derart verringert, dass die ungeschiitzten Designs besser
abschneiden, wenn der verbesserte TMR-Ansatz gewihlt wird, da der Flichenbedarf der
Kontrolleinheiten zu grofl wird. Andererseits wird bei einer sinkender relativen Zusatzfliche
aufgrund einer groflen Gesamtfliche, wie bei den gréfiten Designs ¢6288 und ¢7552, die MTTF-
Abweichung der leistungssparenden TMR-Variante sehr gering. Die Verzdgerungszeit der
Schaltungen ist besonders von der Anzahl der Ausgangspins abhingig, da sie die Anzahl der
Stufen des Oder-Baums (Fehlererkennung) bestimmen und somit die zusitzliche
Verzégerungszeit. Zusitzlich wird der Einfluss auch dadurch bestimmt, wie schnell das
Ursprungsdesign ist. Dabei sinkt der relative Einfluss der zusitzlichen Einheiten mit steigender
urspriinglicher Verzdgerungszeit. Sollte die muodifizierte Verzogerungszeit in den kritischen
Bereich kommen, ist ein Oder-Baum mit Registerstufen eine geeignete Gegenmalinahme, da eine
Verzégerung des Fehlersignals um ein paar Takte unerheblich ist, wenn eine grofle TMR-
Frequenz frur ausgewihlt wurde. Wichtig zu erwihnen ist, dass die Gesamtschaltung dauerhaft
cine Latenz von drei Takten aufweist, da mit jedem Umschalten von Einzel- auf TMR-Modus
zwei Takte ,,gewartet” werden muss, damit die im Einzelmodus zugewiesenen Eingangsvektoren
korrekt berechnet und nacheinander wieder ausgegeben werden. Die funktionalen De-
/Multiplexer-Einheiten kompensieren dies intern, damit die Latenz konstant bleibt, allerdings ist
sie dadurch auch dauerhaft gréBer als die minimal mogliche ein Takt lange Latenz im TMR-
Modus.

Hinsichtlich der Leistungsaufnahme ist das Einsparpotential enorm gegeniiber dem
konventionellen TMR. Dies wird in Abbildung 4-4 deutlich. Hier sind die Werte der
Leistungsaufnahme der verschiedenen Designs in Relation zu deren konventionellem TMR-
Design dargestellt. Die Schaltungen wurden im fehlerlosen Zustand mit unterschiedlichen TMR-
Raten simuliert. Resultat ist eine lineare Abhingigkeit der Leistungsaufnahme rmyg, wobei
Schaltungen mit einer groeren Gesamtfliche mehr Nutzen aus der Wechselstrategie ziehen, was
sich mit den Ergebnissen zur Zuverlissigkeit und zum Flichenbedarf deckt. Durch die relativ
gesehen geringeren Flichenkosten, die sich nach Gleichung (24) linear auf die Leistungsaufnahme

auswirken, kann eine Leistungseinsparung von bis zu 50 % bei einer kleinen TMR-Rate erzielt
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werden (c6288). Im Gegensatz dazu erreichen kleinere Designs und die Schaltungen mit vielen
Ausgangspins nur geringe Einsparungen von maximal 5 % (c499, c432, c2607). Die anderen
allerdings erreichen signifikante Einsparungen solange 7, < 0.75 ist. Die maximale Einsparung
von 50 % entspricht einer Leistungssteigerung von 45 % gegentiber dem ungeschiitzten Design,
welches als Konstante um die 33 % der Leistungsaufnahme des konventionellen TMR in
Abbildung 4-4 dargestellt ist.

Zusammenfassend lidsst sich statuieren, dass der Einsatz unterschiedlicher Betriebsmodi zur
Senkung der dreifachen Leistungsaufnahme des konventionellen TMR gegeniiber dem
ungeschiitzten Referenzdesign eine gute Ausgangsbasis fiir weitere Verbesserungen bietet. Vor
allem groBere Designs konnen von den Modifizierungen profitieren, da der zusitzliche
Flichenbedarf der Kontrolleinheiten bei diesen Schaltungen relativ gering ausfillt. Im Folgenden
werden sowohl zusitzliche Modi eingefiihrt, als auch verschiedene Strategien zur Wahl des
Finalmodus, in dem die Schaltung schlief3lich bis zum Betriebsende operieren wird. Ziel dabei war
es nicht nur die Verlustleistung weiter zu reduzieren, sondern auch die Zuverlissigkeit im

Gegensatz zum konventionellen TMR zu verbessern.
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Abbildung 4-4 : Gesamte Verlustleistungsaufnahme der optimierten  Schaltungen,

normiert auf das konventionelle TMR-Design, in Abhingigkeit von der TMR-Rate; nicht
redundante Originalschaltungen als REF abgebildet

4.1.2 Weiterentwicklung zu einem flexiblen Schaltungsbetrieb

Die Betrachtungen des vorigen Abschnittes haben gezeigt, dass vor allem bei groflen
kombinatorischen Designs die Reduzierung der Leistungsaufnahme gréBer und die der
Zuverlidssigkeit geringer ist. Aus diesem Grund und durch die fehlende Verfiigbarkeit groferer
anerkannter kombinatorischer Vergleichsschaltungen [Har00], wie die ISCAS-Designs, wurden
Arithmetische-Logische Einheiten (engl. arithmetic logic units — ALU) in unterschiedlichen

Ausfiihrungen fiir die folgenden Analysen verwendet. Dies erlaubt eine Untersuchung
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verschiedener Designs hinsichtlich vatiierender Schaltungsgroflen und Verzogerungszeiten bei
Beibehaltung der grundsitzlichen logischen Funktion. Die Schaltungsparameter der verwendeten
ALUs sind in Tabelle 4-2 dargestellt:

Tabelle 4-2 : Syntheseergebnisse der Referenzschaltungen (ALU1 bis ALU5)

Design Parameter ALU1 ALU2 ALU3 ALU4 ALU5
# der Ausgangsbits 32 64 64 96 96
# der Logikgatter 2335 7078 11839 15542 23093
Verzogerungszeit [ns] 2.63 8.36 4.66 12.51 6.72

Die urspriinglichen ungeschiitzten Referenzschaltungen (ALU1 bis ALU5) wurden verwendet,
um daraus sowohl konventionelle TMR-Schaltungen (TMR1 bis TMR5) als auch die
verlustleistungsreduzierten Designs (LPR1 bis LPR5, LPR — engl. Low Power Redundant
designs) abzuleiten. Ahnlich wie die leistungssparenden TMR-Schaltungen aus Abschnitt 4.1.1
wurden die LPR-Schaltungen mit zusitzlichen Kontrollstrukturen versehen, damit einerseits die
Schaltungen in den verschiedenen Modi arbeiten kénnen, und andererseits Fehler sowohl erkannt

als auch lokalisiert werden kénnen [Sael1].

Die in Abschnitt 4.1.1 verwendeten Modi (TMR, Einzel) wurden um einen dritten Modus
erweitert — den Dual-Modus. Hierbei werden jeweils zwei der drei Module betrieben, wihrend
das dritte abgeschaltet ist. Diese Abschaltung ist im einfachsten Fall, wie nachfolgend angewandt,
cin Clock-Gating, in dem Eingangsregister ausgeschaltet sind, so dass die Einginge des Moduls
stabil bleiben. Sie kénnten aber auch mittels Sleep-Transistoren komplett von der
Betriebsspannung getrennt werden, um auch den Leckstrom zu senken. Dies hitte neben der
Verlustleistungsreduzierung den Vorteil eines geringeren VerschleiBes der Transistoren. Dieser
Dual-Modus unterteilt sich wiederum in zwei Phasen: Vergleichsphase und Parallelphase. Eine
komplette Aufstellung der Modi und die Ubergiinge zwischen ihnen gibt Abbildung 4-5 und wird
im Folgenden niher erldutert, wobei der jeweils aktive Modus abhingig vom Fehlerzustand der

Gesamtschaltung ist.

Ein Febler wurde noch nicht erkannt: Die Schaltung nutzt den Dual-Modus. Ahnlich dem Wechsel
zwischen TMR- und Einzelmodus in Abschnitt 4.1.1, wird nun das Design abwechselnd mit einer
festen Vorgabe in der Vergleichs- oder in der Parallelphase betrieben. Wihrend der Parallelphase
wird jeweils ein Eingangsvektor von einem Modul bearbeitet, wihrend der nichste Vektor im
nichsten Takt vom anderen Modul berechnet wird. Dies bewirkt ein um die Halfte gesenkte
Betriebsfrequenz fiir die Module und damit eine Reduzierung der Stromaufnahme bei
gleichbleibendem Durchsatz. In der Vergleichsphase wiederum wird beiden Modulen der gleiche
Inputvektor zugewiesen, so dass Ergebnisse am Ausgang mit Hilfe der Fehlererkennungseinheit

miteinander verglichen werden kénnen.

Ein Febler wurde wébrend der Vergleichsphase (Dual-Modus) erkannt: Wenn erkannt wurde, dass ein
Defekt in einem der Module vorhanden ist, wird in den TMR-Modus geschaltet. Die

Fehlererkennung wurde dahingehend erweitert, dass anhand der Ausginge der Defekt einem
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Modul zugewiesen werden kann. Wenn nun ein Modul als defekt markiert und ausgeschaltet
wurde, werden die anderen noch funktionierenden weiter im Dual-Modus betrieben. Auf diese

Weise kann der leistungssparende Modus beibehalten werden.

Weitere Febler wurden erkannt: Sollte nun ein Defekt in den beiden funktionierenden Modulen

erkannt werden, wurden folgende fiinf finale Modi implementiert:

F1:Das  Gesamtdesign  wird sofort abgeschaltet, da  beispielsweise eventuelle

Zuverlissigkeitsanforderungen sehr hoch sind.
F2: Die Gesamtschaltung wird nur noch im TMR-Modus betrieben.

F3: Genauso wie mit F2 wird das Gesamtdesign im TMR-Modus betrieben. Sollte allerdings

die Fehlererkennung Defekte in allen drei Modulen anzeigen, wird das Design abgeschaltet.

F4: Die beiden defekten Module werden abgeschaltet und das funktionierende Modul wird im

Einzelmodus betrieben.

F5: Genauso wie in F4 wird das funktionierende Modul im Einzelmodus betrieben, allerdings
wird es regelmifiig vom TMR-Modus unterbrochen. Sollte nun das letzte Modul als defekt

deklariert werden, wird das gesamte Design ausgeschaltet.

Um diese Anderungen schaltungstechnisch zu implementieren, wurden die Kontrolleinheiten
der urspriinglichen Verbesserung aus Abbildung 4-1 a) angepasst, wobei der grundsitzliche
Aufbau allerdings gleich bleibt. Die Aufgaben der funktionalen De-/Multiplexer-Einheit haben
sich nur marginal verdndert. Die korrekte Weiterleitung und Ausgabe der Ein- und Ausginge mit
Hilfe der Enable-Signale muss nun auch fiir die zusitzlichen Modi implementiert werden. Ferner
reduziert sich die Latenz der Gesamtschaltung auf zwei Takte durch den Dual-Modus. Die

Fehlererkennung wurde umfangreicher modifiziert, um unterschiedliche Zustinde zu
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Abbildung 4-5 : Modi der LPR-Schaltungen
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Abbildung 4-6 : Beispielhafte Darstellung einer Gatterschaltung zur Fehlererkennung

eines Ausgangsbits der Module M1, M2. M3
a) Wihrend der Vergleichsphase (nur M1 und M2 werden verglichen durch jeweilige

Beschaltung der Enable-Signale)
b) Wihrend des TMR-Modus (alle Module zugeschaltet)

berticksichtigen, denn neben einer Fehlererkennung (Dual-Modus in Vergleichsphase) wird auch

eine Fehlerlokalisation (TMR-Modus) durchgefiihrt.

Abbildung 4-6 zeigt exemplarisch eine Fehlererkennung (a) und -lokalistation (b) fir ein Bit.
Wenn zwei Module in der Vergleichsphase des Dual-Modus operieren (M3 ist in Ruhe), registriert
eine XOR-Reihe Bit fiir Bit, ob Unterschiede in den Ausgingen der Module vorhanden sind.
Sollte dies der Fall, generieren die beteiligten XOR-Gatter ein Fehlersignal, das in einen Oder-
Baum gefithrt wird. Die eingefiigte erste Und-Gatter-Reihe stellt sicher, dass nur die XOR-Signale
der aktiven Module weitergereicht werden. Signale der inaktiven Module werden auf 0 gesetzt.
Wihrend des TMR-Modus wird die zweite Und-Gatter-Reihe aktiv, um die defekten Module zu
erkennen, wihrend die erste Und-Gatter-Reihe transparent wird, da alle Enable-Signale gleich 1
sind. Zur Fehlerlokalisation werden die drei kleineren Oder-Biume der vorigen Schaltung
genutzt, einer fir jedes Modul. Die zweite Und-Gatter-Reihe kombiniert die drei méglichen
Kombinationen (M1/M2, M1/M3, M2/M3) der XOR-Gatter-Reihe, um die Signale dann an alle
drei Oder-Biume auszugeben. Bei einem Unterschied zwischen den Modulen in diesem Bit wird
ein Oder-Baum eine 1 bis zum finalen Fehlersignal des Oder-Baums durchreichen. Die
Kombination der Fehlersignale am Bitausgang kann mittels Tabelle 4-3 zur Lokalisation des

tehlerhaften Moduls herangezogen werden.

Neben der Moglichkeit zur Fehlerlokalisation bietet die Aufteilung in drei Oder-Bdume einen
weiteren Vorteil: Redundanz zur Fehlerprifung im Oder-Baum. Wenn wihrend der
Vergleichsphase die XOR-Signale an zwei oder alle drei Bdume weitergereicht werden, kann
mittels Vergleich der finalen Signale erkannt werden, ob Defekte in den Biumen vorhanden sind,
so dass das Design abgeschaltet werden kann. Auch die kritischen Stuck-at-0-Fehler auf den
Schaltungsnetzen im Oder-Baum kénnen so erkannt werden, da sie eventuell erkannte Defekte in
den Modulen maskieren kénnten. Mit ein wenig mehr Aufwand in Form eines Zihlers ist auch

moglich gezielt Einsen in inaktive Oder-Bidume einzuleiten und so fiir jedes Eingangsbit des
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Oder-Baumes zu priifen, ob diese Einsen bis zum Ende des Baumes durchgereicht werden.
Dieser Aufwand steigt dann allerdings mit der Anzahl der Ausgangsbits eines Designs. Weitere
Mechanismen wurden implementiert, um Defekte in den Kontrollstrukturen zu erkennen, z. B. in
dem die Enable-Signale zweifach generiert werden — einmal in der Multiplexer- und einmal in der
Demultiplexer-Einheit. Unterschiede kénnen so auf Defekte in den beiden Einheiten hinweisen.
Sollten Defekte in den Kontrolleinheiten von der Schaltung bemerkt werden, schaltet diese sich

selbstindig aus.

Tabelle 4-3 : Zuweisung der defekten Module aufgrund der Kombination der

aufgetretenen Fehlersignale

Fehlersignal Fehlersignal Defektes
Kombination 1 Kompbination 2 Modul
M1 XOR M2 Und M1 XOR M3 M1
M1 XOR M2 Und M2 XOR M3 M2
M1 XOR M3 Und M2 XOR M3 M3

4.1.3 Reduzierte Verlustleistung

Auch fiir die LPR-Designs gilt, dass mit ansteigender Fliche der relative Zusatzaufwand
gesenkt werden kann, da er hauptsichlich von der Anzahl der Ausgangspins abhingig ist.
Dennoch reichen die zusitzlichen Flichenkosten relativ zum konventionellen TMR von 17 % fiir
das kleinste Design (LPR1) bis zu 4 % fir die gréBte Schaltung (LPR5). Die Verzégerungszeit
wird vor allem fiir die schnelleren Designs stirker erhéht (LPR1: +30 %, LPR3: +18 %),
wihrend der Zuwachs der langsamen Schaltungen (LPR2, LPR4) unter 10 % bleibt. Diese
Nachteile, die in Abbildung 4-7 a) ersichtlich sind, werden durch die Reduzierung der
Verlustleistung aufgehoben, sofern diese ein wichtiger Parameter fir das Design ist.
Abbildung 4-7 b) illustriert dies eindringlich, da die Stromaufnahme im fehlerfreien Fall auf bis zu
40 % (LPR5) reduziert werden kann. Hier wird die Leistungsaufnahme des Gesamtdesigns relativ
zum konventionellen TMR idber die Vergleichsrate rcomp darstellt. Die Vergleichsrate
reprasentiert dhnlich rnyr den Anteil der Zeit, die die Schaltung in der Vergleichsphase operiert,
wenn es komplett im fehlerfreien Dual-Modus aktiv ist. Aufgrund der Fehleranalyse zur
Abhingigkeit von dmyr wurde die Vergleichsphase austeichend lang ausgefithrt, um den Einfluss
dieses Parameters auf die Ergebnisse marginal zu halten. In Abbildung 4-7 b) ist zu sehen, das
selbst mit der héchsten Vergleichsrate (rcomp = 1) nur 75 % der Verlustleistung generiert werden,
da ein Modul stindig inaktiv ist. Durch die lineare Abhingigkeit der Verlustleistung von rcomp
wird die Stromaufnahme mit sinkender Vergleichsrate weiter reduziert. Im giinstigsten der
getesteten Fille (rcomp = 0.02) liegen die Einsparungen zwischen unter 50 % (LPR1) und 60 %
(LPR5), was dem ungeschiitzten Referenzdesign (schwarze Linie) schon nah kommt, welche im
Durchschnitt bei 33 % liegt. Dies liegt daran, dass die Schaltung im Dual-Modus zumeist in der
Parallelphase operiert, wodurch die durchschnittliche Betriebsfrequenz der Module auf knapp

iber 50 % reduziert werden kann und nur zwei der drei Module aktiv neue Eingangsvektoren
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erhalten. Insgesamt ist ersichtlich, dass die Leistungseinsparungen sehr grof sein kénnen, wobei

die gréfleren Schaltungen am meisten von den Verbesserungen profitieren.
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Abbildung 4-7 : Ergebnisse fiir die leistungssparenden LPR-Implementierungen

a) Mehraufwand gegentber der Fliche und der Verzégerungszeit des konventionellen TMR
b) Reduzierung der Stromaufnahme gegeniiber dem konventionellen TMR in Abhingigkeit
von der Verweildauer in der Vergleichsphase (rcoup)

4.1.4 Gesteigerte Zuverlidssigkeit

Die Finfiigung der Stuck-at-Fehler in die Netzliste erfolgte wie bei den Vorldufer-Designs mit
konstanter Fehlerrate Aner tiber die Zeit fir jedes Netz. Um auch den Einfluss der Fehlerrate
cinzubezichen, wurden Simulationen (Anzahl>100) mit unterschiedlichen konstanten
Fehlerraten Angr durchgefthrt. Da die Zuverldssigkeit K(#) die Wahrscheinlichkeit ist, mit der die
Schaltung bis zum Zeitpunkt # korrekt arbeitet, wurden folgenden Regeln fiir die Festlegung ecines
Ausfallzeitpunktes aufgestellt, damit auch die Regenerationsmdglichkeit der Schaltung
Beriicksichtigung findet:

e Der Ausfallzeitpunkt ist erreicht, wenn sich die Schaltung eigenstindig ausschaltet

e Der erste Zeitpunkt, zu dem fehlerhafte Ausginge wihrend der finalen Modi registriert
werden, stellt den Ausfallzeitpunkt dar

e Sollte auf cinen fehlerhaften Ausgang wihrend der Parallelphase nicht durch die folgende
Vergleichsphase geeignet reagiert werden (mittels Wechsel zum TMR-Modus), stellt der
Zeitpunkt, zu dem der fehlerhafte Ausgang auftrat, den Ausfallzeitpunkt dar

e Sollten noch keine der finalen Modi aktiv sein und die Kontrolleinheiten der LPR-Designs
einen Defekt in den Modulen bemerken, der z. B. in der vorigen Parallelphase zu
fehlerhaften Ausgingen fithrte, wird der Betrieb der Schaltung weitergefithrt und noch

kein Ausfallzeitpunkt vermerkt

Abbildung 4-8 stellt die Zuverldssigkeitsergebnisse von drei Referenzschaltungen und deren

zuvetldssigkeitsverbessernden Derivaten sowohl absolut fir ALU3 und relativ  zum
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konventionellen TMR fir ALU1 und ALU2 dar. Abgebildet sind die durchschnittlichen MTTTF-
Werte aller Simulationen — ermittelt nach Gleichung (37) — tUber die variierende Fehlerrate Anet,
wobei die Vergleichsrate bei rcomp = 0.1 bzw. 0.05 und 0.02 lag. Des Weiteren wurden die
Resultate in die unterschiedlichen finalen Modi unterteilt und als gesonderte Kurven dargestellt,
um auch dort die Unterschiede herauszuarbeiten. Generell ist zu erkennen, dass die sofortige
Abschaltung (F1) erwartungsgemil3 zu einer geringeren oder maximal gleichen Zuverldssigkeit
fithrt wie das des ungeschiitzte Referenzdesigns. Dies liegt am dreifachen Flichenbedarf und an
der Tatsache, dass schon nach der Defektdeklaration von zwei Modulen das Gesamtdesign
abgeschaltet ~ wird. So  ist diese  Strategie nur sinnvoll, falls  besondere
Zuverlissigkeitsanforderungen gestellt werden, so dass bei Defekten diese zu erkennen sind, und
das System dann leistungssparend abgeschaltet werden soll. Die anderen Strategien waren immer
besser als das Referenzdesign. Weiterhin ist augenscheinlich, dass die Modi mit Einzelmodus zum
Ende (F4, F5) teilweise weitaus bessere Ergebnisse erzielten als die TMR-Varianten (F2, F3).
Hauptursache wird die verkleinerte effektive ,,operierende Fliche® nach Erreichen des finalen
Modus sein, weil die Wahrscheinlichkeit, dass weitere Defekte in Module eingefiigt werden, die
zur Berechnung des Ergebnisses des Gesamtsystems beitragen, geringer ist als bei Benutzung aller
drei Module. Die TMR-Strategien wurden deshalb mit untersucht, da Defekte nicht zwangsldufig
an mehreren/allen Ausgingen der Module zu Fehlern fiihren mussen, obwohl in zwei von drei
Modulen schon Fehler gefunden wurden. Somit ist es mdglich, dass das Gesamtdesign bei
Benutzung des Mehrheitsentscheides noch weiterhin korrekt arbeitet. Dies ist auch daran zu
erkennen, da z. B. F2 und F3 trotz gréBerer Fliche zumeist dhnlich zuverlissig — zwischen -10 %

und +5 % zum konventionellen TMR — sind wie die TMR-Schaltungen.

F3 schneidet zusammengefasst besser ab als F2, da trotz Defekten in allen Modulen das
Design noch korrekte Ergebnisse produzieren kann, wihrend F2 die Schaltung schon abschalten
wiirde. Beste Resultate zeigten die Einzelmodus-Strategien (F4, F5), die sogar manchmal (F5)
bzw. meistens (F4) zuverldssiger waren als das konventionelle TMR-Design. Sowohl die
automatische Abschaltung als auch Defekte in den Votern und/oder den Fehlerbiumen senken
die MTTF des finalen Modus F5 gegentiber F4, da F5 noch den TMR-Modus zu
Kontrollzwecken nutzt. Aus Abbildung 4-8 b) zeigt sich, dass die relative MTTF bei kleineren
Schaltungen mit steigender Fehlerrate steigt, da einerseits bei F4 und F5 der Vorteil der kleineren
operativen Fliche verstirkt wird und andererseits das konventionelle TMR schneller fehlerhaft
wird, wihrend der anfingliche Betrieb mit nur zwei Modulen der LPR-Schaltungen zu lingeren
fehlerfreien Betriebszeiten fihrt. In Abbildung 4-8 ¢) zeigt sich allerdings, dass ab einer
bestimmten Fehlerrate dieser Effekt nicht mehr vorhanden ist. Da nun auch durch das gréBere
Design eine kleinere Fehlerrate zu schnelleren Ausfillen bei den LPR-Schaltungen fiihrt, bleibt
die Relation zum konventionellen TMR konstant bzw. sinkt fiir F1 bis F3 leicht ab einer
bestimmten Fehlerrate, da wahrscheinlich der zusitzliche Flichenbedarf der Kontrolleinheiten zu
mehr Fehlern in diesen Bereichen fihrt. Aus dem Vergleich der drei Abbildungen lisst sich

generell schlieBen, dass eine héhere Vergleichsrate zu besseren MTTFs fihrt.

