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Abstract

The design of analog circuits ranges from the specifications on system level, the selection
of a suitable circuit topology up to the choice of the concrete physical dimensions of
components like transistors. The individual steps are performed within computer-aided
design environments. These environments are based on a database made available by
the semiconductor manufacturers containing process parameters and influences on the
components. In particular, the influences to be considered in the design have increased in
recent years due to the continuous reduction of the producible structural sizes. Thus, it
must be possible to analyze the deviations due to process, temperature, time degradation
and, for special applications, radiation influences during the design phase. Conventio-
nal approaches regard these additional effects as standing next to the actual design
process. As a result, the latter is no longer consistent and it is much more complex to
consider different circuits and effects on different abstraction levels within the design flow.

The focus of this work lies on the development of a consistent consideration of process,
voltage, temperature, aging and radiation influences (PVTAR) during the entire design
process of analog circuits to the initial measurement of manufactured circuits. To achieve
this goal, a transistor model was extended by the influences to be considered. Thereby,
the analysis of the additional effects is seamlessly integrated into conventional design
processes and methods. In addition, the possibility of a structured analog design is
evaluated. This approach allows the estimation of PVTAR influences on dedicated
analog function blocks and their propagation on circuit level. Thus, the enormous
simulation effort associated with aging analyses can be reduced.

The design and manufacture of circuits is always followed by the measurement of the core
properties of these circuits. In the context of this work a method was developed which
makes it possible to use all insights from the design of a circuit for the improvement of
the measuring results. In addition, the internal parameter sets of individual components
can be inferred from the terminal behavior of circuits and systems. Finally, the results of
the measurement method can be used for the automated calculation of circuit reliability
parameters.
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Kurzfassung

Der Entwurf von analogen Schaltungen reicht von den Spezifikationen auf Systemebene,
iiber die Auswahl einer geeigneten Schaltungstopologie bis hin zur Wahl der konkreten
physikalischen Abmessungen von Bauteilen wie Transistoren. Die einzelnen Schritte
werden innerhalb von computergestiitzten Entwurfsumgebungen durchgefiihrt. Diese
Entwurfswerkzeuge haben als Basis fiir den Entwurf eine Datenbank des Halbleiterher-
stellers mit relevanten Prozessparametern und Einfliissen auf die Bauteile. Insbesondere
die im Entwurf zu berticksichtigenden Einfliisse haben in den letzten Jahren durch
die kontinuierliche Verkleinerung der herstellbaren Strukturgrofen zugenommen. So
miissen die Abweichungen durch die reine Herstellung ebenso wie Temperatur, zeitliche
Degradierung und fiir spezielle Anwendungen Strahlungseinfliisse wéahrend des Entwurfs
analysiert werden konnen. Herkdmmliche Ansétze betrachten diese zusétzlichen Effekte
als neben dem eigentlichen Entwurfsablauf stehend. Dadurch ist dieser nicht mehr
konsistent und es ist deutlich aufwrndiger, verschiedene Schaltungen und Effekte auf
unterschiedlichen Abstraktionsebenen zu betrachten.

Der Fokus dieser Arbeit liegt auf der Entwicklung einer konsistenten Betrachtung von
Prozess-, Spannungs-, Temperatur-, Alterungs- und Strahlungseinflisssen (engl. Pro-
cess, Voltage, Temperature, Ageing, and Radiation, PVTAR) wéhrend des gesamten
Entwurfsprozess von analogen Schaltungen bis zur initialen Vermessung von gefertigten
Schaltungen. Zur Erreichung dieses Ziels wurde ein Transistormodell um die zu betrach-
tenden Einfliisse erweitert. Somit bettet sich die Analyse der zusétzlichen Effekte nahtlos
in herkommliche Entwurfsprozesse ein. Zudem wird die Moglichkeit eines strukturierten
analogen Entwurfs evaluiert. Dieser Ansatz ermoglicht die Abschatzung von PVTAR
Einfliissen auf dedizierte analoge Funktionsblocke und deren Propagierung auf Schal-
tungsebene. Somit kann der enorme Simulationsaufwand, der mit Alterungsanalysen
einhergeht, reduziert werden.

Im Anschluss an das Design und die Fertigung von Schaltungen schliefit immer eine
messtechnische Erfassung der Kerneigenschaften ebendieser an. Im Rahmen dieser
Arbeit wurde eine Methode entwickelt, die es ermdoglicht, sdmtliche Erkenntnisse aus
dem Entwurfsprozess einer Schaltung zur Verbesserung der Messergebnisse zu verwenden.
Zudem kann vom Klemmenverhalten von Schaltungen und Systemen auf die internen
Parametersitze einzelner Bauelemente riickgeschlossen werden. Schlussendlich kénnen
die Ergebnisse der Messmethode zur automatisierten Berechnung von Zuverléassigkeits-
parametern von Schaltungen verwendet werden.
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Einleitung

» Wenn man nur einen Hammer
hat, sehen alle Probleme
aus wie Ndgel. «

Zukiinftige Anwendungsgebiete fiir integrierte elektronische Schaltungen erfordern ein
Umdenken im Designablauf ebendieser Komponenten. Eine wichtige Neuerung in der
Entwicklung elektronischer Schaltungen ist die Verwendung von commercial off-the-
shelf (COTS) Bauelementen in sicherheitskritischen Anwendungen bzw. in Bereichen
wie Automotive [Aall6] und Luft- und Raumfahrt [BS13]. Dies ist ebenfalls daran zu
erkennen, dass der Anteil der weltweit verkauften analogen integrierten Schaltungen an
allen Verkaufen von integrierten Schaltungen von 2017 auf 2018 um fast 5% auf 24,4%
angestiegen ist [[118b]. Bereits in 2017 betrug der Umsatz mit analogen Schaltungen
in diesem Bereich tiber 13 Mrd. US-Dollar [II17b], was mehr als einem Drittel aller
im Automotive-Bereich verkauften integrierten Schaltungen entspricht [I118a]. Zudem
wird ein jahrliches Wachstum zwischen 6%-10% fiir die nichsten Jahre in diesen
Marktsegmenten vorausgesagt [[117a]. Somit ist der Bereich der analogen Schaltungen
der am stiarksten wachsende Markt im Bereich der integrierten Schaltungen [I118c].
Um eben diese Wachstumsraten zu ermoglichen, miissen vermehrt COTS Bauteile
zur Anwendung kommen, da diese die Time-to-Market bzw. die Entwicklungsdauer
von Komponenten in sicherheitskritischen Anwendungen reduzieren koénnen. Diese
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Entwicklung macht jedoch eine stetige und aufwendige Analyse der Zuverlédssigkeit und
der Ausbeute notwendig [CL12].

Das Design von COTS Baugruppen grenzt sich deutlich von anwendungsspezifischen
Designs fiir sicherheitskritische Anwendungen ab. Die Spezifikationen enthalten in der
Regel eine deutlich geringe Lebensdauer, keine Ausfallsicherheit und duflere Einfliisse wie
zum Beispiel Strahlung werden vollstandig ausgelassen. Fiir die jeweiligen kommerziellen
Anwendungen sind diese Mafinahmen sinnvoll und fithren zu einer deutlichen Kostenre-
duktion sowohl in der Entwicklung als auch in der Fertigung. Durch die einhergehende
Massenherstellung konnen die Kosten abermals gesenkt werden. Dem gegeniiber steht
die langere Entwicklungsdauer von hochzuverlassigen Schaltungen, die meist in deutlich
geringerer Stiickzahl hergestellt und vertrieben werden [PMP14a, Sam17]. Um ebendiese
Liicke zu schlieffen, sollen in den kommenden Jahren verstarkt COTS Bauteile und Bau-
gruppen in sicherheitskritischen Anwendungen und rauen Umgebungen zur Anwendung
kommen. Diese Arbeit zielt auf den Kern der oben genannten Problematik ab. Der
Unterschied der beiden Entwicklungsablaufe beginnt bereits beim jeweils verwendeten
Transistormodell. Modelle fiir sicherheitskritische Anwendungen werden fiir eine hohere
Temperatur-Bandbreite vermessen und beinhalten zudem je nach Anwendungsgebiet
zusatzliche Effekte wie Strahlung und Alterung. Die beiden letztgenannten Einfliisse
betten sich jedoch nicht nahtlos in bestehende Design-Werkzeuge ein. Strahlung muss in
der Regel aulerhalb der Entwicklungsumgebung in Technology Computer Aided Design
(TCAD) Software separat analysiert werden und wird mittels Kompaktmodellierung an
dedizierten Stellen zuriick in den Designprozess integriert. Alterungseinfliisse werden im
Moment von fithrenden Software-Herstellern (Cadence, Synopys und Mentor) durch ei-
gene Simulationsablaufe berticksichtigt. Diese konnen jedoch nicht frei mit allen, fiir den
Designprozess notwendigen, Analysen kombiniert werden. Dabei ist die durchgehende
Kombination aller relevanten Effekte iiber den gesamten Designprozess und samtliche
Entwurfsebenen von entscheidender Bedeutung. Nur dadurch kénnen die inneren Zu-
sammenhénge zwischen allen beteiligten Effekten betrachtet werden. Zu den wichtigen
Einflisssen zahlen Prozessvariationen, Spannungsschwankungen, Temperatureinfliisse,
Alterung und Strahlung; im Weiteren kurz als PVTAR benannt. Die einzelnen Effek-
te beeinflussen das Verhalten des einzelnen Bauelements und kénnen somit ebenfalls
Auswirkungen auf das Systemverhalten der Schaltung haben. Ublicherweise miissen
somit umfangreiche Analysen auf Transistorebene durchgefiithrt werden, um daraus
ein geandertes Systemverhalten abzuleiten. Dabei ist immer das nach auflen sichtbare
Systemverhalten und nicht einzelne Transistoreigenschaften die sicherheitskritische
Eigenschaft, die es gilt, moglichst unempfindlich gegeniiber den PVTAR Einfliissen
auszulegen. Die jeweilige Starke und Art hangt dabei mafigeblich vom Belastungsprofil
der Schaltung iiber ihre Lebens- und Verwendungszeit ab. Dieses Belastungsprofil muss
wihrend des Designprozesses bereits beriicksichtigt werden koénnen, um eine Uberdimen-
sionierung der Komponenten zu verhindern. Fiir den Fall, dass die Kombination der
Effekte und das Belastungsprofil nicht auf allen Ebenen des Entwurfs betrachtet werden



konnen, kommt es zum sogenannten Margin-Stacking. Dabei werden die Sicherheitsspan-
nen, die aus den isolierten Effekten fiir ein konstantes Belastungsprofil gewonnen werden,
auf die jeweilige Systemeigenschaft gerechnet. Diese einfache Akkumulation der Effekte
bildet eine Uberabschitzung der resultierenden Gesamtauswirkung, die weit iiber dem
geforderten 60-Bereich liegt. Der Briickenschlag von COTS zu sicherheitsrelevanten
Anwendungen wird durch diese diffuse Anordnung von Tools und Effekten verhindert.
Designer sind durch die unterschiedlichen Modelle und Modellierungen dazu gezwungen,
fiir sicherheitsrelevante integrierte Schaltungen im Designprozess von vorne zu beginnen.

» Aus einem nahtlosen Transistormodell folgt ein durchgdngiger Entwurfsprozess «

Ein in dieser Arbeit vorgestellter Losungsentwurf ist die Einbettung aller relevan-
ten Effekte direkt in ein Transistormodell, das durch seine physikalische Begriindung
und mathematische Herleitung die Moglichkeit bietet, PVTAR Effekte intrinsisch zu
beriicksichtigen. Durch ein solches Modell kann der Designablauf fiir sémtliche An-
wendungsgebiete vereinheitlicht werden. Urspriingliche COTS Designs konnen nahtlos
fiir sicherheitsrelevante Anwendungen in der gleichen Entwicklungsumgebung evaluiert
werden. Zudem konnen samtliche Korrelationen und innere Zusammenhange zwischen
den PVTAR Einfliissen, dem nominellen Entwurfspunkt der Schaltung und dem Sys-
temverhalten analysiert werden.

An das Design schliefit sich fiir integrierte Schaltungen in sicherheitskritischen Anwen-
dungen immer eine messtechnische Evaluierung der Zuverlassigkeit an. Diese Messungen
sind fiir spatere Zertifizierungen durch diverse Standards und Normen vorgeschrieben
(JEDEC JESD28 und JEP122H, IEC 61508, DIN 61508) und daher obligatorisch. Je
nach Definition des Belastungsprofils wird die Schaltung maximalen Stressbedingungen
oder sogar, fiir den Fall der beschleunigten Messungen, Einfliissen iiber den Maximal-
werten (Temperatur, Spannungen, o0.4.) ausgesetzt. Bei diesen Messungen bestehen
zwei, sich gegenseitig bedingende, Probleme. Zum einen dauern die nicht beschleunigten
Messungen sehr lange (Tage, Wochen, Monate). Eine Beschleunigung der Messung
wird tiblicherweise durch eine Erhohung der Spannungen und Temperaturen erreicht.
Falls diese Messungen durch iiberspezifizierte Belastungen beschleunigt werden, kénnen
physikalische Effekte aktiviert werden, die im spezifizierten Betrieb nicht auftreten
wiirden und somit das Messergebnis deutlich verfalschen. Zum anderen kénnen nicht
alle Effekte sinnvoll beschleunigt werden und zudem koénnen die Wechselwirkungen
zwischen den Effekten durch die Beschleunigung verzerrt werden. Fiir einzelne Bau-
elemente, bei denen sdmtliche Anschlussspannungen und die Temperatur individuell
geregelt werden konnen, besteht die Moglichkeit, die Stressbedingungen teilweise sinn-
voll zu beschleunigen. Jedoch sind in integrierten Schaltungen nur sehr wenige oder
gar keine Spannungen innerhalb der Schaltung individuell steuerbar. Dadurch kénnen
bei beschleunigter Alterung lediglich die Eingangsspannungen und Versorgungsspan-
nungen erhoht werden. Dies kann wiederum zu Schaltungszustédnden fiihren, die im
Betrieb nicht eingenommen werden und somit wird das Belastungsprofil und die De-
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gradation stark verzerrt. Diese Art der Beschleunigung ist besonders problematisch
fiir Referenz-Schaltungen. Diese Schaltungen sollen Effekte durch Temperatur und
Spannungsschwankungen im Nominalbetrieb kompensieren, somit kann ihre eigentli-
che Funktion bei erhohten Stressbedingungen nicht gewahrleistet werden. In einem
integrierten System sind Referenz-Schaltungen fiir Arbeitspunkte der nachgeschalteten
Baugruppen verantwortlich, weshalb Abweichungen ihres Ausgangsverhaltens starke
Auswirkungen auf das gesamte Systemverhalten haben. Daher ist eine Beschleunigung
der Alterung fiir integrierte Schaltungen nicht ohne weiteres moglich.

» Die Ubertragung von Kenntnissen aus dem Entwurfsprozess in die Messmethode
erhoht die Méglichkeiten und die Qualitdt von Messungen «

Diese Kontradiktion aus Zeitaufwand und Messungenauigkeit wird in dieser Arbeit mit
einem neuen Ansatz angegangen. Ein grofler Nachteil bisheriger Verfahren ist, dass
samtliche Erkenntnisse iiber die Schaltung und deren Verhalten aus dem Entwurfsprozess
keinen Einzug in die Messungen halten. Der Ansatz ist, dass wahrend der Messung des
Systemverhaltens bei den maximalen spezifizierten Betriebsbedingungen eine Vorhersage
der Zuverléssigkeit des Systems berechnet wird. Um dies zu tun, wird am Ende des
Designprozesses bzw. zum Tapeout der Schaltung ein Verhaltensmodell des Systems
erstellt. Dieses Modell wird wiahrend der Messung mittels Markov-Chain-Monte-Carlo-
Verfahren (MCMC) [AMGC02] an die Messdaten angepasst. Der Vorteil dieses Vorgehens
ist, dass samtliche Erkenntnisse, die bereits iiber das System vorliegen, in das Modell
mit einflieBen konnen und zudem keine Annahmen iiber das Systemverhalten in Bezug
auf PVTAR Einfliisse zu Beginn der Messung getroffen werden miissen. Der MCMC-
Algorithmus stellt alle notwendigen Parameter sowie deren Verteilungsfunktionen bereit,
um eine Vorhersage der Zuverlassigkeit berechnen zu kénnen. Mithilfe dieses Verfahrens
konnen neue Abwégungen zwischen Messaufwand, Messgenauigkeit und Probenumfang
getroffen werden. In der Arbeit wird der Designprozess mit den vereinheitlichten
Transistormodellen sowie die Vorhersagemethodik anhand von einzelnen Transistoren
und selbst entwickelter Schaltungen evaluiert.

1.1 Eigener Beitrag

In dieser Arbeit wurde ein bestehendes Transistormodell mit allen fiir die Zuverlés-
sigkeit von Schaltungen relevanten Einfliissen erweitert. Dieses bettet sich direkt in
die kommerzielle Entwicklungsumgebung fiir integrierte analoge Schaltungen ein. Aus
den Moglichkeiten des Modells heraus wurde eine topologiebasierte Entwurfsmethode
entwickelt, die auf zuvor simulierten Ergebnissen auf Transistorebene beruht. Somit
kann vor der Dimensionierung der Bauteile bereits die Schaltung resistent gegeniiber ein-
zelnen Einfliissen ausgelegt werden. Dariiber hinaus wurde eine Messmethode entwickelt,
die die stochastischen Eigenschaften von Alterungsprozessen und Prozessvariationen
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berticksichtigt und somit Entwurfsparameter wie die Schwellspannung deutlich genau-
er bestimmen kann oder dazu verwendet werden, um die Verteilungsfunktionen und
Zeitabhangigkeiten von fiir die Zuverlassigkeit relevanten Parametern zu bestimmen.

1.2 Gliederung

Die vorliegende Arbeit gliedert sich entlang des eigenen Beitrags. Zuerst werden die
theoretischen Grundlagen der verwendeten Modellierung, Entwurfsmethoden und Mess-
methoden dargestellt. Anschliefend wird in Kapitel 3 der Entwurfsprozess von analogen
integrierten Schaltungen unter Berticksichtigung der Zuverlassigkeit erlautert. Danach
wird in Kapitel 4 der Entwurf von Systemen basierend auf zuvor analysierten Funkti-
onsblocken beschrieben. In Kapitel 5 wird die entwickelte Messmethode anhand von
transienten Simulationen und Messungen von Schaltungen veranschaulicht. Die Arbeit
schliefit in Kapitel 6 mit einer Zusammenfassung und dem Ausblick ab.






Einfiihrende Grundlagen

» Auf den Schultern
von Riesen... «

In diesem Kapitel werden die theoretischen Grundlagen der vorliegenden Arbeit beschrie-
ben. Dazu zéhlen der Entwurfsprozess integrierter, insbesondere analoger Schaltungen
und die darin verwendeten Bauteilmodelle. Des Weiteren wird die Zuverlassigkeit von
integrierten Schaltungen definiert sowie zentrale Einfliisse auf diese. Anschliefend wird
mittels mathematischer Methoden die Auswertung der Zuverléssigkeit dargestellt. Da-
nach wird der Entwurfsprozess analoger Schaltungen ndher beleuchtet und auf die
Abbildung der relevanten Einfliisse auf die Zuverlédssigkeit der Schaltungen in diesem
Prozess eingegangen. Abschliefend werden Markov-Ketten und darauf aufbauende
Monte-Carlo-Verfahren erlautert, da diese zentraler Bestandteil der Modellparametrie-
rung in dieser Arbeit sind.

2.1 Integrierte Transistoren

Bei integrierten Schaltungen wird zwischen analogen, digitalen und Mixed-Signal Schal-
tungen unterschieden. Dabei werden auf digitale Schaltungen zumeist mathematische,
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logische oder arithmetische Funktionen abgebildet, wohingegen analoge Schaltungen
vorrangig fiir die Ansteuerung von Sensoren, Erzeugung von Referenzstromen und
-spannungen sowie der Verarbeitung von analogen Signalen aus der elektrischen und
anderen physikalischen Doméanen verwendet werden. Mixed-Signal Schaltungen bilden
das Bindeglied zwischen diesen beiden Schaltungsarten. Sie dienen héufig zur Konver-
tierung von Signalen zwischen der analogen und digitalen Doméne. Zudem koénnen
groflere Schaltungen haufig, sobald analoge und digitale Komponenten vorhanden sind,
als Mixed-Signal Schaltungen beschrieben werden.

Die grundlegenden Bauelemente dieser Schaltungsarten unterscheiden sich, entgegen
ihrer Einsatzzwecke, nicht. Die Grundelemente sind Widerstande, Kapazitiaten, Tran-
sistoren und Spulen. Letztere sind in Herstellungsprozesse fiir integrierte Schaltungen
schwierig zu implementieren und resultieren in einem enormen Platzbedarf. Daher
wird bei dem Entwurf integrierter Schaltungen stets versucht, Spulen zu vermeiden.
Falls nicht anders moglich, werden diese als diskrete Bauelemente oder in Form pla-
narer MEMS- oder Oberflachen-Spulen realisiert. Die beiden verbleibenden passiven
Bauelemente Widerstande und Kapazitaten konnen je nach Herstellungsverfahren und
Technologie auf unterschiedliche Weisen hergestellt werden. Wie auch bei der Spule
wird stets versucht, den Platzbedart dieser Bauelemente moglichst gering zu halten.
Bei einigen Herstellungsverfahren besteht zum Beispiel die Moglichkeit, unterhalb von
Kapazititen weitere Bauelemente zu platzieren. Die Art der Widerstdnde wird dabei
durch den geforderten Widerstandswert festgelegt, so konnen diese Bauelemente als
Metall, dotiertes Silizium oder Polysilizium hergestellt werden. Eine weitere Moglichkeit
der Implementierung von Widerstanden und Kapazitaten ist durch die Verwendung
von Transistoren gegeben. Je nach Art des Betriebs und Anschlussspannungen zeigen
Transistoren das Klemmenverhalten der beiden vorbezeichneten passiven Bauelemente.
Daher wird der Transistor im Weiteren nédher beschrieben.