Abbildung 4-9 veranschaulicht die Entwicklung der Verlustleistung des Gesamtdesigns LPR2
Uber der Zeit. Der erste abrupte Wechsel bei #nar stellt den Wechsel in den finalen Modus datr,
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wobei der Zeitpunkt als Durchschnitt iiber alle Simulationen errechnet wurde. Der eventuelle
zweite Wechsel auf Pergavr = 0 ist die automatische Abschaltung der Modi F1, F3, F5. Vor
frnar ist die Stromaufnahme gleich fiir alle finalen Modi. Bis zu diesem Zeitpunkt ist maximal
ein Defekt vorhanden ist, und alle Schaltungen operieren im Dual-Modus. Danach gibt es
gravierende Unterschiede, da nun zwei Module als defekt deklariert wurden. Zum einen schaltet
F1 sofort ab und verbraucht keine Leistung mehr. Die anderen schalten alle drei Module fiir den
dauerhaften TMR-Modus an (2, I'3) oder das tibrig gebliebene nicht defekte Modul fiir den
dauerhaften Einzelmodus (F4, F5). F2 und F3 nehmen ein wenig mehr Strom auf als das
konventionelle TMR-Design durch den leicht gréferen Flichenbedarf der Kontrollstrukturen.
Das gleiche gilt fiir F4 und F5 im Gegensatz zur Referenzschaltung.

Hierbei werden auch die Vorteile des automatischen Abschaltens offenbar. Zum einen kann
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Abbildung 4-8 : MTTF-Ergebnisse tiber verschiedene Fehlerraten fiir die leistungs-

sparenden LPR-Implementierungen
a) Absolute MTTF fur ALLU3, TMR3 und LLPR3 mit rcomp = 0.1
b) MTTF relativ zu TMR1 fur ALU1 und LPR1 mit rcoup = 0.05
¢) MTTF relativ zu TMR2 fir ALU2 und LPR2 mit rcopp = 0.02
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das Abschalten als einfacher Indikator genutzt werden, der fehlerhafte Ergebnisse einer defekten
Schaltung anzeigt. Dadurch ist das Gesamtsystem, deren Teilsystem die redundante Schaltung
darstellt, robuster auslegbar. Zum anderen ist die Reduzierung der Verlustleistung das Kriterium
fiir die durchgefithrten Verbesserungen, so dass auch im Fall des Versagens der Schaltung als Teil
des Gesamtsystems die Verlustleistung des kompletten Systems durch das Abschalten einfach
reduziert werden kann, da es nicht mehr gebraucht wird. Der spitere Abschaltzeitpunkt von F3
gegentiber F5 ergibt sich aus nicht erkannten Fehlern und damit einhergehend ein nicht erfolgtes

Abschalten, wodurch sich der durchschnittliche Abschaltzeitpunkt verschiebt.
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Abbildung 4-9 : Entwicklung der Leistungsaufnahme des LPR2-Designs und der

unterschiedlichen finalen Modi tiiber die simulierte Betriebsdauer

4.1.5 Fazit: LPR-Schaltungen

AbschlieBend kann konstatiert werden, dass die LPR-Designs, die die schon vorhandenen
parallelen Datenpfade des TMR nutzen, die Forderung nach gesenkter Verlustleistung bei
méglichst gleichbleibender Zuverlissigkeit im Vergleich zum konventionellen TMR erfiillen
[Saell]. Bei einem geringfligic  erhohten  Flichenbedarf (maximal 15%) sind
Verlustleistungsreduzierungen von bis zu 60 % im fehlerfreien Betrieb moglich, was allerdings
von der Grof3e der Originalschaltung abhingig ist. HEs wurden auch Strategien aufgezeigt, mit
denen die Zuverldssigkeit sogar erh6ht werden konnte, indem nur noch korrekt funktionierende
Module mit den finalen Modi F4 und F5 weiter betrieben wurden. Dies beliel auch weiterhin die
Stromaufnahme unter der des konventionellen TMR-Designs. Ferner wurden Kontrollstrukturen
dahingehend erweitert, dass Defekte in diesen erkannt werden kénnen und dass die
Gesamtschaltung bei zu vielen Modulfehlern oder bei Kontrollstrukturfehlern automatisch
abgeschaltet wird. Dadurch kann die Zuverldssigkeit weiter erhoht werden, da eine geringere

Stromaufnahme generell die Betriebstemperatur absenkt, wodurch weniger Defekte erzeugt
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werden, wie es in Kapitel 3.3 dargestellt wurde. Dies fithrt eindeutig zu der Schlussfolgerung, dass
wenn die LPR-Schaltungen eingesetzt werden sollen, die finalen Modi 4 oder F5 die richtige
Wabhl sind, je nachdem ob eine automatische Abschaltung bei zu vielen Defekten notwendig ist

(F'5) oder ob eine héchstmogliche Zuverlissigkeit (F4) wichtig ist.

Neben der erhéhten Fliche sollte auch eine erhdhte Verzogerungszeit, eine um einen Takt
erhohte Latenz und der Verlust der Maskierungsfahigkeit von fliichtigen Fehlern berticksichtigt
werden, wenn die méglichen Verbesserungen gegen die Nachteile aufgewogen werden. Dies wird
wie immer vom Designziel und den Vorgaben hinsichtlich der Verzégerung, der Fliche, der

Leistung und der Zuverldssigkeit abhingig sein.

4.2 Redundanz auf Gatter-Ebene

Weil auch Ansitze zur ErhShung der Zuverldssigkeit durch Einsatz von Redundanz auf
Transistorebene existieren [Sir04] [Cor08], werden nachfolgend Simulationen vorgestellt [Sae09c]|,
die untersuchen, auf welcher Designebene — Transistor, Gatter, RTL — Redundanz am
effizientesten einsetzbar ist. Aufgrund des vorldufigen Charakters dieser Tests, die zu weiteren
Modifikationen fithren, und der Durchfithrung von Spice-Simulationen, wurde ein 4x4-Wallace-
Multiplizierer als Grundschaltung gewihlt [Wal64], da die Anzahl der Transistoren zwar gering
genug fiir akzeptable Simulationszeiten ist, aber dennoch aussagekriftige Ergebnisse erwartbar
waren. Um die Redundanz auf den unterschiedlichen Ebenen vergleichbar zu gestalten, basieren
alle redundanten Implementierungen auf einer kompletten Verdopplung aller Transistoren und
keine weiteren Kontrollstrukturen, wie Voter, oder dhnliche Module. Auf RTL-Ebene wurde der
Multiplizierer im Ganzen als Block verdoppelt (Blockredundanz). Die Ein- und Ausginge fiir die
Blocke sind ohne Trennelemente miteinander verknilipft. Zwar sind auf dieser Ebene auf den
ersten Blick zusitzliche Kontrollelemente zwingend erforderlich, dennoch wurde aus oben
genannten Vergleichsgrinden dieser Ansatz verfolgt. Uberdies ist zu beachten, dass ein
Defektmodell verwendet wird, dass nicht unmittelbar zum Fehler fiihrt, sondern das Design iiber

die Zeit schidigt, so wie es aufgrund von Gateoxiddefekten zu erwarten ist.

Die Verdopplung der Gatter wird als Gatterredundanz bezeichnet. Hierbei sind die
Logikgatter des Designs verdoppelt, d.h. bei gleichen Eingingen ist das Ausgangsnetz fiir beiden
Gatter dasselbe und das Ausgangssignal wird dann an die folgenden Gatter weitergeleitet. Auf der
untersten Ebene (Transistorredundanz) wird dann jeder Transistor verdoppelt und seine
Anschliisse sind mit den originalen Netzen verbunden. In den Abbildungen 4-10 a) bis ¢) sind die
Unterschiede der drei Ansitze veranschaulicht. Diese Herangehensweise fithrt zu einem
doppelten Flichenaufwand aller Implementierungen und einer verdoppelten Leistungsaufnahme
der Ursprungsschaltung durch die verdoppelte Gesamtlastkapazitit der redundanten
Transistoren, wie es in Abbildung 4-10 d) dargestellt ist. Dort ist auBerdem die Verzégerungszeit
abgebildet, die im fehlerlosen Fall allerdings gleich bleibt, da die Erhéhung der Lastkapazitit

durch die verdoppelte Treiberstirke kompensiert wird.
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Abbildung 4-10 : Implementierungsméglichkeiten fiir redundante 4x4-Wallace

Multiplizierer zur Verbesserung der Zuverlissigkeit
a) Blockredundanz: das System wird im Ganzen verdoppelt
b) Gatterredundanz: die einzelnen Gatter des Systems werden verdoppelt
¢) Transistorredundanz: die Transistoren werden separat verdoppelt
d) Notwendiger Zusatzaufwand fiir die Fliche, die Leistungsaufnahme und die
Verzbgerungszeit des Multiplizierers

Die Defektsimulationen wurden fiir den normalen Betrieb ausgelegt. Dabei wurden nach und
nach harte Breakdowns nach dem Renovell-Modell (Rgos = 1 £2) mit konstanter Fehlerrate fir
die Transistoren in das System eingefiigt, um den groB3tmoglichen Fehler je Transistor
einzufiigen. Die Vermutung liegt nahe, dass die feinere Granularitit der Transistorredundanz eine
bessere Zuverldssigkeit erzielt, da der Defekt mdoglichst nah am Defektort korrigiert wird.
AuBlerdem lieBen Ergebnisse mit einem dlterem Segura-Defektmodell auch darauf schlieBen
[Sae09a]. Allerdings wurden die besten Resultate mit der Gatterredundanz erreicht. Dies ist in
Abbildung 4-11 a) zu sehen, in der die Zuverldssigkeitswerte der redundanten Multiplizierer
dargestellt sind. Dabei wurde zu definierten Zeitschritten die Korrektheit der erzeugten
Ausgangssignale einer simulierten Schaltung gepriift. Durch tiber 100 Simulationsldufe fiir jedes
Design konnte die Zuverldssigkeit R(z) ermittelt werden, indem die Summe aller korrekt
funktionierenden Designs zu einem Zeitpunkt in Relation zur Gesamtzahl der Simulationen
gesetzt wurde. Beispielsweise sind nach 50 Zeitschritten mehr als drei Viertel aller
Gatterredundanz-Systeme  funktionstiichtig, —wihrend nur rund ein  Drittel der
Transistorredundanz-Systeme korrekt arbeiten. Die urspriinglichen Multiplizierer und die mit

Blockredundanz sind zu diesem Zeitpunkt alle ausgefallen.

Die Zuverlissigkeitskurve  zusammenfassend sind die  MTTF-Verbesserungen in
Abbildung 4-11 b) dargestellt. Die MTTF wurde dabei nach (37) berechnet. Interessanterweise
tihrt die Blockredundanz sogar zu einer Verschlechterung der Zuverlissigkeit. Dies ist damit zu

erkldren, dass bei den redundanten Designs im Durchschnitt doppelt so viele Fehler auftreten wie
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bei der Originalschaltung. Fihren diese Defekte nun dazu, dass unkorrekte Pegel im Design
erreicht werden, werden diese zu den Ausgingen weitergeleitet, wo diese dann gegen vielleicht
korrekte Pegel konkurrieren und die Ausgangspegel dadurch undefiniert und damit falsch werden.
So folgt daraus, dass Defekte entweder direkt am Gatter ausgeglichen oder aber
Schaltungserweiterungen wie ein Vergleicher an den Ausgingen implementiert werden miissen,
damit die unterschiedlichen Ausgangspegel kompensiert werden kénnen. Die Defekte direkt am
Entstehungsort zu kompensieren wird mit der Gatter- und Transistorredundanz erreicht, so dass

eventuelle unkorrekte Pegel im System sofort maskiert werden kénnen.

a) b) MTTF o1
R(t) [Y MTTF st relativ
(D 1%] = ohne Redundanz ot [%]
100 = Blockredundanz 75 1 absolut 175
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Gatterredundanz
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Transistorredundanz 125 125
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0 ]
0 50 100 normalisierte §
Zeitt 25 - 25
Abbildung 4-11 : Simulationsergebnisse der redundanten Multiplizierer

a) Zuverlissigkeit R(?)
b) MTTF: absolut und relativ zum Basismultiplizierer

Die Unterschiede zwischen beiden Implementierungen liegt in der Verdopplung der
Transistorstacks, wie es in Abbildung 4-12 a) und b) erkennbar ist. Bei der Transistorverdopplung
sind die beiden Stacks miteinander verbunden, wiahrend bei der Gatterredundanz durch die
separate Verdopplung der Stacks diese keine elektrische Verbindung aufweisen aufler am
Gatterausgang (Output) und an den Masse- bzw. Versorgungsspannungsleitungen. Parallele
Transistorstacks werden in beiden Redundanzstrategien auf die gleiche Weise verdoppelt. In
Abbildung 4-12 ¢) wird der Unterschied zwischen einem korrekt funktionierendem Stack und
einem identisch aufgebautem Stack, dessen unterer Transistor allerdings von einem
Gateoxiddefekt betroffen ist, deutlich. Vor dem Schaltzeitpunkt 7 ist das Ausgangsnetz korrekt
auf einen hohen Spannungspegel, der I”pp entspricht, aufgeladen, wihrend die anderen beiden
Netze beider Stacks auf 755 entladen sind. Nach # steigt der Fingang auf [“pp, was zu einem
Entladungsvorgang des Ausgangsnetzes fihrt. Als erstes steigen die Spannungspegel der Netze
Netzl und Netzlpgrekr durch den Entladestrom an. Dadurch steigt die Spannung zwischen
Drain und Source des mittleren Transistors und damit auch der Spannungspegel auf Netz2 und
Netz2pgrekr. Dies wiederum fithrt zu einem Stromfluss durch den dritten Transistor und damit

zu einer Verbindung mit 5. Dadurch werden die Kapazititen der Netze Netz2 und
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Netz2pgrerr  und  somit auch  Netzl und Netzlpgregr wieder entladen, was den
Entladungsvorgang des Ausgangsnetzes komplettiert. Durch den Gateoxiddefekt des unteren
Transistors wird dessen Gate auf eine Spannung aufgeladen, die dessen Defekt entspricht und die
kleiner ist als 1“pp. Das fithrt zu einem nicht voll durchgeschalteten Transistor und damit
einerseits zu einer verlangsamten Flanke und andererseits zu einem Spannungspegel der Netze
Netzlpgrekr und Netz2pgrekr, die grofer sind als die kleinstmdgliche Massespannung ss.
Wenn nun ein Defekt in einem Transistorstack auftaucht, wird der verdoppelte und intakte Stack
eines Gatters, das durch die Gatterredundanz verdoppelt wurde, nur iiber das Ausgangsnetz
beeinflusst, wihrend der defekte Stack einen Einfluss auf die verdoppelten Transistoren der
Transistorredundanz durch die Verbindungen zwischen ihnen ausiibt. Dadurch werden auch

diese Transistoren des redundanten Stacks nicht vollstindig ge6ffnet.

Aus diesem Grund erzielt die Gatterredundanz zuverlissigere und schnellere Systeme, was
durch die MTTF-Resultate aus Abbildung 4-11 ¢) erkennbar ist, da die Gatterredundanz eine
MTTF um dber 170% gegenliber dem Originaldesign steigern kann, wihrend die
Transistorredundanz nur gut 65 % erreicht. Ahnliche Verhiltnisse sind auch in Abbildung 4-13 a)

2) out 9 A Defektfreier
Transistorstack
in_l in_| " L —Output
L AL
L AL
= = [y
b) out
in _| [‘ in _| E e Transistorstack mit Defekt Outputprrrkr
... zwischen Masse und  Input
0 T defect_net2 | Netzlperex
. . T Output T Input
in in o PULDEFEKT I —I
—I |: —I |: e N Netz2prrekt
i Netzlpprecr Input
L AL a
Abbildung 4-12 : Unterschiede der Transistor- und Gatterredundanz

a) Verdoppelter Transistorstack der Gatterredundanz

b) Verdoppelter Transistorstack der Transistorredundanz

¢) Spannungsverlidufe der Netze eines defektfreien und eines Transistorstacks mit Defekt
im untersten Transistor (markiert mit einem roten Kreuz)
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zu sehen. Hier ist die Verdnderung der Verzbgerungszeit des Multiplizierers Uber der Zeit
dargestellt, wobei die unterschiedlichen Endpunkte der Kurven durch die divergierende
Zuverlissigkeit gegeben sind. Aufgrund der konstanten Fehlerrate steigt die Anzahl der Fehler
mit der Zeit an, und somit auch die Anzahl der Gatter mit einer verlangsamten Verzégerungszeit
im Gegensatz zum urspriinglichen Zustand. Dadurch entsteht eine lineare Abhingigkeit der
Gesamtverzdgerungszeit von der Anzahl der Fehler bzw. der Zeit, was eine fortschreitende
Verschlechterung — ,eraceful degradation — bei allen Multiplizierern darstellt. Die
Originaldesigns werden schnell langsamer, da ihnen die Moglichkeit fehlt, die vorhandenen
Defekte zu kompensieren. Das Delay der Multiplizierer mit Blockredundanz steigt noch schneller
an. Dies resultiert aus den konkurrierenden Ausgangssignalen, weil mit steigender Fehleranzahl
die Verzogerungszeit der beiden Blécke immer stirker voneinander abweicht und so fiir das
Ausbilden eines korrekten Pegels der gemeinsamen Ausgangssignale mehr Zeit in Anspruch
nimmt, sofern die Pegel nicht unbestimmt bleiben. Durch die oben ausgefiihrte langsamere
(Ent-)Ladungszeit der  Gatterausgangsnetze  werden auch die  Multiplizierer — mit
Transistorredundanz langsamer als die mit Gatterredundanz, wobei der Unterschied in der

Verzégerungszeit gering ausfillt, was aufgrund des dhnlichen Aufbaus erwartbar war.

In Abbildung 4-13 b) wird ein dhnliches Verhalten deutlich. Hier ist die Gesamtleistung tiber
die Zeit abgebildet. Durch die erhéhte statische Leistungsaufnahme der defekten Transistoren
steigt auch die Gesamtleistungsaufnahme, bis die statischen Stréme durch die Defekte die
Gesamtleistung dominieren, womit der fast gleiche lineare Anstieg beider Redundanzstrategien zu

erkliren ist. Dies ist in Abbildung 4-13 ¢) dargestellt, wo der relative Anteil der statischen
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Abbildung 4-13 : ,»Graceful Degradation-Verhalten der verschiedenen redundanten

Implementierungen des 4x4-Wallace-Multiplizierers mit ansteigender Defektzahl
a) Verlauf der Verzbgerungszeit 7p iiber die Zeit
b) Verlauf der gesamten Leistungsaufnahme Porsar Gber die Zeit
c) Steigende Anteil der statischen Leistungsaufnahme an Persayr tiber die Zeit
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Leistungsaufnahme Pyr47 an der Gesamtleistung Pergayr iiber die Zeit abgebildet ist. Schon nach
+=10 steigt der Anteil der statischen Stréme auf iiber 70 % fiir alle Designs, fiir Gatter- und
Transistorredundanz sogar auf tber 80 %. Weil diese beiden Designs fehlerhafte Transistoren
besser kompensieren konnen, ist die Leistungsaufnahme und der Anteil der statischen
Leistungsaufnahme generell grof3er als bei den anderen beiden Designs, da nur funktionierende

Schaltungen fiir die Abbildungen 4-13 berticksichtigt wurden.

Die Strategie mit redundanten Gattern stellt sich somit am vorteilhaftesten heraus. Einerseits
ist die Zuverldssigkeit deutlich héher als bei der Blockredundanz und beim Originaldesign.
Andererseits steigen auch die Verzogerungszeit und die Leistungsaufnahme langsamer mit der
Anzahl der Fehler als bei der Transistorredundanz. Ein weiterer Grund, um diese Strategie weiter
zu verfolgen, um zuverlissigere Schaltungen zu erreichen, ist die gute Integrationsmoglichkeit
von redundanten Gattern in den Designflow [Sac09b]. Daher dienen die vorgestellten

Untersuchungen als Basis fiir Erweiterungen der Gatterredundanz in den nichsten Abschnitten.

4.3 Gezielte Zuverldssigkeitssteigerung zur Betriebszeit

Ein wesentlicher Nachteil der Redundanz hinsichtlich permanenter Fehler ist der gleichzeitige
Verschleily der Transistoren des Originaldesigns als auch der zusitzlichen Transistoren beginnend
mit der Betriebszeit, da sowohl Original und Kopie der gleichen Belastung durch die Ladungen
und elektrischen Felder ausgesetzt sind. Dementsprechend ist die Wahrscheinlichkeit eines
Defektes in beiden Fillen gleich, wenn man gleiche Transistoren nach der Produktion
voraussetzt. Der folgende Ansatz beriicksichtigt dies, in dem redundante Teile wihrend des
Betriebes von der Schaltung elektrisch getrennt bleiben — nachfolgend als Standby-Phase betitelt.
Bei Bedarf, z. B. in dem logische Fehler oder zu stark verzogerte Ergebnisse von hdoheren
Designebenen detektiert werden, werden die redundanten Elemente in der Redundanz-Phase
zugeschaltet und kénnen dann zur Stabilisierung der Spannungspegel und zur Reduzierung der
Verzbégerungszeitverzogerung  beitragen [Sael2b]. Aus den Erfahrungen der verbesserten
Zuvetlissigkeit von Transistorstacks gegeniiber redundanten Transistoren, die im vorigen Kapitel
erldutert wurden, werden komplette Transistorstacks verdoppelt, wenn redundante Elemente

eingefiigt werden sollen.

Um den relativen Flichenzuwachs méglichst gering zu halten, werden einfache Transistoren
als Schaltelemente den komplexeren Transmissiongates bevorzugt. Der zu erwartende
Spannungsabfall durch die Schwellspannung fillt nicht so sehr ins Gewicht, da sie nur als
Unterstiitzung dienen. Diese Schalt-Transistoren werden zwischen den Eingangsnetzen und den
Gates des redundanten Transistorstacks implementiert. Im geschlossenen Zustand verhindern
diese Schalt-T'ransistoren, dass das elektrisches Feld tiber dem redundanten Stack diesen nicht so
beansprucht wie die Originaltransistoren. Um den Stack ginzlich von der Schaltung wihrend der
Standby-Phase zu trennen, ist ein zusitzlicher Transistor zwischen Ausgangsnetz und Stack
notwendig — der Stack-Transistor. Diese Differenzierung ist notwendig, da beide zusitzlichen

,» Transistorarten” unterschiedlichen Anforderungen unterliegen. In Abbildung 4-14 wird
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beispielhaft der n-MOSFET-Stack eines NAND2-Gatters nach der Maligabe dieses Ansatzes
verdoppelt. Wihrend der Standby-Phase werden die Schalt- und der Stack-Transistor
ausgeschaltet, was zu undefinierten Zustdnden an den Gates der redundanten Transistoren fithrt.
Es bildet sich dort kein elektrisches Feld aus, das den Verschleil3 dieser Transistoren auslosen
konnte. In der Redundanzphase wiederum werden die Spannungspegel der Gattereinginge tiber
die gedffneten Schalt-Transistoren zu den Gates der redundanten Transistoren weitergeleitet. Die
Ausgangslast kann dann dber den gedffneten Stack-Transistor und den verdoppelten
Transistorstack entladen werden. So wird die fallende Ausgangsflanke #4115, our beschleunigt und
der minimale Spannungspegel "our v am Ausgangsnetz verringert. Beide Effekte vermindern
eventuelle VerschleiBBeffekte an potentiell beschidigten Originaltransistoren. Im Falle von
verdoppelten p-MOSFET-Stacks werden andererseits die steigende Ausgangsflanke frise_our und

der maximale Spannungspegel 1"our ar4x des Ausgangsnetzes verbessert.

Natiirlich werden mit den Schalt- und Stacktransistoren potentielle Fehlerquellen hinzugefiigt,
allerdings sind sie wihrend der Betriebsphase, in der die Stacks noch nicht zugeschaltet sind, auch
nicht offen, so dass ihr Verschleill nach Gleichung (65) erst mit dem Betrieb der redundanten

Stacks beginnt.
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Abbildung 4-14 : NAND2-Gatter mit redundantem n-MOSFET-Transistorstack
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4.3.1 Parametrisierung der Kontrolltransistoren

Als erstes musste nun die moglichst beste Anpassung der Transistorparameter (Breite, Typ) in
Hinblick auf alle Schaltungsparameter, wie Fliche, Leistungsaufnahme und Verzégerungszeit,
vorgenommen werden. Obwohl alle drei Schaltungsparameter beachtet wurden, wurde nur der
Einfluss auf die Verzégerungszeit untersucht. Diese Vorgehensweise resultiert aus dem Schluss,
dass aus Sicht der Fliche und der Leistungsaufnahme minimal dimensionierte Schalt- und Stack-
Transistoren die bessere Wahl sind. Neben der direkten Auswirkung beider Transistorarten auf
die Fliche, wird die Leistungsaufnahme mittelbar durch die Dimensionierung der Schalt-
Transistoren beeinflusst. Da diese zusitzlich ins originale Design eingefiigt werden, wird
automatisch die Lastkapazitit fir das treibende Gatter erh6ht und damit nach Gleichung (24) die
Leistungsaufnahme. In der Standby-Phase wird die urspriingliche Lastkapazitit um den Wert der
Drainkapazititen gesteigert, in der Redundanz-Phase zusitzlich um den Wert der verdoppelten
Transistorstacks, so dass der verdoppelte Stack diesen Zusatzaufwand dominiert, wenn der
Schalt-Transistor so klein wie mdglich ist. Durch diese Riickschliisse auf Flichenbedarf und
Leistungsaufnahme tendierte die Auswahl der Transistorbreite eindeutig in Richtung klein
dimensionierter Schalt- und Stack-Transistoren. Ahnlich verhielt es sich in Betrachtung der
Verzogerungszeit. Eine kleinere Lastkapazitit ist gleichbedeutend mit einer schnelleren
Umladung, was auch durch Gleichung (20) deutlich wird. Da durch die Schalt-Transistoren kein
Auf- bzw. Entladepfad verliuft, kongruiert eine minimale Dimensionierung fiir eine geringere
Verlangsamung der Verzogerungszeit in der Standby-Phase mit dem verringerten
Fliachenzuwachs und der geringeren Leitungsaufnahme. Da aber wihrend der Redundanz-Phase
die Auf- bzw. Entladung durch den Stack-Transistor geleitet wird, ist eine
Minimaldimensionierung aus Sicht der Verzdgerungszeit wohl nur in den wenigsten Fillen die
beste Wahl und damit auch zum Teil in Hinblick auf die Erhéhung von Querstrémen. Ferner
wird vor allem der Gateoxiddefekt der entscheidende Faktor fiir die Verzégerungszeit in dieser
Phase sein. Denn der Einfluss der verlangsamten Treiberfihigkeit des defekten Transistors auf
die Verzégerungszeit der Gatterreihe ist signifikant, wenn sie nicht durch den redundanten

Gegenpart aufgefangen und somit die gestorte Flanke unterstiitzt werden kann.

Fir die Transistortypen der Schalt-Transistoren (p-MOSFET oder n-MOSFET) war aufgrund
der unterschiedlichen Weiterleitung von high- oder low-Pegeln auch nicht vorab ersichtlich,
welche Wahl die bessere ist, wihrend die Stack-Transistoren definitiv den gleichen Typ wie die

redundanten Stacks haben mussten.

Aus den genannten Unsicherheiten wurden zahlreiche Simulationen mit unterschiedlichen
Parametereinstellungen (Transistorbreite, Transistortyp) fir Stack- und Schalt-Transistoren
durchgefihrt, damit deren negativen und positiven Auswirkungen auf die Schaltungsparameter
wihrend beider Phasen ermittelt werden konnten. Dazu wurde ein Inverter in mehreren
Treiberstirken mit dem zu schaltenden Eingang des Gatters mit den redundanten Elementen
verbunden. Am Ausgang wurden wiederum Inverter verschiedener Treiberstirken getrieben. Die
Schalt- und Stack-Transistoren wurden mit unterschiedlichen Transistorbreiten und -typen

getestet und die Verzégerungszeit, sowie die Spannungspegel am Ausgang dokumentiert. Aus den
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umfassenden Ergebnissen unter besonderer Beachtung der Verzdgerungszeit in der Redundanz-

Phase wurden folgende Regeln fiir die Dimensionierung der Transistorparameter aufgestellt:

Tabelle 4-4 : Parametereinstellungen fiir Schalt- und Stack-Transitoren

Breite Typ
Schalt-Transistor minimal Invers dem redundanten Stack
Stack-Transistor Gleich dem redundanten Stack

4.3.2 Auswahl der zu verdoppelnden Transistorstacks

Zwei Kiriterien wurden angelegt, um ein Auswahlverfahren der zu verdoppelnden
Transistorstacks zu ermdglichen. Das erste ist eine Grenze fir die Wahrscheinlichkeit Pon, mit
der ein Transistor wihrend der Betriebszeit durchgeschaltet ist, weil die Lebensdauer eines
Transistors nach (65) von Pon abhingig ist. Zwei Grenzen (0.5; 0.66) wurden festgelegt, wobei
Pox > 0.5 bedeutet, dass es nur darauf ankommt, ob der p-MOSFET oder der n-MOSFET eines
Netzes eine hohere Wahrscheinlichkeit hat, dass er offen ist. Sollte bei einem Gatter mit zwei
Eingingen jeweils ein Transistortyp das Kriterium erfiillen, wurde der Transistorstack ausgewihlt,
dessen Transistoren in Reihe geschaltet sind. Bei Pox > 0.66 werden nur die Stacks gewihlt, deren
Transistoren Ofter als zwei Drittel der Betriebszeit durchschalten. Das zweite Kriterium beachtet
die Verzogerungszeit #p der gesamten Schaltung. Bei der Auswahl wurden nur die Pfade der
Schaltung berticksichtigt, deren Verzégerungszeit #pus = pp - #p ist. Stacks von Gattern, die nicht
Teil dieser Pfade sind, wurden nicht verdoppelt. Drei Werte waren méglich: 0; 0.75 und 0.9. Ein
Wert von pp = 0 bedeutet dabei, dass alle Gatter ausgesucht werden kénnen, wihrend bei einem
Wert von pp = 0.9 nur Stacks von Gattern verdoppelt werden kdénnen, die Teil eines Pfades sind,
dessen Verzégerungszeit 70 = 0.9 * fp ist. Folgende sechs verschiedene zuverlissigkeitssteigernde

Szenarien Enh1 bis Enh6 (Enh — Enhancement, engl. Verbesserung) wurden dadurch definiert:

Tabelle 4-5: Parametereinstellungen fiir

die zuverlissigkeitssteigernden Szenatien

Szenario Pon pp
Enhl 0.5 0
Enh2 0.5 0.75
Enh3 0.5 0.9
Enh4 0.66 0
Enh5 0.66 0.75
Enh6 0.66 0.9
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4.3.3 Negative Auswirkungen in der Standby-Phase

Es wurden vier verschiedene Schaltungen auf Transistorebene untersucht: ein 16-Bit Ripple-
Carry-Addierer (rcal6), ein 16-Bit Carry-Look-Ahead-Addierer (cla16) und zwei ISCAS-Designs
(c432, c1908). Die Schaltungsparameter der Originaldesigns sind nachfolgend aufgelistet:

Tabelle 4-6 : Parametereinstellungen fiir die zuverlissigkeitssteigernden Szenarien
mit Gesamtfliche der Transistorgates Ac.are, Gesamtleistungsaufnahme Porsayvr

und Schaltungsverzégerungszeit #p

Schaltungsparameter
DCSIgn Gesamt-Agarr [nmz] IZGeEIS;I(;{uIII_IvZ] tp [ns]
c432 25.8 5.4 0.616
rcal6 43.5 11.6 0.445
clal6 55.9 12.3 0.306
c1908 60.1 14.1 0.917

Nicht tberraschend werden alle drei Schaltungsparameter negativ in der Standby-Phase
beeinflusst. Den gréfiten Zuwachs verlangen die Szenarien Enhl und Enh4, bei denen keine
Restriktionen in Hinblick auf die Verzégerungszeit bestehen, da bei diesen Szenarien die meisten
Stacks verdoppelt wurden. In den Abbildung 4-15 a) ist die relative Fliche zum Originaldesign
fir alle Szenarien dargestellt. Enhl1, bei dem alle Gatter einen verdoppelten Stack erhalten, hat
den gréfiten Flichenzuwachs, welcher zwischen 60 % und 76 % liegt. Die Fliche des Enh4-
Szenarios liegt ungetihr bei 140 % zum Originaldesign. Nur beim Ripple-Carry-Addierer rcal6
werden nur 25 % hinzugefiigt, da in dieser Schaltung die Verzégerungszeiten der einzelnen
Designpfade nicht so ausgeglichen sind wie in den anderen Designs. Die anderen Szenarien liegen
zwischen 5 % (rcal6) und 20 % (clal16) Flichenzuwachs.
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Abbildung 4-15 : Zusatzaufwand relativ zum jeweiligen Originaldesign

a) Fliche aller Designs
b) Gesamte Leistungsaufnahme des Designs clal6 in beiden Phasen
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Aufgrund der erthOhten Lastkapazititen steigert sich auch die Leistungsaufnahme. Der gré3te
negative Einfluss wurde beim Carry-Look-Ahead-Addierer clal6 festgestellt, da hier aufgrund der
ausgeglichenen Designpfade auch der Flichenzuwachs zumeist am gréBten ist. Aus diesem
Grund ist die relative Leistungsaufnahme zum Originaldesign fir clal6 in Abbildung 4-15 b)
dargestellt. Die groBte Leistungserh6hung liegt bei 12 % (Enhl). Zusitzlich zur
Leistungsaufnahme in der Standby-Phase wurde auch die der Redundanz-Phase abgebildet. Wie
zu sehen, steigert sich die Leistungsaufnahme in der Redundanzphase um mindestens 50 %
(Enho), im schlechtesten Fall (Enh1) erhoht sie sich auf mehr als das Dreifache. Allein hieran ist
zu erkennen, dass die Redundanzphase nur im Fehlerfall und nicht wihrend der ,,normalen®
Anwendung eingesetzt werden sollte, weil sonst die Leistungsaufnahme und damit mittelbar auch
die Zuverldssigkeit tber die Temperatur negativ beeinflusst wird. In der Anwesenheit von
Defekten allerdings schwindet der zusitzliche Anteil der ecingefigten Transistoren an der
Gesamtstromaufnahme durch die Dominanz der statischen Stréme durch die Defekte, was gut in
Abbildung 4-16 zu beobachten ist. Hier ist die Entwicklung der durchschnittlichen gesamten
Leistungsaufnahme der Originale und der Enh1-Designs, welche den gréBten redundanten Teil
aller Szenarien hat, fir alle vier Schaltungen dargestellt. Im Laufe der Zeit werden weitere
Defekte eingefiigt. Die Abweichungen zwischen Original und Enhl-Design sinken von
anfinglich tiber 200 % auf am Schluss 20 % (c1908), 12.5 % (c432) und unter 8 % fiir die beiden
Addierer.
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Abbildung 4-16 : Durchschnittliche Gesamtleistungsaufnahme der gréten Szenarien und

der Originaldesigns tiber die Zeit

SchlieBlich steigt, wie oben erwihnt, wihrend der Standby-Phase auch die Verzégerungszeit

an, da die Lastkapazititen fir einige Gatter vergréflert werden. Im schlechtesten Fall (Enhl)
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liegen die Abweichungen bei +13.7 % und lassen sich je nach Design und Szenario auf bis zu 2 %
senken (Enho bei ¢1908). Nachfolgend sind alle Werte aufgefiihrt:

Tabelle 4-7 : Relative Verzogerungszeit der Designs in der Standby-Phase

. Szenario
Design
Enhl Enh2 Enh3 Enh4 Enh5 Enh6
c432 1.137 1.069 1.069 1.125 1.069 1.069
rcal6 1.132 1.083 1.083 1.094 1.083 1.083
clal6 1.123 1.104 1.103 1.111 1.095 1.095
c1908 1.137 1.024 1.019 1.100 1.024 1.020

4.3.4 Zuverlissigkeitssteigerung mit dem Wechsel in die Redundanzphase

Um die Auswirkungen auf die Zuverlidssigkeit zu untersuchen, wurden alle Designs und
Szenarien mit Defekten tber der Zeit simuliert. Dabei wurde fiir jeden Transistor ein
Defekteintrittszeitpunkt Z;op nach den Gleichungen (60), (61) und (65) berechnet. Das Ausmal}
Reop des Defektes verinderte sich mit der Zeit. Dieser Wert wurde gemil Gleichung (53)
entsprechend des jeweiligen untersuchten Zeitpunktes angepasst. Ferner wurden diese Werte nur
einmal fur die Ursprungsschaltung berechnet und galten auch fiir alle Derivate Enh1 bis Enho6 fiir
den jeweiligen Simulationslauf. So wurden vergleichbare Bedingungen in jedem Simulationslauf
hergestellt. Redundante Transistoren wurden generell defektfrei gehalten. Somit stellt jeder
Zeitpunkt der simulierten Enh-Designs den Wechsel in die Redundanzphase dar, wenn die
Ursprungsschaltung schon vom Verschleil3 betroffen war, die redundanten Stacks allerdings

nicht, weil sie noch nicht zugeschaltet worden sind.

Bei jedem Szenario konnten Zuverldssigkeitssteigerungen beobachtet werden. Beispielhaft

R() _ —e— original
' Enhl
Enh2
0.8 Enh3
Enh4
0.6 Enh5
Enh6
0.4
0.2
0
0 1 2 3 4

Abbildung 4-17 : Zuverlissigkeitskurve der aller Szenarien des Designs rcal6
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sind die Zuverldssigkeitskurven von rcal6 in Abbildung 4-17 aufgetragen. Die Zuverlissigkeit der
Originalschaltung ist als schwarze Linie dargestellt. Die besten Ergebnisse werden von den
Szenarien mit den meisten redundanten Stacks erreicht (Enhl, Enh4). Zum Beispiel war zum
Zeitpunkt # = 4.5 keines der originalen Designs funktionstiichtig, wihrend ein Drittel aller Enh1-
Schaltungen noch korrekte Ausgaben produzierten. Auch Enh4-Designs zeigten eine gute
Robustheit gegentiber dem Gateoxiddefekten, so liegt die Wahrscheinlichkeit, dass die
Schaltungen zum letzten simulierten Zeitpunkt fexpe = 4.5 noch korrekt arbeiten bei ca. 20 %.
Simulationen nach diesem Zeitpunkt wurden nicht mehr durchgefithrt, damit die gesamte
Simulationszeit nicht zu grol wurde. Allerdings war der Ripple-Carry-Addierer rcal6 die einzige
Schaltung, die zu diesem Zeitpunkt noch zuverlidssige Ausgaben errechnete, so dass diese Grenze

nur bei rcal6 uberschritten wurde.

Ein Blick auf die relative MTIF in Abbildung 4-18 im Vergleich zum Original zeigt
Verbesserungen bei jedem Szenario und jeder Schaltung. Auch hier ist klar der Vorteil von den
Enh4- und vor allem von den Enh1-Szenarien durch die gréBlere Anzahl an redundanten Stacks
in Hinblick auf die Zuverldssigkeit zu erkennen. Steigerungen von 63 % (c1908) bis zu 76 %
(rcal6) sind bei Enhl-Szenarien méglich. Nur die Verbesserung bei c432 belduft sich auf
vergleichsweise niedrige 33 %. Mit den Szenarien, die weniger zusitzliche Fliche verbrauchen
(Enh2, Enh3, Enh5, Enh0), werden Zuverlissigkeitssteigerungen zwischen 3 % und 35 %
erreicht. Sie sind aber nut eine Alternative, wenn starke Flichenrestriktionen zu beachten sind.
Ein sehr guter und kostenglinstiger Kompromiss in Bezug auf Fliche, Leistungsautnahme und
Verzégerungszeit stellt das Enh4-Szenario dar, da hier mit geringerer Fliche als bei Enhl die
Zuverldssigkeit um bis zu 65 % (c1908) gesteigert werden kann. Bei gréBeren Schaltungen
koénnen die Einschrinkungen hinsichtlich des kritischen Pfades sehr niitzlich sein. Das deuten die
besseren Ergebnisse der Enh5- und Enh6-Szenarien im Vergleich zu den Enh2- und Enh3-
Designs an. Hier werden mit weniger Flichenzuwachs gleiche bis  bessere

Zuverlissigkeitssteigerungen erreicht.
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=
[N
g wn

o

Relative MTTF
o
(0] (9, -

0.25

Enhl Enh2 Enh3 Enh4 Enh5 Enh6
Szenario

Abbildung 4-18 : MTTTF aller Designs und Szenarien relativ zu den Originalschaltungen
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4.3.5 Verlangsamung des Verschleilles der Verzégerungszeit in der
Redundanzphase

Die im Vergleich geringen Verbesserungen der c432-Schaltungen in Bezug auf die MTTF sind
dadutch zu erkliren, dass die Defekte hier vor allem eher das Timing verdndern, als dass falsche
Spannungspegel an den Netzen erreicht werden. Dieser Effekt wird in Abbildung 4-19 a)
ersichtlich, wo die durchschnittliche Verzégerungszeit aller Szenarien abgebildet ist. Deutlich wird
hier, dass zum Zeitpunkt #= 1.5 die Verzégerung zweimal so grol3 ist wie zum Zeitpunkt 7= 0.
Bei einem vorgegebenen Taktsignal mit einer Taktperiode von 1ns wiren 50 % aller
Originalschaltungen zu langsam und wiirden fehlerhafte Ausgaben produzieren. Im Gegensatz
dazu, sind alle Szenarien bis auf Enh2 schneller als das Original. Verbleibend bei dem Beispiel mit
fax=1GHz wiirden ein durchschnittliches Design der Szenarien Enhl und Enh3 noch bis
t=1.2 korrekt operieren, wihrend die durchschnittliche Verzégerungszeit der Enh4-Schaltung
sogar noch bis # = 1.5 geniigend klein sein wirde. Daraus ist zu erkennen, dass die MTTF weiter
gesteigert werden kdnnte, wenn noch zeitliche Restriktionen in Form eines Taktsignals beachtet
werden miissten. Um dies deutlicher aufzuzeigen, ist die Entwicklung der zum Original relativen
Verzbégerungszeit der Enh6-Szenarios (rcal6) in einem Boxplot-Diagramm in Abbildung 4-19 b)
tber die Zeit dargestellt. Verglichen mit anderen Ergebnissen stellen diese nicht den besten Fall
dar, verdeutlichen aber sehr gut die Verlangsamung des Verschleiles der Verzégerungszeit. Bei
diesem Diagramm ist die Verzogerungszeit der Schaltung fir die Simulationszeitpunkte in vier
Bereiche zusammengefasst dargestellt, falls sie noch korrekt funktioniert. Die Verzégerungszeit
wurde fiir jeden Simulationslauf jeweils relativ zur Verzogerungszeit des Originaldesigns
gespeichert. Danach wurden die Werte ansteigend angeordnet und zu einem der vier Blécke
zugewiesen, wobei die Anzahl der Werte je Block gleich ist. So beinhaltet jeder Bereich ein Viertel
aller zugrunde gelegten Schaltungen. Der weille Bereich wird als unteres Quartil, der graue als

obetres Quartil bezeichnet. Dazwischen befindet sich der Median, der den Datenbereich zur
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Abbildung 4-19 : Entwicklung der Verzogerungszeit #p tiber die Zeit #

a) Durchschnittliche Verzégerungszeit aller Szenarien des Designs c432
b) Relative Verzogerungszeit des Szenarios Enh6 zu #p des Originals rcal6
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Hilfte aufteilt. Das obere und untere Ende der Antennen geben jeweils die Extremwerte wieder,
also den groBten bzw. den kleinsten Wert zu dem jeweiligen Simulationszeitpunkt. In dieser
Abbildung 4-19 b) ist gut die Verlangsamung des ,,graceful degradation“-Verhaltens durch die
redundanten Stacks zu erkennen. So verkleinert sich der Wert des Medians mit jedem Zeitschritt.
Ab Zeitpunkt #= 2.1 sind annihernd 75 % der redundanten Schaltungen schneller als das
Original, ab #=3.0 so gut wie alle noch funktionierenden Designs. So ist auch hier die

Verbesserung der Verzogerungszeit in Anwesenheit von Defekten deutlich erkennbar.