In dieser Arbeit werden vorrangig planare Feldeffekttransistoren untersucht. Eine kurze
Zusammenfassung tiber andere Arten von Transistoren und ihre jeweiligen Einsatzgebiete
befindet sich am Ende dieses Abschnitts. Abbildung 2.1 zeigt den Querschnitt eines
planaren Metalloxid-Halbleiter Feldeffekttransistors (MOSFET) mit Bulkanschluss (B).
Daneben besitzt der Transistor noch die Anschliisse Gate (G), Drain (D) und Source
(S). Die Gebiete unter dem Source- und Drainkontakt sind n-leitend dotiert und bilden
mit dem p-dotierten Substrat eine sperrende Diode, solange die Spannungen V; und Vj
grofer als V4, sind. Wird nun eine, in diesem Fall positive Spannung V,, an das Gate
gegeniiber Source angelegt, beginnt das Halbleitermaterial unterhalb des Gateoxids
zu verarmen. Wird die Spannung weiter erhoht stellt sich ein Inversionskanal ein und
die Bandkanten innerhalb des Gateaufbaus folgen dem Verlauf wie er in Abbildung
2.2 gezeigt ist. Die Flache eines Transistors wird durch seine Kanallange L, hier in
z-Richtung, und seine Weite W in y-Richtung bestimmt. Des Weiteren sind ®,, und &,
die Austrittsarbeiten der jeweiligen Materialien und ®,,,; deren Differenz. V,, ist die
Spannung, die iiber dem Gateoxid abfillt und zu einem elektrischen Feld E,, innerhalb
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Source

° Bulk
Abbildung 2.1: Querschnitt eines planaren N-MOSFET mit Bulkanschluss.

Metall Oxid Silizium z

Abbildung 2.2: Verlauf der Bandkanten innerhalb des Gateaufbaus eines N-Kanal
MOSFET bei eintretender Inversion.

des Oxids fiihrt, das fiir spédtere Betrachtungen in dieser Arbeit von zentraler Bedeutung
ist. Die Feldstarke hangt dabei mafigeblich von der Dicke des Oxids t,, und dessen
Permittivitat ab. Er., ist das Ferminiveau im Gleichgewichtszustand, welches nur fiir
illustrative Zwecke mit in der Grafik gezeigt ist, da es, sobald eine Spannung angelegt,
wird nicht mehr existiert. Er ist das Ferminiveau und EF ;, das intrinsische Ferminiveau.
Ec und Ey sind die Energien des Leitungs- und Valenzbands. Wie dargestellt, wird das
Leitungsband im p-dotieren Substrat durch die angelegte Gatespannung am Gateoxid in
die Nahe des Ferminiveaus gebracht. Dadurch werden die Elektronen in diesen Bereich
zu den Majoritéatstragern und das p-dotierte Material wurde n-leitend invertiert. Auf
der z-Achse ist der Ort aufgetragen, ein Gateoxid ist typischerweise weniger als 10 nm
stark. Die rdumliche Ausdehnung des Inversionskanals

Wigep = 1| =iy, (2.1)
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ist auf das Gebiet direkt unter dem Gateoxid beschrankt. Neben der Beschreibung
anhand von Spannungen kann die Funktion in Form von Ladungen geschehen. Die
Ladungsverteilung in einem N-Kanal-MOSFET mit ausgepragtem Inversionskanal ist in
Abbildung 2.3 gezeigt. Dabei ist (), die Gateladung des gesamten Gatekontaktes. Q) ¢,

Q

v=0 ~

Abbildung 2.3: Ladungsverteilung in einem N-Kanal-MOSFET mit ausgepragtem
Inversionskanal.

beschreibt samtliche Ladungstriager innerhalb des Gateoxids als konzentrierte Schicht an
der Grenze zwischen Oxid und Silizium. Diese Ladungstrager sammeln sich wahrend des
Oxidationsprozesses bei der Halbleiterfertigung an[Fral0]. Die Darstellung der einzelnen
Fehlstellen als eine Ladungsschicht beschreibt die Auswirkungen der Ladungstriager auf
das nominelle Verhalten des Transistors. Im Zusammenhang mit verschiedenen Defekt-
und Tunnelmechanismen kann die Lage einzelner Fehlstellen im Oxid von Bedeutung
sein. @); ist die Inversionsladung und @), die Bulkladung. Das Oberflachenpotential
W, stellt sich direkt an der Grenzschicht zwischen Oxid und Silizium ein. Aus der
Ladungserhaltung folgt:

Qg = Qre+ Qi+ Qs . (2.2)

Der Ladungsanteil Q) f. wird im Laufe der vorliegenden Arbeit noch fiir weitere Model-
lierungszwecke verwendet.

Wird nun an den Source- oder iiblicher an den Drainkontakt eine Spannung Vj, an-
gelegt, beginnt ein Strom [I;; durch den Kanal zu flieBen. Wird die Spannung Vy,
weiter erhoht, verschiebt sich der Abschniirpunkt des Kanals in Richtung Source, da die
bewegliche negative Kanalladung durch das vom Draingebiet ausgehende elektrische
Feld verdrangt wird. Dies ist in Abbildung 2.4 in Form eines Querschnitts dargestellt.
Hinter dem Abschniirpunkt tragen nur noch sehr wenige ortsfeste Dotierzentren mit
einer geringen Anzahl von moglichen Zustédnden fiir Ladungstriger zum Stromtransport
bei. Dadurch erhoht sich die Geschwindigkeit und somit die kinetische Energie der
Ladungstrager in dem Bereich enorm. Die hohen kinetischen Energien sind fiir im
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Source

Bulk

Abbildung 2.4: Verschiebung des Abschniirpunkts durch Erhéhung der Drain-Source-
Spannung in einem N-Kanal MOSFET.

Weiteren betrachtete Einfliisse auf den Transistor sehr wichtig. Zudem verringert sich
der aquivalente Kanalwiderstand und ceteris paribus erhoht sich der Drain-Source-Strom
I4s. Dieser Effekt wird als Kanallingenmodulation bezeichnet. Die Gesamtfunktion des
Transistors lasst sich durch zwei Charakteristiken ausdriicken. Zum einen mit Hilfe der
Ubertragungscharakteristik I5(V;s) und zum anderen durch die Ausgangscharakteristik
I45(Vys), beide sind in Abbildung 2.5 fiir einen N-Kanal MOSFET mit Kanallingen-
modulation gezeigt. Die Ubertragungscharakteristik zeigt einen exponentiellen Anstieg

log(IdS) Las

~ (‘/gs — ‘/th)a Vds,sat

‘/:fh ‘/95 Vds

Abbildung 2.5: Ubertragungs- (links) und Ausgangscharakteristik (rechts) eines N-
Kanal MOSFET mit Kanallingenmodulation.

bis zur Schwellspannung V;,. Ab diesem Punkt ist der Inversionskanal ausgepréigt und
beginnt zu leiten. Danach ist der Strom mit dem Exponenten 1 < o < 2 von der
Spannungsdifferenz V,; — V};, abhangig. Bei dieser Charakteristik werden die Zustande
des Transistors in Abhéngigkeit der Starke der Inversion beschrieben. Darauf wird im
Weiteren noch detaillierter eingegangen. Zentraler Parameter der Beschreibung ist die
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Schwellspannung. Diese wird fiir die Auslegung von Transistoren und Schaltungen sowie
fiir die Beschreibung einzelner Effekte in Transistoren verwendet. Dadurch, dass V};, von
wesentlicher Bedeutung ist, ist dem Parameter in dieser Arbeit ein eigener Abschnitt
gewidmet. Die Ausgangscharakteristik hiangt zwar mafigeblich von Vs ab, jedoch muss
zur Beschreibung des Zustandes ebenfalls die Gate-Source-Spannung verwendet werden.
Es werden insgesamt drei Betriebsbereiche unterschieden.

1. Subschwellbereich: In diesem Bereich ist Vy, < Vi, Vgs kann im Rahmen der
Technologie beliebige Werte annehmen. Durch den exponentiellen Zusammenhang
zwischen Gate-Spannung und Drain-Strom weist der Transistor in diesem Bereich
sehr hohe Verstarkungen auf.

2. Linearer oder Triodenbereich: In diesem Bereich ist Vi3 > Vi, und Vs <
Vids sat, Wobei Vg 4+ die Drain-Source-Spannung beschreibt, bei der der Abschniir-
punkt gerade am Drainkontakt ist. Der Transistor kann in diesem Zustand als ein-
stellbarer Widerstand betrachtet werden, da der Strom-Spannungs-Zusammenhang
nahezu linear ist.

3. Sattigung: Es gilt V,; > Vi, und Vs > Vi s0r. Wie in der Abbildung dargestellt,
weist I4, eine gute Steuerbarkeit durch Vj, auf. Dadurch kann der Transistor als
spannungsgesteuerte Stromquelle aufgefasst werden.

Durch diese Grundfunktionen kann der Transistor als spannungsgesteuerte Stromquelle
oder einstellbarer Widerstand verwendet werden. Zudem bildet der Gateaufbau einen
Plattenkondensator, der in Schaltungen als Kapazitidt verwendet werden kann. Art
und Weise des Klemmenverhaltens des Transistors hangt daher sehr stark von den
Klemmenspannungen sowie als zentrale Parameter von der Schwellspannung V;;, und
der Séttigungsspannung Vs sq: ab.

Somit ergeben sich fiir die spatere Verwendung die beiden Symbole fiir P- und N-
Kanal MOSFET wie in Abbildung 2.6. Mit dieser Konvention fiir die Spannungspfeile
gilt fir den P-Kanal MOSFET dieselbe Herleitung wie fiir die N-Kanal Variante.
Zentraler Unterschied ist hingegen die Ladungstragerbeweglichkeit u, die Beweglichkeit
der Elektronen ist deutlich hoher als die der Locher. Daher erreichen Ladungstrager in
N-Kanal MOSFET hohere Geschwindigkeiten und hohere kinetische Energien.

Sekundireffekte Neben der eigentlichen Funktion des Transistors treten noch weitere,
haufig unerwiinschte Effekte in Erscheinung [SSS18, Sah14, KSAT09]. Diese beeintrach-
tigen entweder das Schaltverhalten oder reduzieren die Leistungsfahigkeit in einzelnen
Betriebsbereichen. Hier werden die fiir diese Arbeit relevanten Effekte kurz eingefiihrt.

1. Geschwindigkeitssattigung: Durch die Ladungstragerbeweglichkeit und das laterale
elektrische Feld im Kanal stellt sich eine maximale Geschwindigkeit v, ein, wie
Abbildung 2.7 zeigt. Diese wird im Séattigungsbereich erreicht und fithrt zu einem
maximalen Strom, der durch den Kanal flieen kann.
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Abbildung 2.6: Schaltzeichen eines a) N-Kanal und b) P-Kanal MOSFET mit Klem-
menspannungen und Strompfeil.

v(cm/s)

Vsat = 107 oo T T

Eaat ~ 10 E(V/cm)

Abbildung 2.7: Geschwindigkeitssittigung von Ladungstrigern fiir Silizium in Ab-
héngigkeit des lateralen elektrischen Feldes im Kanal.

2. Kurzkanaleffekte: Mit abnehmender Kanallange L steigen die Leckstrome durch die
Struktur. Zum einen steigt durch die ebenfalls reduzierte Oxiddicke der Leckstrom
des Gates. Zum anderen fithren Gate Induced Drain Leakage (GIDL) und Drain
Induced Barrier Lowering (DIBL) zu ungewollten oder zu héheren Stromen in der
MOS-Struktur [SSS18]. Néhert sich die Kanalldnge dem jeweiligen technologischen
Minimum, treten weitere fertigungsbedingte Nichtidealitdten auf.

Neben diesen Effekten fiihrt die Skalierung der Transistoren zu weit mehr und zum
Teil komplexen Effekten die ihrerseits wechselwirken. Einige von diesen Effekten
wie in [SSS18] aufgefiihrt, treffen jedoch erst fiir Transistoren mit Kanalldngen von
weniger als 65nm zu oder werden durch Arbeitspunkte ausgelost, die im Rahmen
der Arbeit nicht betrachtet werden. In spéateren Kapiteln werden zur Evaluierung
einiger Messmethoden TCAD-Simulationen von 14nm-FinFET und 28nm-FDSOI-
Transistoren betrachtet. Dort sind weitere Effekte in den Simulationsdaten zu
erkennen. Diese sind jedoch fiir die weitere Arbeit irrelevant.

Weitere Transistorarten Da die Herstellungskosten einer integrierten Schaltung
proportional zu dem Flachenbedarf sind, ist ein stetiges Drédngen auf immer kleinere
Technologieknoten zu beobachten. Ein Technologieknoten bezeichnet dabei die kleinste
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herstellbare geometrische Anordnung, meist die Kanalldnge eines Transistors, und folgte
bis vor einigen Jahren Moore’s-Law [Sch97]. So werden neben den Bipolar-Transistoren
und planaren Feldeffekttransistoren auch andere Arten von Transistoren fiir verschie-
dene Einsatzzwecke interessant. In den fiir diese Arbeit relevanten Einsatzgebieten,
Automotive und Luft-/Raumfahrt, finden sich diese Technologien noch nicht wieder.
Daher werden diese nur knapp beschrieben, um die betrachteten Transistoren in den
allgemeinen Entwicklungskontext zu setzen.

1. Bipolar: Bipolare Transistoren finden sich heute noch in vielen Anwendungen. Fiir
integrierte Schaltungen spielen sie, aufgrund der Notwendigkeit eines Basisstroms
und der daraus folgenden Verlustleistung eine untergeordnete Rolle. In einigen
CMOS-Herstellungsprozessen sind Bipolar-Transistoren verfiigbar (BiCMOS), um
zum Beispiel eine Temperaturkompensation zu erreichen [TS02].

2. FinFET: Die Idee der Fin-Feldeffekttransistoren, wobei engl. fin Flosse meint, ist
das Gate in 3-Dimensionen auszufiihren, um so eine hohere steuerbare Gate-Flache
auf weniger Grundfliche zu realisieren. Somit kénnen kleine Transistoren genau so
gut und schnell angesteuert werden, wie solche in planarer Ausfithrung [PMP14b].

3. FDSOI: Ein Nachteil der planaren Transistoren ist es, dass nicht nur die Inver-
sionsladung @);, sondern bei jedem Schaltvorgang ebenfalls die Bulk-Ladung Q)
umgeladen werden muss. Dies verlangsamt den Schaltvorgang und fithrt zu weite-
ren Verlusten. Fully-Depleted-Silicon-On-Insulator umgeht diese Probleme, indem
sich unter dem Gateoxid eine sehr diinne Schicht Substrat befindet, an das sich
sofort ein Isolator anschlieft. So wird @) verringert und der Transistor benotigt
weniger Leistung und schaltet schneller [MFC13].

4. Ballistische FET: Bei diesen Transistoren ist die Lange L so gering, dass es
unterhalb der mittleren freien Wegldnge der Ladungstréiger ist. Dadurch ist der
Kanal quasi ideal leitend [LGO6].

5. Tunnel FET: Das Substrat ist in diesem Fall undotiert und L ist deutlich geringer
als bei normalen MOSFET. Wird eine ausreichend hohe Spannung an das Gate
angelegt, gleichen sich Valenzband und Leitungsband in Source und Drain an und
die Ladungstriger tunneln durch den Kanal. Vorteil dieses Ansatzes ist es, dass
das Schalten dieser Transistoren schneller moglich ist als mit jeder anderen Art
von Transistoren [BI07].

6. Double-Gate / Gate-Allaround: Wie der Name bereits nahelegt, befindet sich rund
um den Kanal das Gateoxid. Dies ist eine Weiterentwicklung der FinFET und
zielt auf dasselbe Ergebnis wie ebendiese [PMP14b].
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2.2 Transistormodelle

Damit mit diesen Bauelementen ein Entwurf von Schaltungen und Systemen durchge-
fithrt werden kann, bendtigen Transistoren Modelle, die rechnergestiitzt simuliert werden
kénnen. Dadurch kann vor der Herstellung der Schaltung das gewtiinschte Verhalten
validiert und verifiziert werden. Im Laufe der Zeit haben sich drei verschiedene Arten
der Transistormodellierung durchgesetzt. Die Entwicklung der einzelnen Modelle ist in
Tabelle 2.1 anhand der jeweiligen Technologieknoten gezeigt.

Tabelle 2.1: Entwicklung der Transistormodelle mit kleinerwerdenden Technologiekno-
ten. Ubernommen und erweitert aus [DH11].

Technologie- MOSFET MOSFET CMC Modell
knoten Modell- Modell Standard basierend auf
generation

>> 1 pum 1. Generation Level 1 Vin

Level 2 Vin

Level 3 Vin
> 1lpm 2. Generation BSIM 1 Vin

BSIM 2 Vin
350 nm HSPICE Level 28 Vin
250 nm 3. Generation ~ BSIM 3.x X(1996) Vin
180 nm BSIM 4.x X(2000) Vin

MOS 9, MOS 11 Vin
130 nm EKV Qi (iterativ)
90 nm 4. Generation ~ BSIM 5 Q; (iterativ)
65 nm PSP X(2006) U, (explizit)
45 nm HiSIM X(2007) U, (iterativ)
< 45nm 5. Generation ~ BSIM-BULK X(2013) Qi (explizit)

So waren bis einschliellich 180nm alle Transistormodelle auf der Schwellspannung
basierend. Fiir kleinere Technologieknoten sind die Unzulénglichkeiten der V;,-Modelle
[Liu01] so stark, dass ausschlieBlich ladungsbasierte [EV06, CVC*14a, CH99] als auch
Oberflachenpotential-basierte [GLWT05] Modelle fiir moderne Transistormodelle in
Frage kommen [TRB*03|. Die drei unterschiedlichen Arten von Transistormodellen
werden im Weiteren beschrieben.

2.2.1 Strom-Spannungs-Modellierung

Diese phédnomenologische Strom-Spannungs-Modellierung der Transistorfunktion ist die
alteste [PMP14b]. Die ersten und einfachsten Modelle heiflen Levell (MOS1, SPICE
Levell) oder quadratisches Modell [SSKJ87]. Aus ihnen gingen die BSIM3 [Yuh02] und
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BSIM4 [XDH"03] Modelle hervor, die die Grundgleichungen um zusétzliche Effekte
erweitern. Die Grundgleichungen der Modelle unterscheiden sich dabei nicht. Wie bereits
im vorherigen Abschnitt beschrieben, unterscheiden diese Modelle zwischen den drei
Betriebsbereichen des Transistors in Abhéngigkeit der Ausgangscharakteristik und
modellieren die einzelnen Bereiche wie folgt:

1. Subschwellbereich:

Vgs—Vin

]ds - Ids,O -e Un (23)

Dabei ist 145 der Strom der flieit wenn V,, = V}, ist, n die Spannungssteigung
und Ur die Temperaturspannung.

2. Linearer Bereich:

w 1
Ids — Mcoxf ((V:qs - ‘/;Eh) : Vds - 2‘/d23> (24)

Dabei ist C,, die flachenbezogene Kapazitat des Gateoxids.

3. Sattigung: Fiir diesen Bereich gilt als weitere Einschrankung V,, > Vi, und fiir
den Drainstrom
1 w

Ids - *,ucoxf

3 Con - (Vs = Vi) (25)

Die Exponenten der einzelnen Arbeitsbereiche, insbesondere in Sattigung, konnen sich
in Abhéngigkeit von Transistortyp und Herstellungsprozess unterscheiden [SN90]. Der
Vorteil dieser Modellierung ist, dass die Gleichungen sogar "per Hand"berechenbar
sind. Dies erleichtert die ersten Entwurfsschritte sehr. Die dargestellten Gleichungen
sind ein Beispiel fiir die Beschreibung in den tatséchlich simulierbaren Modellen und
in spéateren Modellversionen wurden diese Gleichungen leicht modifiziert. Neben der
groben Approximation des Drainstroms in den einzelnen Bereichen, welche durch die
Weiterentwicklung der Modelle verbessert wurde, ist der entscheidende Nachteil dieser
Art der Modellierung der Ubergang zwischen den einzelnen Betriebsbereichen. In dem
Bereich V,, ~ Vj;, weichen beide modellierten Bereiche, subschwell und linear, sehr
weit vom eigentlichen Wert des Drainstroms ab. Dahingegen ist gerade dieser Bereich
ein guter Kompromiss zwischen Leistungsfihigkeit und Effizienz [EV06]. Durch die
Schwiche des Modellierungsansatzes wurden weitere Transistormodelle entwickelt, die
den Transistor in allen Arbeitsbereichen konsistent abbilden koénnen.

2.2.2 Oberflichenpotential-basierte Modellierung

Zur Beschreibung des Transistorverhaltens wird in diesem Transistormodell das Ober-
flichenpotential genutzt, welches bestimmt werden soll, um Abhéngigkeiten von Pro-
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zessparametern aufzuzeigen [GWCT04, GLW106]. Zudem soll gezeigt werden, dass
unterschiedliche Transistormodelle fiir verschiedene Strukturen auf ahnlichen Modell-
annahmen beruhen. Dazu wird in diesem Abschnitt die Oberflichenpotential-basierte
Modellierung anhand eines FDSOI-Transistors gezeigt. Dafiir wird von der dreidimensio-
nalen Poisson-Gleichung im Gebiet der Inversion ausgegangen. Alle Angaben beziehen
sich auf die gezeigte FDSOI-Struktur aus Abbildung 2.8. Fiir SOI Transistoren existieren
sowohl PSP- als auch BSIM-Modelle [WYG10, GNS06]. Zudem werden von einzelnen
FDSOI-Herstellern eigene Modelle entwickelt [PRST15a, PRST15b).

Subgrat Vasub

(b)

Abbildung 2.8: N-Kanal FDSOI Transistor. a) Dreidimensionale Ansicht mit ein-
gezeichneten Anschliissen und Transistorgrofien b) Querschnitt mit
eingezeichneten Potentialen und Spannungen.
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Ausgehend von der Poisson-Gleichung im Gebiet des Inversionskanals

PV, 9PV, 09°U, 0

= —— 2.6
Ox? * oy? + 022 €si (2:6)
konnen die z- und y—Abhéangigkeit vernachlassigt werden, wenn der Kanal ausreichend
weit und lang ist, so dass Kurz- und Schmalkanaleffekte ausgeschlossen werden kénnen.

Somit folgt die eindimensionale Poisson Gleichung

— . i 2.7
022 Esi P ( Ut ) (2.7)

Dabei ist 5 = €, - g9 die Permittivitat des Siliziums, W, das Potential im Kanal unter
dem Gate, q die Elektronenladung, n; die intrinsische Ladungstragerdichte, V. die
Spannung in y-Richtung im Kanal und Ut die thermische Spannung, fiir die gilt:

_kp-T
q

Ur (2.8)

wobei kp die Boltzmann Konstante und 7" die Temperatur in Kelvin ist.

Um das elektrische Feld innerhalb des Kanals zu bestimmen, wird das Front- und
Backsurface Potential jeweils eingesetzt und voneinander subtrahiert.

\Ils _V; \Ijs _‘/c
o (P ) e (B)| 29)

x

p2_pr =2V

Esi

Aus dem Maschenumlauf angewendet auf Abbildung 2.8 ergeben sich die Randbedin-
gungen fiir das elektrische Feld.