4.3.6 Vergleichende Untersuchungen fiir taktsynchrone Logik

Um nun sowohl den Aspekt der vorgegebenen Zeitverzégerung aufgrund taktsynchroner
Schaltungen einzubeziehen, als auch die vorgestellten Verbesserungen in den Kontext mit
anderen aber dhnlichen Ansitzen zu vergleichen, wurden weitere Untersuchungen durchgefiihrt.
Hierbei wurden finf Basisschaltungen mit fiinf verschiedenen zuverldssigkeitssteigernden
Implementierungsstrategien iiber die Zeit simuliert. Dabei wurden Verschleildefekte in die
Netzlisten eingefiigt, wie sie im vorigen Abschnitt vorgestellt wurden. Die Designs umfassten drei
ISCAS-Schaltungen (c432, c1908, c¢3540) und zwei 16-Bit-Addierer mit unterschiedlichen
Berechnungsformen: ein Ripple-Carry-Addierer rcal6 und ein Carry-Look-Ahead-Addierer clal6.
Diese Designs wurden mit der schon vorgestellten Methode Enh4 verstirkt. Dabei rangierte der
Zusatzaufwand im Vergleich zu den Originalschaltungen zwischen 25 % (rcal6) bzw. 41 %
(clal6) bei den Addierern und 50 % (c432, c1908) bzw. 59 % (c3540) bei den ISCAS-
Schaltungen. Die ermittelte zusitzliche Fliche wurde als Grenze fiir zwei weitere
Implementierungen genutzt. Zum einen wurden solange redundante Transistoren an den Stellen
eingefiigt, die am kritischsten hinsichtlich TDDB waren, bis das Flichenlimit erreicht wurde.
Dieser Ansatz, im Folgenden DTrans genannt, orientiert sich an den Shadow Transistoren
[Cor08]. Zum anderen wurden die gefdhrdetsten Gatter solange verdoppelt, bis ebenfalls die
jeweilige Grenze erreicht wurde. Dieser Ansatz DGatter orientiert sich an der kompletten
Gatterverdopplung aus Kapitel 4.3 mit einer vorgegebenen Flichenbegrenzung. Zusitzlich zu
Enh4 wurden noch zwei weitere Implementierungen mit den vorgestellten redundanten
Transistorstacks simuliert: um den Aspekt der Schaltungsverzégerungszeit zu beriicksichtigen, die
schon vorgestellte Strategie Enh5 und um den Einfluss einer restriktiveren Auswahl der
gefihrdetsten Gatter zu untersuchen, eine Strategie Enh7 mit Pox = 0.8 und pp = 0. Beide
Implementierungsarten verursachten weniger Flichenaufwand als Enh4, da weniger
Transistorstacks verdoppelt wurden. Bei Enh7 lag die zusitzliche Fliche von der
Originalschaltungsfliche aufsteigend zwischen 90 % bis 96 % relativ zu Enh4, wihrend bei Enh5
die gréBleren Designs weniger Zusatzfliche in Anspruch nahmen als die kleineren, da hier (rcalo6,
c432) der Anteil der Gatter an Pfaden, die am zeitkritischsten sind, groBer ausfillt als bei ¢1908
und ¢3540. So wurden fiir Enh5 nur zwischen 67 % und 90 % des Mehraufwandes von Enh4
gebraucht. Abbildung 4-20 zeigt nun die Verzdgerungszeit und die gesamte Leistungsaufnahme
der Schaltungen im Vergleich, wenn noch kein Defekt eingefiigt wurde. Es zeigen sich dabei zwei
kontrire Schlussfolgerungen der verschiedenen Ansitze. Zum einen wird die Verzogerungszeit

vor allem von den redundanten Transistorstacks negativ beeinflusst, da die Schalttransistoren
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zwar die Lastkapazitit erhohen, allerdings keine zusitzlichen Treiber vorhanden sind, da die
redundanten Stacks noch nicht zugeschaltet sind. Dies ist allerdings bei DTrans der Fall, da die
redundanten Transistoren von Anfang an aktiv sind und somit die zusitzliche Lastkapazitit
kompensieren. Die Erhéhung der Delays bei DGatter im Gegensatz zu DTrans resultiert
wahrscheinlich aus der verinderten Balance der Pfade, die bei DTrans nur punktuell erfolgt und
somit auch die Schaltungen sogar beschleunigen kann. Bei den gré3eren Schaltungen ¢1908 und
c3540 zeigt sich die geringere Zusatzfliche der Enh5-Strategie, die zu einer besseren
Verzbégerungszeit fithrt. Beim clal6-Addierer ist wiederum die DTrans-Implementierung am
langsamsten, wihrend alle anderen ungefihr die gleiche Verzdgerungszeit haben. Dies ist die
Folge aus ecinem sehr schnellen und sehr balancierten Design, was durch punktuelle
Veridnderungen wie beim DTrans stirker beeinflusst wird. Im Gegensatz zur Verzégerungszeit
wird aufgrund der noch inaktiven redundanten Stacks und der kleinen Schalttransistoren die
Leistungsaufnahme der EnhX-Strategien nur geringfiigic um maximal 8 % vergréBert, wihrend
die Leistungsaufnahme bei DTrans und DGatter auf bis zu 143 % bzw. 153 % des originalen

¢3540-Designs ansteigen kann.

In der Folge wurden nun Defekte in die Designs ecingefihrt. Neben dem iblichen
Einfihrungsalgorithmus, der die jeweilige Schaltung immer mehr Defekten mit ansteigender
Defektrate aussetzt, um die VerschleiBphase zu simulieren, wurden weitere Aspekte
berticksichtigt. Neben der individuellen Verteilung der Defekteintrittszeitpunkte Zcop fir die
Transistoren der Originalschaltung wurde fiir eventuelle redundante Transistoren genauso
verfahren. Individuell bedeutet, dass der Defektzeitpunkt und -verlauf ist fiir jeden Transistor
gesondert berechnet wurde. Die Ubernahme der Defektinformationen fiir jeden gleichen

Transistor sichert einen gerechten Vergleich, da nun sowohl die originalen als auch die
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Abbildung 4-20 : Absolute Werte der Verzogerungszeit a) und der Leistungsaufnahme b)

der verschiedenen Implementierungen im defektfreien Zustand der Schaltungen
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redundanten Transistoren unterschiedlicher Implementierungen fiir einen Durchlauf gleiche
Ausfallzeitpunkte aufweisen, sofern in einem Design der jeweilige Transistor in mehreren
Implementierungen auftaucht. Bei den Originaltransistoren und den redundanten Transistoren
der Strategien DTrans und DGatter beginnt die Zeit des Verschleiles mit #= 0, wihrend die
Transistoren der redundanten Stacks erst mit Hinschalten der redundanten Anteile des Designs
zu verschleifen beginnen. Dies ist zwar in dem Sinne eine Benachteiligung gegentber den
Implementierungen mit redundanten Transistorstacks, dennoch wurde dieser Ansatz gewihlt, um
auch fir die redundanten Stack einen Alterungseffekt hinzuzufiigen. So sollte diese pessimistische
Herangehensweise fir die nachfolgend prisentierten Ergebnisse zur Zuverldssigkeit bedacht
werden. Die redundanten Stacks wurden erst zugeschaltet, wenn zu einer bestimmten Zeit %5 eine
Grenze der Schaltungsverzégerungszeit #p_2; = 5/3 - #p_oricivar(t = 0) Gbertroffen wurde, wobei
fp_oricinaL die Verzdgerungszeit des Originaldesigns darstellt. Dies bedeutet also in diesen
Simulationen, das die redundanten Stacks zugeschaltet wurden, wenn die Verzogerungszeit das
Originaldelay um zwei Drittel aufgrund der verlangsamenden Defekte tibertroffen hat. Ab diesem
Zeitpunkt %5 begann auch der Verschlei3 der redundanten Stacks, so dass ein Defekt in den
Transistoren nach der Zeit # = #; + fcop eingefigt wurde und sich dann mehr und mehr Richtung
hartem Durchbruch entwickelte. Als Fehler wurden dann folgende Kriterien festgelegt. Ein
einziger logischer Fehler bei Eingabe aller Inputvektoren hat zur Folge, dass das jeweilige Design
als fehlerhaft deklariert wird. Im Falle des Originaldesigns und der beiden Implementierungen
DTrans und DGatter fithrt das zum Abbruch des Durchlaufes. Sollten bei den anderen
Implementierungen die redundanten Stacks noch nicht angeschaltet sein, weil #p_»; noch nicht
erreicht wurde, so wurden die redundanten Anteile angeschaltet und der Durchlauf zum
Fehlerzeitpunkt wiederholt. Da auch ein zeitkritischer Aspekt berticksichtigt werden sollte,
wurden die Designs auch als fehlerhaft klassifiziert, wenn sie die Verzégerungszeit
to_Lvir = 2+ tp_oricinaL(t = 0)  Ubertroffen haben. Dies bedeutet eine Reaktion auf einen

parametrischen Fehler, falls die kombinatorische Schaltung doppelt so langsam geworden ist.

Wie erwartet, stellt sich wieder ein ,,graceful degradation“-Verhalten aller Schaltungen ein, wie
es in den Abbildungen 4-21 a) und b) dargestellt ist. In Abbildung 4-21 a) ist exemplarisch die
Entwicklung der durchschnittlichen Verzdgerungszeit fir die verschiedenen noch
funktionierenden Implementierungen des Designs ¢3540 zu sehen. Wie auch bei den anderen
Schaltungen steigt die Kurve der Originalschaltungen am schnellsten an, da keine redundanten
Anteile in der Schaltung vorhanden sind, um den Verlust der Treiberfihigkeit der defekten
Transistoren etwas entgegenzusetzen. Die Schaltungen DTrans verzeichnen den geringsten
Anstieg. Dies liegt daran, dass dies der priziseste Redundanzalgorithmus ist, so dass die
gefihrdetsten Stellen im Design, die das Delay belasten, am chesten getroffen werden. Die

Strategie DGatter senkt im Mittelteil der Kurve die Verzogerungszeit unter die des Originals.

Das schlechtere Abschneiden dieses Algorithmus gegeniiber DTrans liegt in der
Redundanzstrategie begriindet. Die leichtere Handhabung aufgrund von redundanten Gattern
anstatt Transistoren bringt Nachteile bei der Auswahl der Transistoren mit sich. Wenn nur gezielt
die gefihrdetsten Transistoren ausgesucht werden, wird auch die andere Hilfte des Gatters

verdoppelt, die allerdings nicht so anfillig fir Gateoxiddefekte ist, da deren
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Schaltwahrscheinlichkeit geringer, weil entgegengesetzt zur gefihrdeten Hilfte ist. Bei der
DTrans-Strategie wird zumeist nur eine Hilfte eines Gatters redundant ausgelegt, also der
Transistor(stack), der haufiger schaltet. Bei den Untersuchungen zur vollumfinglichen
Redundanz aus Kapitel 4.2 fiel dies nicht ins Gewicht, da dort das komplette Design verdoppelt
wurde. Hier zeigen sich nun die Vorteile der gezielten Auswahl bei DTrans. Bei den Designs mit
redundanten Stacks steigt zuerst die Kurve dhnlich stark an wie beim Originaldesign. Allerdings
werden mit fortschreitender Zeit immer mehr Designs ihre redundanten Transistoren anschalten,
so dass die Verzégerungszeit nicht mehr so stark ansteigt und die Designs sich sich so dem

vorzeitigen Ende wie bei der Originalschaltung entzichen.

In der Abbildung 4-21 b) ist die durchschnittliche Leistungsaufnahme dargestellt. Aufgrund
ihrer redundanten Anteile, die nicht an- bzw. abgeschaltet werden koénnen, bleibt die
Leistungsaufnahme der Strategien DTrans und DGatter bei den gréBeren Designs immer um
mindestens 50 % bis tber 100 % héher als bei Enh4. Dies widerspricht auf den ersten Blick der
Tatsache, dass die statischen Stréme mit der Zeit die Stromaufnahme dominieren. Allerdings
steigt bei DTrans und DGatter auch der Anteil der defekten redundanten Transistoren, da diese
auch von Anfang an altern, so dass die hohere Leistungsaufnahme gegentber den EnhX-
Implementierungen erhalten bleibt. Die geringere Stromaufnahme von DGatter gegeniiber
DTrans ist damit zu erkliren, dass DTrans auch noch mit mehr Defekten als DGatter
funktioniert und somit auch ecine erhShte Stromaufnahme in die Durchschnittsberechnung

einflielen lasst.

Aus der unterschiedlichen Linge der Kurven ist schon ersichtlich, dass die EnhX-Strategien
entscheidende Verbesserungen hinsichtlich der Zuverldssigkeit zulassen. Dies ist exemplarisch fiir
das c432-Design aus der Zuverldssigkeitskurve K(#) in Abbildung 4-22 zu sechen. Bei diesem
kleinsten Design erreichen zum Zeitpunkt #= 1.2 noch rund 58 % aller Originaldesigns korrekte

Ergebnisse und ecine ausreichende Verzégerungszeit, wihrend bei den anderen
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Abbildung 4-21 : Entwicklung der Schaltungsparameter mit ansteigender Defektrate

a) Durchschnittliche Verzégerungszeit aller Szenarien des Designs ¢3540
b) Durchschnittliche Leistungsaufnahme aller Szenarien des Designs c¢1908
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Implementierungen noch tiber vier Fiinftel funktionieren (Enh5 — 77 %). Zum Zeitpunkt #= 2
sind dann keine der nicht redundanten Schaltungen aktiv, wihrend bei den Enh4-Designs noch
ein Drittel keine Fehler erzeugen und ein Viertel aller Enh7-Designs, also die Strategien mit
redundanten Stacks, deren Redundanzauswahl sich nur auf die Schaltwahrscheinlichkeit bezieht.
Die anderen Implementierungen befinden sich zwischen diesen beiden und dem Enh5-Design,
dessen Redundanzanteil am geringsten bei allen Implementierungen ausfillt. Diese Reihenfolge
spiegelt gut die der anderen Testdesigns wieder, bis auf eine Ausnahme. Dieses Design ist das
einzige, bei dem DGatter bessere Ergebnisse erzielt als DTrans. Dies liegt daran, dass die bessere

Auswahl durch DTrans bei der kleinsten Schaltung noch nicht zum Tragen kommt.
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Abbildung 4-22 : Zuverlissigkeit aller Implementierungen des c432-Designs

Um einen Vergleich zwischen allen Designs zu erméglichen wurden die MTTF-Werte fiir alle
Implementierungen aller Designs in den Abbildungen 4-23 dargestellt. Generell ist zu sehen, dass
die Enh5-Implementierung nur bei den langsameren Designs (rcal6, c1908) brauchbare
Verbesserungen erzielt, da die redundanten Stacks in den schnelleren Pfaden dazu beitragen, das
System unter #p_rmvr zu halten, wihrend bei den schnelleren Designs auch langsamere Pfade
schnell genug altern, um die Grenze zu erreichen, was die redundanten Stacks der Enh5-Strategie
nicht aufzuhalten vermdégen. Die Verbesserungen durch die nicht schaltbaren redundanten
Transistoren von DTrans und DGatter bleiben relativ konstant, wobei zu konstatieren ist, dass
bei groBeren Schaltungen DTrans immer besser abschneidet, und die groBeren Designs noch
mehr von der Redundanz profitieren. Hier kénnte auch der Einsatzort fir DGatter liegen, da in
den gréBeren Designs das aus der Balance gebrachte Timing durch ausreichend eingefiihrte
zusdtzliche Transistoren Uber die VerschleiBphase hinweg konstant gehalten werden kann. Bei

den EnhX-Implementierungen ist zu erkennen, dass vor allem bei grofleren Designs grofie
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Verbesserungen zu erwarten sind, mit Ausnahme der Enh5-Strategie. Um auch einen
Anhaltspunkt tiber den Umschaltzeitpunkt, der fiir diese Simulationen bei #p_2; gewihlt wurde,
zu bekommen, ist eine weitere MTTF-Darstellung in Abbildung 4-23 b) eingeftigt. Hier ist die
MTTF aller Implementierungen aller Designs zu sehen, wenn das Limit bei #p_rmr = #p_2; gesetzt
wird. Dadurch wiirden die Verbesserungen der EnhX-Strategie an Kraft verlieren, denn der
Vorteil der spiteren Alterung zum Vorteil der Schaltung wiirde so spit kommen, dass nun nicht
mehr viel Spielraum fiir weitere Verschlechterungen der Verzégerungszeit vorhanden wire. Der
Schluss daraus ist, dass das Einschalten der redundanten Transistorstacks zu einem fritheren
Zeitpunkt erfolgen sollte, als beim Auftreten erster gravierender Timingfehler. So bietet sich
neben der Detektion von Timingfehlern oder der Uberwachung des Timings ein vorher
festgelegter Zeitpunkt an, bei dem ein Zuschalten erfolgen soll, um den eventuell schon

eingetretenen Verschleil3 zu mindern.
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Design Design
Abbildung 4-23 : MTTF-Werte aller Implementierungen aller Designs

a) Bei einem Verzégerungszeitlimit #p_rirr = 2 #p_oricinar(t=0)
b) Bei einem Verzégerungszeidimit Ip_ vt = 5/3 : foORIGINAL(t:O) = Ip 23

4.3.7 Fazit: Redundante Transistorstacks

Als abschlieSende vergleichende Darstellung wurde die auf das Originaldesign normierte
MTTF aller Implementierungen aller Designs und fiir beide Fille der Delaylimitierung in
Abbildung 4-24 ausgesucht. Fir das Einfugen von Redundanz auf Transistorebene (DTrans)
werden zwischen 14 % und 19 % fir die kleineren Designs und 26 % bzw. 33 % MTTF-
Steigerung bei c1908 und ¢3540 erreicht. Die Gatterverdopplung DGatter erreicht nur beim
groBten und kleinsten Design passable 26 %, sonst zwischen 7 % und 12 %. Interessanterweise
erhoht ein geringeres Verzogerungszeitlimit #p_rvr zumeist die normierte MTTF, wihrend bei
den EnhX-Implementierungen diese in den meisten Fillen gesenkt wird, da der
Umschaltzeitpunkt zu spit fiir das Verlangsamen der Verschleilerscheinungen kommt, wihrend

bei DTrans und DGatter die Verschleieffekte von Anfang an gemindert werden. Ferner ist zu
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Abbildung 4-24 : Relative ~ MTTF-Steigerungen  aller  zuverlidssigkeitssteigernden

Implementierungen normiert auf das jeweilige Originaldesign

schen, dass die redundanten Transistorstacks ohne Delayberiicksichtigung Enh4 und Enh7 vor
allem in den groBen Designs (c1908, c3540) zur Geltung kommen. Hier sind MTTF-Steigerungen
von ca. 50 % bis zu 65 % mdglich. In den kleineren Designs sinkt dann die MTTF-Steigerung
von Enh7 auf 17% bis 38 %, wihrend die Steigerung bei Enh4 immer tiber 27 % bleibt. Enh5
kann nur bei langsamen Designs (rcal6, c1908, c432) sinnvoll eingesetzt werden, bei denen

Steigerungen von tber 10 % erreicht werden.

Der Vorteil der verspiteten Alterung der redundanten Transistoren der EnhX-
Implementierungen erzwingt Steigerungen von tiber 50 % bei gréfieren Designs, wobei nochmal
zu bemerken ist, dass eine stirkere Alterung simuliert wurde als es wahrscheinlich der Fall ist, da
die langsame Verschlechterung der Transistorgates in Phase 2 dbersprungen wird und die
verstirkte Alterung sofort mit Inbetriebnahme des redundanten Stacks beginnt. So ist sogar ein
groBeres Verbesserungspotential vorhanden. Ferner kann iber den Umschaltpunkt in Hinblick
auf Verzogerungszeitrestriktionen aufgrund von taktsynchronen Schaltungen die Zuverlissigkeit

positiv beeinflusst werden. Wichtig ist hierbei, dass die Umschaltung nicht zu spit erfolgt.

Ein weiterer Vorteil ist die geringere Steigerung der Leistungsaufnahme, die zwischen +3 %
und +8 % wihrend des normalen Betriebs liegt, wenn die redundanten Transistorstacks noch
nicht dazugeschaltet worden sind. Dies riickt den Verschlei3 wihrend dieser Phase auf das
Niveau des Originaldesigns, wohingegen eine erhéhte Stromaufnahme der DTrans- und DGatter-
Strategien, die bei durchschnittlich +40 % liegt, zu einer erh6hten lokalen Temperatur fiihrt und

somit zu einer schnelleren Alterung.

Fir eine generelle Betrachtung der Temperaturabhingigkeit der Zuverldssigkeit bemtiht man
oft die Arrheniusgleichung [JED11], die auf der van’t Hoffschen Regel basiert. Diese besagt, dass
eine Temperaturerhhung um 10 K die Geschwindigkeit chemischer Reaktionen verdoppelt.
Damit ergibt grob gerechnet eine Halbierung der Lebensdauer, wenn die Temperatur dauerhaft

um 10 K erhéht wird. Ergebnisse experimenteller Untersuchungen fiir Gateoxiddefekte [Sue04]
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lassen sich allerdings nicht mit der Atrheniusgleichung erkliren. Allerdings gilt flr die
beobachtete exponentielle Temperaturabhingigkeit, dass eine Erhéhung der Temperatur um
100 K die Defektrate DR verzehnfacht. Im FEndeffekt fithrt jede Verringerung — der
Leistungsaufnahme  zu  einer  Zuverldssigkeitsverbesserung,  sollte  sie  zu  einer

Temperaturverringerung fithren, z. B. aufgrund unveridnderter Kithlmechanismen.

So bietet die gezielte Einschleusung von redundanten Transistorstacks an gefidhrdeten Stellen
im Design eine kostengiinstige Moglichkeit, die Zuverlissigkeit zu steigern. Kostengtnstig in dem
Sinn, dass die Zusatzfliche tiber den Einfiihrungsalgorithmus gesteuert wird. Weiterhin wird die
Leistungsaufnahme nur geringfiigie beeinflusst und damit auch die tGbliche Alterung am Anfang
der Betriebszeit. Zudem kann auf Produktionsdefekte reagiert werden. Sowohl die Auswirkungen
funktionaler als auch parametrischer Defekte kdnnen dann direkt nach der Herstellung beseitigt

bzw. gemindert werden, wenn man sofort die redundanten Teile dazuschaltet.

Kostengiinstig aber auch in dem Sinn, dass das Einfiigen auf Gatterebene erfolgen kann, und
damit problemlos in den ublichen Designprozess integriert wird, was in Abbildung 4-25
dargestellt ist. Hierbei folgt auf die Aktivititsanalyse der Algorithmus zum Einfiigen redundanter
Transistorstacks, dass die Gatternetzliste modifiziert und somit neue Tests und Analysen

notwendig macht. Allerdings ist dabei nur ein neuer Designdurchlauf notwendig.

- —— - Hingabedatei RTL Beschreibung Gatterbibliothek
> Ausgabedatei

............ |
Nichster *
Ablaufschritt

Analyse-/Elaborationstool

Generische Gatternetzliste +
< _____

__________ 1 Logiksynthese und STA == —————————————————
I
A !
fmmmm— > STA e R 4
I
| i
| |
| |
I i ifikati !
e > Funktionale  Verifikaton /| 1
: Test |
I
: v .
! l
- » Aktivitdtsanalyse - ————— === b
Erweiterungides Designablaufes * Aktivititsdatei (SATF) :
_= |
— L& !
Emfuger% redundanter =  Schwachstellenanalyse  |[@-———--—--— I q
Transistorstacks ' I
| |
! l
Analyse der - :
Leistungsaufnahme o
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Fiinftes Kapitel

5 Analyse von Gateoxiddefekten auf
Gatterebene

Aus dem vorigen Kapitel ist ersichtlich geworden, dass partielle Redundanz eine einfache und
kostengiinstige Methode darstellt, zuverlissigere Schaltungen auf Gatterebene zu generieren. Aus
den Untersuchungen ist allerdings auch der Schluss gezogen worden, dass das gezielte Einfiigen
der redundanten Elemente zumindest hinsichtlich der Verzégerung von Gateoxiddefekteffekten
dem zufilligen Einfiigen vorzuziehen ist. Im einfachsten Fall kann das iiber die Aktivitdtsdatei
geschehen, allerdings wird hier nur der Faktor ["gs mit Hilfe von Pox der in Abschnitt 3.6.1
dargestellten Parametern, die sich auf #fcos auswirken kénnen, berticksichtigt, wihrend #ox, T und
Acare unberiicksichtigt bleiben. Aus diesem Grund wird in dem folgenden Kapitel der neu
entwickelte GOB-Simulator vorgestellt, welcher der Defektanalyse kombinatorischer integrierter
Schaltungen dient [Sae12a]. Damit ist es méglich, die Auswirkungen von Gateoxiddefekten auf
kombinatorische Schaltungen aufzuzeigen. Hierbei werden Gateoxiddefekte tiber einen
definierten Zeitraum in die Schaltung eingefigt und das dadurch modifizierte Verhalten der
Schaltung analysiert. So ist es mdglich, die Parameter und deren Verdnderungen der sich
,verschleiBenden® Schaltung tiber diesen Zeitraum nachzuvollziehen. Wenn die Analysen in einer
Art Monte-Carlo-Verfahren in mehreren Durchliufen durchgefiihrt werden, ist es méglich, die
Schwachstellen in einem Design hinsichtlich TDDB zu erkennen, um dann redundante Elemente
gezielt einzufiigen. Ein Vorteil ist dabei die Einordnung des GOB-Simulators auf Gatterebene,

um ihn problemlos in den Designablauf zu integrieren.