Cox
Eg = — _ (Vg — Vg — Uyt) (2.10)
Chox
Eg = — gb. + (Vsub — Vi — Usp) (2.11)

Dabei sind Vgg bzw. Vepp die Flachbandspannung am Gate bzw. am Si-Substrat.
Die Kapazitdten C! = o/t und C} . = ebox/tio sind flichenbezogene Kapazitaten,
wodurch der erste Term auf der rechten Seite in Gleichung (2.10) und Gleichung (2.11)
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einheitenlos ist und beide Gleichungen die Einheit Volt/Meter besitzen. Das Einsetzen
der Randbedingungen in Gleichung (2.9) liefert

Cox Con 2-q-ni- V-
o (Vg — Vip — Wep)” = =5 - (Vaun — Viemy — W) = qg.T x (2.12)
2.q-n;-Ur- ey
(Ve — Vi — Uer)? — (Vb — Viem, — Pap)” = 1 nC,/Q T, (2.13)
(Ve — Vig — Wa)? — (Vaup — Vimy — Ugp)> =22 Ur -, (2.14)

wobei v den Substratfaktor darstellt:

: 2.15
i, 21

’)/:

Bei dem verwendeten Modell wird angenommen, dass sich das Backinterface, also die
Grenzfldche zwischen Buried Oxide und Substrat, immer in Verarmung befindet. Somit
gilt Vi, > Vg, wobei Vi, die Spannung zwischen Substrat und Buried Oxide und Vg
die Flachbandspannung ist. Dadurch ist es nicht moglich, den FDSOI-Transistor als
Double-Gate-Transistor zu betreiben. Die beiden unbekannten Potentiale werden iiber
iterative numerische Losungswege bestimmt. Ein Auszug des Ablaufs zur Berechnung
des Potentials befindet sich im Anhang A.1. Ausgehend von Drift- und Diffusionsanteil
des Drain-Source-Stroms

dW, dQ);
Iys = pW | —Q; + Ur ¢ (216)
dx dz
—_—
Drift Diffusion
kann dieser mit
Qi = Qim - a(\ps - \Dm) (217)

berechnet werden. V¥, ist dabei Durchschnittspotential zwischen Source und Drain. Q;,
ist die Inversionsladung beim Potential AWV,,. Anschlieend kann die Temperaturab-
hangigkeit mit der effektiven Inversionsladung ¢} modelliert werden. Insgesamt ergibt
sich der Drain-Source-Strom zu

W,
Ijs = - T q W - (2.18)



20 2 Einfiihrende Grundlagen

als Gleichung fiir die Berechnung des Stroms. Der Drain-Source Strom /44 des Transis-
tormodells hangt im Wesentlichen von der Linge und den Oberflichenpotentialen ab.
Um zuséatzliche Effekte zu beriicksichtigenn kann die Gleichung erweitert werden:

_ B
ACH qm ()

oX,qm

Tys - FapL(L) - A(V,) - Vo (gs) - (2.19)

Die Funktionen F' und A sind weitere zu modellierende funktionale Abhéngigkeiten.
Somit konnen Kurzkanaleffekte, Verdnderung der Gatekapazitéit, Skalierung des Stroms
bzw. verschiedene Abhéngigkeiten und nichtlineare Abhéngigkeiten der Potentiale
modelliert werden. Da der Strom auch von der Differenz x der Oberflachenpotentiale x4
und zg abhéngt (vgl. Gleichung (2.9)), gelten fiir diesen Teil der Gleichung die selben
Abhéngigkeiten wie fiir die jeweiligen Einzelpotentiale (siehe dazu Anhang Abschnitt
A.2). Der Berechnungsablauf zur Bestimmung des Potentials ist ebenfalls im Anhang zu
finden. Besonders aufwendig wird die Berechnung durch die Schleifen in den Quelltext-
Ausziigen, die in jedem Simulationsschritt durchlaufen werden muss. Fiir jede der
Abhéngigkeiten in Gleichung (2.19) existieren in den jeweiligen Modellen verschiedene
Anséatze zur Berechnung. Die grundlegende Berechnung der Potentiale an Drain und
Source ist jedoch bei den Modellen gleich, wobei sich der numerische Losungsweg
unterscheiden kann. Wie an der Beschreibung dieses Modellierungsansatzes zu erkennen
ist, sind die verwendeten Gleichungen deutlich komplizierter als die bei einer reinen
Strom-Spannungs-Modellierung. Diese Gleichung des Oberflichenpotential-basierten
Modells eignen sich nicht mehr fiir eine Berechnung "per Hand", konnen jedoch den
Transistor iiber alle Arbeitsbereiche konsistent beschreiben.

2.2.3 Ladungsbasierte Modellierung

Eine weitere Moglichkeit der Modellierung ist die Verwendung der Inversionsladung
als zentralen Parameter. Diese Herangehensweise findet sich im EKV [EV06] und im
BSIM-Bulk Modell [CVC*14a] wieder. Ausgangspunkt ist hierbei ebenfalls die Poisson-
Gleichung im Raumgebiet der Inversion welche in Abbildung 2.3 gezeigt ist. Diese ist
fiir drei Raumrichtungen:
PV, 9V, 0V, 0
— - =

Ox? Oy? 022 ey’ (2.20)

dabei ist p = q(p, — np, — Np) wobei p, die Konzentration von Lochern ist, n, die
von Elektronen ist und NV, die Dotierkonzentration. Durch die Tatsache, dass sich das
Potential in x- und y-Richtung deutlich schwécher andert als in z-Richtung, konnen diese
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beiden Komponenten vernachléassigt werden. Das Umschreiben der eindimensionalen
Poisson-Gleichung in Abhéangigkeit von ®p fiihrt zu:

d?U, N, U, —20p -V, v,
- = U exp ( r ) — exp (—) + 1 (2.21)
dz €si UT T Ortsfes?efiadung
Elektronen Loécher
N,
- qg YG(U,, 205 + V) . (2.22)

Dabei ist V. = @, — ®p die Spannung im Kanal in y-Richtung. ®, ist das quasi-
Ferminiveau, das durch eine Spannung Vi oder V; entsteht. Mit der Beziehung

dv,
dz

E, = (2.23)

konnen beide Seiten der Poisson-Gleichung integriert werden. Es entsteht folgender
Ausdruck fiir das elektrische Feld in z-Richtung F,:

U
E, = sign(\Ifs)L—TF(\Ifs, 205 + V,) (2.24)
D

Dabei ist Lp die extrinsische Debye-Lange

551'UT
Lp = 2.25
b (2.25)

und
G
F(U, 200 + V) = [ G(W,, 205 +V,) AW (2.26)
0
U, — (20, + V) —, 0,
= — —1 _ — -1 .
\J <exp Ur ) exp Ur + <exp Ur > + Ur
(2.27)

Die flichenbezogene Ladung unter dem Oxid wird nun nach dem Satz vom Hiillenfluss
wie folgt berechnet:

Qui = &si fﬁ dA . (2.28)

Dadurch, dass die elektrischen Felder in der z-y-Ebene vernachlassigt werden konnen,
folgt:
esiUr

D
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Nachdem ein Ausdruck fiir die Ladung Q)4 entwickelt wurde, muss dieser in Abhéngigkeit
von der Gatespannung ermittelt und anschliefend der Drain-Source-Strom berechnet
werden. Durch erneutes Anwenden des Satzes vom Hiillenfluss ergibt sich folgende
Relation:

Qsi + ch - _goxEom - _Coa:(‘/g - (I)ms - qjs) (230)

dabei ist C,, = €os/t,, die Gate-Oxid-Kapazitat pro Einheitsfliche. Dieser Parameter,
wird im Vergleich zum vorherigen Abschnitt, anders benannt um so den Formalismus
der Quelle einzuhalten. Wird in Gleichung (2.30) Q) aus (2.29) eingesetzt und nach V/
umgestellt ergibt sich

Vg—VFB_\I/ Esi

F(U,, 20 V. 2.31
UT UT * Ooa:LD ( e ) ( )

Fiir die Flachbandspannung Vrp gilt
Vig = @ — gfx . (2.32)

Zur Berechnung der Inversionsladung unter dem Oxid muss ein Integral gelost werden,
das nicht explizit berechnet werden kann (Gleichung (2.33)). Daher wird die Naherung
eingebracht, dass sich alle Ladungstriger direkt am Ort des Oberflachenpotentials W
befinden. Dadurch gilt:

Wy
~0 [ 32 ¥ Qui= Qs = ~CorlVy — Vin) (2.33)
0

Vrp ist die Schwellfunktion, fir die

VTB = VFB + \Ijs + Fb V \Ijs (234>
gilt. Der Substratfaktor ist 'y, = v2¢Nesi/c,,. Die Steigung von Vg ist

dV; r
B _ g, b

T, W,

(2.35)

Fir ein gegebenes V; gilt

in/Cox B
dw, -

(2.36)
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Eine weitere Beschreibung kann tiber das Abschniirpotential ¥ p erfolgen. Wenn U, = Up
dann folgt ); = 0 und somit ist

Vo=Vep+¥p+Ty/VUp. (2.37)
Das Abschniirpotential ist
Vo—Vep 1 1
2
\przvq—VFB—Fb(Jgrg+4—2> . (2.38)

Mit den eingefithrten Vereinfachungen kann die Inversionsladung wie folgt aufgeschrieben
werden

v U, —20p -V [
Qi - _Fbcom \/ UT — + exp a — | = . (239)
Ur Ur Ur

Die Inversionsladung kann nicht in Abhéngigkeit der Gatespannung ausgedriickt werden,
da der Ausdruck fir ¥, nicht nach V|, aufgelost werden kann. Durch die geringe
Abhéngigkeit von n und ¥, wird es als konstant angenommen. Diese Vereinfachung hat
Giltigkeit, solange U, > 10Up ~ 260 mV gilt (vgl. Abb(2.9)) [EV06].

v

VrB

s

Abbildung 2.9: Linearisierung der Inversionsladung (); in einen W-Intervall.

Daraus folgt

Qi

Qi - ncom(‘ljs - ‘IJP> oder \IJS = \Ilp -+ nCO:E .

(2.40)
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Durch das Einsetzen in Gleichung (2.39) ergibt sich der folgende analytische Ausdruck:

Up —20p -V,  —Q;

= 1
UT nC’O;UUT i

—Qi —Q; Qi N Up
1—1bc’ox \/U_T Fbcom \/U_T nCox UT UT .
(2.41)

Diese Gleichung bildet den allgemeinen Zusammenhang zwischen der Inversionsladung
(); und den Spannungen V. und V,. Der durch die verschiedenen Vereinfachungen
entstandene Fehler ist im Giiltigkeitsbereich gering [EV06]. Fiir sehr kleine Werte des
Oberflaichenpotentials W, steigt der Fehler an und vor allem fehlt dem Modell in diesem
Bereich die nichtlineare Abhangigkeit zwischen n und ¥,. Im néchsten Abschnitt werden
die zur Losung der Gleichung (2.41) benétigten Umformungsschritte beschrieben. Dies
ist wichtig, da im verwendeten Transistormodell exakt diese Gleichungen implementiert
wurden.

Berechnung der Inversionsladung (),

Um die Berechnung so allgemein wie moglich zu halten, werden sédmtliche Grofien
normiert. Diese normierten Groflen werden durch Kleinbuchstaben repréasentiert.

Qi _ Qi
—2n UT Cox Qspec

g = (2.42)

Vv o (T,
R o it (2.43)

Daraus folgt

2¢; +Ing; + In

?Y:L ( 2n — + 2\/ wp ﬂ = ¢p - 2¢f — Ve - (2'44>

Ty

Die Terme mit ¢; im Logarithmus konnen vernachlassigt werden, da ihr Einfluss auf
den Wert des Logarithmus sehr gering ist. Daraus folgt:

2qZ+lnqz+ln< M) — 4y — 205 — v, . (2.45)
Mit dieser Gleichung kann numerisch @Q;(V., Vo) berechnet werden. Da W, bei einem

Transistor nicht messbar ist, ist es sinnvoller, das Abschniirpotential in eine Abschntir-
spannung Vp der Kanalspannung V, umzurechnen.

vy = — =0:(2¢; + Ing; = 0) = v.(q; = 0.4263) (2.46)
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Der Wert fiir ¢; am Punkt 2¢; + In¢; = 0 muss lediglich ein einziges Mal numerisch
bestimmt werden. Mit der Definition der Abschniirspannung folgt aus Gleichung (2.45)

2¢i+Ing =vy, — v, . (2.47)

Diese Gleichung ist analytisch nicht 16sbar. Es ist jedoch moglich, eine Fallunterscheidung
zu treffen. Wenn ¢; < 1 dann ist 2¢; < Ing; und es folgt:

¢ = exp(vp — V) (2.48)

und falls ¢; > 1 dann 2¢; > In ¢; und somit folgt:

Up_vc
2

¢ = (2.49)

Berechnung des Drainstroms [

Der fir die Funktionalitdat wichtigste elektrische Strom ist der Drain-Source-Strom.
Dieser flie3t, sobald zwischen Drain und Source-Gebiet eine Spannung anliegt. Er setzt
sich zusammen aus einem Drift- und einem Diffusionsstrom und flieft entlang der
x-Richtung. Die gesamte Inversionsladung (); wird als konzentrierte Schicht unter dem
Oxid angenommen und somit die z-Abhéngigkeit vernachléssigt. Des Weiteren wird
angenommen, dass der Kanal ausreichend weit ist und somit die Integration iiber y
zu einer reinen Multiplikation mit der Kanalweite W reduziert werden kann. Diese
Annahmen unterscheiden sich von denen fiir die Berechnung der Inversionsladung. Somit
wird deutlich, dass im Modell keine konsistente Losung der urspriinglichen Poisson-
Gleichung berechnet wird, sondern vielmehr eine sequentielle Beriicksichtigung der
einzelnen Effekte.

d@;
dx
Drift Diffusion

dw,
Lqs = pW _Qia +Ur (2.50)

Mit der Vereinfachung, dass die gesamte Ladung ); an der Oberfliche konzentriert ist,
folgt:

U, —dp— V.
(Q); < exp r (2.51)
Ur

und daher
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dQ; Qi (d\Ifs B ch> , (2.52)

dx _U7T dx dx

Daraus folgt fiir den Strom durch Einsetzen von Gleichung (2.52) in (2.50) und der
Annahme, dass der Strom konstant ist:

Va
Iy = 5/ LAV =1, — 1, (2.53)
Vs

ox

wobei f = puC,,W/L der Transferparameter des Transistors ist. /7 ist der vorwérts und
I, der riickwarts flieBende Stromanteil. Mit der Linearisierung der Ladung ergibt sich

Vg

Lys = 2nBU% / g dv . (2.54)
——

.
Iépec s

Eine wichtige Kenngrofle im EKV-Modell zur Bestimmung des Betriebsbereiches eines
Transistors ist der Inversionskoeffizient IC'. Dieser ergibt sich aus

Ids
o e (2.55)
~ Qn/J'COIU% (%) In (1 + exp (%JUZP))Q 2.56
- QHQMOComU% (%) ( | )
B 2
_ npln (1 + exp (Véan‘;PD (2.57)
no o

Mit diesem Parameter kann der Betriebsbereich gemafi [EV06] wie folgt klassifiziert
werden:

o schwache Inversion, IC' < 1
o moderate Inversion, IC' = 1
» starke Inversion, IC' > 1

Die jeweiligen Grenzen sind nicht absolut fest und konnen je nach Drain-Source-
Spannung, Herstellungsprozess und Transistorart leicht variieren. Abbildung 2.10 zeigt
die Betriebsmodi in Abhéangigkeit des Inversionskoeffizienten.

Es konnen je nach Betriebsbereich verschiedene Terme in der Berechnung einzelner
Parameter vernachlassigt werden, was eine grobe Berechnung der Transistorparameter
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Abbildung 2.10: Einteilung der Betriebsbereiche eines MOSFET anhand des Inversi-
onskoeffizienten IC

stark beschleunigt. Da die Kleinsignalgrofien in dieser Arbeit jedoch direkt in SPICE
berechnet werden, nachdem der Arbeitspunkt mit dem vollsténdigen Grofisignalmodell
bestimmt wurde, ist diese Unterscheidung nicht notwendig.

Das BSIM6-Transistormodell Das BSIM6.1.0 MOSFET Kompaktmodell wurde
2014 an der University of California, Berkeley, entwickelt. Das Modell steht als Verilog-A
Implementierung zur Verfiigung [CVCt14b]. Dieses Transistormodell ist in der Lage,
einen Bulk-MOSFET in allen Arbeitsbereichen konsistent zu beschreiben. Der Kern des
Modells sind die im vorherigen Abschnitt vorgestellten Gleichungen zur Berechnung
der Inversionsladung in Abhédngigkeit von auflen angelegter Spannungen. Aus den
berechneten Ladungen werden im Anschluss Strome, Spannungen und Kapazitdten des
Transistors berechnet. Da diese Berechnungen eine oder mehrere Ableitungen beinhalten,
ist es wichtig, dass die die Ladungen beschreibenden Funktionen mindestens zweifach
stetig differenzierbar sind. Andernfalls wiirden einige Werte des Modells unphysikalische
Wertespriinge und Inkonsistenzen aufweisen. Andere Einfliisse auf den Transistor wie
parasitiare Widerstdnde oder Kurzkanaleffekte werden phdnomenologisch behandelt,
indem die globalen Groflen I,V, R nach ihrer Berechnung durch diese zusétzlichen
Einfliisse modifiziert werden. Die Modellierung dieser Einwirkungen wurde dabei aus
dem BSIM4-Modell iibernommen. Abbildung 2.11 zeigt den schematischen Ablauf der
Berechnung.
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Vorgabe von Verwendung des 4
ph}.{sikalischen modiﬁzierten E?f:ftl;are
Groflen \hclecl;g:lglgA— \ phiinomenologische Berechnung der
__________ — L oges Einfliisse Ausgangsgrofien
Va Vg Berechnung von Berechnung von / (DIBL, 0.4.) Iy, Iy, Iy
Ny, W,L
Qi U, 1,C
Q fe tox

Abbildung 2.11: Berechnungsablauf im BSIM6-Transistormodell.

Die Notation in den Beschreibungen ist leicht unterschiedlich, so heifit die Kanal-
spannung v. im BSIM6-Modell v, und die Steigung n heifit Ladungssteigung n,. Die
Bezeichnungen werden in dieser Arbeit so verwendet, wie in ihren jeweiligen Quellen,
damit ein Vergleich leichter fallt.

Um in diesem Modell Gleichung (2.44) 16sen zu konnen, wird im ersten Schritt ein in-
itialer Wert fiir ¢; berechnet und im Anschluss wird in Abhéngigkeit des Arbeitspunktes
dieses Ergebnis mit jeweils einem Schritt des Halley- und des Newton-Verfahrens verbes-
sert. Der Startwert wird berechnet, indem in Gleichung (2.45) die lineare Abhéngigkeit
von ¢; in eine Taylorreihe um den Abschniirpunkt entwickelt wird. AnschlieSend wird
die Ladung ¢, von dem Punkt |In(g;)| = |2¢;| berechnet. Eine detaillierte Beschreibung
der Berechnung findet sich im Anhang A.5. Fiir den Drain-Source-Strom folgt:

We
Lys = 2nqﬂefngCo:cnU% [(qs — Qaepr) (s + qaegr +1)] - (2.58)

Alle effektiven Groflen, bei denen [y im Index steht, sind solche, die durch weitere
Effekte von ihrem Ursprungswert abweichen. Alle weiteren Strome und Spannungen
sowie die Kapazitaten konnen aus den bis hierhin berechneten Grofien ermittelt werden.
Fiir die Berechnung der phanomenologischen Einfliisse werden die fiir die Grundfunktion
nicht benotigten Groflen Schwellspannung V;;, und Subschwellbereich-Steigung n einge-
fithrt. Die sich aus Einfliisssen wie Drain Induced Barrier Lowering (DIBL) ergebende
AVy, wird direkt von der Flachbandspannung Vep abgezogen. Der Parameter n wird in
den Gleichungen benétigt, die aus dem BSIM4-Modell iibernommen worden sind. Diese
Art der Modellierung bereitet weniger Rechenaufwand als das Oberflichenpotential-
basierte Modell. Fir die Groflen, die fiir einen Entwurf von integrierten Schaltungen
notwendig sind, existieren, wie in spateren Abschnitten beschrieben, analytische Glei-
chungen. Somit ist diese Art der Modellierung ein Kompromiss aus den beiden zuvor
beschriebenen Anséatzen.
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2.3 Zuverlassigkeit

Die Zuverlassigkeit einer Schaltung oder eines Systems gibt die Fahigkeit an, Spezifikatio-
nen, die zum Zeitpunkt der Herstellung festgelegt wurden, in bestimmten Verhaltnissen
tiber eine spezifizierte Zeitdauer einzuhalten [Han88]. Somit beschéftigt sich die Zuver-
lassigkeit vornehmlich mit dem Ausfall oder der Fehlfunktion eines Systems nach einem
bestimmten aber zufalligen Zeitpunkt 7" > 0. Dafiir wird die zeitabhangige Zufallsva-
riable F'(t) = P(T < t) mit der Wahrscheinlichkeitsdichteverteilung f eingefithrt. Die
Fehlerrate ist durch
f(t)

At) = % (2.59)
definiert, wobei die Uberlebensfunktion S(t) = 1 — F(t) ist [AJ99]. Die Fehlerrate
ist die einzige dieser Groflen, die bei technischen Systemen tiberwacht oder gemessen
werden kann. Alle Aussagen tiber die Zuverldssigkeit eines Systems sind stets auf A(t)
zuriickzufiihren. Eine typische Darstellung der Fehlerrate von integrierten Systemen
ist die Badewannenkurve, welche in Abbildung 2.12 gezeigt wird. Zu erkennen sind
drei Bereiche mit unterschiedlichen Ausfallraten. Direkt nach der Herstellung ist die
Fehlerrate hoch und fallt schnell ab. Die dort auftretenden Fehler sind zumeist durch
Abweichungen wahrend der Herstellung bedingt.

Diese Abweichungen werden Prozessvariationen genannt, tiblicherweise fithren sie nur zu
einer statistischen Verteilung der Herstellungsparameter, konnen jedoch auch zu Fehlern
fithren. Diese Fehlerrate wird gesenkt, indem direkt nach der Herstellung sogenannte
Burn-In Tests durchgefiihrt werden. Dabei werden Systeme und Schaltungen mit Tempe-
raturen und Spannungen oberhalb ihrer spezifizierten Bereiche betrieben. Schaltungen,
die bereits nach der Herstellung fehleranfillig waren, werden durch diesen Test zum
Auslauf gebracht und werden erst gar nicht an den Kunden geliefert. AnschlieSend bildet
die Fehlerrate iiber die Lebzeit der Schaltung ein Plateau. Alle Fehler die wiahrend dieser
Zeit auftreten sind rein zuféllig. Systematische Fehler wie der Divide-by-zero Fehler
der Intel Pentium Prozessoren oder die Probleme mit den Akkumulatoren in Samsung
Mobiltelefonen bleiben in der Badewannenkurve unberticksichtigt. Ab einem bestimmten
Punkt setzt der Verschleifl ein und die Fehlerrate in der Badewannenkurve steigt an.
Die Systeme verlassen nach und nach den spezifizierten Bereich bis schlussendlich keine
Schaltung mehr funktioniert.