Bei der Analyse von Schaltungsparametern werden auf Gatterebene Standardgatter-
bibliotheken verwendet, um fiir jedes einzelne Gatter korrekte Daten fir deren aktuelle Position
im gewihlten Design auszugeben, wie es in Kapitel 2.3 erldutert wurde. Auf Basis dieser Daten ist
es moglich, korrekte Untersuchungen bzw. Simulationen durchzuftihren. Der GOB-Simulator

nutzt eine weitere Datenbasis. Diese Datenbank enthilt Werte fiir die Giblichen Gatterparameter,
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allerdings auch andere wichtige Parameter, um auch die Effekte von Gateoxiddefekten
nachzubilden. Daraus wird dann fiir ein Gatter, deren Transistoren ein Gateoxiddefekt erleiden,
ein modifizierter Bibliothekseintrag erstellt, um damit die Standarduntersuchungen hinsichtlich
Verzégerungszeit und Leistungsaufnahme durchfithren zu kénnen. Da die Gateoxiddefekte die
Stromkurven der Transistoren verindern, war es naheliegend das CCS-Modell, vorgestellt in
Kapitel 2, fur die Bibliothek zu verwenden, da die Stromquellen des Treibermodells direkt
manipuliert werden kénnen, um einen Defekt nachzubilden. Damit sind weitere Untersuchungen

méglich, um die Spannungspegel der Netze in Anwesenheit von Gateoxiddefekten zu analysieren.

So umfasst ein Durchlauf des GOB-Simulator zwei wesentliche Teilschritte: die Platzierung
der Defekte in die Schaltungsnetzliste und die Analyse ihrer Auswirkungen auf das Design.
Unterkapitel 5.2 erortert  diese  Defektplatzierung. Dabei sind je nach gewiinschtem
Simulationszeitpunkt des Schaltungszustandes die Gatter zu lokalisieren, deren Eintrag
modifiziert werden muss, damit deren Gateoxiddefekt Berticksichtigung bei weiteren Analysen
findet. Darauf folgt die Erlduterung der Designanalyse, welche sich in zwei grundlegende Schritte
unterteilt. Zum einem werden die Spannungspegel der einzelnen Netze des Designs auf das Uber-
bzw. Unterschreiten bestimmter Grenzen untersucht. Zum anderen werden die
Gatterbibliotheken derart den Gegebenheiten angepasst, dass STA- und Leistungsanalysetools
den Verschlei3 des Designs modellhaft nachbilden kénnen. Fir die realistische Modifizierung
dieser Parameter und die Spannungspegelvoraussage wurden zahlreiche Spice-Simulationen
durchgefiihrt, die ebenfalls im Verlauf der Erliuterung des Modifizierungsalgorithmus niher
betrachtet werden. Die Einordnung in den Standard Design Flow, sowie Ergebnisvergleiche des

GOB-Simulators mit reinen Spice-Simulationen schlieBen das Kapitel ab.

5.1 Einordnung und Vergleich mit anderen
Zuverlissigkeitssimulatoren

Erste Simulatoren, die VerschleiBmechanismen adressieren, wurden erstmals Mitte der 1990er
vorgestellt im Rahmen der Berkeley Reliability Tools (BERT) [Tu93]. Diese Zusammenfassung
verschiedener Simulatoren nutzt zwei Module, die sich mit dem Verschlei3 des Gateoxides
befassen. Zum einen simuliert der Circuit Aging Simulator (CAS) den Alterungsprozess aufgrund
von Hot Carriers Effekten. Hierbei werden die Drain-und Substratstrome fiir jeden Transistor
berechnet und in Relation zueinander gesetzt. Zusammen mit verschiedenen Datensidtzen aus
unterschiedlichen Stresstests von realen Schaltungen wird dann ein Alterungsparameter fiir die
gesamte Schaltung berechnet und somit die Verschlechterung der Verzégerungszeit des Designs.
Das andere Modul ist der Circuit Oxide Reliability Simulator (CORS). Dieser nutzt die
Spannungspegel aller Transistoren aus Spice-Simulationen und vom Nutzer bereitgestellte
Statistiken, um die Wahrscheinlichkeit von Fehlern aufgrund von Gateoxiddefekten
vorherzusagen. Hierbei kénnen die beiden vorgestellten und bis dahin giltigen Modelle fiir

Gateoxidbreakdown, das E- bzw. das 1/E-Modell, fir die Fehlerverteilungsberechnung
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ausgesucht werden. Des Weiteren nutzt dieser Simulator aufgrund der noch nicht vorhandenen

Studien tiber weiche Durchbriiche nutr das Modell der harten Gateoxiddefekte.

Der in [Sal08] vorgestellte Ansatz generiert gatterspezifische Parameter, wie die
Verzdgerungszeit, mittels Spice-Simulationen. Hierbei werden drei verschiedene Zustinde fiir die
Transistoren wihrend der Simulationen aufgrund der z. B. aus Aktivititsdateien erlangten
Eingangsvektoren fiir die Transistoren ausgewertet: kompletter Stress, moderater Stress und
Erholungsphase. Daraus wird dann auf Gatterebene die VergréBlerung der Schwellspannung
berechnet, was zusammen mit probabilistischen Fehlerverteilungen Analysen zur
Verzégerungszeit des Designs ermdglicht. Der Hot-Carrier-Simulator  GLACIER  [Wu00]
genetiert auch Daten Uber die Verdnderung der Verzdgerungszeit der gesamten Schaltung
aufgrund von HC Effekten. Dafiir wird im Voraus die Standardzellenbibliothek fiir jedes Gatter
modifiziert, indem diese um eine Dimension fur das Schaltverhalten des NLDM erweitett, so
dass die verschleiBbedingten Effekte durch einen Parameter Schalthdufigkeit in der Bibliothek
verfiighar sind. Grundlage dieser Modifizierungen sind Spice-Simulationen. Ein Zeitanalysetool
generiert dann Dateien fiir das Zeitverhalten der Gatter, die dann fir eine STA auf Gatterebene
genutzt werden. Dieser Ansatz ist vergleichbar mit einem probabilistischen Simulator, der die

Performance aufgrund von Parameterschwankungen nach der Produktion modelliert [Li92].

In modernen Analysetools existieren mehrere Ansitze. Zum ecinen werden auf
Transistorebene Verschleileffekte mittels Parameter modifiziert, womit der Stromfluss im Bauteil
verindert wird [Cad03]. Zum anderen wird auf der Gatterebene agiert, indem man die
Gatterverzégerungszeit pauschal um definierte Prozentpunkte vergréBert [Syn11]. Grundlage bei
beiden sind technologiebedingte Parameter. Eine analytische Methode zur Vorhersage von
fehlerhaften, groBBeren Designs wurde in [Jial0] vorgestellt. Hierbei wurden harte Durchbriiche
als ursichlich fir mégliche Stérungen der Schaltung herausgestellt. Umstinde, die zu kritischen
Spannungsdifferenzen (Vuicr - Viow < Grenzwert) einzelner Netze fithren und somit zu
Funktionsfehlern, wurden mittels modifizierter Weibull-Wahrscheinlichkeitsverteilungen der
Transistoren dargestellt. Daraus entwickelten die Autoren ecine Vorhersage fiir Fehler des
gesamten Designs, sowie Dimensionierungsregeln einzelner Gatter, um funktionalen Fehlern

entgegen zu wirken.

Intention des hier vorgestellten Simulators ist es, VerschleiBBerscheinungen aufgrund von
Gateoxiddefekten auf Gatterebene zu simulieren. Der GOB-Simulator unterscheidet sich von
vorhergehenden Arbeiten in der Art, dass Gattern nicht pauschal, sondern individuell nach
definierten Kriterien eine Fehlerwahrscheinlichkeit bzw. eine individuelle #fcop zugeordnet wird.
Damit ist es moglich, den probabilistischen Charakter der Defektgenerierung zu bewahren und
bei gleichen Startbedingungen nicht gleiche Ergebnisse fiir mehrere Durchliufe zu erlangen.
Reproduzierbar werden die Ergebnisse dann durch Zusammenfassung mehrerer Durchliufe,
wodurch Schwachpunkte innerhalb eines Designs aufgezeigt werden. Diese Art der Analyse
dhnelt dem Monte Carlo Verfahren. Des Weiteren wird neben der funktionellen Analyse auch die
Verinderung der Verzogerungszeit gatterweise ermdglicht, um den Einfluss des progressiven
Breakdowns tlber die Zeit untersuchen zu kénnen, wie es bei anderen Defektarten schon

aufgezeigt wurde. Allerdings wurde hier das CCS-Modell verwendet, da die Manipulation der
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Stromkurven schon durch die Defektart vorgegeben wird und so leicht in das Modell ibertragen
werden kann. Um dies zu erreichen, wurde der schon vorgestellte Dualismus aus
Transistormodellen und  Gatteranalyse einiger Simulatoren Ubernommen, so dass
Transistormodelle von Defekten mit einem Spice-Simulator analysiert wurden, die als Datenbasis
fir den GOB-Simulator dienen. Dieser Simulator operiert dann auf Gatterebene und erstellt
Spannungspegelreports tiber die Netze eines vorgegebenen Designs. Aullerdem wird eine
Gatterbibliothek generiert, damit das Zeit- und Stromaufnahmeverhalten auch mit Standard-

Designtools analysiert werden kann.

5.2 Defektplatzierung

Um ein realistisches Fehlermodell zu erhalten, werden Defekte im GOB-Simulator auf
Transistorebene platziert. Dies bedeutet, dass die Defektwahrscheinlichkeit der Transistoren der
cinzelnen Gatter ausschlaggebend fir das Einfiigen modifizierter Gatterbeschreibungen ist. Die
Ausbildung eines Transistordefektes erfolgt anhand einer vorgegebenen Wahrscheinlichkeits-
verteilung.  Implementiert wurden vier grundlegende Verteilungen: Gleich-, Normal-,
Exponential- und Weibullverteilung. Da die Normal- und die Exponentialverteilung auch mit
Hilfe der Weibullverteilung dargestellt werden kénnen und weil diese, wie in Kapitel 3.1 erliutert,
fir die Darstellung von Verschleilerscheinungen schr verbreitet und zutreffend ist, wurde die
Weibullverteilung als Referenzverteilung eingestellt und fiir alle hier vorgestellten Simulationen
mit zufilliger Defekteinfiigung genutzt. Dabei ist auch der Weibullfaktor § einstellbar, wobei

f = 1 einer Exponentialverteilung entspricht, welche tblich fiir Phase 2 der Badewannenkurve ist.

Gleichung (34) gibt die Weibullgrundgleichung fiir die Verteilung der Lebensdauer #fcos jedes
Transistors vor. Dieser Wert wird mit Hilfe der Gleichungen (58) bis (61) und (65) individuell fiir
jeden Transistor berechnet und ist relativ zu einem Referenztransistor zu betrachten.
Ausgangspunkt ist jeweils ein Transistor, der die groite Fliche aller genutzten Transistoren
einnimmt, sowie permanent der Spannung [“cs ausgesetzt wurde, die am schnellsten zu
Gateoxiddefekten fithrt, gy = I'pp fiir n-MOSFET, Vs = s fiir p-MOSFET. Diesem
Transistor wird die minimale Lebensdauer #fimnv=1 zugewiesen. Dieser Wert stellt den
Minimalwert fir #fcop jedes Transistors dar. Davon ausgehend werden die aktuellen Werte des
Transistors, wie Gatespannung, Transistorfliche, -dicke und Temperatur, in Relation zu den
erreichbaren Maximalwerten gesetzt und #frrans = #fcop fur jeden Transistor individuell
berechnet. Aus diesem Grund ist die Zeitskala relativ und dimensionslos, wobei Defekte ab dem
Zeitpunkt 7> 0 auftreten kénnen und in Abhingigkeit der modifizierten Lebensdauer #fr.ans mit
jedem Zeitschritt wahrscheinlicher werden. In Verbindung mit Gleichung (34) ergibt sich daher
individuell fiir jeden Transistor folgende kumulative Weibullverteilung:

t B
Frrans () = 1 - e_(m) (67)
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Um einen Defekt mittels des GOB-Simulators korrekt einzufiigen, wird der konkrete
Zeitpunkt fiir den jeweiligen Simulationslauf berechnet. Daftir wird Frrans(z) ein gleichverteilter
Zufallswert rand zwischen 0und 1 zugeordnet. Aus Gleichung (67) ist es dann mdglich einen
Zeitpunkt 7= #cop fiir jeden Transistor zuzuordnen, bei dem dieser einen Defekt fiir den
einzelnen Analyselauf ausbildet. Abbildung 5-1 zeigt dies an einem Beispiel. Danach verdndert
sich der Widerstand Rcop tber die restliche Zeit nach Gleichung (53). Als Ausgangspunkt dient
hierbei ein zufilliger Wert fiir den Widerstand, der einen soft-Breakdown darstellt
(Reos(fcos) > 1 M), um das progressive Modell des Gateoxiddefektes abzubilden.
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Abbildung 5-1: Beispiel fir die Zuweisung eines Defekteintrittszeitpunktes Zcos:

Ausgehend von der Verteilungskurve F(t) fir den Referenztransistor mit #fmn = 1, wird die
Kurve fiur den jeweiligen Transistor berechnet (in diesem Beispiel: Pon=0.5 und
Acare = Y2+ Acare_max mit Gleichungen (61) und (65) =2 #firans = 3.28). Dann  wird ein
Zufallswert fir Frrans(t) = rand zugewiesen, woraus ein Defekteintrittszeitpunkt Zcos ermittelt

werden kann.

5.3 Spice-Datenbasis: Grundlagen der Defektanalyse

Wenn ein Transistor einen Defekt ausgebildet hat, wird das Verhalten von mit ihm
verbundenen Gattern, inklusive des eigenen, variabel beeinflusst. Dabei kann es auch zu
Interaktionen mehrerer Breakdowns kommen, die ebenfalls modelliert werden. Daten aus
grundlegenden Spice-Simulationen auf Basis des Defektmodells von Renovell werden dazu
verwendet, Parameter der Gatter so anzupassen, dass ein moglichst realistisches Verhalten mit

Defekt innerhalb der Schaltung dargestellt wird. Danach ist es méglich, die Spannungspegel der
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Netze zu den untersuchten Zeitpunkten zu errechnen, als auch Stromkurven und
Stromaufnahmeparameter so anzupassen, dass mit der modifizierten Gatterbibliothek,
Verdnderungen des statischen Zeitverhaltens und der Leistungsaufnahme mit proprietiren
Analysetools darstellbar sind. Diese Datenbank wird auch fiir die spitere Spannungspegelanalyse
verwendet, die sich zwar auf andere Zielparameter fokussiert, deren Berechnungsschritte

allerdings von den gleichen Basisdaten abhingig sind.

Da Spice-Simulationen als Grundlage dienen, war ein Defektmodell auf Transistorebene
notwendig. Die Wahl fiel auf das Modell von Renovell, dessen Ergebnisse das Schaltverhalten
von defekten Transistoren realistisch nachbilden und mit den Ergebnissen und Defektverldufen
aus Veroffentlichungen anderer Autoren ibereinstimmen, wie es in Abschnitt 3.6.3 dargelegt
wurde. Die Umwandlung eines defektfreien Transistors in einen Transistor mit Gateoxiddefekt

wurde schon im Abschnitt 3.6.2 erlautert.

5.3.1 Datenbasis des GOB-Simulators: Spice-Simulationen

Um die auftretenden Fille innerhalb einer kombinatorischen Schaltung méglichst realistisch
zu berechnen, wurde eine Vielzahl an Spice-Simulationen durchgefiihrt. Diese Simulationen sind
notwendig, damit beim Erstellen der Gatterbibliothek in der nichsten Phase die notwendigen
Daten fur das Receiver- und Treibermodell des CCS-Modells fur die Gatterebene korrekt

vorhanden sind.

Es wurde jeweils ein Gatter mit unterschiedlichen Treiberstirken und Umgebungsvariablen
simuliert und dabei ein Transistor des Gatters mit unterschiedlichen Widerstandswerten Reop als
defekt mit dem oben beschriebenen Modell dargestellt. Ausgehend vom Single-Input-Switching
Verhalten fiir die Gatterbibliothek wurde dann der Eingang geschaltet, der mit dem defekten
Transistor verbunden ist. Spannungspegel etwaiger anderer Eingiinge wurden stabil auf dem Wert

gehalten, der eine Spannungspegelinderung am Ausgang des Gatters gewihrleistet.

Um eine umfangreiche Datenbasis zum Erstellen einer CCS-Bibliothek zu erlangen, ist es
notwendig, sowohl fiir das Receiver- als auch fiir das Treibermodell Daten mit variablen
Simulationsparametern zu generieren. Das Leitungsmodell ist dabei irrelevant. Das Treibermodell
ist eine =zeit- und spannungsabhingige Stromquelle, wihrend das Receivermodell zwei
Kapazititswerte umfasst, um die Eingangskapazitit je nach Eingangsspannungspegel dynamisch
anzupassen. Sowohl Treiber- als auch Receivermodell sind abhingig von der Eingangsflanke, der
Ausgangskapazitit und dem Zustand des Gatters. Da die Ausgangstlanke gleich der
Eingangsflanke fiir das folgende Gatter ist, kann sie leicht tiber die Integration der Stromkurve
des Gatterausganges berechnet werden, welche tiber verschiedene Werte der Eingangsflanke und
der Ausgangskapazitit interpoliert wird. Die Eingangsflanke wird tiber eine Spannungsquelle mit
einstellbarem Widerstand Rynyr dargestellt, wobel Rinyr aufgrund der durch Defekte gesenkte
Treiberstirken sehr groBe  Werte annehmen kann. Neben diesen ,Standard“-
Simulationsparametern, wie Eingangstlanke #rope N, Lastkapazitit Croap und Gatterzustand,
sind weitere Parameter wichtig, um die Besonderheiten der Gateoxiddefekte mit in Betracht zu

ziehen. Zum einem koénnen Netze, die iiblicherweise je nach Schaltzustand des Gatters mit einer
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Versorgungsleitung  verbunden sind, durch ein defektes Gate mit der anderen
Versorgungsspannungsleitung verbunden werden, so dass deren Spannungspegel Zwischenwerte
annehmen, die nicht I"pp und 1755 entsprechen. Daher wurden der Spannungsquelle zur
Eingangsflankengeneration auch von I"pp und ss variierende Werte zugewiesen. Zum anderen
bestimmt auch die Gesamteingangskapazitit tber die Flanke am schaltenden Eingangspin, so
dass auch eine Anderung von Cin_4pp die Flankensteilheit iiber das RC-Glied modifiziert. Dieser
Parameter umfasst auch die Anpassung der Eingangskapazitit, da diese sich aufgrund des
Defektmodells auch veridndert, da einerseits der Originaltransistor an Breite verliert, wihrend die

beiden zusitzlichen Transistoren ihre Drainkapazititen zu Civ hinzufligen.

SchlieBllich sind auch noch die Variablen des Defekts, wie Defektposition und
Defektwiderstand Reop zu variieren, um eine méglichst umfangreiche Datenbasis zu erhalten. In
Tabelle 5-1 sind die Wertebereiche fir variierende Parameter angegeben, wihrend Abbildung 5-2

eine Ubersicht iiber die Simulationsumgebung schematisch darstellt.

Tabelle 5-1: Eingabeparameter des Spice-Simulationen

Simulationsparameter Minimalwert Maximalwert
VIN_HiGH "pp—0.1* (I"pp — Vss) Vbp
VN Low Vs Vs +0.1* (Vpp— Vi)
Rinir 1kQ 80 MQ
Croap 0.5 fF 32 fF
CIN_4pD 1/2/3 fF — Cin_oricinAL 32 fF — CiN_oriGINAL
Rcos 10 kQ 1 MQ

Da dies eine Vielzahl von Simulationen ergibt, wurde die Zahl der verfiigharen Gattertypen
beschrinkt. Die Wahl fiel auf Inverter in vier verschiedenen Treiberstufen, zweifach NAND und
NOR mit drei Treiberstufen und jeweils zwei Treiberstufen fiir dreifach NAND und NOR. Mit
dieser Auswahl ist es moglich, auch komplexere Gatter effizient durch Kombination dieser

Grundgatter darzustellen.

VIN, HIGH

Defekt eines
Transistors an
[nput B mit Reop

VI/\LLOW

Abbildung 5-2 : Simulationssetup mit den zu variierenden Eingangsparametern fiir die

grundlegenden Spice-Simulationen anhand des Beispiels eines NAND?2
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Folgende Simulationsergebnisse und Parameter sind fir die Fehleranalyse und die
Modifizierung der Gatterbibliothek im nichsten Schritt notwendig und wurden deshalb in die
Datenbasis aufgenommen — Abbildung 5-3:

e Stromkurve lour(?) am Gatterausgang als CCS-Hauptbestandteil zur Berechnung der
Ausgangsflanke

e Flankenanstiegs- bzw. -abstiegszeiten #rise_iv / #rarr_iv am Gattereingang zur Bestimmung

der CCS-Eingangskapazititen und als Berechnungshilfe bei der Fehleranalyse

e Flankenanstiegs- bzw. -abstiegszeiten ‘rise_our / #frair_our am  Gatterausgang  als

Berechnungshilfe bei der Fehleranalyse

e Minimale und maximale Spannungspegel an Gatterein- und -ausgingen v v, VN arax,

Vourmin, Vour_aax fir die Spannungspegelanalyse

e Stromflisse Icop durch den Widerstand Regop abhingig von Eingangsspannungspegeln

(V') zur Modifizierung der Stromkurven

Da diese Simulationen nur Defekte beriicksichtigen, die Transistoren des jeweiligen Gatters
ausbilden, sind weitere Analysen notwendig. Um Spannungspegel am Gatterausgang, der mit
cinem defektem Transistor verbunden ist, korrekt vorherzusagen, sind Daten tiber Spannungs-
Strom-Kennlinien am Ausgang des Gatters fiir die Pegelanalyse notwendig, welche im nichsten
Abschnitt erldutert wird. Dabei werden die Spannungspegel fiir jedes Netz iiber Stréme, die zum
und vom Ausgangsknoten flieBen, errechnet. Daher wurden die Gatter mit unterschiedlichen
eigenen defekten Transistoren und einem Defekt am Ausgang simuliert. Es wurden nur Defekte

untersucht, die der Ausgangsflanke entgegenwirken. Das bedeutet beispielsweise, dass bei einer

C
LOAD) Vour miv
A

|||—i i

trise our| LeaLL our
tears v| \trise IV

Rinir

\4

C
Vin i =N |t
l Reosp

C v
Loab VOU?:MAX

||H i

Abbildung 5-3 : Darstellung der gespeicherten Parameter (alle im Bild benannten) fiir die
Verwendung in der Designanalyse anhand der Simulation eines n-MOSFET-Defektes eines

Inverters
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steigenden Flanke ein defekter n-MOSFET mit dem Gatterausgang verbunden wurde, da dies
dazu fihrt, dass die zu erreichende Endspannung 1oyt auf einen Wert unter I'pp gesenkt wird.
Dadurch fliefit ein Strom Icop vom sich 6ffnenden Pull-Up-Netzwerk iber den Defekt zur
Masse. Bei der fallenden Flanke wurde dementsprechend ein defekter p-MOSFET am Ausgang
angelegt. Diese Spannungs-Strom-Kennlinie aus our und Icos (nachfolgend SSKps_mign fir
den High-Pegel und SSKps_row fiir den Low-Pegel genannt) wurde fir verschiedene Gatter,
Gatterdefekte und Defekte am Ausgang ausgewertet und in einer weiteren Datenbasis
gespeichert. Mit diesen beiden Datenbasen ist es moglich, die Spannungspegelanalyse und die
Stromkurvenanpassung durchzufithren. Die bereitgestellten Daten dienen dabei als Stltzpunkte
fir Interpolationen, falls Werte der Anfrageparameter an die Datenbasis nicht exakt den

gespeicherten Werten entsprechen sollten.

Da durch die Defekte auch die Spannungspegel der einzelnen Knoten, die I"pp oder 1755
entsprechen sollten, diese Grenzen nicht mehr erreichen kénnen, wurden folgende Grenzen fiir
die Defektdeklaration eingefiihrt. Die untere Grenze I"7ow setzt das Limit an einen Knoten, das
nicht Giberschritten werden darf, damit ein Design aufgrund des Defektes an diesem Knoten noch
nicht als fehlerhaft klassifiziert wird, wihrend Ve nicht unterschritten werden darf. Das sind
auch die beiden Parameter aus Abbildung 2-9, die die Grenzwerte fiir die Flankenanstiegs- und
-abfallzeiten definieren und somit auch ein Parameterset fur die Standardbibliothek darstellen, das
fir die Spannungspegelanalyse genutzt werden kann. Folgende Flankengrenzen wurden

festgelegt:

1
Viow = Vss + 3 (Vbop—Vss) (68)

1
Viign = Vpp — 3 Vop—Vss) (69)

Diese Grenzen erlauben eine flexible Bibliotheksgenerierung bei gleichzeitiger Einhaltung von
storungsfreien Spannungspegeln, die am Ausgang ecines defektfreien Gatters wieder zu den
urspriinglichen Spannungspegeln 1"pp und 17 fithren. Flexibel in dem Sinne, dass die
Spannungspegel an Netzen mit defekten Transistoren bis zu diesen Werten ansteigen bzw.
absinken kénnen, da erst bei Uber- bzw. Unterschreitung von I7op und Iiicr ein fehlerhafter
Spannungspegel durch die Spannungspegelanalyse angezeigt wird. Dadurch war eine konsistente
Behandlung der Flanken an Gatterein- und -ausgingen moglich, da die Grenzen fiir die

Flankengenerierung immer gleich bleiben.
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5.4 Gatterlevel-Defektanalyse

Die Defektanalyse auf Gatterebene erfolgt in zwei Schritten. Als erstes werden die minimal
und maximal erreichbaren Spannungspegel Iour_amv und Iour_arax der Gatterausginge ermittelt,
damit die Pegel aller Netze zwischen den Gatters des Designs Uberpriift werden. Darauf folgt die
Generierung einer modifizierten Gatterbibliothek, damit sowohl das statische Zeitverhalten, als

auch die Leistungsaufnahme des Designs mit proprietiren Analysetools ermittelt werden kénnen.

Die Defektanalyse erfolgt sowohl zeitlich als auch schaltungstechnisch sequentiell. Das
bedeutet einerseits, dass sie erst fir alle Netze des Designs fiir einen Zeitschritt durchgefiihrt
wird, bevor zum nichstfolgenden Zeitschritt gewechselt wird. Andererseits wird die Fehleranalyse
fir jedes Gatter von den Eingangspins bis zu den Ausgangspins des Designs berechnet, quasi von
vorne nach hinten, da Spannungspegel an den Gattereingdngen Auswirkungen auf die
Spannungspegel Iour mmn bzw. 1Vour avax und die Stromkurve Iour(z) an den Ausgingen haben.
Da mit der Gatterbibliothek das statische Zeitverhalten und die Leistung pinweise berechnet
werden, werden folgende Punkte des Ablaufs der Defektanalyse je Zeitschritt £ und Gatter auch
von Pin zu Pin neu durchgefiihrt, da je nach Pin unterschiedliche Transistoren am Eingang und

im Gatter selbst berlicksichtigt werden missen:
1. Prifung fir alle Inputpins, ob mit Eingang verbundene Gatter analysiert wurden
a. Wenn nicht, dann weiter mit nichstem Gatter des Analyseablaufes

2. Prifung fur alle Inputpins, ob Defekte des Gatters oder Defekte am Ausgang des Gatters

neu entstanden sind oder deren Ausmal sich verdndert hat
a. Wenn nicht, dann weiter mit nichstem Gatter des Analyseablaufes

3. Spannungspegelanalyse (SPA) des Gatters je Inputpin zur Ermittlung der minimalen und

maximalen Spannungspegel am Ausgang I“our anv und Vour aax

a. Wenn Vour aumn > Viow oder Vour arax < Viien, dann Gatter und Design als defekt

klassifizieren und Abbruch der Defektanalyse mit Defektzeitpunkt fprsioNreHLER = #x
4. Berechnung der Stromkurve Iour(?) je Inputpin
5. Modifizierung der Gatterbibliothek fir Zeitpunkt # = #x je Inputpin
a. Anpassen der Netzliste

b. Anpassen der Gatterbibliothek

5.4.1 Spannungspegelanalyse

Die Spannungspegelanalyse (SPA) verfolgt zwei Ziele. Einerseits wird ermittelt, ob
Transistordefekte in einem Design eine so verringerte Spannungsdifferenz zwischen High- und
Low-Pegel auf einzelnen Designnetzen verursachen, dass eine korrekte Verarbeitung der Pegel
durch die nachfolgenden Standardgatter nicht immer moglich ist. Andererseits werden die

berechneten Strom- und Spannungswerte in der folgenden Stromkurvenmodifizierung
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weiterverarbeitet. Nachfolgend wird der Algorithmus fiir Berechnung der Spannungspegel eines

Netzes vorgestellt, das am Gatterausgang mit einem oder mehreren defekten Transistoren eines

oder mehrerer anderer Gatter verbunden ist. Der Ablauf gliedert sich dabei in folgende Schritte:

1. Ermittlung der minimalen und maximalen Spannungspegel Your v pase und

Vour_max_sase des aktuellen Gatters ohne Einbeziehung von gatterfremden Defekten am

Gatterausgang

2. Berechnung des minimal erreichbaren Spannungspegel 17our ann und des dazugehérigen

statischen Stromflusses Iour aun

a.

b.

Prifung, ob ein oder mehrere defekte p-MOSFET mit dem Ausgang verbunden sind
Wenn nicht, dann ist VOUTJ\HN = VOUTJHN,B 3 ASE und IOUTJ\,UN :O; weiter mit 3. sonst

Datenbankabfrage der Spannungs-Stromkurve (SSKp) bestehend aus Igop und 1y
der defekten p-MOSFET's

Datenbankabfrage der Spannungs-Stromkurve (SSKx) bestehend aus Icop und Vv
der defekten n-MOSFETS, falls welche vorhanden sind

Vergleich der Spannungs-Stromkurven SSKp und SSKn mit der SSKpp_row des

jeweiligen Gatters zur Ermittlung von Iour_am und lour ann

3. Berechnung des maximal erreichbaren Spannungspegel I"our aax und des dazugehérigen

Stromflusses TouT amax

a.

b.

Prifung, ob ein oder mehrere defekte n-MOSFET mit dem Ausgang verbunden sind

Wenn l’liCht, dann ist V()UT_M/IX = VOUT_M/]X_B/ISE und I(,)UT_A/IAX :O; weiter mit 4.

sonst

Datenbankabfrage der Spannungs-Stromkurve (SSKx) bestehend aus Icop und Vv
der defekten n-MOSFETSs

Datenbankabfrage der Spannungs-Stromkurve (SSKp) bestehend aus Icop und Vv
der defekten p-MOSFETS, falls welche vorhanden sind

Vergleich der Spannungs-Stromkurven SSKp und SSKn mit der SSKps_nign des

jeweiligen Gatters zur Ermittlung von Iour acax und Iour acax

4. Ubernahme der errechneten Werte fiir die Spannungspegelauswertung, zur Modifizierung

der Stromkurve Iour(?) und zur Anpassung der Werte fiir die Leckstrome in der

modifizierten Gatterbibliothek

AnschlieBend werden die einzelnen Schritte des Algorithmus nidher erldutert, wobei sich

Punkt 2 und 3 derart gleichen, dass nur Punkt 2 erértert wird und Unterschiede zu Punkt 3

erklart werden.

Die Berechnung der Spannungspegel ohne Defekt am Ausgang (Punkt 1) wird vorgenommen,

um Abfrageparameter fiir die Datenbankanfrage zu erhalten. Eingangsparameter fir die in

Abschnitt 5.3.1 vorgestellten Spice-Simulationen waren u.a. die Eingangspegel. Da ein Netz am
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Ausgang eines Standardgatters allein durch einen eigenen Defekt nicht mehr die maximal und
minimal moglichen Pegel "pp und s erreichen konnte, wurde dies in den Simulationen
berticksichtigt. Die ermittelten Werte 1our amn_pase und Vour max_sase dienen im Verlauf der
Spannungspegelanalyse als Abfrageparameter fiir die Berechnungen der Spannungs-Stromkurven
SSKx und SSKp, da unterschiedliche Pegel am Eingang des Defekts diese Kurven beeinflussen.
Des Weiteren werden die Werte fir die Berechnung von Vour s sase und Vour max pase der
nachfolgenden Gatter benétigt, da sie die Eingabeparameter v micn und Iin_row darstellen
und somit Abfrageparameter fiir die Datenbasis darstellen. Sollten fiir verschiedene Inputpins des
Gatters unterschiedliche Werte erreicht werden, wird im jeden Fall der unginstigere Wert

ubernommen.

Neben dem eigenen Defekt und den Eingangspegeln am zu untersuchenden Gatter sind die
Ausgangspegel abhingig von Schiden an Transistoren der Gatter, die Giber das Ausgangsnetz mit
dem aktuellen Gatter verkniipft sind. Diese Einflisse werden in der Spannungspegelanalyse in
Punkt 2 und 3 beriicksichtigt. Der Minimalpegel I"our min, der idealerweise 175 entsprechen
sollte, wird anhand der fallenden Flanke des aktuellen Gatters berechnet. Negativ beeinflusst wird

er durch folgende Parameter:

e FEin Maximalpegel am Fingang, mit Iin_ax < Ipp, d.h. der n-MOSFET zur Entladung
der Lastkapazitit ist nicht komplett durchgeschaltet

e Ein Defekt am n-MOSFET oder p-MOSFET des aktuellen Gatters und Pins

e P-MOSFET-Defekte nachfolgender Gatter, da sie das Ausgangsnetz mit 1”pp verbinden

konnen

Nachfolgende n-MOSFET-Defekte wiederum zichen den Pegel Richtung g5, was den
Minimalpegel positiv beeinflussen wiirde. Allerdings sind die Auswirkungen nicht so grof3 wie
beim Defekt eines vergleichbaren p-MOSFET, da der Widerstand des Defektes aufgrund des fast
geschlossenen Transistors sehr grof3 ist. Diese Effekte kehren sich bei der Berechnung von
Vour max um, da hier die steigende Ausgangsflanke entscheidend ist. Hierbei ist dann am
Eingang auch der Minimalpegel Vour ann_pase des Vorgingers entscheidend. Tabelle 5-2 zeigt
die positiven und negativen Effekte auf, die bei mehreren Defekten an einem Netz auftreten

koénnen, wie es in Abbildung 5-4 dargestellt ist:

Tabelle 5-2 : Auswirkungen bestimmter Umgebungsparameter auf die minimalen und

maximalen Spannungspegel: mit negativem (-), positivem (+) oder keinem (o) Einfluss

Auswirkungen auf das Ausgangsnetz Vour min Vour max
Vi > Vs (o) sinkt (-)
Vinoax < Vpp steigt (-) (0)
Eigener Defekt steigt (-) sinkt (-)
Defekt eines p-MOSFET am Ausgang steigt (-) steigt (+)
Defekt eines n-MOSFET am Ausgang sinkt (+) sinkt (-)
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Abbildung 5-4 zeigt vereinfacht, wie diese Gateoxiddefekte die Pegel im statischen Fall
beeinflussen. In diesem Beispiel werden fiinf Pins fiinf verschiedene Gatter tiber das Netz n von
einem Inverter getriecben, wobei drei Defekte mit n verbunden sind — Abbildung 5-4 a). Wenn
nun dieses Netz n in der Spannungspegelanalyse betrachtet werden soll, werden das jeweilige
Netz und seine mit ihm verbundenen Transistoren in ein einfaches elektrisches Ersatzschaltbild
tberfithrt. Da zur Berechnung der statische Fall gentigt, werden der Treiber und die Defekte an
Transistoren der nachfolgenden Gatter als Widerstinde dargestellt. Fir den Fall, dass der
Minimalpegel 1”our amnv von n untersucht werden soll, ergibt sich Abbildung 5-4 b), im Fall des
Maximalpegels "out ar4x Abbildung 5-4 ¢).

Da in der Datenbank  Strom-Spannungskurven  enthalten sind und  der
Berechnungsalgorithmus sich schrittweise an den korrekten Wert fiir our ann und Vour avax
annihert, stellen der Treiber und die Defekte streng genommen keine Widerstinde sondern
spannungsabhingige Stromquellen dar, die erst im statischen Fall der Extrempegel als
Widerstinde angesehen werden konnen. So wird auch zuerst die spannungsabhingige
Stromkurve des Treibers ermittelt. Diese ist schon als SSKpp_row fiir den niedrigen und als
SSKpp_ricn fir den hohen Ausgangspegel in der Datenbank vorhanden und kann anhand der
aktuellen Parameter des Treibers, die als Eingangsparameter fir die Datenbank genommen

werden, ausgegeben werden. Im Fall des niedrigen Ausgangspegels I“our amy ist dieser abhingig
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Abbildung 5-4 : Spannungspegelanalyse: Berechnung der extremen Spannungspegel

durch elektrische Ersatzschaltbilder im statischen Fall, wenn das Umladen von ClLo.ap beendet ist:
a) Analyse der Spannungspegel von Netz n, das mit einem treibenden Inverter und drei
defekten Transistoren als Eingangsnetz verbunden ist
b) Ersatzschaltbild zur Berechnung des Minimalpegels Iour amv
¢) Ersatzschaltbild zur Berechnung des Maximalpegels I our arix
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vom Parameter v aax des Eingangsnetzes, welches 1Vourarax pase des mit dem Pin
verbundenen treibenden Gatters entspricht, bei ouraax ist Vinaan = Vour aax_pase
entscheidend fiir den Ausgangspegel. Weitere Eingangsparameter fiir die Datenbank sind aktuelle
Gatterparameter des Treibers, wie der Defektwiderstand Rcop eines vorhandenen defekten
Transistors, der Gattertyp und Lastkapazititen an Ein- und Ausgangspin. Sie bilden die diskrete
Funktion Itremer(l). Die beiden fur die aktuelle Situation des Treibers ermittelten Strom-
Spannungskurven S5Kps_row und SSKpp_nrcrnr werden nun als diskrete Stromfunktion Itremer(l)

fir die Berechnung der Spannungspegel Iour_ann bzw. Iour_aax verwendet:

Vom_Mh\(-Berechnung: ITREIBER (V) = SSKDB_LOW (70)
Vour aax-Berechnung: Irrerger (V) = SSKpp_nigH (71)

Weiterhin sind die Stromwerte der Defekte anderer Gatter am Ausgangspin notwendig fiir
die Berechnung der Maximalpegel. Aus Abbildung 5-4 b) ist ersichtlich, dass bei fehlendem p-
MOSFET-Defekt keine Notwendigkeit besteht, den Minimalpegel zu berechnen, da dann
Vourmmn = Vs ist. Sollte allerdings ein Defekt das Netz n mit I"pp verbinden, miissen die
Strom-Spannungskurven durch alle Defekte beriicksichtigt werden. Analog dazu ist eine
Berechnung von our aax nur notwendig, wenn ein n-MOSFET das Netz mit g5 verbindet,
sonst ist 1our arax = VVpp. Die spannungsabhingigen Stréme der Defekte werden zur aktuellen
Situation passend aus der Datenbasis gesucht und in zwei diskreten Strom-Spannungskurven
SSKn und SSKp zusammengefasst. Sie umfassen die Summe aller n-MOSFET-Defekte:

In gop(V) = SSKy = Z Igop (V) (72)
¥ n—MOSFET ~DEFEKTE

bzw. aller p-MOSFET-Defekte:

Ip o (V) = SSKp

leop (V) 73)
V p—MOSFET —DEFEKTE

Um die minimalen und maximalen Spannungspegel zu erhalten, werden der Knotenpunktsatz

von Kirchhoff angewendet:

Irreser Vour miv) = Ip_cos (Vour miv) — In_cos (Vour min ) = leos_min (74)
Irreiser (Vour max) = In cos (Vour max) — Ip cos (Vour max) = —lcos max (75)

Die Werte von Itremer(V our ann) und der Differenz aus Gleichung (74) werden separat aus
den vorhandenen SSK fiir Spannungswerte von ;= s bis 1= Low + vdiff berechnet, wobei
Vi jeweils um »dzff erh6ht wird. Bei dem Wert 1/, bei dem sich die geringste Unterschied
zwischen beiden Seiten der Gleichung ergibt, wird als Minimalpegel festgelegt. Sollte dies der
Wert ;= Viow + vdiff sein, erreicht Iour mv nicht den akzeptierten Mindestwert I2op und das
Ausgangsetz und somit das Gatter und das Design werden als defekt deklariert. Bei Gleichung
(75) und Vour max wird genauso so verfahren, allerdings reichen die Spannungswerte von
;= Vopbis Vi = Viicn — vdiff.
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Neben der Kontrolle der Spannungspegel werden die errechneten Spannungspegel fiir die
Modifizierung der Stromkurve Iour verwendet, welche im nichsten Kapitel erldutert wird. Die
dazugehorigen Strome Icos(Vour amn) und Icos(Vour arax) fir jedes der defekten Gatter am
Ausgangspin sind statische Stromfliisse, die zur Berechnung der Leckstrome mit herangezogen
werden. Sie finden daher auch Eingang im Schritt zur Anpassung der Gatterbibliothek, welcher
im Abschnitt 5.4.3 behandelt wird.

5.4.2 Berechnung der CCS-Stromkurve

Neben der Verinderung von Spannungspegeln auf Designnetzen bewirken Gateoxiddefekte
eine Modifizierung des Zeitverhaltens des Designs. Das wird bei der (Neu-)Berechnung der
CCS-Stromkurve berticksichtigt. Nachdem einmalig die CCS-Stromkurven nichtdefekter Gatter
aus den Spice-Simulationen tbernommen wurden, werden diese auch als Ausgangsbasis fiir die
Stromkurven Iour(?) der Gatter genutzt, dessen Zeitverhalten sich verdndert. Dazu geh6ren nicht
nur die Gatter, deren Transistoren einen Defekt aufweisen, sondern auch die defektfreien Gatter,
deren Ausginge mit einem defekten Transistor verbunden sind. Deren Stromkurve wird auch
angepasst, da deren Ausgang durch das defekte Gate des Transistors mit g5 oder 1Vpp tiber den
Widerstand Regos verbunden wird. Dadurch ist das Auf-und Entladen der Kapazitit Croap am
Ausgangsnetz gestort, und die fiir das statische Zeitverhalten relevante Umladezeiten #rise bzw.
trarr, werden verindert und kénnen dadurch alle nachfolgenden Gatter, auch die ohne Defekt,
beeinflussen. Bei defekten Gattern wird das Umladen der Ausgangskapazitit Croap allein durch
die verminderte Treiberstirke verlangsamt. Diese Verdnderungen werden mittels der
Modifizierung der CCS-Stromkurve berticksichtigt, da die zur Berechnung der Gatterlaufzeit 7
und der Umladezeiten #rise, #rarr. verwendete Stromkurve lour(?) den (Ent-)Ladestrom der
Lastkapazitit Croap des Gatters darstellt. Diese kann wie im statischen Fall iiber die Gleichungen
(74) und (75) berechnet werden. Allerdings miisste die SSK fiir alle Spannungspegel zwischen
Vour mn und VVour max berechnet werden, was einen groBlen Berechnungsaufwand zur Folge
hitte. Des Weiteren muss der Parameter Zeit und dadurch auch die Kapazitit Cro4p am
jeweiligen Netz berticksichtigt werden. Aus diesen Grinden wurde folgende Vorgehensweise fiir

die Modifikation der CCS-Stromkurve festgelegt:

1. Berechnung der Stromflisse L\LGOB(VLOW/), L‘\LGOB(VHIGH), L\LGOB(VDD/Z), IPfGOB(VLOLV),
Ir coB(Vrrcr) und Ip co("pp/2) dutch alle vorhanden defekten Transistorgates am

Ausgangsnetz zu bestimmten Spannungspegeln
2. Festlegung der CCS-Eingangsparameter #y.ope v und Croap

3. Ermittlung der CCS-Referenzzeit #in nark die  Zeit zur der die Eingangsspannung Iy

die Hilfte von I"pp erreicht

4. Berechnung der modifizierten Stromkurve Iyop(?) fir jede Eingangskombination aus

Punkt 2, die den Strom lour(?) ersetzt.

5. Anpassung der Stromkurve Iyop(?) zur Einhaltung der CCS-Bibliotheksvorgaben und

Unterteilung der Stromkurve in maximal 10 Funktionspaare
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Die Umgebungsparameter zur Auswahl der Werte aus der Spice-Datenbank werden aus dem
Design tibernommen. Im Folgenden werden die einzelnen Punkte des Modifikationsalgorithmus

niher erldutert.

Im Gegensatz zur Spannungspegelanalyse ist das Umladen der Lastkapazitit ein dynamischer
Vorgang, da sich die Spannungspegel am Fingang und am Ausgang des betrachteten Gatters mit
der Zeit verindern und damit auch die Stromflisse am Ausgangsnetz. Kernstlick der
CCS-Stromkurven-Modifikation ist die Verdnderung der urspriinglichen Stromkurve mittels
Strémen, die durch alle vorhandenen Gateoxiddefekte zu bestimmten Spannungspegel des
Ausgangsnetzes flieBen. Dazu werden neben den schon bestimmten Strom-Spannungspaaren
(Icos_ Ny Vourmin) und  (Icos arax; Vourmax) aus Gleichung (74) und (75) der erfolgten
Spannungspegelanalyse weitere Strom-Spannungspaare berechnet. Diese Strom-Spannungspaare

ergeben sich folgendermalien:

Lo Low = Icos (Viow) = Ip gos Viow) — I cos (Viow) (76)
Lo Hicn = 1608 Vhign) = Ip coB Vuicn) — Iv cos Vuign) (77)
Vpp — Vss Vpp — Vss Vpp — Vss
Igo_HaLF = lGon (T) = Ip goB (T) — Iy oB (T) (78)

Diese Stromflisse durch die angeschlossenen Defekte zu bestimmten Spannungspegeln auf
dem Ausgangsnetz fithren zu einer Funktion Icop(Iour) fiir das jeweilige Netz, wenn man die
Werte zwischen den Stiitzstellen interpoliert — Abbildung 5-5. Die Stromwerte sind in der Spice-
Datenbank durch die vorherigen Simulationen vorhanden und werden dann je nach Design- und

Defektsituation summiert.

Die Modifikation der CCS-Stromkurve erfolgt dann fiir jedes Parameterpaar (Eingangsflanke;
Lastkapazitit) separat. Die Ermittlung des Referenzwertes fn_iiarr — Zeitpunkt an dem die
Eingangsspannung den Wert ["pp/2 passiert — dient dabei einerseits der Synchronisation der

Stromkurven der Parameterpaare und ist andererseits zwingend fiir das CCS-Modell vorzugeben.

Icos(1)
I our miN
lcop N ==
Ico row ——~———=
Icos_rarp——+
IcopHicH - ———— —— —————— > Vour
lcop Max ——————————————————————=
|
Vs
Abbildung 5-5 : Ermittelter Stromfluss durch die Defekte an Netz n in Abhingigkeit

vom Ausgangssignalpegel [”our; bezogen auf das Beispiel aus Abbildung 5-3 ist das Ausmal} des
p-MOSFET-Defektes grofler als das der beiden n-MOSFET-Defekte zusammen, da sowohl

| Icos_miN| > |lcos x| und Vour min— Vs > Vpp — Vour max
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Dieser Wert ist fiir alle Parameterpaare fiir dieses Gatter und die vorgegebene Flankenrichtung in
der CCS-Bibliothek gleich.