In diesem Abschnitt werden Mechanismen beschrieben, die die Transistoren einer inte-
grierten Schaltung betreffen und zu einem Anstieg der Fehlerrate fithren. Anschliefend
werden die resultierenden stochastischen Auswertungsmoglichkeiten und Implikationen
dargestellt.
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Abbildung 2.12: Typische Badewannen-férmige Fehlerraten-Kurven einer integrierten
Schaltung.

2.3.1 Einfliisse auf integrierte Schaltungen

In diesem Abschnitt werden die Mechanismen beschrieben, die sich auf die Fehlerrate
von Transistoren in integrierten Schaltungen auswirken. Dazu zeigt Abbildung 2.13
die Anordnung der Herstellungslagen unterteilt in das sogenannte Front-End-Of-Line
(FEOL), Back-End-Of-Line (BEOL) sowie das Advanced Packaging [DH11, Sah10].
In dieser Arbeit werden nur solche Effekte betrachtet, die die FEOL und deren Kom-
ponenten und Herstellungsverfahren betreffen. In diesen Bereich fallen alle aktiven
und die meisten passiven Bauelemente. In einigen Herstellungsverfahren werden MIM-
Kapazitaten und Widerstdnde im BEOL eingebettet. Zu den wichtigsten Bauteilen fiir
analoge Schaltungen zahlen heutzutage MOSFET, daher sind Effekte, die diese Bauteile
betreffen, mafigeblich fiir die Zuverlassigkeit der Schaltung verantwortlich.

2.3.1.1 Prozessvariationen

Prozessvariationen sind Abweichungen bei der Herstellung von integrierten Bauele-
menten [DH11, Zjal6]. Aus Sicht der Transistormodellierung sind davon alle Herstel-
lungsparameter betroffen. Dazu zahlen die Liange L, die Weite W, die Oxiddicke t,,,
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Abbildung 2.13: Anordnung der Herstellungslagen einer integrierten Schaltung und
deren Einordnung.

sowie die Dotierkonzentrationen im Drain- und Source Bereich Np,s und im Bulk
Np [BN00O, DM03, CC07]. Diese Abweichungen von den spezifizierten Werten haben
unterschiedliche Griinde, zudem sind dureh kleiner werdende Technologieknoten weitere
Ursachen hinzugekommen. Die wichtigsten Einfliisse in der in dieser Arbeit betrachteten
65nm Technologie sind im Weiteren knapp beschrieben.

Random Dopant Fluctuation Aufgrund dessen, dass die Anzahl der Dotieratome
im Kanal fiir Technologieknoten mit der Kanallange abnimmt, ist die 6rtliche Position
der Dotieratome maflgeblich fiir die Leitungseigenschaften des Transistors verantwortlich.
Die Abweichungen werden dabei mit der Stolk-Gleichung nach [Sah10] modelliert:

Vi@eidy tor VN

— VEACsi®h Tor VAL 2.60
R Y 200
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Dabei ist oy, die durch diesen Effekt hervorgerufene Standardabweichung der Schwell-
spannung. An der Gleichung wird deutlich, dass die einzelnen Effekte miteinander in
Verbindung stehen. Variiert zum Beispiel ¢,, durch Prozessvariationen andert sich oy, .

Line-edge und Line-width Roughness Von dieser Variation sind Transistoren
betroffen, deren Gate-Kontakt nicht aus Metall, sondern aus Polysilizium besteht.
Dabei werden die Kanten und Oberflichen des Polysilizium so rau, dass sich W und L
inhomogen im Transistor verdndern. Dadurch wird die Steuerbarkeit der Kanalladung
durch die Gate-Spannung beeintrachtigt und somit erhoht sich die Schwellspannung
und der Leckstrom tiber die Drain-Source-Strecke. Zudem sind alle geometrischen
Abhéngigkeiten davon betroffen und leicht verschoben.

Oxiddicke Bedingt durch das Aufwachsen des Oxids ist dieses nicht gleich hoch.
Die Dicke kann sich innerhalb eines Bauelements wie auch zwischen verschiedenen
Bauelementen dndern. Fir sehr geringe Oxiddicken werden zuséatzlich Schichten mit
hoheren Permittivitaten als Siliziumdixoid auf das Gate aufgebracht. Dadurch wird vor
allem der Leckstrom durch das Gate reduziert. Diese zuséatzlichen Schichten konnen
ortsfeste Ladungstriager enthalten. In Zusammenhang mit der Variation der Oxiddicke
sind die Schwellspannung, die Ladungstriagerbeweglichkeit sowie der Sattigungsstrom
betroffen.

Allgemein konnen Einfliisse durch Prozessvariationen auf einzelne Transistorparameter

P durch

op = L (2.61)

modelliert werden [PDW89]. Dabei ist ¢p ein Modellparameter, der fiir jeden Effekt
und jeden Parameter empirisch ermittelt werden muss.

2.3.1.2 Temperatur und Spannung

Die Temperatur eines Transistors kann sich zum einen durch die Umgebungstemperatur
andern oder zum anderen durch die Erwarmung der Schaltung durch joulesche Verluste
in der Schaltung selbst. Nahezu alle Parameter eines Transistors sind von der Temperatur
abhéngig. Begriindet ist dies in der Tatsache, dass die Leitfahigkeit des Halbleiterkristalls
selbst exponentiell von der Temperatur abhangt [AMO7, LF12]. Der grundlegendste Wert,
der durch die Temperatur verandert wird, ist die intrinsische Ladungstragerkonzentration
n;. Fur diese gilt

—E
n2 = No Ny exp (ka/G> . (2.62)
q
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Dabei ist Eg die Energie der Bandlicke und N¢jy sind die jeweiligen Zustandsdichten
im Leitungs- und Valenzband. Andert sich n; so dndert sich ebenfalls das Ferminiveau
O p

®p = Urln (ND> . (2.63)
1

Dabei ist Ur = k1 und Np die Dotierkonzentration. Wie im vorherigen Kapitel
gezeigt wurde, basieren alle weiteren Berechnungen der Transistoreigenschaften auf dem
Ferminiveau. Daher sind alle Eigenschaften, bis auf die Prozesseigenschaften (¢,,, W, L),
von der Temperatur abhéngig. Bei einem MOSFET werden vornehmlich die Variationen
der Drain-Spannung V; und der Gate-Spannung V, betrachtet, da diese mafigebend fiir
das Ausgangsverhalten des Transistors sind. Die Spannungen an den anderen beiden
Anschliissen Source V, und Bulk V} beeinflussen das Verhalten des Transistors zwar
ebenfalls, dabei kann die Anderung von V; in die Variation von V,; umgerechnet werden.
Die Bulk-Spannung hat mafigeblichen Einfluss auf die Bulk-Ladung @ und Anderungen
von Vj, wirken sich nur gering auf das Ausgangsverhalten eines Transistors aus. Aulerdem
ist der Bulk-Anschluss in vielen Anwendungsféllen mit Vi, (NMOS) oder Vi (PMOS)
verbunden. Daher kénnen Anderungen der Bulk-Spannung wiederum in eine Variation
der Versorgungsspannung umgerechnet werden.

Es werden die Variationen der beiden Spannungen V; und V, betrachtet. Da es statistisch
viele Einfliisse auf das Rauschen der Quellen gibt und dadurch der zentrale Grenzwertsatz
[P6120] Anwendung finden kann, kénnen die Spannungen als normalverteilt angenommen
werden. Der zusatzliche Rauschterm wird zum aktuellen Wert der jeweiligen Spannung
addiert. Die Normalverteilung besitzt zwei Freiheitsgerade, zum einen den Mittelwert p
und zum anderen die Standardabweichung o. Die Gleichung der Verteilung ist
L ()’

AVgja = N(x) = (2.64)

2o

Fiir beide verwendeten Verteilungsfunktionen der Spannung gilt uy, = py, = 0, da
es sich um additive Rauschterme handelt. Dies folgt daraus, dass beide additiv den
jeweiligen Spannungen hinzugefiigt werden. Die jeweilige Standardabweichung richtet
sich nach der jeweiligen initialen Versorgungsspannung, Temperatur und etwaigen
internen Rauschquellen innerhalb einer Schaltung.

Der schwerwiegendste Fall im Zusammenhang mit Temperatur ist der thermische Drift.
Es beruht auf der Eigenerwidrmung eines Bauteils durch den flieBenden Strom und
ohmsche Verluste. Dieser Effekt kann zur thermischen Zerstorung des Bauteils oder
der Schaltung fiihren. In spateren Kapiteln wird bei der MOS-Diode ebenfalls gezeigt,
dass die Wechselwirkung zwischen einzelnen Effekten wie Temperatur und Alterung
den thermischen Drift beeinflussen und verstirken kann. Neben diesem Extremfall
sind, bedingt durch die Anderung der Mobilitdat und der Leitfihigkeit, nahezu alle
Transistorparameter von der Temperatur abhangig. Neben der Temperatur haben
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unerwiinschte Spannungsschwankungen an den Kontakten des Transistors Einfluss auf
seine einwandfreie Funktion.

Um den Einfluss dieser Variationen zu verdeutlichen, werden die Abhédngigkeiten in
einem stark vereinfachten MOS1 Transistormodell ausgerechnet. Durch das Bilden des
jeweiligen totalen Differenzials der Spannung kann die Auswirkung der Anderung in
den verschiedene Arbeitsbereichen des Transistors bestimmt werden.

1. Subschwellbereich

Vg—Vin
Lijs = g5 - € ™' (2.65)
Vg—Vip
Algs =nUrlgsp - e Tt - AV, (2.66)
2. Linearer Bereich
4% 1
I = 1Cot ((Vg, CVVi— QVC%) (2.67)
W
Al = —,uC'm;de - AV, (2.68)
4%
+ Mcomf(v;] — Vin — Vd) ’ A‘/d (269)
3. Sattigungsbereich
1 W
Iys *MCom 7 (Vg = Vin)* (1 + AVy) (2.70)
W
Al = /Loox I (V;] — V;gh)ﬂ + )\Vd) . AVg (2.71)
1 W

Wie erkennbar ist, sind die Auswirkungen von Spannungsschwankungen sowohl am Gate-
als auch am Drain-Anschluss deutlich unterschiedlich, in Abhéngigkeit der jeweiligen
Arbeitspunkte. Die sehr einfachen Modellierungsanséatze liefern ungenaue Ergebnis-
se sobald V, ~ Vy, oder Vs ~ Vi sa gilt, da dann Rauscheinflissse die eindeutige
Zuordnung des Betriebspunktes erschweren. Dies fiihrt insbesondere bei der initialen
Bestimmung der Schwellspannung eines Transistors zu Problemen. Abbildung 2.14
zeigt die resultierenden Verdanderungen des Drainstroms anhand eines Kennlinienfeldes
eines NMOS-Transistors und die sich ergebenden Verteilungsfunktionen fiir Aly,. Die
Verteilungsfunktionen sind dabei Simulationswerte von 200 NMOS-Transistoren in einer
65nm Technologie. Klar zu erkennen ist, dass durch die jeweilige Asymmetrie keine der
Verteilungsfunktionen einer Normalverteilung folgt. Besonders im Schwellbereich und im
linearen Bereich sind die Verteilungen fiir Al stark abweichend von den Verteilungen
fir AV;J /d-
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Abbildung 2.14: Schematische Darstellung der Abhangigkeiten von /4, von V; und V
und Wahrscheinlichkeitsdichteverteilungen fiir Aly, in verschiedenen

Betriebsbereichen.

2.3.1.3 Alterungsmechanismen

In diesem Abschnitt werden die betrachteten Alterungsmechanismen sowie die zu ihrer
jeweiligen Beschreibung verwendeten Modelle eingefiihrt und erlautert. Alterung von
MOSFET meint eine Anderung der Transistorparameter iiber der Zeit, abhingig von
den jeweiligen Betriebsbedingungen der Transistoren. Alterungsmechanismen werden in
zwei Gruppen eingeteilt, solche, die abrupiu zu einer Fehlfunktion oder einem Totalausfall
des Transistors fiithren und solche, die im Laufe der Zeit die Parameter so verandern,
dass der Transistor nicht mehr sein urspriingliches Betriebsverhalten zeigt. Zur ersten
Kategorie gehoren zum Beispiel der Time Dependent Dielectric Breakdown (TDDB). Bei
diesem Fehlermechanismus bildet sich ein elektrisch leitender Pfad durch das Gateoxid.
Ein Bestehen dieses Pfades fithrt zum Totalausfall des Transistors. Mechanismen, die
der ersten Kategorie zuzuordnen sind, werden in dieser Arbeit nicht betrachtet, da keine
zeitabhéngige Beschreibung, sondern lediglich Auftrittswahrscheinlichkeitsverteilungen
als Modelle existieren. Zur zweiten Kategorie gehoren die Hot Carrier Injection (HCI)
[Grald] und die Bias Temperature Instability (BTT) [Gral3, GKG*11]. Bei diesen
Effekten handelt es sich um entscheidende Alterungsmechanismen. Beide Effekte fithren
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zu einer in Teilen permanenten Erhohung von @) .. Dies geschieht durch Ladungstrager,
die entweder vorhandene Fehlstellen besetzen oder so energiereich sind, dass diese weitere
ungesattigte Bindungen (engl. Dangling Bonds) erzeugen konnen, indem vorhandene
Bindungen zerstort werden.

In der Literatur finden sich verschiedene Beschreibungen fiir Ursache und Wirkung von
HCT und BTI. Beide Effekte weisen klare Abhangigkeiten gegeniiber der Gate-, Drain-,
Source- und Bulk-Spannung sowie der Temperatur auf [Gral3, Gral4, MMM™*14, MG13,
MP18]. Abbildung 2.15 zeigt Stressbedingungen fiir HCI und BTT tiber Vg5 und V. Wie
zu erkennen ist, finden die starksten Beeinflussungen beider Effekte deutlich oberhalb
der jeweils nominellen Spannungen statt. Zum einen wird HCI durch hohe Spannungen
begiinstigt, da somit viele (V) und stark beschleunigte (Vy,) Ladungstrager im Kanal
vorhanden sind. Des Weiteren sind die Dauer einzelner Stressbedingungen und die

V, BTI

(o9e1 03V )30]

O

Nominal voltage Vjyq V:ds

Abbildung 2.15: Stressbedingungen fiir HCI (MVE - Multi Vibrional Exaltation, NC
- Non Conducting)und BTI tuber Vs und Vg,. Nach [HCF*15]

Wiederherstellungsphasen wichtig [RGET11]. Zudem héngen beide Effekte von der
Prozessvariation [SBPT17], W, L, dem W/r-Verhiltnis [SPB*15], t,, und E,, ab. Es
besteht Konsens, dass beide Mechanismen zu einer Erhohung der Ladungstragerdichte
in und unterhalb des Gateoxids fithren. Jedoch werden die Ursachen dafiir ambivalent
diskutiert [SMG18]. Einige Arbeiten legen nahe, dass die Effekte zumindest teilweise
zufallig sind [GKGT11, KFWT18] und dass BTI mit dem Random Telegraph Noise
(RTN) zusammenhéangt [ZDJZ16]. Die Auswirkungen einzelner Fehlstellen konnen, be-
sonders bei kleinen Technologieknoten, stark schwankend sein. Dieses wird durch das
sogenannte percolation path model beschrieben [GHAT15, FKM™16]. Abhéngigkeiten
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zwischen HCI, BTT und TDDB koénnen durch verschiedene Tunnelmechanismen verur-
sacht werden. Zudem kann die effektive elektrische Feldstéirke im Oxid durch zusétzliche
Ladungstrager erhoht werden [SAGT12, MJC*14].

Hot Carrier Injection Dieser Alterungsmechanismus basiert auf Ladungstragern
mit hohen kinetischen Energien [TMJ*18]. Die kinetische Energie entsteht dabei durch
ein starkes laterales elektrisches Feld im Kanal des MOSFET, welches die Ladungstra-
ger beschleunigt. Da die Ladungstrager vom Source-Kontakt zum Drain-Kontakt hin
beschleunigt werden, treten die hochsten kinetischen Energien nahe der Drainregion auf
[UJT*17]. In diesem Gebiet kann es passieren, dass diese hochenergetischen Ladungstra-
ger mit Gitteratomen kollidieren und ihre Energie an Bindungselektronen abgeben, was
wiederum dazu fithren kann, dass eine Bindung zerstort wird. Dazu miissen die Ladungs-
trager hohere Energien besitzen als solche, die am normalen Ladungstransport beteiligt
sind. Dieser Mechanismus begiinstigt, sobald niedrige Temperaturen die mittlere freie
Weglange erhohen und zudem die Ladungstrager durch hohe laterale elektrische Felder
stark beschleunigt werden [TJST15, TMJ*18]. Falls die Umgebung nach der Zerstorung
der Bindung relaxiert, ist die Bindung permanent zerstort und ein zusatzlicher Dangling
Bond ist entstanden. Durch diesen Effekt erhoht sich die Ladung @) s, und/oder @;; und
beeinflusst dadurch das gesamte Verhalten des Transistors. Diese Einfliisse fithren zu
einer Asymmetrie der elektrischen Charakteristik des Transistors [Gral4]. Dies wurde
bereits in einem Kompaktmodell in [LK12] abgebildet. Durch HCI zerstérte Bindungen
sind irreversibel, da bei diesem Effekt stets eine Relaxierung stattfindet. Wie anfal-
lig eine Bindung gegentiber diesem Effekt ist, hingt von der Bindungsenergie ab. Je
geringer diese ist, desto wahrscheinlicher ist es, dass diese durch einen energiereichen
Ladungstrager zerstort wird.

Es existieren drei Moglichkeiten, wie durch Hot Carrier Injection ein Bindungselektron
in das Leitungsband angeregt werden kann und somit die Bindung zerstort wird [Gral4].

1. Einzel-Ladungstriger-Prozess

Bei diesem Prozess wird ein einzelner Ladungstrager durch ein starkes elektrisches
Feld so stark beschleunigt, dass dieser durch eine Kollision die vollstandige Energie
an das Bindungselektron abgeben kann, die benotigt wird, um das Bindungselek-
tron in das Leitungsband anzuregen. Daher hiangt dieser Vorgang von der Starke
des lateralen elektrischen Feldes im Kanal, der Ladungstriagerbeweglichkeit und
der Sattigungsgeschwindigkeit der Ladungstrager ab. Daraus folgt, dass dieser
Prozess besonders stark in Kurzkanal-NMOSFET auftritt.

2. Mehrfach-Ladungstriger-Prozess Beim Mehrfach-Ladungstréger-Prozess wer-
den die Bindungselektronen durch mehrfache Kollision mit am Ladungstransport
durch den Kanal beteiligten Ladungstragern in Zwischenenergieniveaus angeregt.
Dadurch ist es nicht notwendig, dass ein einzelner Ladungstrager die zur Zerstorung
der Bindung benotigte Energie bereitstellt. Dieser Prozess hangt, zusétzlich zu den
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gleichen Groflen des Einzel-Ladungstriager-Prozesses, von der Anzahl der moglichen
Zwischenzustidnde ab. Je mehr Zwischenzustande existieren, desto geringer ist
der jeweilige energetische Abstand und desto wahrscheinlicher ist es, dass das
Bindungselektron angeregt wird.

3. Ladungstriager-Streuung Bei diesem Streuungsvorgang kollidieren zwei La-
dungstrager elastisch im Kanal und es entsteht ein sehr energiereiches Elektron.
Dieser Vorgang hangt mafigeblich von der Anzahl der Ladungstrager ab und nicht,
wie die anderen Prozesse, von der Transistorlange und dem lateralen elektrischen
Feld im Kanal. Je mehr Ladungstriager vorhanden sind, desto wahrscheinlicher ist
eine solche Kollision. Das auf diese Weise entstandene energiereiche Elektron ist
bei einer Kollision mit einem Gitteratom in der Lage, das Bindungselektron in das
Leitungsband anzuregen.

Abbildung 2.16 zeigt alle drei Mechanismen, die zur Zerstorung einer Bindung fithren
konnen. Wie bereits genannt, ist diejenige Bindung anfillig, die eine geringe Bindungs-

Gate

Drain

Source

oSauerstoff e Wasserstoff

Siliziumdixoid

Silizium

Abbildung 2.16: Querschnitt durch die Grenzschicht zwischen Substrat und Oxid,
sowie die drei HCI-Mechanismen. a) Einzel-Ladungstrager b) Multi-
Ladungstriger und c) Streuungs-Prozess

energie besitzt. In der Umgebung des Inversionskanals existieren folgende Bindungen:
o Silizium-Silizium, Si — Si

o Silizium-Phosphor (N-Dotierung), Si — P
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o Silizium-Bor (P-Dotierung), Si — B
o Silizium-Sauerstoff, Si — O

o Silizium-Wasserstoff, Si — H

Sauerstoff-Sauerstoff, O = O, Si— O — O — Si
» Sauerstoff-Wasserstoff, O — H

Phosphor und Bor sind beispielhaft als Dotieratome genannt. Die geringsten Bindungs-
energien besitzen Bindungen mit Wasserstoff. Diese treten durch das Passivieren bei der
MOSFET-Fertigung an der Grenzschicht zwischen Substrat und Oxid auf. Somit tritt
HCI in integrierten Schaltungen vor allem an der Oxid-Grenzschicht bei Kurzkanal-

NMOSMET auf. Der physikalische Effekt tritt jedoch in jedem MOSFET auf, nur die
Intensitdt und die Auswirkungen unterscheiden sich.

Bias Temperature Instability Der physikalische Mechanismus ist bei der Bias
Temperature Instability derselbe wie bei der Hot Carrier Injection. Durch energie-
reiche Ladungstriager werden Bindungen mit geringer Bindungsenergie zerstort. Der
Unterschied besteht in der Ursache und damit im Ort des Auftretens und den daraus
resultierenden Abhéangigkeiten von Betriebsparametern. Bei BTI werden Ladungstriger
durch eine negative Bias-Spannung am Gate-Kontakt in Richtung der Oxid-Schicht
beschleunigt. An der Grenzschicht kénnen diese Ladungstrager Bindungen zerstéren und
somit Dangling Bonds erzeugen (Q;¢) oder tieferliegende Fehlstellen (Q,qp) besetzen, die
zuvor thermisch ionisiert wurden. Beides fiihrt zu einer Erhohung der Ladung unter dem
Gate-Oxid. Diese Komponenten sind nach Beendigung der Stressbedingung (starkes
vertikales elektrisches Feld) wiederherstellbar. Einige Zusammenhénge werden bei BTI
in der Literatur immer noch kontrovers diskutiert [SMG18].

Dadurch, dass die Ladungstriger in Richtung des Oxids beschleunigt werden miissen,
tritt dieser Effekt starker bei PMOSFET auf. Die starke Temperaturabhangigkeit re-
sultiert aus der thermischen Ionisation der tieferliegenden Fehlstellen. Je hoher die
Temperatur, desto mehr besetzbare Zustande existieren fiir die Ladungstrager. Abbil-
dung 2.17 zeigt beide modellierten Effekte. Fiir NMOS-Transistoren mit einem high-k
Gate tritt ebenfalls BTT auf [MMM™*14, CAD"10].

2.3.2 Skalierung und Zuverlissigkeit

Durch die immer kleiner werdenden Technologieknoten ist die Zuverlassigkeit von
integrierten Schaltungen immer weiter in den Fokus von Forschung und Entwicklung
gertickt [HCF*15, KSM107]. Ursache dafiir sind die unterschiedlichen Skalierungen von
entscheidenden Technologieparametern (z.B. Versorgungsspannung, Schwellspannung)
wie in Abbildung 2.18 dargestellt ist.
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Abbildung 2.17: BTI-Mechanismen, Besetzung vorhandener Fehlstellen Qypqp, Qi
und Qox

Wie zu erkennen ist, nehmen Vs und V}; unterhalb von 100nm nur noch geringfiigig
ab. Dagegen fallt die Oxiddicke weiterhin mit der gleichen Steigung wie fiir groflere
Technologien. Diese unterschiedliche Skalierung fithrt dazu, dass die elektrischen Felder
sowohl im Oxid als auch lateral zwischen Drain- und Sourceanschluss zunehmen. Des
Weiteren nimmt die Flache des Transistors durch kiirzere Langen L ab, bei gleichem Vi
erhoht sich somit die Stromdichte. Dies fiithrt zu erhohten ohmschen Verlusten und zu
einer Eigenerwarmung. Zudem werden die Einfliisse durch Prozessvariationen verstarkt.
Gleichzeitig bleibt die Schwellspannung ebenfalls nahezu unverandert unter 100nm
Gatelange. Dies bedeutet bei kleinerem ¢,, hohere Leckstrome im normalen operativem
Einsatz des Transistors. Zusammengefasst werden alle zuvor beschriebenen Mechanismen,
die die Zuverlassigkeit von Transistoren beeinflussen, durch den anhaltenden Trend der
Verkleinerung von Technologieknoten verstéarkt.

2.3.3 Strahlungseinfliisse

In einigen Einsatzgebieten wie der Luft- und Raumfahrt aber auch in Teilchenbeschleu-
nigern sind Schaltungen verschiedenen Strahlungseinfliissen ausgesetzt. Die beiden
Haupteinflisse sind die Total Ionizing Dose (TID) [OMO03, Bar06] und Single Event
Upsets (SEU) [ABKF10]. Dabei beschreibt TID eine permanente Anderung des Tran-
sistorverhaltens durch anhaltenden Beschuss durch Partikel und daraus resultierende
zusatzliche positive Ladungen im Gateoxid. Je nachdem ob es sich um einen N- oder
PMOS handelt, steigt bzw. sinkt die Schwellspannung dieses Bauteils graduell, bis es
sich nicht mehr ein bzw. ausschalten ldsst. Ein SEU fiithrt zu einer sehr kurzfristigen
Anderung des Drainstroms eines Transistors durch einen Teilcheneinschlag in unmit-
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Abbildung 2.18: Skalierung der Versorgungsspannung, der Schwellspannung
und der Oxiddicke 1tber verschiedene Technologieknoten.
Datenquelle:[ TBC*97] Bildquelle:[Whil2]

telbarer Nahe zum Transistor. Abbildung 2.19 zeigt die Auftrittspunkte fiir TID und
SEU anhand des Querschnitts eines N-MOS Transistors. Im Bild ist X der Abstand
zwischen dem Ort des Einschlags und der betrachteten MOS-Struktur und r der Radius

des erzeugten Ionenkanals. Beide Parameter werden spéter im Simulationsmodell des
SEU in Abschnitt 3.1.2 wieder aufgegriffen. Die Schiaden durch SEU sind jedoch nicht-

Source ___.__|_ (.} _a :C (_3_ 11D Drain lonen-
Kanal
n’ n* 2r
MOS-
p Struktur X
SEU

I Bulk

Abbildung 2.19: Querschnitt einen NMOS Transistor mit den Auftrittspunkten fiir
TID und SEU.

permanent. Die Starke der Auswirkungen héngt dabei von der Energie des Teilchens,
ebenso jedoch vom Arbeitspunkt des Transistors, den Prozessvariationen und dem Alter
des Bauelements ab. Dies ist in Abbildung 2.20 fiir einen NMOS Transistor gezeigt.
Wie gezeigt, wechselwirken alle Einfliisse sehr unterschiedlich miteinander. So ist der
Einfluss in schwacher Inversion gegeniiber den anderen Betriebspunkten am starksten.
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Abbildung 2.20: Einfluss auf den Drainstrom durch a) Energie des Teilchens, b) Ar-
beitspunkt des Transistors, ¢) Prozessvariation und d) Degradierung

Prozessvariationen fithren nicht nur zu unterschiedlichen Ruhestromen der Transistoren
sondern auch zu unterschiedlich starken Auswirkungen von SEU.

2.3.4 Stochastische Auswertung

Die Zuverléssigkeit einer integrierten Schaltung ergibt sich aus den spezifizierten Eigen-
schaften wie zum Beispiel der Verstéarkung, der Verzégerung oder der Leistungsaufnahme.
Die Eigenschaften streuen durch die Prozessvariation zum Zeitpunkt der Herstellung
und weisen eine bestimmte Wahrscheinlichkeitsverteilungsdichte auf. Durch die zuvor
beschriebenen Degradationsmechanismen verandern sich die Schaltungseigenschaften
im Laufe der Zeit und in Abhéngigkeit von dufleren Einfliissen und der Benutzung der
Schaltung. Dabei édndern sich die Eigenschaften graduell und somit ihre Verteilungen.
Durch diese graduelle Anderung entsteht die steigende Ausfallrate in der Verschleif3-
phase. Dies ist in Abbildung 2.21 anhand der Verteilung einer Eigenschaft iiber der
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Zeit gezeigt. Dabei zeigt die Gerade in der Verschleilphase die angenommene konstante
Fehlerrate tiber diesen Bereich. Um eine Aussage tiber die Zuverlassigkeit einer Schaltung

Verteilung der Eigenschaften

Fehlerate h(t)

Lebenszeit ¢

Abbildung 2.21: Verschiebung der Verteilung einer Schaltungseigenschaft iiber der
Zeit und resultierender Anstieg der Ausfallrate durch Uberschreiten
der Spezifikationsgrenzen.

zu treffen, muss die Ausfallrate gemessen oder geschéitzt werden. Eine Messung der
Ausfallrate wiirde so lange dauern wie die spezifizierte Lebensdauer der Schaltung. Da
dies einige Jahre sind, kann die Ausfallrate in praktischen Anwendungen nur geschéatzt
werden. Zur Schatzung der Ausfallrate miissen die zuvor beschriebenen Einfliisse in
der Modellierung der Zuverléssigkeit beriicksichtigt werden. Da die Ausfallrate zudem
von dufleren Einfliilssen wie der Temperatur und der Art des Betriebs abhéangt, miissen
diese Faktoren bei der Schatzung mit berticksichtigt werden. Die Umsetzung geschieht
zumeist durch die Verwendung von sogenannten Highly-Accelerated-Lifetime-Tests
(HALT) [WCJ11, McP10, Sch06]. Dabei wird ausgehend von der Arrhenius-Gleichung

Eq
FR = Ae# (2.73)

ein Beschleunigungsfaktor fiir Messungen bei erhohten Temperaturen bestimmt [KCK13].
A ist eine Konstante, k die Boltzmann-Konstante, T' die Temperatur und E4 die Akti-
vierungsenergie der zu beschleunigenden Reaktion. Die Modellannahmen beinhalten,
dass alle Reaktionen rein thermisch begriindet sind, was fiir quantenmechanische
Zusammenhéange nicht immer zutreffend ist. Insgesamt kann durch eine deutlich ver-
kiirzte Messung bei hohen Temperaturen die Degradation der Schaltung beschleunigt
werden, um somit die Ausfallrate zu bestimmen. Typischerweise wird als Aktivierungs-
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energie 0,5eV - 0,7¢V angenommen, wobei die Bandbreite 0,1eV bis 1,2eV umfasst
[HPR™07, GHB09, Gral3, Gral4]. Daraus folgen Beschleunigungsfaktoren von iiber
10.000, wodurch die Messung einer spezifizierten Lebenszeit von 10 Jahren einer Schal-
tung auf 21,6 Tage verkiirzt werden kann. Somit kann die Fehlerrate einer Schaltung
tatsachlich gemessen werden.

Nachteil dieser Methode ist, dass nicht nur ein Effekt zur Alterung beitragt, sondern
verschiedene und es sich somit um eine Vielzahl von unterschiedlichen Aktivierungsener-
gien handelt. Diese werden unterschiedlich stark beschleunigt und fithren zu einer Art
Vorhersage-Dispersion. Somit wird die Lebensdauer fiir Effekte mit hohen Aktivierungs-
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Abbildung 2.22: Beschleunigungsfaktoren fiir verschiedene Aktivierungsenergien F 4
iiber der Temperatur.

energien zu stark beschleunigt, um innerhalb derselben Messung Effekte mit niedrigeren
Aktivierungsenergien zu beschleunigen [GP16]. Zudem zeigen aktuelle Forschungser-
gebnisse, dass das Verhalten einiger Alterungsmechanismen in Halbleiterstrukturen
nicht der Arrhenius-Gleichung entspricht [PFV*18]. Somit kénnen diese Einfliisse mit
herkémmlichen Messmethoden nicht korrekt berticksichtigt werden.

Fallt eine Schaltung wahrend der Messung durch einen zu stark beschleunigten Effekt
aus, verfalscht dies die Messung. Zudem werden durch sehr hohe Temperaturen von
iiber 150°C Mechanismen und Wechselwirkungen ausgelost, die in den spezifizierten
Bedingungen niemals auftreten konnen. Dazu zédhlen zum Beispiel mechanische Spannung
durch die Erwarmung und Erhchung der Leitfahigkeit von Halbleitermaterialien und
Senkung der Leitfihigkeit eines Metalls. Zudem kénnen Ausheilungsprozesse durch
diese Methode wéihrend der Betriebszyklen unzureichend in der Messung berticksichtigt
werden. Eine Erweiterung dieses Modells ist das Eyring-Modell [KCK13, CTF*06],
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das unterschiedliche Arten von Stressbedingungen berticksichtigen kann. Dabei werden
ausgehend vom Arrhenius-Modell zuséatzliche Terme hinzugefiigt

Ea C E
kT‘i‘(B—FT)'Sl"‘(D‘f‘T)'SZ}' (2.74)

Dabei sind A, B, C, D, a empirisch zu ermittelnde Modellparameter und S; und Sy
sind die Stressterme durch andere Einfliisse, zum Beispiel elektrische oder mechani-
sche Spannungen. Der Nachteil dieses Modells ist die schwierige Bestimmbarkeit der

FR = AT"exp

Modellparameter. So miissen die Temperaturabhangigkeiten der zuséatzlichen Stressbe-
dingungen ermittelt werden. Diese beeinflussen jedoch ihrerseits die Empfindlichkeit
der Schaltung gegentiiber der Temperatur. Diese Wechselwirkungen sind nahezu kaum
korrekt messtechnisch zu erfassen. Zudem befindet sich wahrend der Messung somit nicht
nur die Temperatur, sondern auch zum Beispiel die Versorgungsspannung auflerhalb
des spezifizierten Betriebsbereiches, dies hat dhnliche Auswirkungen wie eine alleinige
Erhohung der Temperatur. Trotz ihrer Nachteile wird diese Methode wegen der hohen
Praktikabilitat hdaufig verwendet und findet sich ebenfalls in einigen Messvorschriften
fiir Degradationseffekte wieder.

Neben der Moglichkeit der beschleunigten Messung besteht die Moglichkeit, anhand
physikalischer Modelle der Schaltung und der Degradationsmechanismen die Alterung
zu beobachten und den weiteren Verlauf zu extrapolieren, um somit eine Aussage iiber
die verbleibende Lebensdauer der Schaltung treffen zu kénnen [RF15]. Diese Verfahren
werden aktuell verstarkt fiir die Zuverlassigkeitsanalyse von Akkumulatoren verwendet
[MXC*13, SG09]. Das zugrunde liegende Prinzip kann jedoch auf jedes physikalische
System tibertragen werden. Bei dieser Herangehensweise werden keine Annahmen oder
Einschrankungen beziiglich der Degradationsmechanismen getroffen. Aufwendig bei
diesem Verfahren ist hingegen die Entwicklung geeigneter Modelle. Fiir die Ubertragung
dieses Verfahrens auf integrierte Schaltungen kann jedoch auf die bestehenden Transistor-
modelle sowie Degradationsmodelle zurtickgegriffen werden. Besonderer Vorteil ist, dass
wahrend der Betriebszeit der Schaltung die Schatzung der verbleibenden Lebensdauer
(engl. Remaining Useful Lifetime RUL) regelméfig aktualisiert wird [Suh11l, SWHZ11].
Somit konnen in dieser Schatzung die tatsachlichen Belastungsprofile und Umweltein-
flisse berticksichtigt werden [BK15]. Zudem wird die Schaltung zu keinem Zeitpunkt
auferhalb des erlaubten Betriebsbereiches betrieben. Ausgangspunkt der Schéitzung ist
die Verteilung der Schaltungseigenschaften nach der Herstellung. Anschliefend werden
die Veranderungen dieser Eigenschaften in regelméafligen Abstdnden tberprift. Auf
Grundlage der beobachteten Verschiebung des physikalischen Degradationsmodells wird
der Zeitpunkt berechnet, an dem die Schaltung die Spezifikationen verlassen wirde
und es zu einem Ausfall kime. Ein zeitlicher Ablauf einer solchen Schéitzung ist in
Abbildung 2.23 gezeigt.

Dabei unterliegt die Giite der Schétzung der Anzahl der Messungen sowie der Variabilitit
der Degradationsmechnismen. In jedem Falle kann, gegensétzlich zu der beschleunigten
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Abbildung 2.23: Schatzung der restlichen Betriebszeit einer Schaltung auf Grundlage
zuriickliegender Messungen.

Messung, eine Aussage tiber die Giite getroffen werden. Beide Arten der Bestimmung
der Ausfallraten kénnen kombiniert werden. So kann die Schaltung an den jeweiligen
oberen Grenzen des Betriebsbereiches betrieben werden. Dadurch kénnen Beschleuni-
gungsfaktoren von einigen 100 erreicht werden. Diese Messungen werden anschliefend
verwendet, um die restliche Lebenszeit mittels Modellansatzes zu schatzen. Diese Schét-
zung wird mit jedem neuen vorhandenen Messwert aktualisiert. So konnen die Vorteile
beider Methoden miteinander kombiniert werden: Deutlich verkiirzte Messzeitraume
und gleichzeitig eine bewertbare Giite der Schatzung. Die restliche Lebensdauer kann
als Zufallsvariable X mit der Wahrscheinlichkeitsdichteverteilung x; aufgefasst werden.
Werden die vergangenen Betriebszustande der Schaltung als Y, definiert, ergibt sich die
Schétzung

f(T + xL)

f($L|Y9) = f(xL) = S(T) )

(2.75)
wobei 7 eine bestimmte Zeitdauer darstellt [AJ99]. Diese Wahrscheinlichkeiten werden
mit Hilfe des Partikelfilteralgorithmus, der in Abschnitt 2.5.5 vorgestellt wird, ermittelt.
Somit kann anhand mindestens zweier Messungen die Uberlebensfunktion S(t) berechnet
werden, welche anschliefend fiir die Extrapolation verwendet werden kann. Dabei ist die
Varianz der Schéatzung proportional zur Weite der Extrapolation sowie antiproportional

zur Anzahl der Messungen. Einen schematischen Uberblick iiber die modellbasierte
Methode zeigt Abbildung 2.24.

Dabei wird das initiale Modell anhand von Schatzung oder Messdaten aus vorangegan-
genen Messungen parametriert. Zu jedem Messzeitpunkt wird das Modell reparametriert
und somit verfeinert. Auf dessen Basis wird anhand der Spezifikationen die restliche
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Abbildung 2.24: Blockdiagramm der Schétzung der restlichen Lebensdauer einer
Schaltung auf Grundlage eines modellbasierten Ansatzes.

Lebensdauer geschétzt. Dabei konnen mehrere Modellparameter sowie Spezifikationen
iiberwacht werden. Notwendige Bedingung ist, dass die relevanten Systemgrofien im
Betrieb beobachtbar sind. Die einzelnen in diesem Abschnitt vorgestellten Konzepte
und Methoden werden in folgenden Abschnitten ndher beschrieben und im weiteren
Verlauf das Vorgehen an verschiedenen Messobjekten erlautert.

2.4 Entwurfsprozess analoger integrierter

Schaltungen

Um von einzelnen Bauelementen wie Widerstanden und Transistoren zu Schaltungen
und Systemen zu gelangen, miissen diese bereits vor ihrer Fertigung untersuchbar
sein. Zentrale Aufgabe des Entwurfsprozess ist es, von den Spezifikationen auf die
notwendigen Bauelemente und deren Anordnung zu gelangen. Zudem miissen Zwischen-
schritte validierbar und verifizierbar sein [RG12]. Wie bereits eingangs erwahnt, wird
zwischen digitalen und analogen Schaltungen unterschieden, selbiges setzt sich auch bei
den Entwurfsprozessen fort. Daher werden im Weiteren die beiden Prozesse getrennt
beschrieben.

Bei dem Entwurfsprozess fiir digitale Schaltungen steht zu Beginn die mathemati-
sche Beschreibung der Funktionalitit in Form der Spezifikationen. Anschlieend wer-
den die Algorithmen in eine Hardware-Beschreibungssprache tibersetzt [Kae08]. Zu
diesem Zeitpunkt findet der erste Abgleich mit dem Algorithmus statt, indem die
Simulationsergebnisse der beiden Implementierungen verglichen werden. Falls Fehler
auftauchen, konnen diese sofort behoben werden. Anschliefend findet die Synthese der
Hardware-Beschreibungssprache statt. Dabei werden die Operationen automatisiert auf
Speicherelemente und Logikgatter abgebildet. Die verwendeten Elemente werden von
Halbleiterfabriken als vorgefertigte Schaltungen bereitgestellt. Die verwendete Softwa-
reumgebung beriicksichtigt zudem das Timing der Schaltung und fithrt automatisiert
mehrere Iterationen durch, um die Spezifikationen zu erfiillen. Nach diesem Schritt
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konnen abermals Vergleiche mit den vorherigen zwei Implementierungen stattfinden.
Zum Schluss findet das automatisierte Layout der Schaltung statt. Dabei werden die
Speicherelemente und Logikgatter automatisiert in ein Raster gesetzt und entsprechend
ihrer Funktion verdrahtet. Viele der Schritte sind somit mindestens teilautomatisiert
und auf die Wiederverwendbarkeit der Ergebnisse ausgelegt. Fiir den Entwurf von
entscheidender Bedeutung sind die Giite und der Umfang der vom Hersteller bereit-
gestellten Bibliotheken. Nach der Herstellung kann die gefertigte Schaltung durch
automatisierte Tests auf Fehler und Abweichungen hin untersucht werden. Somit haben
die Designer die Moglichkeit, mehr Zeit fiir die Algorithmen und die Ubersetzung in
eine Hardwarebeschreibungssprache zu investieren.

Im Gegensatz zum digitalen Entwurfsablauf gibt es im Analogen kaum automatisierte
Schritte. So muss der Designer von den Spezifikationen auf das gewiinschte Eingangs-
und Ausgangsverhalten der Schaltung schliefen. Dies kann zum Beispiel ein bestimm-
ter Verstarkungsfaktor oder Referenzspannung sein. Fur die Realisierung desselben
gewiinschten Ausgangsverhaltens existieren verschiedene innere Aufbauten von einem
Verstérker oder einer anderen Schaltung. Abbildung 2.25 zeigt die Abstraktionsebenen
und Entwurfswerkzeuge in einem Entwurfsprozess fiir analoge Schaltungen. Zudem
sind die Fehlermodelle auf den verschiedenen Ebenen gezeigt. Ein wichtiger Punkt fiir
den Entwurf analoger Schaltungen ist das Propagieren der Spezifikationen durch die
unterschiedlichen Ebenen.
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Abbildung 2.25: Abstraktionsebenen und Entwurfswerkzeuge in einem Entwurfspro-
zess fiir analoge Schaltungen.

Die einzelnen Entwurfsschritte fiir analoge Schaltungen lassen sich grob in vier Stufen
gliedern [Hab13]:

1. Auswahl der Schaltungstopologie: Dabei ist die Topologie eine strukturelle Anord-
nung von Schaltungelementen mit mindestens zwei Anschliissen. Fiir die einzelnen
Elemente miissen zudem Modelle fiir analytische oder numerische Simulationen
vorhanden sein.
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2. Groflenbestimmung der Schaltung: Festlegung der einzelnen Bauteilgrofien in
Abhéngigkeit geforderter Eigenschaften auf Basis der zuvor gewahlten Topologie.

3. Layoutsynthese der Schaltung: Geometrische Anordnung der tatsachlich zu fertigen
Formen zusammen mit der notwendigen Verdrahtung.

4. Post-Layout Extraktion und elektrische Verifikation: Um als parasitidre Bauelemente
modellierte physikalische Effekte erweiterte simulierbare Schaltung zur Verifikation
der Funktionalitat nach der Herstellung.

Jeder dieser Schritte engt die zum Design verfiigharen Freiheitsgrade weiter ein, dabei
sind diese zum Zeitpunkt der Auswahl der Schaltungstopologie am groiten. Diese Arbeit
fokussiert sich daher auf eben diesen ersten Schritt eines jeden analogen Designablaufs.
Alle weiteren Aufgaben sind bereits ohne die Betrachtung von Zuverlédssigkeit fiir sich
herausfordernde Aufgaben, fiir die eine Vielzahl von Arbeiten existieren [Gra07, Wil06,
Bak08, SGM10, DW12].