Ausgehend von der urspringlichen Stromkurve Iour() wird diese mittels der Stromkurve
Ico(Vour) an die jeweilige Defektsituation angepasst. Dabei wird die Strom-Spannungskurve
Iour(?) des Gatters aus der Spice-Datenbank entnommen, die der jeweiligen Situation des
treibenden Gatters mit Berticksichtigung defekter Transistoren und deren Ausmal3 Rcop am
genauesten entspricht. Diese Stromwerte der Kurve werden fiir die fallende Flanke mit -1
multipliziert. Fiir die Berechnung wird die Kurve lour(?) in eine Vielzahl an Teilstiicken, deren
Abstand df entspricht, aufgeteilt. Nun wird fiir jedes Teilstick vom Funktionsbeginn I(%) = 0 und
It + dt) > 0 an, die Kurve sowohl vom Stromwert als auch vom Zeitpunkt angepasst. Das
Prinzip  beruht darauf, dass die Stromkurve einem Transport der Ladung
Oroap = Croap / (Vpp — Vs) mittels Strom lour(?) darstellt. Dieser Ladungstransport stellt das
Umladen der Lastkapazitit Cro4p dar. Dieses Umladen wiederum wird durch die Defekte
beeinflusst (Tabelle 5-3):

Tabelle 5-3 : Auswirkungen von Gateoxiddefekten am Ausgangsnetz eines Gatters auf die
Umladeflanken #risr/#rarr telativ zu den Originalflanken ohne Defekte: mit negativem (),

positivem (+) oder keinem (o) Einfluss

Auswirkungen auf das Zeitverhalten tRISE trEALL
Icos >0 sinkt (+) steigt (-)
Icop <0 steigt (-) sinkt (+)
Eigener Defekt steigt (-) steigt (-)

Ein Wert Icop > 0 bedeutet dabei, dass p-MOSFET-Defekte tberwiegen und stets ein
Stromfluss von I"pp zum Gatterausgang vorherrscht. Ist Igos negativ, sind n-MOSFET-Defekte
vorhanden und neben dem Strom des treibenden Gatters ist ein Strom vom Ausgangsnetz zu 1/gs
vorhanden. Allerdings kann es sein, dass bei mehreren Defekten am Ausgang mit unterschiedlich
betroffenen Transistortypen Icos(l our miy) > 0 ist, da Reos an den n-MOSFET-Defekten durch
den fast geschlossenen Transistor sehr grof3 ist und Icop(1 ovr arax) < 0, da nun die p-MOSFET
fast geschlossen sind.

Diese Einflisse werden, wie in Abbildung 5-6 dargestellt, berticksichtigt. Fiir jedes Teilstiick

von 4y zu £ = iy + df wird die transportierte Ladung ¢; folgendermal3en berechnet:

I t;))+1 t;_
q; = OUT( L) 20UT(L l)dt (79)

Daraus ergibt sich folgende Spannungsdifferenz dl; zum vorigen Zeitpunkt auf dem

Ausgangsnetz:

__ %
Croap

av; (80)

Die Spannungsdifferenz wird zum Wert der Spannung 177 des vorigen Zeitpunktes addiert, um

den aktuellen Spannungspegel 17;= our(#) auf dem Ausgangsnetz zu erhalten. Der Strom
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Icop(1;) wiederum stért den urspriinglichen Ladungstransport, in dem er durch den eigenen
Stromfluss Ladung auf Cro.ap lddt oder Ladung von Cro.p abzieht. Eine dazugehdrige Kurve
kann mit ¢; und dem dazugehérigen Spannungspegel our(%) abgebildet werden, wobei Werte
zwischen den einzelnen Zeitpunkten # interpoliert werden kénnen. Mit Hilfe der Abhingigkeiten
Icos(Vour) und Iour(?) wird die modifizierte Stromkurve Iyop(?) berechnet, welche den realen
Ladungstransport zum Umladen der Lastkapazitit Croap darstellt. Folgender Wert zum

Zeitpunkt #yop_; ergibt sich:

Inop (tmop i) = lour (&) + Io (V;) (81)

Tout(?)

(79)
(79)

Icos(1)

Icos(1)

Tvon(?) (79)

Ivop(tyop.)
Iniop(tatop_i-1)

Vour

(80)

%o
dtvop 13

IMOD_i

Abbildung 5-6 : Berechnung eines neuen Wertepaares der modifizierten Stromkurve
Ivop(9) fir einen ansteigenden Ausgangsspannungspegel: Der Betrag Iyop ergibt sich in diesem
Beispiel aus der Ladungsinderung ¢; fiir Croap durch den Stromfluss am Treiber (Iour) und den
spannungsabhingigen Stromfluss Icos von 1Vpp zu Croap; der neue Zeitpunkt fop ;i + divop ist
notwendig, damit zu diesem Zeitpunkt der gleiche Ausgangspegel mit Iyop(?) vorhanden ist wie

zum Zeitpunkt # + df mit der Originalstromkurve Iour(?)
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Damit der nichste Wert der Stromkurve zum Zeitpunkt 74 + df angepasst werden kann, muss
erst wieder der Spannungspegel der Originalkurve zu diesem Zeitpunkt erreicht sein, da lour(?)
auch von Your abhingt. Dies wird durch folgende Berechnung der Zeitdifferenz dtyiop zum
Zeitpunkt des letzten Berechnungsschrittes #op_i1 = fmop_i— dtvop erreicht, damit auch die

Ladungsinderung von Inop(fvop_i-1) zu Inop(tmop_) der Ladung ¢; entspricht:

2-q;
Loyt (ti—1) + Igop Vie1) + loyr (&) + Loyr (Vi)

dtyop = (82)

Somit wurde das Wertepaar (#; lour(#;)) der Originalkurve zum Wertepaat (4op_i; Imon()),
welches neben der Originalkurve die vorhandenen Defekte je nach Simulationszeit und
Gattersituation beriicksichtigt. Dann kann zum nichsten Zeitpunkt #+; = # + dtf gewechselt

werden. Am Ende der Berechnungsschritte ergeben alle Wertepaare die neue Funktion Iyop().

Sollte der Anfangspegel ungleich 1"pp (fallende Flanke) oder Vs (steigende Flanke) sein, so
wird erst mit der Modifikation der Stromkurve begonnen, wenn ; den Anfangswert erreicht hat.
Trotzdem wird 7 als Startwert fiir die modifizierte Kurve iibernommen, da der Umladevorgang

schon beim Anfangspegel beginnt.

Dies ist auch ein Grund, warum die modifizierte Kurve noch einmal angepasst werden muss.
Die anderen Grinde sind der Spannungspegel zum Ende des Umladevorganges und dass
Analysetools generell von maximalen Spannungspegeldifferenzen von I"pp — 55 ausgehen und
mit nur wenigen Wertepaaren die Spannungskurve berechnen. Daher kommt es zu der in Punkt 5
aufgezihlten Anpassung der modifizierten Stromkurve Iyop(?). Fir die steigende Flanke wird die
Stromkurve folgendermaBlen aufgeteilt (Abbildung 5-7): Das Wertepaar, an dem der
Spannungspegel our = (IV'pp — Vss5)/10 erreicht, wird als Referenz ausgesucht. Sollte i
gréBer sein als dieser Wert, wird das erste Wertepaar das Referenzpaar. Die Differenz dieses
Startpegels zu 55 wird in ein weiteres Wertepaar umgerechnet, welches das erste Wertepaar der
CCS-Stromkurve darstellt. Dann folgt das Referenzpaar. Weitere Paare folgen im Abstand von
dl” = (I'pp — Vss)/10. Zusitzlich wird das Wertepaar in die CCS-Stromkutve tibernommen, das
den maximalen Absolutwert von Iyop(?) enthilt, damit dieser durch die Interpolation der CCS-
Berechnung nicht verloren geht. Sollte aufgrund eines verringerten Endpegels die resultierende
Spannungskurve nicht I"pp erreichen, wird ein weiteres Wertepaar hinzugefiigt, damit keine
Warnungen oder Fehlermeldungen durch das Analysetool generiert werden. Dementsprechend
wird mit der fallende Flanke verfahren, wobei bei I"pp angefangen wird. SchlieBlich sollten am
Ende der Berechnung der CCS-Stromkurven fiir jedes Gatter, Pin, Flankenwechsel und
entsprechender Parameterpaare aus Eingangsflanke und Lastkapazitit jeweils eine CCS-
Stromkurve entstanden sein, die die Defektsituation des Gatters beriicksichtigt und den

geforderten Gegebenheiten des Analysetools entspricht.
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Lviop(?) Entspricht der Ladung fiir die Spannungsdifferenz
/"\ (Vour_max — Vour_min)

t
CCs- ’ !
Stromwerte
N
g \
Ladung zum Erreichen von Ladung zum Erreichen von
Vour_an Vb
Abbildung 5-7 : Umwandlung der Stromkurve Iyop(?) fiir einen ansteigenden

Ausgangspegel in CCS-Stromwert-Zeitpaare mit Bertlicksichtigung von Vour anv und Vour arax
durch Erh6hung des Startwertes bei # und Einfiigen cines Wertepaares vor #, damit das CCS-
Analysetool bei % den korrekten Spannungspegel I“our_amnv errechnet, sowie ein zusitzliches

Wertepaar am Ende damit trotz eines final niedrigeren Ausgangspegel 'pp erreicht wird

5.4.3 Erstellung der Gatterbibliothek

Um nun fir jeden Zeitschritt eine Analyse mit den proprietiren Tools vorzunehmen, wird
eine Standardzellbibliothek erstellt, die sowohl die nicht defekten Gatter enthilt, als auch Gatter,
die selbst defekt sind bzw. deren Ausgang mit einem defekten Gatter verbunden ist, damit sich
eventuelle Anderungen der Flankenwechsel auch auf nachfolgende Gatter auswirken. Zudem
wird dadurch natiirlich auch die Verzdgerungszeit des Gatters an sich modifiziert. Um diese
Modifizierungen im Design zur Geltung zu bringen, wird die Netzliste angepasst, um die
modifizierten Gatter von den Standardgattern zu unterscheiden. Die Bibliothek wird dann mit
den ,,neuen” Gattertypen erweitert. Hierbei werden die Werte der Standardgatter ibernommen,
bis auf die CCS-Stromkurven, die im vorigen Kapitel neu berechnet wurden und bis auf die
Leckstromparameter, die mittels berechneter Werte der Spannungspegelanalyse, Icos(l our amn)

und Icos(Vour aax) fur jeden defekten Eingangspin, auch angepasst werden.
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5.5 Vergleich des GOB-Simulators mit Spice-Simulationen

Um die Berechnungen der Defektanalyse zu testen, wurden Spice-Simulationen ausgewahlter
Testdesigns gegen die Berechnungen der Spannungspegelanalyse und der statischen Zeitanalyse
verglichen. Der Aufbau der Tests, der Designs und die Ergebnisse werden in den nichsten

Abschnitten vorgestellt.

5.5.1 Aufbau der Testdesigns

Es wurden elf verschiedene Designs entworfen, damit alle Gattertypen getestet werden
konnten. Sie erreichten nicht die Komplexitit der ISCAS-Design, da die Testschaltungen so
entworfen wurden, dass bei Gattern mit mehreren Pins nur ein Pin schaltete, damit die Single-
Input-Switching-Berechnungen der STA Bertcksichtigung fanden. Das erste Design ist eine
zehnstufige Inverterkette (Test_1), wiahrend die Tests2bis5 jeweils Inverter gleicher
Treiberstirke enthalten, die in einem achtstufigen Baum angeordnet wurden, wobei Test 5 die
grofte Treiberstufe beinhaltet und Test 2 die kleinste. Des Weiteren wurden NAND2- und
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a) NAND2-, NOR2-Gatter und Inverter in einem sechsstufigen Baum
b) Anfang des achtstufigen Baumes mit NAND3-, NOR3-Gattern und Invertern
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NOR2-Gatter in den Tests 6 bis 8 mit Invertern in einem sechsstufigen Baum zusammengefasst
— Abbildung 5-8 a), wobei die Treiberstufen mit der Designnummer ansteigen. Den Abschluss
bildeten NAND3- und NOR3-Gatter, die zusammen mit Invertern jeweils in einem achtstufigen
Baum simuliert wurden (Tests 9 bis 11) — Abbildung 5-8 b). Auch sind die Gatter des Tests 11 die
treiberstirksten. Bei den Tests 6 bis 11 wurden teilweise Schaltungseinginge konstant gehalten,
wihrend andere stindig schalteten, damit die Ausginge aller Gatter immer schalteten, wihrend

nur ein Eingang schaltete.

5.5.2 Ergebnisse des Vergleich der Spice-Simulationen mit der SPA

Abbildung 5-9 a) und b) zeigen die Ergebnisse fiir den Vergleich der mit dem GOB-Simulator
errechneten Minimal-/Maximalpegel in Bezug zu den mit Spice simulierten Ergebnissen.
Dargestellt sind die Ergebnisse, die exemplarisch fir alle Testdesigns 1 bis 5 anzusehen sind. Um
die Vielzahl der Simulationsldufe gut gegeneinander zu vergleichen, wurden alle Abweichungen in
Streuungsquartilen zusammengefasst, einmal fiir ,alle Simulationen Uber die Gesamtheit der
Zeitpunkte und dann jeweils fiir bestimmte Zeitschritte, wobei ein weibullverteilter Verschlei3
angenommen wurde, so dass mit groBBer werdenden Zeitschritten die Anzahl und das Ausmal3 der
Gateoxiddefekte zunimmt. Der Median befindet sich durchgingig bei 0 £0.01. Zudem ist
ersichtlich, dass ein Grofteil der errechneten Pegel nur minimal von den simulierten abweicht.
Zum Beispiel ist in Abbildung 5-9 a) zu sehen, dass 50 % der Werte (Interquartilsabstand IQR)
zwischen Q25 (unteres Ende des grauen Balkens) und Q.75 (oberes Ende des schwarzen Balkens)

weniger als 1% von den Spice-simulierten Werten abweichen, genauso wie bei den
g > g
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Abbildung 5-9 : Ergebnisse der Spannungspegelanalyse im Vergleich zu Spice-

Simulationen:
a) Minimalpegelanalyse des Testdesigns 5
b) Maximalpegelanalyse des Testdesigns 3
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Maximalwerten. Die Extremwerte liegen bei Abbildung 5-9 a) im Bereich von £0.02. Beim
Testdesign 3 liegen die Extremwerte zwischen -3% und +6%. Diese vergroBerte
Extremwertbereich ist vor allem bei den kleineren Treiberstufen zu erkennen. Dies ist darauf
zurlickzufithren, dass die Inverter mit geringen Treiberstufen im Fall eines eigenen Defektes sehr
langsame Flanken erzeugen. Diese wurden von den grundlegenden Spice-Simulationen nicht
behandelt, so dass diese Extremwerte durch Extrapolationen iiber die Datenbankgrenzen gréfier

ausfallen.

Bei den Testdesigns 6 bis 11 sind 4hnliche Ergebnisse erzielt worden, wie es in den
Abbildungen 5-11 a) bis d) dargestellt ist. Auch hier erzielen die Designs mit gréBeren
Treiberstufen bessere Ergebnisse. Bei den Maximalpegeln befindet sich der IQR zwischen -1 %
und +1.5 % bei den Tests 6 bis 8. Bei den Tests 9 bis 11 liegt die untere Grenze des IQR bei
-1.5 %. Die Minimalpegelgrenzen fir das IQR der Tests 6 bis 11 liegen bei -2 % und +2 %. Mit
der Ausnahme bei Test 6, wo die untere Grenze bei #= 20 -3.7 % ist, was ebenso durch die
geringen Treiberstufen in diesem Design erkldrbar ist. Die sehr starken Maximalabweichungen
von +30 % bis -30 % dieser Designs, was exemplarisch fir Test 8 in Abbildung 5-11 ¢) zu sehen
ist, entstchen zum groBten Teil aufgrund der Tatsache, dass der GOB-Simulator bei
Uberschreiten eines bestimmten Limits den Wert von (Ipp -175s)/2 annimmt, obwohl der Spice-
Simulator den Pegel noch gerade so innerhalb der Grenze errechnet. Dies ist allerdings in sehr
seltenen Fillen geschehen, was aus Abbildung 5-10 ersichtlich wird, wo die durchschnittlichen
Abweichungen aller Designs fiir alle Simulationen zum Zeitpunkt #= 9.6 und #= 16 als Beispiel
dargestellt sind. Die Abweichungen liegen im Bereich zwischen -2 % und +1 %. Nur bei zwei
Designs beim Zeitschritt #= 16 werden groBeren Abweichungen erzielt, so dass man festhalten

kann, dass die Spannungspegel sehr exakt vom GOB-Simulator errechnet werden.
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Abbildung 5-10 : Durchschnittliche Abweichungen der Spannungspegelanalyse von den

Spice-Simulationen der Testdesigns (normiert auf 1)
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Abbildung 5-11: Ergebnisse der SPA im Vergleich zu Spice-Simulationen:

a) Interquartilsabstand der Minimalpegelanalyse des Testdesigns 6
b) Interquartilsabstand der Maximalpegelanalyse des Testdesigns 7
¢) Interquartilsabstand der Minimalpegelanalyse des Testdesigns 11
d) Interquartilsabstand der Maximalpegelanalyse des Testdesigns 10
e) Minimalpegelanalyse des Testdesigns 8
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5.5.3 Vergleich der Spice-Simulationen mit der STA der modifizierten
Gatterbibliothek

Ergebnisse zum Zeitverhalten sind in Abbildung 5-12 dargestellt. Hier werden die
Durchschnittswerte fiir spezifische Zeitpunkte tiber alle Simulationsldufe des Designs test_2 und
test_8 aufgezeigt. Zu sehen ist die immer vorhandene Abweichung der STA (mit Synopsys™
DesignCompiler™ errechnet) von den Spice-Simulationen, da die Tools vom schlechtesten Fall
ausgehen und das Schalten der nichsten Stufe spiter als mit Spice erfolgt, wo schon mit
Uberschreiten der Schwellspannung am Eingang der nichsten Stufe das Schalten dieser Stufe
beginnt. Allerdings ist ebenso gut zu erkennen, dass die Verzégerungszeit der Gattersimulationen
dem Verlauf der sich verschlechternden Verzégerungszeitkurve der Spice-Simulationen folgt, was

gut den Verschlei3 der Schaltung widerspiegelt.
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Abbildung 5-12 : Ergebnisse der STA mit Synopsys Design Compiler im Vergleich zu

Spice-Simulationen:
a) Testdesigns 2
b) Testdesigns 8

5.6 Statistische Untersuchungen und Schwachstellenanalyse mit
Hilfe mehrerer Simulationsldufe

Da sich der probabilistische Einfluss durch die Berechnung der Defekteintrittszeit Zcos auf die
Simulation auswirkt, wird ein Durchlauf zur Analyse potentieller Schwachpunkte in einer
Schaltung nicht ausreichen. Aus diesem Grund empfichlt es sich, eine gewisse Anzahl von
Durchliufen durchzuftihren, damit Ergebnisse dhnlich dem Monte-Catlo-Verfahren fir die

Parameteranalyse zu erreichen sind.

Wenn mehrere Durchliufe der STA zu eine Art statistische Zeitanalyse (engl. statistical static
timing analysis — SSTA) zusammenfasst werden, kann flr die untersuchten Zeitpunkte eine
kumulative Verteilung des kritischen Pfades generiert werden, mit der abgeschitzt werden kann,
wie viele der Schaltungen zu unterschiedlichen Zeitpunkten noch fiir eine bestimmte

Taktfrequenz geeignet sind. Ferner eignet sich diese Form zur Darstellung einer Entwicklung der
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Schaltung wihrend der Verschleiphase, wie es in Abbildung 5-13 zu sehen ist. Hier sind vier der
Testdesigns mit ihren kritischen Pfaden als kumulierte Verteilung abgebildet.

Zum einen kann man erkennen, wie die Streuung der Verzégerungszeitwerte des kritischen
Pfades mit zunehmender simulierter Betriebsdauer ansteigt, so dass ein gréBer werdender Anteil
der Schaltungen bestimmte Grenzen der Verzogerungszeit nicht mehr einhalten kann, wihrend
der Verschlei} voranschreitet. Zum anderen sieht man beim Vergleich der Testdesigns 7 und 8,
die sich nur durch schwichere Treiber fiir 7 unterscheiden, dass aufgrund der schwicheren
Treiber die Streuung ebenfalls zunimmt, da beispielsweise Gateoxiddefekte mit kleinerem
Ausmal} nicht mehr so gut kompensiert werden kénnen wie beim Design 8. Ein weiteres Detail
ist beispielsweise in Abbildung 5-13 b) zu sechen, wo wenige Designs, die obwohl der Verschleil3
schon weiter fortgeschritten war, schneller waren als Schaltungen, mit geringerer Betriebsdauer,
da Gateoxiddefekte in wenigen Fillen auch den kritischen Pfad beschleunigen kénnen, wenn z. B.

nur eine Schaltrichtung eines defekten Gatters fiir den kritischen Pfad von Bedeutung ist.
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Abbildung 5-13 : Verlauf der Verzogerungszeit des kritischen Pfades als kumulative

Verteilungsfunktion tiber die sinkende Verzégerungszeit:
a) Testdesign 3 b) Testdesign 11 ¢) Testdesign 7 d) Testdesign 8
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5.7 Fazit: GOB-Simulator

Hauptziel des GOB-Simulators ist die Einbeziehung von Verschleilerscheinungen in den
Designflow zur Gattersynthese, wie er in Abbildung 4-25 erweitert vorgestellt wurde. Wie gezeigt,
werden Simulationen durchgefithrt, um zu testen, ob die Schaltungen noch den Anspriichen
geniigend grofler Signalpegelabstinde erfillen. Hinzu kommt die Modifizierung der
Gatternetzliste und -bibliothek. Damit ist es dann moglich, die Verzégerungszeit des Designs fiir
verschiedene Zeitpunkte des Verschleiles nachzuvollziehen. In Abbildung 5-14 ist ersichtlich,
dass der GOB-Simulator (dunkelblau unterlegte Komponenten) sich nach der erstmaligen
Synthese des Designs in den Designablauf einfiigt, also wenn Netzliste und Aktivititsdatei erstellt
worden sind. Die mehrmalige Durchfithrung eines GOB-Simulator-Durchlaufes kann genutzt
werden, um ecine statistische Analyse des Design 2zu generieren, und um eine
Schwachstellenanalyse durchzufihren, die potentielle Probleme einer Schaltung aufzuzeigen
kann, da sie die Gatter markiert, die am ehesten an Verschleilerscheinungen leiden werden. Dies
kann dann der Verbesserung der Schaltung dienen, wie beispielsweise dem Einfiigen von
redundanten Transistorstacks aus Kapitel 4. Dieser Ansatz eignet sich gut zur Kombination mit
dem GOB-Simulator, da steigenden bzw. fallenden Flanken differenziert betrachtet werden
koénnen. Beispielsweise kénnte eine Schwachstellenanalyse ermitteln, dass nur eine der beiden
Flanken eines gefdhrdeten Gatters den kritischen Pfad des Designs nachhaltig vergréern kénnte,

so dass nur der betreffende Stack verdoppelt wird.

Fir die Anwendung des GOB-Simulators bedarf es einer vorhandenen
Standardgatterbibliothek, einer Netzliste, probabilistischer Parameter, wie Weibullfaktor
und/oder Verteilungsart, und wenn moglich einer SAIF-Aktivititsdatei, da diese Dateien
Informationen iber den logischen Status (0, 1, X) ecinzelner Netze tber den gesamten
Simulationslauf erfassen und damit fiir eine genauere Vorhersage der Ausfallzeitpunkte Zcop
benutzt werden. Auf Basis der originalen Bibliothek und Netzliste und der Aktivititsdatei werden
fir cinen definierten Zeitraum der VerschleiBphase Spannungspegelberichte und CCS-
Bibliotheken generiert. Aufgrund dieser Ergebnisse kann die Einhaltung logischer

Spannungspegel kontrolliert und das statische Zeitverhalten analysiert werden.