Zur Schlieffung dieser analogen Liicke wurden verschiedene Herangehensweisen entwickelt.
Eine Moglichkeit ist es, komplexere Schaltungen in modulare Subblocke [Nicl15, JM17b,
SK08, HRC89, MH15] mit einer dedizierten Funktion innerhalb einer groferen Schaltung
zu unterteilen. Diese Subblocke miissen einmal entworfen werden und kénnen anschlie-
Bend in diversen Schaltungen mehrfach verwendet werden. So muss der Entwurfsprozess
nicht von vorn beginnen. Eine andere Methode ist die sogenannte 9n/1,-Methode [Bin07].
Diese basiert auf der Transkonduktanzeffizienz eines Transistors, dessen Arbeitspunkt
durch das Tupel aus Lange, Inversionskoeffizient und Drainstrom bestimmt ist. Anhand
von, im Vorhinein simulierten und in Look-Up-Tabellen gespeicherten, Werten werden
optimale Weiten der Transistoren bestimmt [MMD15, TCSB16, SFJ96, HHPDP13].
Anstelle von Look-Up-Tabellen kénnen ebenfalls Response Surface Modelle (RSM)
[THT*16, THPPD17, HHPPD15, MMB™'06] verwendet werden. Zudem kann der ge-
samte Ablauf mit Tools [HHE'15, SHH*17] automatisiert werden. Die Kanallange L
muss, falls diese nicht selbst durch Spezifikationen beschrankt ist, zuvor als iibergeordne-
ter Parameter vom Designer durch Flachen-, Geschwindigkeits- und Energieabwagungen
gewdhlt werden. Diese Methode funktioniert vor allem fiir solche Schaltungen, bei
denen Verstarkungseigenschaften im Vordergrund stehen. Die dritte Moglichkeit ist
die Verwendung von Kleinsignalgleichungen fiir die Schaltungseigenschaften, um aus
diesen die Parameter einzelner Transistoren zu gewinnen. Wird diese Methode simu-
lationsbasiert durchgefiihrt, wird auch vom SPICE-Monkey-Flow gesprochen da dies
meist zu einer Vielzahl von notwendigen Simulationen und Iterationen im Entwurfspro-
zess fithrt [Maol3, GRLVAI16, MG10]. Eine deutlich strukturiertere Herangehensweise
verwendet anstelle von initialen Simulationen analytische Transistorgleichungen, um
die Transistorgroflen anzunahern. Das dort auftretende Problem ist die unzureichende
Modellierung moderner integrierter Transistoren durch simple analytische Gleichungen.
Mit Hilfe des EKV Modells ist es jedoch moglich, fir haufige Betriebsbereiche (Satti-
gung, moderate und starke Inversion) das Bauteilverhalten durch einfache Gleichungen
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gut abzubilden [ECP17a, ECP17b, Bin07]. Die 9n/1,-Methode kann ebenfalls mit den
EKV-Modellgleichungen kombiniert werden [HHPDP13, HHT*14, TFMLCL"17]. Ein
generelles Problem dieser Erfassung sind Spezifikationen 99m/av,, mit Vas/or # 0, die auf
transienten Schaltungseigenschaften wie dem Startup-Verhalten beruhen. Die Funktion
der Startup-Schaltungen beruht darauf, dass in der Regel zum Einschaltzeitpunkt
ein leitender Pfad zwischen internen Knoten der funktionalen Schaltung und einem
aufleren Potential (zum Beispiel Vy4) besteht. Dieser Pfad soll, sobald die Schaltung
ihren Arbeitspunkt erreicht hat, durch eine Riickkopplung in der Startup-Schaltung,
unterbrochen werden. Dieses setzt voraus, dass einzelne Transistoren wahrend des
Anstiegs der Versorgungsspannung selbst einen ausreichend hohen Strom leiten, da
ansonsten die Startup-Schaltung versagt. Diese Anforderung beinhaltet ein notwendiges
Verhalten in Bezug auf 99n/ov,,. Wird der spezifizierte Strom zum Einschaltzeitpunkt
durch eine geringe Gate-Spannung-Drain-Strom-Steuerung bei steigender Versorgungs-
spannung nicht erreicht, so startet die Schaltung mit Verzogerung oder iiberhaupt nicht.
Diese Auswirkungen kénnen in den Kleinsignalgleichungen kaum dargestellt werden,
da diese nur fiir einen Arbeitspunkt mit geringer Auslenkung giiltig sind. Um dieses
Verhalten zu erfassen miissten die resultierenden Arbeitspunkte wahrend steigender
Versorgungsspannung neu berechnet werden. Dies wiirde einer transienten SPICE oder
DC sweep Analyse entsprechen. Somit wére der Simulationsaufwand enorm und die
Vorteile der Methoden deutlich reduziert.

2.4.1 Festlegung des nominalen Arbeitspunktes

Fiir die Festlegung des nominalen Arbeitspunktes sind die Prozessvariationen von
entscheidender Bedeutung. Durch ihren Einfluss variieren alle im Entwurfsprozess
verwendeten Grofien und bedingen sich zum Teil gegenseitig [MAD'17]. Dazu zeigt Ab-
bildung 2.26 die Standardabweichung des Drainstroms aus TCAD Simulationen, durch
Prozessvariation fiir N- und PMOS FDSOI Transistoren iiber der Gate-Spannung fiir
verschiedene Betriebszustande und Gate-Langen. Zu erkennen ist, dass die Variation des
Drainstroms fir V, ~ Vj; am hochsten ist. In Séttigung bildet dieser Bereich das globale
Maximum. Ebendieser Betriebspunkt der moderaten Inversion in Sattigung ist nach der
gm/1,-Methode zusammen mit den EKV-Modellgleichungen der optimale Arbeitspunkt.
Somit entsteht bereits nur durch Prozessvariationen die Méglichkeit der Anderung des
Arbeitspunkts einzelner Transistoren. Neben der Erfiilllung der Spezifikationen diirfen
die Prozessvariationen, und insbesondere deren Wechselwirkungen, in den jeweiligen
Arbeitspunkten der Transistoren nicht dazu fiihren, dass die Ausbeute der gesamten
Schaltung darunter leidet. Einfache Mainahmen, um den Prozessvariationen entgegen-
zuwirken, leiten sich direkt aus ihren Beschreibungen ab (vgl. Abschnitt 2.3.1.1). So
kann der Einfluss durch Vergroferung der Transistoren sowie durch Erh6hung des Drain-
stroms verringert werden. Beide Mafinahmen haben starken Einfluss auf die Effizienz
des Designs, daher ist es stets besser, die Auswirkungen der Prozessvariationen durch
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Abbildung 2.26: Variation des Drainstroms durch Prozessvariation tiber der Gate-
Spannung fiir 28nm FDSOI Transistoren fiir verschiedene Gate-
Langen. NMOS im a) linearen Bereich ¢) Sattigung sowie PMOS im
b) linearen Bereich d) Séttigung. Die grau hervorgehobenen Bereiche
zeigen die Lage der jeweiligen Schwellspannung.

die Wahl des korrekten Arbeitspunktes zu minimieren. Gleichzeitig ist aus Abbildung
2.26 zu erkennen, dass fiir kleinere Gate-Léngen die Variationen stark ansteigen. Dies
hat vor allem Auswirkungen auf sehr schnelle Schaltungen und solche mit geringer
Versorgungsspannung, die ihrerseits geringe Schwellspannungen benotigen. Insgesamt ist
festzustellen, dass die effizienten Arbeitspunkte eben solche sind, die besonders anfallig
fiir Prozessvariationen sind.

2.4.2 Beriicksichtigung der Zuverlissigkeit

Wie bereits beschrieben, miissen neben den Prozessvariationen zuséatzlich die Alterungs-
effekte bei dem Schaltungsentwurf beriicksichtigt werden [PMP14a, MHJ*16, MG13,
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McP10]. Aus den Stressbedingungen der Alterung wird klar, dass hohe Gate- und
Drainspannungen zu erhéhten Einfliisssen durch Alterung fithren [AKGH16]. Dies sind
die Arbeitspunkte Séttigung und starke Inversion. Somit fithrt die Wahl des Arbeits-
punktes zu einer moglichen Verstarkung einzelner Effekte, die die Zuverlassigkeit einer
Schaltung beeinflussen konnen. Fiir ein optimales Design miissen daher im gesamten
Entwurfsprozess stets alle Einfliisse betrachtet werden [JLK14]. Ansonsten kann es pas-
sieren, dass gewéhlte Arbeitspunkte sehr anféllig fir einzelne Einfliisse sind. Als Beispiel
ist das Verstarkungs-Bandbreite-Produkt (engl. Gain-Bandwidth-Product, GBW) iiber
der Flankensteilheit (engl. Slew Rate) eines Verstarkers fir drei Alterungszusténde in
Abbildung 2.27 gezeigt. Zu erkennen ist, dass sich der Mittelwert beider Groflen stark
verschiebt. Des Weiteren nimmt die Standardabweichung der Slew Rate zuerst ab und
danach wieder zu und die des GBW nimmt iiber das Alter ab. Diese Zusammenhénge
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Abbildung 2.27: Gain-Bandwidth-Product iiber der Slew Rate eines Verstérkers fiir
drei Alterungszusténde.

erschweren den Entwurf von Schaltungen enorm, da sich diese mit jeder Anderung an
der Schaltung dndern kénnen und zudem von den tatsédchlichen Betriebszustdnden der
Schaltung im betrachteten Zeitraum abhéngen. So ist eine Worst-Case Abschétzung der
Alterung ebenso wie bei Prozessvariationen wenig sinnvoll und fiihrt zu nicht optimalen
Entwurfsergebnissen. Analog zu den Cornern eines Prozesses liegen die Worst-Case
Belastungsprofile einer Schaltung iiber 10 Jahre deutlich auflerhalb den 6o-Bereiches.
Somit fithren diese einzelnen Aspekte zu der Notwendigkeit, jeden einzelnen Entwurfs-
schritt mit unterschiedlichen und realistischen Belastungsprofilen zu evaluieren. Nur
somit kann eine alterungs- und prozessvariationsabhangige Entwurfszentrierung durch-
gefithrt werden. Die Grundidee dieses Ansatzes ist in Abbildung 2.28 gezeigt. Dabei
wird der jeweilige minimale gemafl der statistischen Parameterverteilung gewichtete
Abstand S(t) zwischen dem Mittelwert der Verteilung und der Spezifikationsgrenze
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betrachtet. Zum Zeitpunkt ¢y direkt nach der Fertigung der Schaltung wird durch S(t)

Spezifikationsgrenze

Py

Worst-case Abstand <,
fiir ungealterte 2
Schaltung

/////

A
////////////
//////////

Worst-case Abstand

fiir gealterte Schaltun
S(to) S(t) T ® g

Akzeptanzbereich P

Abbildung 2.28: Entwurfszentrierung unter Berticksichtigung von Prozessvariationen
und Alterung (nach [PG11]).

die Ausbeute bestimmt. Wie bereits in Abbildung 2.27 gezeigt, wandert die Verteilung
durch Alterungseinfliisse. Zum Zeitpunkt ¢; kann mit S(¢;) die Uberlebensfunktion S(t)
des Designs bestimmt werden. S(¢;) hangt dabei von der Alterung, den Prozessvaria-
tionen und dem Belastungsprofil ab. Daher kann diese Grofie verwendet werden, um
die Optimalitat eines Entwurfs beziiglich der Zuverlassigkeit zu bewerten. Daraus folgt
gleichzeitig, dass die Optimalitéitskriterien in anderen Methoden nicht dafiir geeignet
sind, zuverlassige Schaltungen zu entwerfen. Jedoch konnen die Kriterien wie der In-
versionskoeffizient und die Transkonduktanzeffizienz als von Prozessvariationen und
Alterung abhéngig betrachtet werden, dies wird in Abschnitt 3.2.1 néher erortert. Die
eigentlich analytischen Gleichungen miissen dadurch numerisch gelost werden, jedoch
findet so eine Verbindung aller Ansétze statt.

Eine Erweiterung des modularen Subsystemansatzes um diese Analyse- und Bewertungs-
methode ist ebenso moglich. Dies ermoglicht die Konstruktion komplexer zuverlassiger
Schaltungen aus zuverlassigen Subsystemen. Wie bereits beschrieben steigt damit die
Wiederverwendbarkeit und der Entwurfsaufwand sinkt.
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2.5 Zustandsschitzung von Systemen

Fiir die Zustandsschiatzung von System existieren verschiedene Ansétze in der Literatur.
Die am héufigsten verwendeten Methoden werden in diesem Abschnitt mit ihren
jeweiligen wichtigsten Grundlagen vorgestellt. Zudem werden die Vor- und Nachteile
der einzelnen Algorithmen im Kontext dieser Arbeit diskutiert. AnschlieSend werden
die in dieser Arbeit verwendeten Partikelfilter vorgestellt und anhand von Beispielen
evaluiert.

Im Rahmen dieser Arbeit soll die Zustandsschétzung von System dazu verwendet werden,
die Messergebnisse von gefertigten Bauelementen und Schaltungen zu verbessern und
automatisiert ein Modell von diesen zu erstellen. Diese Modelle konnen ohne Weiteres
fiir Schaltungssimulationen verwendet werden. Des Weiteren wird die gewahlte Methode
so angepasst, dass eine Beobachtung des Schaltungs- oder Systemzustands im Rahmen
von Langzeitmessungen deutlich vereinfacht ist. Diese Langzeitmessungen treten im
Zusammenhang mit der Analyse von Alterungsprozessen auf und sind daher von
besonderem Interesse.

2.5.1 Systembeschreibung

Viele technische, naturwissenschaftliche oder wirtschaftliche Systeme lassen sich durch
eine Zustandsraumdarstellung beschreiben. Ist bei einer solchen Beschreibung der
Zustand des Systems sowie alle bisherigen und zukiinftigen Eingangswerte bekannt,
konnen samtliche Ausgangsgrofien berechnet werden. In einer Zustandsraumdarstellung
kann allgemein zwischen einem linearen und einen nichtlinearen Teil unterschieden
werden. In der Praxis auftretende Systeme sind zumeist nichtlinear, konnen jedoch,
zumindest abschnittsweise, linear angenahert werden. Die Zustandsraumbeschreibung
fiir ein kontinuierliches, deterministisches lineares System wird durch zwei Gleichungen
bestimmt:

& = Az + Bu (2.76)
y=Cr (2.77)

dabei ist x der Zustandsvektor, u der Kontrollvektor und y der Ausgangsvektor. Die
Matrizen A, B und C' sind entsprechend der Vektoren dimensioniert und beschreiben
das Ubertragungs- und Ausgangsverhalten. So wird A Systemmatrix, B Eingangsmatrix
und C' Ausgangsmatrix genannt. Die Eintrage der Matrizen kénnen zeitlich variieren,
ihre Dimensionen und somit die Art der Systembeschreibung wird als zeitlich invariant
angenommen. Wie zuvor beschrieben, sind die meisten Systeme tatséachlich nichtlinear.
Eine haufige Art der Nichtlinearitat sind Séttigungseffekte. Diese treten in technischen
Systemen fiir alle physikalischen Groflen auf. Ist das Verhalten des Systems fiir kleine
Eingangsgrofien linear, konnen fiir hohe Eingangswerte Sattigungseffekte auftreten, die



2.5 Zustandsschatzung von Systemen )

die Linearitat des Systems, zumindest abschnittsweise, storen. Ein nichtlineares System
kann durch

t = f(x,u,w) (2.78)
Y= h(x’ U)

beschrieben werden. f(-) und A(-) sind beliebige vektorwertige Funktionen. Als Annahme
fiir eine, nicht rein mathematische, Systembetrachtung ist w das Prozessrauschen und v
das Messrauschen. Um im Anschluss mit nichtlinearen Systemen umgehen zu kénnen,
werden die Systeme um einen bestimmten Punkt, hdufig der jeweilige Arbeitspunkt
des Systems, durch eine Taylorreihe [BHL"12] linearisiert. Sei & der Zustandsvektor im
Arbeitspunkt, so kann die Funktion f um diesen Punkt mit

of 1 0%*f 1 3f

lﬂﬂ=f@%+&x;x—@+2!&ﬁiw—iﬁ+3!&ﬁj@—fﬁ+”. (2.80)

angendhert werden, wobei sich fiir eine endliche Anzahl von Summengliedern f(z) ~ f(z)
ergibt. Somit kann das nichtlineare System um die Vektoren z, u und w als

T = A% + Bi + Lo (2.81)
j=Xi+ Dv (2.82)

dargestellt werden. L beschreibt dabei die Rauschiibertragung des Prozesses. Damit
werden nichtlineare Systeme als linearisierte Systeme in einem Arbeitspunkt angenéhert.
Vorausgesetzt diese Funktion ist in diesem Punkt differenzierbar.

Fiir die weitere Betrachtung sind weitere grundlegende FEigenschaften eines Systems
von Bedeutung. Dazu zdhlen die Stabilitiat, die Steuerbarkeit und die Bobachtbarkeit.
Diese drei zentralen Begriffe werden im Folgenden eingefiihrt und definiert.

Stabilitit Unter der Annahme eines linearen, kontinuierlichen, zeitinvarianten Sys-
tems ohne Eingangsgrofien ist dieses System grenzstabil, falls alle Zustédnde x(t) fiir
alle Zeiten ¢t und begrenzte Anfangszustiande x(0) begrenzt sind. Dieses System heif3t
asymptotisch stabil, falls fiir alle begrenzten Anfangszustinde

Jim z(t) =0 (2.83)
gilt. Dabei schliefit asymptotische Stabilitdt Grenzstabilitéit ein. Des Weiteren konnen die
Eigenwerte der Matrix A fiir eine Stabilitdtsaussage verwendet werden. Das beschriebene
System ist asymptotisch stabil, falls alle Eigenwerte einen negativen Realteil besitzen und
grenzstabil, falls dieser Realteil negativ oder null ist. Zudem miissen fiir Grenzstabilitét
die Eigenwerte einfach auf der imagindren Achse vorhanden sein.
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Fiir technische Systeme kann zudem die BIBO-Stabilitit (Bounded-Input,Bounded-
Output) verwendet werden. Dies bedeutet, dass ein System, diskret oder kontinuierlich,
auf ein beschranktes Eingangssignal ein beschrénktes Ausgangssignal liefert. Dies trifft
fiir alle technischen Systeme ohne interne Energiequellen zu.

Steuerbarkeit Damit ein kontinuierliches System steuerbar ist, muss fur jeden An-
fangszustand x(0) und jeden Endzeitpunkt ¢ > 0 eine Steuergrofle existieren, die den
Zustand x zu einem beliebigen Wert andern kann.

Beobachtbarkeit Ein kontinuierliches System heifit beobachtbar, falls fur jeden An-
fangszustand x(0) und jeden Endzeitpunkt ¢ > 0 der Anfangszustand z(0) eindeutig
durch die Kenntnis vom Eingang u(7) und Ausgang y(7) fiur alle 7 € [0, ¢] bestimmt
werden kann.

2.5.2 Wahrscheinlichkeiten und Stochastik

In diesem Abschnitt werden die spater verwendeten Konzepte und Definitionen fiir
Wahrscheinlichkeit und Stochastik beschrieben.

2.5.2.1 Wahrscheinlichkeiten

Die Wahrscheinlichkeit fiir ein Ereignis A sei definiert als:

P(A) = Anzahl des Auftretens von A

2.84
Gesamtzahl der Ergebnisse (284)
Diese Definition wird relative Haufigkeit genannt. Neben dieser existieren noch ma-
thematisch genauere Definitionen [Dev1l, LXF17], die jedoch fir diese Arbeit keinen
Mehrwert haben. Die bedingte Wahrscheinlichkeit, dass das Ereignis A unter der
Bedingung des Auftretens B eintritt ist durch

P(AN B)

PUAIB) = =55

(2.85)
gegeben, mit P(B) # 0. Dabei ist P(A|B) die bedingte Wahrscheinlichkeit und P(A N
B) die vereinigte Wahrscheinlichkeit beider Ereignisse. Durch das Einsetzen dieser
Beziehungen in Gleichung (2.85) folgt der Satz von Bayes

P(B[A) - P(A)

PUAIB) = == 5

(2.86)

Die Wahrscheinlichkeiten fiir Einzelereignisse (P(A), P(B)) heien a priori Wahr-
scheinlichkeiten, da diese die Wahrscheinlichkeit eines Ereignisses ohne vorher bekannte
Informationen angeben. Bedingte Wahrscheinlichkeiten (P(A|B), P(B|A)) werden a
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posteriori genannt, da Informationen iiber das zusammenhange Ereignis bekannt sein
miussen. Eine weitere wichtige Eigenschaft fiir die Berechnung von Wahrscheinlichkeiten
ist die statistische Unabhéangigkeit zweier Wahrscheinlichkeiten. Diese kann durch die
folgenden drei Gleichungen auf verschiedene Weisen ausgedriickt werden:

P(ANB) = P(A) - P(B) (2.87)
P(A|B) = P(A) (2.88)
P(B|A) = P(B) (2.89)

2.5.2.2 Zufallsvariablen

Eine Zufallsvariable ist die funktionale Abbildung von méglichen Ereignissen auf reelle
Zahlen [PP02]. Dabei ist das Ereignis selbst nicht die Zufallsvariable, sondern diese
reprasentiert die Eigenschaften des Experiments. Eine Zufallsvariable kann diskret
oder kontinuierlich sein, ihre grundlegende Eigenschaft der Zufallsvariable X ist ihre
Wahrscheinlichkeitsverteilungsfunktion (PDF) Fx(z), welche als

Fx(z) = P(X < ) (2.90)

definiert ist, dabei ist x eine unabhéangige nicht-Zufallsvariable oder Konstante. Zentrale
Eigenschaften der PDF sind

Fx(x) €0,1] (2.91)
Fx(—00) =0 (2.92)
Fx(c0) =1 (2.93)
Fx(a) < Fx(b) fallsa<b (2.94)
P(la <z <b)=Fx(b) — Fx(a) (2.95)
Des Weiteren sei die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion (pdf) definiert als
dFX (x)
— : 2.96
fx(x) e (2.96)

Aus den Eigenschaften der PDF und der Definition der pdf ergeben sich folgende
Eigenschaften:

Fy(z) = / fx(z)dz (2.97)
fx(x) >0 (2.98)
7 fx(z)dz =1 (2.99)
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Pla<z<b) = /fX (2.100)

Mit dem Satz von Bayes aus Gleichung (2.85) folgt somit fir die bedingten Wahrschein-
lichkeiten:

P(X <zNnA)
Fx(z]A) = = 2.101
x(eld) = =5 (2.101)
Dies kann fiir zwei Zufallsvariablen X; und X, geschrieben werden als

fxixo(@1]ze) = P (X1 < 21)|(X2 = 22)] (2.102)

N
_ fxp(m N m) (2.103)

sz (:UQ)

Der Satz von Bayes kann fiir weitere Zufallsvariablen erweitert werden. Die Chapman-
Kolmogorov Gleichung, welche als Grundlage der Bayes’schen Zustandsschatzung dient
[PP02], ist folgend beispielhaft gezeigt:

flxrNzaNasNezy) fleesNazgNay)

floi|(ze Nag Nag)] - fl(z2 Nas)|zd] = F(@s N 03 N aa) ' () (2.104)
~ flinNaa Nz Nay)
— 7@ (2.105)
= fl(x1 N@a N a3)|za] (2.106)

Diese Gleichung kann fiir eine beliebige Anzahl von Zufallsvariablen erweitert werden.

2.5.2.3 Statistische Momente

Der Erwartungswert oder Mittelwert (u) fiir die Anzahl der Wiederholung N — oo,
einer Zufallsvariable X ist definiert als

1 N
= — Ain; . 2.1
N 2:2:1 n (2.107)

Dabei ist m die Anzahl unterschiedlicher Ereignisse A; und n; deren jeweilige Auftritts-
anzahl. Mit der Defintion der pdf ergibt sich somit

o

B(X)= [ ofx(z)dz. (2.108)

—0o0
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Die Standardabweichung o bzw. die Varianz o2

diese um ihren Mittelwert streut. Dabei ist

einer Zufallsvariable gibt an, wie stark

0% = E[(X — E(X))?] (2.109)

(x — B(X))*fx(x)dx . (2.110)

\8

—0o0

Diese Gleichung kann zu 0? = E(X?) — F(X)? umgestellt werden. Wobei E(X?) =
o0
E(g(X))= | g(z)fx(x)dx ist. Somit kann eine Zufallsvariable anhand ihres Mittel-

werts und Varianz geschrieben werden als

X ~ (p,0%) . (2.111)

2.5.2.4 Statistische Unabhangigkeit

Als zentrale Eigenschaften zweier Zufallsvariablen und ihrer Verteilungsfunktionen
wird die statistische Unabhéngigkeit in diesem Abschnitt nédher beschrieben. Zwei
Zufallsvariablen X und Y werden unabhéngig genannt, falls gilt:

P(X<znNY<y)=P(X<z2)-PY<y) Vay. (2.112)

Fiir die gemeinsame Wahrscheinlichkeitsverteilungsfunktion und Wahrscheinlichkeits-
dichtefunktion folgt daraus, dass

Foy(z,y) = Fx(x)Fy (y) (2.113)
foy(@,y) = fx () fr(y) - (2.114)

Als zentrales Maf} der linearen Abhéngigkeit zweier Zufallsvariablen wird der Korrelati-
onskoeffizient verwendet, welcher als
_ Cxy

p= (2.115)
040y

definiert ist. Darin ist Cxy = E(XY) — E(X) - E(Y) die Kovarianz. Sind die Variablen
unabhéngig bzw. unkorreliert, ist p = 0, bei rein linearer Abhéngigkeit gilt p = £1. Die
Korrelation zweier Variablen darf dabei nicht als Maf fiir funktionale Abhangigkeit der
Variablen verstanden werden. Besteht ein nichtlinearer Zusammenhang zwischen den
Variablen ist der Korrelationskoeffizient ohne Aussage. Dieser Umstand ist in Abbildung
2.29 durch die beispielhafte Berechnung des Korrelationskoeffizienten fiir verschiedene
lineare und nichtlineare Zusammenhénge dargestellt. Wie in der untersten Zeile gezeigt,
gilt hier p = 0, obwohl der jeweilige funktionale Zusammenhang klar ersichtlich ist.
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/S S = — ~ X\
— N~ o

x expx o |z|  logz x Vx

Abbildung 2.29: Beispielhafte Darstellung des Korrelationskoeffizienten fiir lineare
und nichtlineare Zusammenhénge

Gerade in Bezug auf Systeme konnen dadurch Eingangs- und Ausgangsgrofien un-
korreliert sein, obwohl sie einen starken nichtlinearen funktionalen Zusammenhang
aufweisen.

2.5.2.5 Stochastische Prozesse

Ein stochastischer Prozess kann als eine Zufallsvariable beschrieben werden, die sich
iiber einer unabhangigen Variable andert. Die unabhéngige Variable kann z.B. die Zeit ¢
sein oder auch jede andere Grofle, die den Prozess beeinflusst. Durch diese Erweiterung
werden die PDF und pdf ebenfalls abhéngig von dieser zusétzlichen Variablen und es
folgt:

Fx(z,t) = P(X(t) < x) (2.116)
und des Weiteren
Fe(at) = (w | (2.117)

Ebenfalls werden die Momente der einzelnen Verteilungen wie auch die Beziehungen
zwischen Verteilung von der Variablen abhéngig. Daraus folgt

C
plt) = —20Y (0 (2.118)

Oz (t)ay (t) ’

womit die Korrelation zweier stochastischer Prozesse auf einzelne Abschnitte 7 € (0,t)
beschrankt werden kann.
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2.5.3 Kalman Filter

Das Kalman Filter ist das beste bzw. Bayes-optimal lineare Filter, um die Zustidnde
eines Systems zu schétzen [MZ09]. Ein zeit-diskretes linearen System, wobei k die
diskreten Zeitpunkte bezeichnet, ist gegeben durch

T = Fr12p1 + Gr_up—1 + wip—1 (2.119)
yr = Hpxp + o, (2.120)

dabei sind ' und H die Matrizen, die die Systemfunktion beschreiben. Fiir zeitinvariante
Systeme dndern sich diese Matrizen nicht. Fiir die Rauscheinfliisse gilt

wy, ~ (0, Q) (2.121)

v ~ (0, Ry) (2.122)
Elwew] ] = Qp0j—; (2.123)
Elvgv] ] = Ridj—; (2.124)
Elvgw]] =0 . (2.125)

Dies bedeutet, dass die Rauschprozesse weifl, mittelwertfrei und unkorreliert sind. Zudem
sind ihre Kovarianzmatrizen bekannt. Das Kronecker-Delta ist definiert als

Sej = (2.126)

1, fallsk =y

0 , fallsk #j
Ziel ist es, die Zustande zy des Systems auf Grundlage der Kenntnis der Systemdynamik
und verrauschter Messungen y; zu schatzen. Um zwischen den einzelnen Arten der
Schitzung zu unterscheiden, sind die Zeitpunkte der Schatzungen in Abbildung 2.30 in
Relation zum aktuellsten Messzeitpunkt & = 5 gezeigt.

a priori Schétzung
geglittete Schitzung ? Xe

X1/5
a posteriori Schitzung I Vorhersage

o+ o
X X9/5
v

Abbildung 2.30: Zeitpunkte einzelner Schatzungen relativ zum aktuellsten Messzeit-
punkt £ = 5.

Zeit

Die einzelnen mathematischen Definitionen der Schétzungen sind wie folgt:



62

2 Einfiihrende Grundlagen

. a posteriori Schatzung

Schatzung der Zustédnde z; nach der Verarbeitung der Messung zum Zeitpunkt k.

. a priori Schatzung

Ty = Elzkly,yo, - Ykl (2.128)

Schétzung der Zustédnde x vor der Verarbeitung der Messung zum Zeitpunkt k.

. Geglattete Schitzung

Brks N = ey, y2, -+ Ybs - YraN] (2.129)

Dabei ist IV eine positive Integerzahl. Diese Schatzung verwendet N Messungen
nach dem Zeitpunkt k, welche bekannt sein miissen, und alle vorherigen Messungen
um die Schatzung zu glatten.

. Vorhergesagte Schétzung

i.k|k_M = E[$k|y17 Y2, ... 7yk—M] (2130)

Mit dieser Gleichung lésst sich eine Vorhersage des Zustandes in Abhangigkeit
samtlicher vorangegangener Messungen berechnen.

Da zum Zeitpunkt k& = 0 keine Messwerte vorhanden sind, wird X = F(xq) gesetzt.

Die Kovarianzmatrizen, die als Mafl der Genauigkeit der jeweiligen Schitzung dienen,
sind durch

)7 (2.131)

Py = El(zy — &) (xr — &
] (2.132)

Pl = El(zy — &) (2, — &

gegeben. Die Filter-Gleichungen, die in jedem Zeitschritt k berechnet werden miissen,
nach Gleichung (2.119), sind:

Py =F Py FL L +Qr (2.133)
Ky = Py HE (H Py HE + Ry) ™' = PP HL R, (2.134)
&y = Fy_18f { + Gx_1up_1  a priori Zustandsstschitzung (2.135)
i =xp + Ki(yx — Hp?))  a posteriori Zustandsstschéitzung (2.136)
Pl = (I — KpHy) Py (2.137)

Dabei ist I die Einheitsmatrix und Kj wird Kalman-Verstarkungsfaktor genannt. Zur
Laufzeit miissen nur die beiden Z; Gleichungen ausgewertet werden, alle anderen
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Gleichungen sind unabhangig von den Messwerten eines bestimmten Systems. Falls
die Zustédnde des Systems x; konstant sind, reduziert sich das Kalman-Filter zu einem
rekursiven Kleinste-Quadrate Filter.

Anmerkungen zum Kalman Filter Das Kalman-Filter ist allgemein fiir lineare Sys-
teme mit weiflem unkorrelierten Rauschen entwickelt worden. Es existieren verschiedene
Ansétze fiir das Kalman-Filter, um diese Einschrankungen zu umgehen. Fiir nichtlineare
Systeme konnen die Gleichungen mittels Taylorreihen linearisiert werden. Dadurch
entsteht ein zusétzlicher Approximationsfehler, der sich besonders fiir stark nichtli-
neare System negativ auf die Giite der Schatzung auswirkt. Zudem miissen sdmtliche
Update-Gleichungen in jedem Schritt berechnet werden. Diese Filter werden Extended
Kalman-Filter (EKF) genannt. Eine Weiterentwicklung der EKF ist das Unscented
Kalman-Filter (UKF), dabei wird anhand eines Sigma-Bereiches der wahrscheinlichste
Zustandsvektor durch das Propagieren von Mittelwert und Kovarianz durch das nicht-
lineare System berechnet. Dadurch kann der Linearisierungsfehler des EKF deutlich
reduziert werden. Jedoch werden die Ergebnisse ebenfalls um einen bestimmten Punkt
angendhert. Fiir die Schatzung von konstanten Zustéanden ist das Kalman-Filter ebenfalls
nicht geeignet, es muss kiinstliches Rauschen hinzugefiigt werden, um die Qualitit der
Schatzung zu verbessern. Eine weitere Moglichkeit, um mit Nichtlinearitdten oder korre-
liertem Rauschen umzugehen, ist die kiinstliche Erhohung der Systemordnung. Um die
rein numerische Qualitat das Kalman-Filterung zu verbessern, existieren verschiedene
Ansatze, die die notwendigen Matrix-Operationen wie die Invertierung durch vorherige
Zerlegung oder Pivotisierung erleichtern. Fiir den Fall nicht perfekter Systemkenntnis
oder unbekannten Einflussfaktoren ist die Kalman-Schatzung stark beeintréachtigt, fiir
diesen Fall konnen mehrfache Kalman-Filter verwendet werden. Mit Hilfe des Satz von
Bayes kann die Schétzung

pdf(y|z)P(x)
pdf(y|x;) P(z;)

P(X|Y) =

(2.138)

M=

=1

in N einzelne Schiatzungen zerlegt werden.

Limitierungen des Kalman-Filters Der Mittelwert und die Korrelation beider
Rauschprozesse muss zu jedem Zeitpunkt & bekannt sein. Zudem miissen die Kovarianzen
der Rauschprozesse bekannt sein. Da (), und Rj; Designvariablen des Kalman-Filters
sind, kann bei Unkenntnis die generelle Verwendung nahezu unmoglich werden. Das
Kalman-Filter stellt den Schétzer mit minimaler Varianz fiir Gauss-verteiltes Rauschen
und den Schatzer mit linearer minimaler Varianz dar, falls das Rauschen nicht Gauf3-
verteilt ist. Soll eine andere Kostenfunktion minimiert werden, kann das Kalman-Filter
gegebenenfalls gar nicht verwendet werden. Schlussendlich miissen die Systemmatrizen
Fp. und H;, bekannt sein.
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Bei den in der Arbeit betrachteten Systemen kommen alle genannten Einschrankungen
des Kalman-Filters zusammen. In einigen Betriebsbereichen sind die Zustédnde konstant.
Die Korrelation von Rauschen sowie Ein- und Ausgangsgrofien héngt ebenfalls vom
Arbeitspunkt ab und die Systeme weisen extrem starke Nichtlinearitdten wie exponen-
tiellen Anstieg und kurz darauf Sattigung auf. Wie spéter in der Arbeit gezeigt wird,
ist der wichtigste zu schatzende Zustand genau an der Grenze dieser beiden Bereiche.
Daher kann das System nicht mit einer Taylorreihe ausreichend genau approximiert
werden. Somit werden im weiteren keine Kalman-Filter fiir die Zustandsschiatzung
verwendet, auch wenn diese die am weitesten erforschten und am besten dokumentierten
Zustandsschatzer sind [Sim06].

2.5.4 H_, Filter

Das H,,, oder auch Minimax-Filter, ist eine Weiterentwicklung des Kalman-Filters, der
fiir robuste Schatzungen in Fallen von Modellierungsungenauigkeiten und Rauschpro-
zessunsicherheiten gedacht ist [Sim06]. Ausgehend von einem linearen System soll eine
Schatzung einer Linearkombination zj der Zustdnde x; zum Zeitpunkt k gegeben durch

2L = Lkl‘k (2.139)

berechnet werden. Die Rauschprozesse des Systems unterliegen keinen Einschrénkungen.
Die zu minimierende Kostenfunktion ergibt sich zu
N-1 .
2 lze — 23,
J = SR (2.140)
leo = 2oll2, 1 + T (Ienlid s + lloel 3.1)
0 k=0 k k

mit

25 — 2kll%, = /(21 — 21) TSk (2 — 25) - (2.141)

xg ist dabei der frei wahlbare initiale Zustand. J; soll unter der Bedingung von maxi-
malen Rauscheinfliissen und xy minimiert werden. Sy ist eine Matrix zur Gewichtung
der einzelnen Zusténde wahrend der Schitzung, alle anderen Grofien (FPy, Qk, Ry)
entsprechen denen aus der Herleitung des Kalman-Filters. Jedoch miissen diese nicht
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zwingend bekannt sein. Unter Angabe der benutzerdefinierten Schwelle % gelten fiir das
H.-Filter folgende Update-Gleichungen:

Sk = LT SpLy (2.142)
Ky = P [I - 08P+ H Ry H P HIR— k™' (2.143)
Tpe1 = Frly + Fr K (yp — Hidy) (2.144)
Pii = FyPy [T — 08, Py + HE R, 'H, P FE +Q, (2.145)

Zudem muss in jedem Schritt & Pk_1 + 0S5, + HkTR,;lHk > 0 erfullt sein. Wird 8 = 0
gewahlt, geht das H..-Filter in das Kalman-Filter iiber.

Anmerkungen zum H . -Filter Im Gegensatz zum Kalman-Filter ist das H.-Filter
robuster gegeniiber Fehlern im Systemmodell und Systemen, die sich unvorhergesehen
andern. Die Schétzung ist dabei sehr pessimistisch. Zudem ist die Herleitung sehr
aufwendig, dies erschwert die Anwendung auf nichtlineare Systeme mit Hilfe von
Taylorreihen. Zudem besteht die Moglichkeit der Kombination von Kalman- und H -
Filtern, dies dient mafigeblich dazu, die sehr pessimistische Schéitzung des H..-Filters
abzumildern.

2.5.5 Partikelfilter

Im Gegensatz zu den beiden bisher vorgestellten Filtern ist das Partikelfilter ein nichtli-
nearer Filter der auf der Bayes’schen Zustandsschatzung beruht [AMGCO02]. Neben der
Bezeichnung Partikelfilter werden sequential importance sampling, bootstrap filtering,
condensation algorithm, interacting particle approximations, Monte-Carlo Filterung, se-
quentielle Monte-Carlo Filterung und survival of the fittest verwendet [CT03]. Der Ablauf
des Algorithmus ist wie folgt: Der Zustandsraum wird in eine Vielzahl von Abschnitten
unterteilt, diese werden mit Partikeln entsprechend einer Wahrscheinlichkeitskennzahl
aufgefiillt. Je hoher die Wahrscheinlichkeit, desto dichter sind die Partikel konzentriert.
Das System entwickelt sich zeitlich den Gleichungen des Zustandsraummodells entspre-
chend. Die jeweiligen Verteilungsdichten entwickeln sich wéhrenddessen entsprechend
weiter. Die Verteilungsdichten konnen dabei mit Punktmassen-Histogrammen, durch
zufilliges Abtasten des Zustandsraumes, approximiert werden. Dadurch reprasentieren
diese abgetasteten Partikel die sich verdndernde Verteilungsdichte. Des Weiteren ist die
posteriori Verteilung unbekannt oder sehr schwierig zu schatzen, daher ist die Wahl
einer anderen représentativen Verteilung fiir ein effizientes Abtasten wiinschenswert. Fiir
die einzelnen beschriebenen Aufgaben, von der Wahl der Wahrscheinlichkeitskennzahl
bis zur Auswahl der Ersatzverteilung, gibt es sehr viele verschiedene Implementierungen
von Partikelfiltern. In dieser Arbeit wird eine Implementierung gewéhlt, die relativ
simple Algorithmik verwendet, da das Zustandsraummodell bereits sehr aufwendig ist.
Im Folgenden werden die verwendeten Gleichungen des implementierten Algorithmus
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kurz vorgestellt. Fiir eine tiefere Analyse der gesamten Thematik sei auf [CT03] und
[Sim06] verwiesen. In beiden Quellen werden alle in dieser Arbeit betrachteten Filteral-
gorithmen von Beginn an beschrieben. Besonders [C103] zeigt die verschiedenen Arten
der Partikelfilter-Implementierung und eine umfassende Betrachtung der jeweiligen
theoretischen und praktischen Vor- und Nachteile der einzelnen Aspekte.

Die Herangehensweise benotigt keinerlei Annahme fiir das System und funktioniert fiir
Systeme, die stark nichtlinear sind und fiir die Kalman-Filter versagen. Ausgehend von
einem nichtlinearen System gegeben durch die folgenden Gleichungen

T+l — fk(q;k,wk) (2146)
Yk = h(zk, vk) (2.147)

sollen die Zustdnde xj geschitzt werden. fi(-) und hg(-) sind zeitvariante nichtlineare
Funktionen. Das Rauschen wird als weifl und unabhéngig mit bekannten Verteilungen
angenommen. Das Ziel der Bayes’schen Schatzung ist die Annédherung der bedingten
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen p(xj|Yy) der Zustdnde zj in Abhéngigkeit der
Messungen y1, ¥, . . ., yg. Zum Zeitpunkt der Schatzung des initialen Wertes

p(xo) = p(xo|Y0) (2.148)

liegen, wie beim Kalman-Filter, keine Messwerte vor. Im Gegensatz zu den vorhe-
rigen Filtern kann bei dem Partikelfilter von einer beliebigen, auch multimodalen,
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion ausgegangen werden. Eine multimodale Wahrschein-
lichkeitsdichtefunktion kann dabei mehr als ein Maximum aufweisen. Gerade diese
Eigenschaft ist von entscheidender Bedeutung fiir die Anwendung der Partikelfilter fiir
die messtechnischen Zwecke in dieser Arbeit. Ziel des Algorithmus, der dem Partikelfilter
zu Grunde liegt, ist die Berechnung der bedingten Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion
p(zx|Yx). Diese pdf beschreibt die Wahrscheinlichkeit, mit der ein bestimmter Aus-
gangswert zu einem Systemzustand zuzuordnen ist. Somit kann von beobachteten
Ausgangswerten auf interne Systemzustande geschlossen werden. Fiir die Berechnung
eben dieser bedingten pdf werden alle Messungen bis zum Zeitpunkt &£ verwendet, um
die a priori pdf zu bestimmen:

plarl Y1) = [ pllwn v 1)[Yia] doy (2.149)
= [ plel(@e, Vi) lplexa|Yior) deg (2.150)

Fiir ein technisches System ist es sehr schwierig, die bedingte pdf p[(zk, zx—1)|Yi-1] zu
berechnen, da diese alle Zustandstibergange in Zusammenhang mit einem bestimmten
Ausgangswert beschreibt. Um diese zu bestimmen, sind sehr viele Messungen notig. Im
Gegensatz dazu enthalten die pdfs in Gleichung (2.150) nur solche Wahrscheinlichkeiten,
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die iterativ bestimmt werden konnen. Falls das System riickkopplungsfrei ist, kann
Gleichung (2.150) weiter zu

p(arlYe1) = [ plaploi)p(er Vi) dog (2.151)

vereinfacht werden. Die im Rahmen dieser Arbeit betrachteten Systeme sind riickkopp-
lungsfrei da es sich um einzelne Bauelemente oder ungeregelte Schaltungen handelt.
Fiir die a posteriori pdf folgt aus Gleichungen (2.103) und (2.106)

p(Yi|zg)

(z1) = P(yr|zr)p(zr|Yio1)
p(Yz) .

p(zy|Ye) = Pyl Yi-1)

(2.152)

In dieser Gleichung wird p(yx|zx) durch die Messfunktion h(-) bestimmt, und p(zg|Yi—1)
ist die zuvor bestimmte a priori pdf. Des Weiteren gilt

P(Yr|Yi-1) /p Yklr — k)p(@g|Yi-1) dog (2.153)

womit alle notwendigen pdf aus den Messwerten und den Systemgleichungen bestimmbar
sind. Analytische Losungen fir die Berechnungen der a priori und a posteriori pdf
existieren jedoch nur unter den Annahmen eines linearen Systems und gauflverteiltem
unkorreliertem Rauschen. Dies fithrt zuriick auf die Losung mit Hilfe des Kalman-Filters.
Daher basiert das Partikelfilter auf der numerischen Annéherung beider Funktionen. Zu
Beginn werden N zuféllige Zustandsvektoren ZL’EB’Z-) (1=1,...,N) erzeugt. Mit diesen
Zustandsvektoren wird die Prozessgleichung ausgewertet, um mogliche Folgezustédnde

zu berechnen:

iy = Jeo1 (T 4 W-1) (2.154)

Mit Hilfe der Messgleichung kann nun die relative Wahrscheinlichkeit ¢; = P[(yr =
y*)|(z, = x;,;)] bestimmt werden, welche angibt, dass ein bestimmter Zustand zu einem
bestimmten Ausgang fiihrt. Dies ist je nach Komplexitat des Systems und der Partikel-
anzahl N mit einem hohen Rechenaufwand verbunden. Die relative Wahrscheinlichkeit
iiber alle Partikel in einem Zeitschritt ergibt sich zu

Gi= 5. (2.155)

AnschlieBend werden neue Zustandsvektoren x;l auf Basis von ¢; generiert. Um von
der beliebigen pdf ¢; eine Stichprobe erhalten zu kénnen, werden verschiedene Ansétze
wie order statisics, stratified sampling, residual sampling oder systematic resampling
verwendet. Entscheidend sind die verschiedenen Verfahren nur, falls der Rechenaufwand
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fir das Erstellen einer Stichprobe auf Grundlage von ¢; zu hoch wird. Abschlieend
wird der Erwartungswert

Blal) ~ 33, (2.156)

durch den Mittelwert der Partikel angenahert. Dies entspricht dem wahrscheinlichsten
Systemzustand zu einem beobachteten Ausgangsvektor.