Vergleiche mit akkuraten Spice-Simulationen zeigten eine genaue Nachbildung der
Spannungspegel  innerhalb  eines  Designs, sowie eine gute  Vorhersage der
Schaltungsverzogerungszeit fir die STA auf Gatterebene. Daraus ist zu folgern, dass
Verschleilerscheinungen, die auf die zu untersuchende Schaltung wirken, gut auf Gatterebene

simuliert werden konnen.

Verbesserungspotential liegt noch vor allem bei der Modifizierung der Stromkurve, da dieser
Teil aufgrund der Behandlung aller Designpins verhiltnismalBig lange dauert. So kénnen interne
Strukturen des Simulators schneller programmiert werden, beispielsweise um Datenbankzugriffe
zu optimieren. Andererseits liegt eine Art Vorauswahl derjenigen Gatter nahe, die am chesten fiir
Gateoxiddefekte in Frage kommen, um die anderen fiir die Analyse nicht zu modifizieren, so dass
zwar ein Teil der Genauigkeit verloren gehen kann, die Berechnungszeit allerdings gesteigert

werden kann. Eine andere Methode wire es, die Analyse in grollen Zeitschritten durchzufiihren
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und bei Eintreten eines Schaltungsfehlers kleinere Zeitabstinde vor dem Fehlereintritt zu
simulieren. Trotz der vorhandenen Verbesserungsmdglichkeiten — ergibt  sich  ein
Geschwindigkeitsvorteil gegeniiber Spice-Simulationen, da die Spannungspegelanalyse und die
Modifizierung der Gatternetzliste und -bibliothek mit C++ berechnet werden und die
nachfolgende STA auf Gatterebene durchgefithrt wird. Ferner kann auf die Daten voriger
Defektzeitpunkte zuriickgegriffen werden. Dem gegentiber stehen Spice-Simulationen, die fir
jeden Defektzeitpunkt wieder in Ginze neu gestartet werden. Zudem steht dann noch die

Auswertung der Analysen an.
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Abbildung 5-14 : Erweiterter CMOS-Designflow mit GOB-Simulator und dem Einfiigen

redundanter Transistorstacks



Sechstes Kapitel
6 Zusammenfassung und Ausblick

Die fortschreitende Skalierung integrierter CMOS-Schaltungen fithrt zu verkleinerten
StrukturgréBen und  schnelleren  Schaltungen, allerdings auch zu einer erhShten
Leistungsaufnahme und einer verminderten Zuverldssigkeit. Vor allem Verschleierscheinungen,
wie das Gateoxidbreakdown, vermindern immer frither und in einem gesteigerten Mal3 die
Lebensdauer und die Funktionalitit integrierter Schaltungen, da sie die Eigenschaften der
grundlegenden Bauelemente, der Transistoren, mit der Zeit immer weiter verschlechtern. Aus
diesem Grund sind Techniken und Werkzeuge im heutigen Schaltungsdesign unumginglich, die
die Zuverldssigkeit der Schaltungen in héheren Designebenen zumindest berticksichtigen und
gegebenenfalls verbessern. In der vorliegenden Arbeit werden bekannte Ansitze der
Zuverlissigkeitssteigerung in Form redundanter Systeme auf die Verringerung des VerschleiB3es
fokussiert und neue Ansitze entwickelt, um Gateoxiddefekten auf Gatterebene entgegen zu

treten.

Dabei wird auch besonders die Leistungsaufnahme der Schaltungen berticksichtigt, da sie sich
mittelbar durch ihre Auswirkung auf die Temperatur negativ auf die Zuverlissigkeit auswirkt. So
wird im ersten Teil der bekannte Triple-Modular-Redundancy-Ansatz derart verdndert, dass
Leistungseinsparungen von bis zu 60 % fir groflere Designs moglich sind, bei gleichzeitiger
Steigerung der Zuverldssigkeit um ein Viertel gegeniiber dem konventionellem TMR bei einem

Flichenmehrbedarf von 4 % und einer um 12 % gesteigerten Verzogerungszeit.

Weiterhin wurden redundante Gatter entwickelt, die die Zuverldssigkeit verglichen mit der
Basisschaltung steigern kénnen. Weil die redundanten Elemente erst im spateren Verlauf der
Betriebszeit bei Bedarf zuschalten werden koénnen, ermdéglichen sie trotz bis zu 60 %
Fliachenzuwachs eine problemlosere Integration in die Basisschaltungen, da die Stromaufnahme
der simulierten Designs nur um maximal 12 % steigt und die Verzogerungszeit zwischen 2 und
14 % zunimmt. Unterschiedliche Strategien des Redundanzumfangs wurden simuliert und gegen

Ansitze mit redundanten Transistoren (DTrans) bzw. Gattern (DGatter) verglichen, die von
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Betriebsbeginn an mit den Originaltransistoren schalten. Der Vergleich zeigte trotz
pessimistischer Annahmen fiir die in dieser Arbeit entwickelten Zuverlissigkeitsstrategien bessere
Ergebnisse hinsichtlich der Zuverldssigkeitssteigerung und auch der erhéhten Leistungsaufnahme.
Da die redundanten Transistorstacks des vorgestellten Ansatzes wihrend der normalen
Betriebszeit nicht an den Umschaltvorgingen im Design teilnehmen und die Gateoxide der
redundanten Transistoren nicht dem Stress der anliegenden elektrischen Felder ausgesetzt
werden, unterliegen sie auch nicht dem Verschleil der Originaltransistoren, wie es auch beim
DTrans- bzw. DGatter-Ansatz der Fall ist. Wenn sie nun zu einem Zeitpunkt zugeschaltet
werden, an dem Verschleil schon eingesetzt hat, erhéhen sie die Zuverldssigkeit der
Basisschaltungen um bis zu 65 %, wihrend der DTrans-Ansatz die Zuverlissigkeit héchstens um
34 % steigern kann, da auch schon redundante Transistoren verschlissen sein kénnen. Nachteilig
wirkt sich neben dem Ansatz auf Transistorebene die erhéhten Leistungsaufnahme von 50 % im
defektfreiem Zustand der Schaltung fiir DTrans aus, da dies zu erhdhten Temperaturen und

somit zu mehr Verschleil3 fihrt.

Das Reizvolle an dem vorgestellten Ansatz ist neben der flexiblen Wahl der Einflgestrategie
die Auswahl und das Einfligen auf Gatterebene, welches eine Designebene ist, in der noch wenig
Ansitze zur Zuverldssigkeitssteigerung ibernommen wurden. Die redundanten Stacks kénnen
auf Layoutebene erzeugt und die Parameter ihres Schaltverhalten leicht in die Gatterebene
tberfithrt werden, so dass vorhandene Software diese Elemente mit wenigen Umstellungen als

normale Gatter in den Syntheseprozess einbinden kénnten.

Da in diesem Zug gezeigt werden konnte, dass die gezielte Einschleusung von redundanten
Elementen ein gewinnbringender Kompromiss zwischen Fliche und Zuverlissigkeit darstellt,
wurde im zweiten Teil dieser Arbeit ein Simulator entwickelt, der die Zuverlissigkeit integrierter
Schaltungen hinsichtlich Gateoxiddefekten auf Gatterebene untersucht. Es wurde ein
Softwaretool ausgearbeitet, um die Auswitkungen von Gateoxiddefekten auf eine vorhandene
Schaltung zu verschiedenen Zeitpunkten im Betrieb zu simulieren. Dazu werden zufillig nach
Vorgabe von realen Defektverliufen Gateoxiddefekte -eingefiigt. AnschlieBend werden
Spannungspegel im Design geprift und Gatterbibliotheken fir den jeweiligen Betriebszeitpunkt
erstellt. Dadurch ist es mdglich, einerseits zu simulieren, ob das Design noch tberall korrekte
Pegel an den Gatterausgingen erzeugt, und andererseits Auswirkungen auf die Verzégerungszeit
und die Leistungsaufnahme auf Gatterebene aufzuzeigen, so dass wihrend des Syntheseschrittes

Zuverlissigkeitsaspekte berticksichtigt werden kénnen.

In Verbindung mit den redundanten Transistorstacks kann ein Design bei Berticksichtigung
des probabilistischen Verhaltens gezielt auf Schwachstellen hinsichtlich Verschleieffekte
analysiert werden, um so im Anschluss die Performance gezielt eingefligter Redundanz steigern

zu konnen.

Um die CMOS-Gattersynthese zu unterstiitzen wurde bei allen entwickelten Ansitzen darauf

geachtet, dass immer eine Integration in den Designablauf gegeben ist.

Fir weiterfithrende Arbeiten bietet sich eine Erweiterung des Simulators fir andere
VerschleiBeffekte, wie Hot Carrier und NBTI an, da die Mechanismen dhnlich auf die
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Performance der Transistoren einwirken. Zudem kann die Berechnungszeit des Simulators durch
geeignete Algorithmen verbessert werden. Bei den entwickelten zuverlissigkeitssteigernden
Gattern auf Designebene bietet sich eine Untersuchung hinsichtlich der Verwendung
unterschiedlicher Gateoxiddicken an, da diese mittlerweile schon standardmiBig im Design
verwendet werden koénnen. Weiterhin eignet sich der vorgestellte Ansatz, um die Ausbeute
integrierter Schaltungen zu erhOhen. Analysen in dieser Richtung und der Vergleich mit realen

Schaltungen versprechen gute Ergebnisse.
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164 Kurzgreferat

Kurzreferat

Die fortschreitende Skalierung integrierter Schaltungen zur stetigen Verringerung der
StrukturgréBen fithrt zu einer Verbesserung der dynamischen Parameter. Allerdings erreichen
dadurch die VerschleiBerscheinungen der Transistoren, wie Gateoxiddefekte, aufgrund von
Kurzkanaleffekten ein Ausmal3, das die Lebensdauer dieser Schaltungen allein durch den Betrieb
signifikant begrenzt. Weiterhin wird aufgrund ansteigender statischer Stréme durch die Defekte
im Laufe der Betricbsdauer auch die Leistungsaufnahme erhéht, was wiederum zu einer
Verringerung der Zuverlissigkeit fithrt. Die vorliegende Arbeit identifiziert die Notwendigkeit
Verschleileffekte bereits im Design zu beriicksichtigen, um dieser Entwicklung schon als
Schaltungsdesigner Rechnung zu tragen. Viele CAD-Tools, die oberhalb der Transistorebene
angesiedelt sind, verwenden nur pauschale Erh6hungen der Verzégerungszeit, um den Verschlei3
zu modellieren. Ferner existieren wenig redundante Ansitze zur Zuverldssigkeitssteigerung auf
Gatterebene hinsichtlich Gateoxiddefekten. Um dieser Problematik zu begegnen, wurden neue
Ansitze zur Erhohung der Zuverldssigkeit fiir kombinatorische integrierte Schaltungen
vorgestellt. Des Weiteren befasst sich diese Arbeit mit der Entwicklung eines Simulators zur
Analyse der Auswirkungen von Gateoxiddefekten. Die generierten Ansitze fokussieren dabei die
Gatterebene, womit sie sich in einen standardisierten CMOS-Designablauf integrieren lassen.
Weiterhin wird auch auf die anderen Designparameter, wie Fliche, Verzégerungszeit und

besonders die Leistungsaufnahme, deren Reduzierung zu weniger Verschleif fithrt, eingegangen.

Es werden mehrere Losungen zur Steigerung der Zuverlissigkeit, die auf redundanten
Techniken der Gatter- und Architekturebene beruhen, fiir eine 65 nm Technologie aufgezeigt. In
cinem ersten Ansatz wird die Leistungsaufnahme tblicher redundanter Architekturen mit
gednderten Ausfithrungsstrukturen auf bis zu 40 % gesenkt, wobei die Zuverlidssigkeit sogar um
ca. 20 % gesteigert werden kann. Im Anschluss werden Ansitze auf Gatterebene entwickelt, die
dazu fithren, dass der Verschlei3 der Transistoren in Bezug auf Gateoxiddefekte und im
Vergleich zu den Referenzschaltungen verlangsamt wird. Die Zuverldssigkeit kann
schaltungsabhingig um bis 60 % erhéht werden, was einer Verdopplung verglichen mit
bisherigen Ansitzen auf der Gatterebene entspricht. Diese Verbesserungen werden mit
vergleichsweise geringen Steigerungen der Leistungsaufnahme und der Verzégerungszeit von
ungefihr 10 % erreicht, wobei die Fliche um circa 50 % erhéht wird, indem selektiv redundante
Transistorstacks in der Entwurfsphase implementiert, aber erst im Laufe der Betriebsdauer
zugeschaltet werden. Dieser Ansatz integriert sich sehr gut in den Standard-Designflow. Um nun
die ,,Schwachstellen” einer Schaltung zu ermitteln, wird die Entwicklung eines
Zuverlissigkeitssimulators auf Gatterebene vorgestellt. Ziel war es, den probabilistischen
Verschleiiverlauf einer integrierten Schaltung realistisch nachzuvollziehen und die Auswirkungen
auf Designparameter mit vorhandenen CAD-Tools simulieren zu konnen, weshalb
Gateoxiddefekte ausgehend von Transistormodellen auf die Gatterebene in das Composite
Current Source Modell Ubertragen wurden. Damit wird bereits nach der Synthese der
Gatternetzliste eine genaue Zuvetldssigkeitsabschitzung moglich. Testergebnisse zeigen, dass die

Genauigkeit der berechneten Werte die Qualitit von komplexeren Transistormodellen erreicht.
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Abstract

The performance of integrated circuits have been increased permanently over the past decades
due to the proceeding scaling of the MOSFET dimensions and at the cost of an increasing
structural vulnerability of the transistor devices. Unfortunately, this process results in negative
short channel effects which deteriorates the transistor gate oxide during the operation of the
integrated circuit. The extent of these dielectric degradation leads to a significant reduction of
circuit reliability which could not be neglected by chip designers. Furthermore, static currents

through the defects additionally aggravates those reliability issues.

This work identifies the imperative to consider gate oxide breakdown already at design stage.
Many CAD tools at gate level respond to these issues by increasing the circuit delay globally to
operate under less critical conditions. Further on, only few approaches at gate level exist to
increase reliability under consideration of transistor gate defects. A major result of this work is
the increase of reliability for combinatorial circuits using a new flow of exiting approaches and
creating new redundant structures. Additionally, a reliability simulator to analyze and demonstrate
the degradation behavior of integrated circuits over the operating time is presented. All solutions
focus at gate level to be fully and seamlessly capable of being integrated into the standard design
flow. Thereby, critical design parameters, as area consumption, delay and especially current

consumption will be considered.

This work presents multiple solutions which are based on redundant approaches at gate and
architecture level to increase circuit reliability for a 65 nm technology. First, the current
consumption of integrated designs will be decreased by 60 % with an additional reliability gain of
20 % due to altered processing structures of conventional TMR architectures. Furthermore, gate
level approaches have been developed which decelerates the transistor degradation as compared
to the original designs. The reliability is increased by about 60 % which represents a duplication in
contrast to state-of-the-art approaches. This comes in hand with a relative small increase of the
current consumption and delay of the circuit of 10 % due to the fact that the redundant transistor
stacks will be activated not before circuit parameter degradation is detected during the operation
time. The area is increased to 1.5 times of the original one. This approach could be integrated
easily into the standard design flow. To know the weaknesses of a generated design, a reliability
simulator is introduced which is based on transistor level models. These models are transferred to
the Composite Current Source model to analyze gate level netlists with the objective to
demonstrate realistically the behavior of the circuit in dependence of several transistor gate
defects that are inserted randomly. These defects degrades design parameters over time. By using
libraries and netlists which are generated by the simulator, proprietary CAD tools could simulate
the impact of these defects. Thereby, a precise estimation of reliability issues is possible right after

the synthesis which reaches the degree of transistor level simulations.
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Thesen

. Die fortschreitende Skalierung von CMOS-Nanometer-Technologien fithrt zu verstirkten

Abnutzung des Gateoxides der MOSFET aufgrund von Kurzkanaleffekten. Daraus resultiert
eine verkiirzte Betriebsdauer und eine friher eintretende VerschleiBphase der gesamten

Schaltung, da sich die Schaltungsparameter stindig verschlechtern.

. Statische Stréme durch das defekte Gateoxid der betroffenen Transitoren verringern

zusitzlich die Zuverldssigkeit, da sie zu erhohten thermalen Stress und damit zu einem

starkeren Verschlei3 fuhren.

. Nach der Ausbildung des ersten Defektes nimmt der Gateoxidverschleif3 einen progressiven

Verlauf. Zuerst steigt der Leckstrom durch das Gateoxid kaum bis linear an. Dann folgt der
soft breakdown, wobei der Stromfluss exponentiell ansteigt. In der letzten Phase ist der

Strom gesittigt und kann zu einem Kurzschluss durch das Gate fithren (hard breakdown).

Neben der funktionellen Stérung des Transistors wihrend des hard breakdowns, werden
Parameter, wie Schwellspannung, Leckstrom, Konduktanz, Strom-Spannungskurve, usw.,
bereits vorher beeintrichtigt. Deshalb verschlechtert sich die Performance integrierter

Schaltungen im Verlauf des Betriebes erheblich.

Die Wahrscheinlichkeit zur Ausbildung eines Gateoxiddefektes ist im Wesentlichen abhingig
von der Betriebsdauer, der Schaltwahrscheinlichkeit, der Temperatur, der Gateoxiddicke und

der Gateoxidflache des Transistors.

Ansitze zur Defektmaskierung existieren vor allem im Layout, wobei mittels redundanter
Strukturen die Zuverldssigkeit erhéht wird. Auf  Architekturebene sind neben der

Defektmaskierung vor allem adaptive Strategien zur Defektvermeidung publiziert worden.

Auf Gatterebene, in der die Synthese der RTL-Architektur in Standardzellennetzlisten

stattfindet, sind wenig Ansitze vorhanden, in der Gateoxiddefekte Beriicksichtigung finden.

Auf Transistorebene kann mit Hilfe zufillig ecingefiigter Transistoren die Ausbeute
integrierter Schaltungen signifikant verbessert werden. Fine Erweiterung dieses Ansatzes mit
Berticksichtigung der Wahrscheinlichkeit von Gateoxidefekten erhht die Zuverldssigkeit der

Schaltungen.

. Triple Modular Redundancy (TMR) Ansitze erhohen die Zuverldssigkeit integtierter

Schaltungen gegeniiber fliichtigen Defekten. Wird das urspriingliche TMR um einen weiteren
Modus erweitert, in der die dreifach ausgelegten Module unabhingig voneinander Ergebnisse
generieren, wird die Verlustleistung eines TMR Designs auf die Hilfte gesenkt. Die Zuver-
lissigkeit gegeniiber dem originalen TMR wird nur geringfiigic verringert, wihrend die
Fliche nur minimal erhéht wird. Die Fahigkeit zur Vermeidung temporirer Defekte wird

vetloren.

Die hochsten Einsparung erzielt man mit groleren Schaltungen mit wenig Ausgangspins.
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Ein hoher Anteil des Einzelmodus an der gesamten Betriebsdauer fiihrt zu einer grofleren
Verringerung des Leistungsaufnahme, was wiederum mittelbar die Zuverldssigkeit erhoht.
Ein geringer Anteil des TMR-Modus an der gesamten Betriebsdauer wird durch eine

ausreichend lange Verweildauer im TMR Modus sehr gut kompensiert.

Wird ein weiterer Modus hinzugefiigt, in der nur zwei Module gleichzeitig zwischen paralleler
und gleichzeitiger Abarbeitung der Eingangsvektoren schalten, wird die Leistungsaufnahme

weiter gesenkt, da das dritte Modul ruht. Der Flichenaufwand wird nur geringfigig erhéht.

Durch Auswahl eines geeigneten finalen Modus, wenn mehrere Defekte von der Schaltung
entdeckt worden sind, wird die Zuverlidssigkeit des urspriinglichen TMR Designs sogar
erhéht. Hierbei wird das verbliebene und korrekt funktionierende Modul zur weiteren

Abarbeitung der Eingangsvektoren ausgesucht.

Die Verdopplung von Gattern in einer integrierten Schaltung verbessert die Zuverldssigkeit

gegeniiber Gateoxiddefekten signifikant.

Verschleil redundant eingefiigter Transistorstacks wird durch spiteres Zuschalten
vermieden. Dadurch erhéhen sich die Zuverlissigkeit integrierter Schaltungen kurz vor und

in der VerschleiBphase im Gegensatz zu anderen redundanten Ansitzen erheblich.

Die Beachtung der Schaltwahrscheinlichkeit bei der Auswahl redundanter Transistorstacks
fihrt zu einem guten Kompromiss zwischen zusitzlichem Flichenaufwand und einer
wesentlichen Steigerung der Zuverlidssigkeit. Die Relevanz hinsichtlich der Schaltungs-

verzogerungszeit sollte nur bei sehr starken Flichenrestriktionen beriicksichtigt werden.

Der fortschreitende Verschleil kann durch das spitere Zuschalten der redundanten
Strukturen verlangsamt werden, wobei der Zuschaltzeitpunkt die Zuverlissigkeitserh6hung

durch die redundanten Transistorstacks beeinflusst.

Das Einfugen der vorgestellten redundanten Transistorstacks in den standardisierten

Syntheseablauf erfolgt problemlos, da sie als Standardgatter implementiert werden kénnen.

Die Auswertung von Simulationen auf Transistorebene und eine Uberfithrung in das
CCS-Modell dient als Grundlage fiir einen Simulator auf Gatterebene, der den Einfluss von

Gateoxiddefekten auf synthetisierte Netzlisten Gber die Betriebsdauer aufzeigt.

Die Auswahl des CCS-Modells als Grundlage fiir die statische Zeitanalyse ist zwingend
erforderlich, da Gateoxiddefekte die Stromkurve am Ausgang des Gatters verdndern. Das

CCS-Modell verwendet Stromkurven zur Ermittlung der Gatterlaufzeit.

Die Defektanalyse einer Netzliste wird sowohl zeitlich als auch schaltungstechnisch
sequentiell abgearbeitet, um sowohl dem progressiven Verlauf der Defekte, als auch der

gegenseitigen Beeinflussung der Gatter untereinander gerecht zu werden.
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Spannungspegel eines Gatters und Gatterlaufzeit werden neben einem eventuellen eigenen
Defekt auch durch verbundene defekte Gatter an den Fingangsnetzen und am Ausgangsnetz
beeinflusst., so dass die CCS-Stromkurven auch fir Gatter, die nicht von einem Defekt

betroffen sind, neu generiert werden miissen.

Gateoxiddefekte kénnen sich auch positiv auf die Performance und die Ausgangspegel
cinzelner angeschlossener Gatter auswirken. Negative Auswirkungen fallen allerdings
deutlicher ins Gewicht. Gateoxiddefekte eines Transistors in einem Gatter wirken sich immer

negativ auf die Laufzeit und die Spannungspegel am Gatterausgang aus.

Spannungspegel innerhalb eines Designs werden mittels des vorgestellten Simulators sehr gut

prognostiziert.

Die CCS-Stromkurve der einzelnen Gatter wird mit Hilfe der Stromflisse durch Defekte des
Gatters und durch anliegende Defekte erstellt. Die Analyse der Netzlisten, die mit den
modifizierten CCS-Stromkurven simuliert werden, stellt die langsame Verschlechterung der

Performance der integrierten Schaltung gut dar.

Die Zusammenfassung der ermittelten Verzdgerungszeiten der statischen Zeitanalyse mit
Hilfe modifizierter CCS-Bibliotheken und -Netzlisten gestattet eine Schwachstellenanalyse
dhnlich der Statistischen Statischen Zeitanalyse. Die Auswertung dieser Analyse kann in
Kombination mit den redundanten Transistorstacks gut in den Syntheseablauf integriert
werden, so dass in der Synthese auch Auswirkungen eventueller Gateoxiddefekte

Berticksichtigung finden.
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