Anmerkungen zum Partikelfilter Neben dem hohen Rechenaufwand durch die N-
fache Auswertung der Systemgleichungen besteht das Problem der Partikelverarmung.
Dabei kann es passieren, dass nach einigen Zeitschritten nur sehr wenige Partikel ein
q; # 0 besitzen. Dies geschieht, falls nur wenige a priori Partikel in Regionen liegen, in
denen p(yg|xk) signifikante Werte annimmt. Eine einfache Losung ist die Erhéhung von
N, dies fithrt zu einem erhohten Rechenaufwand und verschiebt das Problem héufig nur
zu spateren Zeitpunkten k. Weitere Moglichkeiten sind das Hinzufiigen von kiinstlichem
Rauschen zu x;i, oder die Implementierung eines regularisierten Partikelfilters, bei dem
von einer kontinuierlichen pdf

N
Plerlyr) = D wriKp(wr — 1) (2.157)
i=1
a posteriori Partikel gezogen werden. Fir die Gewichte gilt wi; = ¢ und K} sind
Kernel-Funktionen von Verteilungsdichten, haufig Epanechnikov [Epa69].

_ 4f<1_7) el <V
K {0 o] > V5 (2.158)

Der Vorteil dieser Kernel-Funktion ist es, dass sie den mittleren quadratischen Fehler
des Schéatzers minimiert. Durch die kontinuierliche pdf besitzen weniger Partikel ver-
schwindende Gewichte und das Verarmungsproblem wird abgeschwécht. Eine weitere
Moglichkeit ist das Markov-Ketten-Monte-Carlo-Resampling, dabei werden anhand der
Ubergangswahrscheinlichkeit p(a:,;Z|xZ_1z) zuféllig einige x ; zu neuen Zustandsvektoren
Ty Die Akzeptanzwahrscheinlichkeit ist dabei durch

p(yk|5flzz>p(5~51;z|x;f1z)
p(yklmzﬂp(fc;zlﬁ_u)

o =min |1, (2.159)



2.5 Zustandsschatzung von Systemen 69

gegeben. Somit werden Partikel mit geringem Gewicht erneut generiert. Zudem kann die
Berechnung von der relativen Wahrscheinlichkeit um einen statischen Faktor abhangig
von xy und ;. ; erweitert werden. Die Gleichung (2.155) wird somit zu
Pllyr = y)[ (= 25,)]

Pl(yr = y*)|pni)

4% = (2.160)

Dabei kann py,; = E(z |y ;) oder py; = pdf(wg|xy ;) gelten. Eine einfachere Moglichkeit
ist ebenso

(0%

qg= (2.161)
mit a € (0,00) und ¢ = F(¢). Beide Mafinahmen fithren dazu, dass Partikel mit
hohen Wahrscheinlichkeiten reduzierte Gewichte erhalten, um der Verarmung entge-
gen zu wirken. Diese Art der Erweiterung wird Auxiliary Partikel-Filterung genannt.
Die einzige limitierende Bedingung bei der Implementierung eines Partikelfilters ist
der Rechenaufwand, alle anderen Designparameter konnen an beliebige Systeme und
Verteilungsdichten angepasst werden.
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2.5.6 Vergleich der Filteralgorithmen

Um die Filteralgorithmen miteinander zu vergleichen, werden zwei haufig verwendete
Szenarien aus der Literatur verwendet. Beide Anwendungsbeispiele sind im Anhang
A.6 néher erlautert. Das erste Beispiel ist der freie Fall eines Objektes aus grofler Hohe.
Das System ist schwach nichtlinear und das Rauschen jeweils Gauf3-verteilt und weif3.
In Abbildung 2.31 sind die Fehler der Schétzung der Position (P), Geschwindigkeit
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Abbildung 2.31: Vergleich der dimensionslosen, relativen Fehlern von Kalman-Filter,
unscented Kalman-Filter und Partikelfilter der Schéatzung der Po-
sition (P), Geschwindigkeit (V) und ballistischen Koeffizienten (B)
eines Objekts im freiem Fall.

Kalman-Filter die groiten Schatzfehler verursacht. Dies ist damit zu erklaren, dass
bereits die schwache Nichtlinearitat des Systems das Schétzergebnis des Kalman-Filters
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beeinflusst. Das unscented Kalman-Filter (UKF) approximiert das nichtlineare System
abschnittsweise linear und kann somit den Schatzfehler deutlich reduzieren. Dies tritt
besonders ab dem Zeitpunkt ¢ = 10s stark auf, da sich zu diesem Zeitpunkt das
Fallverhalten dndert und der Ubergang zwischen diesen beiden Bereichen nichtlinear ist.
Dadurch erhoht sich kurzzeitig der Fehler der beiden Kalmanfilter. Fiir die Schétzung der
Position und der Geschwindigkeit bleibt beim Kalmanfilter eine Abweichung von bis zu
10% bestehen. Das Ergebnis des Partikelfilters ist ungefahr dem des UKF gleichzusetzen.
Dies ist zu erwarten, da beide Algorithmen fiir schwach nichtlineare Systeme gleichwertig
sind. In Abbildung 2.32 ist das Konvergenzverhalten der drei verschiedenen Algorithmen
gezeigt. Die Position wird von allen drei Algorithmen von Beginn an am genauesten
angenahert. Fir die anfingliche Schiatzung der Geschwindigkeit bestehen bei allen
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Abbildung 2.32: Konvergenzverhalten der betrachteten Filteralgorithmen fiir die
Schétzung der Position (a), Geschwindigkeit (b) und ballistischen
Koeffizienten (c) eines Objekts im freien Fall.

Filtern leichte Abweichungen fiir den Zeitraum bis 10 Sekunden. Beim ballistischen
Koeffizienten sind die Abweichungen bis zu diesem Zeitpunkt fir alle Filter sehr grofi.
Dies liegt ebenfalls daran, dass dieser Wert mit 107 betragsméBig im Vergleich zu
den anderen Groflen sehr klein ist und sich deshalb Abweichungen deutlich starker
auswirken.

Der zweite Testfall ist ein stark nichtlineares System. Der Vergleich von Partikel- und
Kalman-Filter ist in Abbildung 2.33 fiir ein stark nichtlineares System gezeigt. Wie klar
zu erkennen ist, gehen die Zustandsschatzungen beider Filter ab dem initialen Messwert
sofort deutlich auseinander. Das Partikelfilter ist in der Lage, den Zustand mit sehr
geringen Abweichungen tiber den gesamten Verlauf anzundhern. Das Kalman-Filter
hingegen liegt bis zum Zeitpunkt k£ = 20 weit ab vom eigentlichen Systemzustand.
Danach werden teilweise einige Zustande richtig durch das Kalman-Filter geschétzt.
Diese Abweichungen treten trotz dessen auf, dass bereits ein Extended Kalman-Filter
(EKF) verwendet wird, welcher Nichtlinearitéten des Systems berticksichtigen kann. Der
Grund fir die starken Abweichungen wird deutlich bei der Betrachtung der geschétzten
Zustandsverteilungsdichten zum Zeitpunkt £ = 20. Das Partikelfilter approximiert eine
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multimodale Verteilung, wohingegen das Kalman-Filter nur eine einzige Gauf3verteilung
approximieren kann. Das System besitzt zwei dedizierte Zustidnde zwischen denen
unvorhersehbar, bedingt durch die Nichtlinearitdaten, gewechselt werden kann.
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Abbildung 2.33: Vergleich von erweiterter Kalman-Filter und Partikelfilter fiir ein
stark nichtlineares System. a) Zustandsschétzung b) Wahrscheinlich-
keitsdichtefunktion der Zustande beim Zeitpunkt & = 20

Nur das Partikelfilter ist dadurch, dass keine Annahmen tber die initialen Vertei-
lungsdichtefunktionen angenommen werden miissen, in der Lage die Zustandsvektoren
nichtlinearer Systeme, bei denen verschiedene voneinander getrennte Betriebszustande
existieren, korrekt zu schatzen. Zudem konnen allgemein bimodale oder multimodale
Verteilungsdichtefunktionen so korrekt geschéitzt werden. Bei allen anderen Algorithmen,
ob nun Kalman, EKF, UKF oder H,, miissen stets Annahmen tiber einzelne Eigenschaf-
ten des zugrunde liegenden Systems getroffen werden. Da dies, wie in spéteren Kapiteln
gezeigt, fiir die in dieser Arbeit betrachteten Bauelemente und Schaltungen nicht méglich
ist, werden im Weiteren Partikelfilter fiir die Zustandsschitzung eingesetzt.



Entwurfsprozess unter
Beriicksichtigung der
Zuverlassigkeit

» A problem well stated is a
problem half solved «

Wie in den vorangegangenen Kapiteln beschrieben, besteht die Notwendigkeit, zur
Auslegung von integrierten Schaltungen die Einfliisse von Alterung, Prozessvariationen
und Strahlung gleichzeitig mit realistischen Belastungsprofilen analysieren zu kénnen.
Vom Compact Model Council (CMC) wurde eine Schnittstelle fir die Modellierung
von Alterung vorgestellt. Diese bindet externe Alterungsmodelle mit Hilfe von zusétzli-
chen Simulatoren (UDRM, MOSRA, RelXpert) in den eigentlichen Entwurfsprozess
ein [HCF™15, Ram13]. Bei diesem Vorgehen konnen nur periodische Belastungsprofile
analysiert werden, da die Alterung auf Basis einer kurzen transienten Simulation ex-
trapoliert wird. AnschlieBende Simulationen verwenden eine neu erstellte degradierte
Netzliste fiir die Analyse anderer Einfliisse. Zudem werden die Alterungseffekte als vom
Transistor getrennte Effekte simuliert, wie in Abbildung 3.1 gezeigt ist. Wie zu sehen ist,
wird jede einzelne Auswirkung, Senkung von I; sowie Erhohung von Vjy,, der Alterung
getrennt modelliert. Diese Ersatzschaltbilder bilden die Wechselwirkungen und Abhén-
gigkeiten nicht korrekt ab, so zum Beispiel ist die Senkung des I; teilweise durch die
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Abbildung 3.1: Modellierung verschiedener Alterungseffekte nach dem CMC Standard
[Ram13].

Erhéhung von V}p, bedingt, beides tritt demnach gleichzeitig auf. Die Modellierung von
HCI mit einem zusatzlichen sehr kurzen Transistor fithrt dazu, dass Prozessvariationen
und Temperatur/Spannung-Einfliisse falsch vorhergesagt werden, da in das Design ein
Kurzkanaltransistor eingefithrt wurde. Fiir die Analyse von Prozessvariationen miissen
zudem die Abhéngigkeiten von Al; und AV}, bekannt sein, gleiches gilt fiir die Tempe-
ratur. Fir einen analogen Entwurfsprozess ist die Verdnderung der Netzliste und der
Topologie durch das Einbringen zusétzlicher Schaltungselemente problematisch, da diese
innerhalb der SPICE-Simulation zu parasitaren Stromen oder Spannungsabféllen fiithren
konnen, die das Gesamtergebnis verfalschen. Wie in Abbildung 3.2 gezeigt, wird mit
jedem zu betrachtenden Effekt der iibliche Modellierungsansatz problematischer. Zudem
haben Parameter wie V};, in modernen Transistormodellen keine tatsachliche Funktion
[CVCT14a] mehr und eignen sich somit nicht fiir die Modellierung der Einfliisse. Im
BSIM6-Modell wurde die Schwellspannung erst 2 Jahre nach Veroffentlichung in der Ver-
sion 6.1.1. wieder eingefithrt, um Designern ihren gewohnten Parameter wiederzugeben.
Fiir die Modellierung und die Berechnungen im Modell besitzt die Schwellspannung
keine Funktion.

Um diesen gewachsenen Nachteilen entgegenzuwirken, wird in dieser Arbeit ein voll-
standig neuer Ansatz verfolgt. Die Idee ist das Implementieren sdmtlicher relevanter
Effekte an dem Ort ihres Entstehens, im Transistormodell, wie es fiir Temperatur langst
getan wird. Somit konnen wéhrend des Schaltungsentwurfs alle relevanten Einfliisse
gleichzeitig, ohne Anderung der Schaltung, betrachtet und analysiert werden. Wie in
Abbildung 3.2 durch die idealen Spannungsquellen veranschaulicht, wird mit jedem zu
betrachtenden Effekt der tibliche Modellierungsansatz problematischer.

Durch den neuen Ansatz werden Alterung und Strahlungseinfliisse in das Transistor-
modell verschoben und somit innerhalb einer SPICE-Simulation im Entwurfsprozess
analysierbar. Zudem konnen alle Wechselwirkungen im Transistor betrachtet werden.
Im Folgenden wird dazu das Transistormodell vorgestellt und die Implikationen fiir den
Entwurfsprozess evaluiert.
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Konventioneller Ansatz e
NMO

Neuer
- Ansatz

Abbildung 3.2: Neuartiger Modellierungsansatz durch Erfassung der Einfliisse direkt
im Transistormodell.

3.1 REL-MOS-Transistormodell

In diesem Abschnitt wird das Transistormodell zusammen mit den jeweiligen Effekten
und der Verilog-A-Implementierung beschrieben. Als Grundlage fiir die Entwicklung
dient das BSIM-BULK-Transistormodell. Das BSIM6-Modell wurde nach seiner Einfiih-
rung als industriell nutzbares Modell in BSIM-BULK umbenannt, um den Einsatzbereich
klarer herauszustellen. Der Vorteil dieses Modells ist, dass es die Ladungsberechnun-
gen aus dem EKV beinhaltet und um sdmtliche relevanten Sekundéreffekte moderner
Transistoren bei Bedarf erweiterbar ist. Dadurch, dass das Modell ladungsbasiert ist,
konnen Alterungs- und Strahlungseffekte direkt modelliert werden, und es miissen keine
Hilfsvariablen in Form von Stromen oder Spannungen eingefiihrt werden.

Durch das Compact Model Council wurden Standards und Richtlinien veroffentlicht,
die beinhalten, welche Simulationsarten und Modellierungen fiir Zuverlassigkeitsana-
lysen auf Transistorebene notwendig sind [Ram13]. Als absolute Notwendigkeit wird
die Portierbarkeit zwischen verschiedenen SPICE-Simulatoren, Betriebssystemen und
Entwicklungsumgebungen definiert. Zudem miissen sich die Zuverlassigkeitsanalysen in
ein bestehendes Process Design Kit (PDK) einbetten lassen. Ein PDK umfasst dabei
Parametersatze fir eine spezifische Herstellungstechnologie und Bauelementmodelle.
Des Weiteren miissen sich die Alterungseinfliisse ausschalten lassen, um Simulationen
ohne Zuverlassigkeitsaspekt nicht zu beeinflussen und unnétig zu verldngern. Die Si-
mulationen selbst miissen Monte-Carlo-Analysen unterstiitzen und in der Lage sein,
alle Alterungseinfliisse und Ausheilungsprozesse abzubilden. Zudem muss eine Wie-
deraufnahme von Simulationen, die Speicherung eines gealterten Zustands und die
Speicherung von Alterungskenngrofien ermoglicht werden. Als fiir diese Arbeit kontrar
anzusehende Mafligaben sind, dass das Kompaktmodell nicht geandert werden soll und



76 3 Entwurtfsprozess unter Beriicksichtigung der Zuverldssigkeit

dass davon ausgegangen wird, dass eine transiente Simulation tiber mehrere Jahre
nicht moglich ist. Diese beiden Punkte konnen ambivalent diskutiert werden, da es in
der Literatur VorstoBe in Richtung der Ermoéglichung von transienten Simulationen
gibt [HG16, GSR 14, GLKJ16]. Das REL-MOS-Kompaktmodell ist eine Anderung des
BSIM-BULK-Modells, zur Laufzeit oder Nutzungsdauer in einem PDK muss dieses Kom-
paktmodell nicht verdndert werden. Des Weiteren besteht durch das REL-MOS-Modell
die Moglichkeit, eine initiale transiente Simulation tiber z.B. 10% der Nutzungsdauer
der Schaltung in der Anwendung durchzufithren und anschlieend die weitere Dauer zu
extrapolieren. Somit konnen jedoch in der initialen Simulation bereits umfangreiche und
beliebige Nutzungsprofile analysiert werden. Zudem zeigte sich im Rahmen der Arbeit,
dass analoge Schaltungen mit bis zu 300 Transistoren sehr wohl, innerhalb einiger
Stunden, direkt tiber ihre Lebenszeit von 10 Jahren transient simuliert werden kénnen.
Insgesamt bietet das REL-MOS-Modell alle durch das CMC notwendigen Eigenschaften
fiir die Analyse von Zuverlassigkeit von integrierten Schaltungen und, soweit notwendig
und gewiinscht, deutlich erweiterte und genauere Analysemoglichkeiten.

3.1.1 Alterungseinfliisse

Fir die Modellierung der Alterung wird der Parameter Q. verwendet (vgl. Abschnitt
2.2.3). Dieser beschreibt innerhalb des Transistormodells Defekte im Gateoxid und
betrachtet diese als an der Oberflache zum Substrat befindlich. Genau das beschreibt
die Auswirkungen der Alterung. Die einzelnen Komponenten der Alterung werden zu
einer Ladung

Qage(ty P» T) - Qtrap + Qit + Qox (31)

zusammengefasst, wobei Qage C Q. gilt. t ist die Zeit, P beinhaltet alle relevanten
Parameter, von denen die Alterung abhéngt, und T beschreibt den Arbeitspunkt des
Transistors. In Abbildung 3.3 ist schematisch die Anderung von Qage(t, P, T) fiir mehrere
Stress- und Erholungsphasen gezeigt. Die Auswirkungen der zuséitzlichen Ladung lassen
sich tiber die Oberflachenladung

Qs = Qs + Quge(t, P, T) (3.2)

erfassen. Durch weitere Transistoreffekte wie Poly-Depletion kann die Alterungsladung
nicht durch eine reine Erhohung der Flachbandspannung dargestellt werden [EVO06].
Sie muss in der Ladungsberechnung vollstdndig berticksichtigt werden. Durch die Ver-
kniipfung von ¥, und @; in Gleichung (2.41) zeigt sich, dass die Auswirkungen der
Alterung Qage arbeitspunktabhangig sind. Die Modellierung im Transistormodell selbst
erfolgt durch die Erhéhung von ) s.. Dadurch verandert sich die Flachbandspannung
geméf Gleichung (2.32). Zudem verdndert sich die Ladungsverteilung im Transistor
in Gleichung (2.30). Somit dndern sich das Oberflichenpotential und die Inversionsla-
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Abbildung 3.3: Anderung der alterungsabhingigen Ladung durch Stress- und Erho-
lungsphasen innerhalb des Transistors.

dung. Daraus folgt eine Anderung des ¢;,; als Ausgangspunkt fiir die Berechnung des
Verilog-A-Transistormodells wie in Abschnitt A.5 gezeigt ist. Durch die Funktionalitat
des Transistormodells dndern sich als Folge der Alterung samtliche betroffene Transis-
torparameter wie z.B. die Gate-Ladung, Gate-Kapazitat, Transkonduktanz. Die erneute
Berechnung findet zu sdmtlichen Simulationszeitpunkten und zu iterativen Zwischen-
schritten des Simulators statt. Somit konnen sdmtliche transiente Eigenschaften der
Alterung direkt beobachtet werden. Zudem kann die Auswirkung der Alterung in allen
SPICE-Simulationsarten untersucht werden.

Um mit herkémmlichen Alterungsmodellen vergleichbar zu sein, kann die Ladung
(Qage(t,P, T) in eine Verschiebung der Schwellspannung mit

Qage

AVy, ~ —=
th Cox 5

(3.3)
wie in Abbildung 3.4 gezeigt ist, umgerechnet werden. Der Punkt an dem Qg; ~ Q; gilt,
verschiebt sich durch die Alterung und somit V};,. Die Gatekapazitat C,,, ist ihrerseits von
Prozessvariationen abhingig, daher kann diese Approximation zu einer Uberschitzung
der Variabilitiat der Alterung fithren. Zusammen mit Strahlungseffekten ergibt sich die
neu eingefithrte Ladungskomponente zu

Qage(t7 Pa T) - QHCI(t7 Pa T) + QBT[,StT(t7 Pa T) - QBTI,TeC(tu Pa T) + QR(t7 Pa T? TID) .

Dabei sind Quer(t, P, T) und Qprrsir(t, P, T) die durch beide Effekte produzierten
zusétzlichen Ladungen. Qpryrec(t, P, T) modelliert den anteiligen Ausheilungsprozess
und Qr(t, P, T, TID) beinhaltet die kurz- und langfristigen Ladungstriger durch SEU
und TID. Die Berechnungen dieser vier Komponenten wird im Folgenden erlédutert.
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Q
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Abbildung 3.4: Verschobenes V};, durch die zusétzlichen Ladungen verursacht durch
HCI und BTI.

Bias Temperature Instability Aufgrund dessen, dass BTI drei verschiedene Kom-
ponenten beinhaltet, die unterschiedliche Stressbedingungen besitzen und nur teilweise
reversibel sind, werden diese getrennt modelliert. Der Algorithmus 1 zeigt die imple-
mentierte Berechnungen des verwendeten BTI Modells auf Grundlage von [MMM™14].
Fiir die Berechnung werden die relevanten Transistor- und Umweltparameter durch
P € RM iibergeben. Der Arbeitspunkt des Transistors wird charakterisiert durch
T € R®. Die initiale Ladung, welche bereits vorhanden ist, ist gegeben durch Qpry o,
und tg,, gibt den betrachteten Zeitraum an und wird vom Simulator iibergeben. tg;,
gliedert sich in zwei Komponenten ¢; und ¢,, die die Stress- und Wiederherstellungs-
zeitrdume beinhalten. Fiir die Beschreibung des degradierten Arbeitspunktes einzelner
Transistoren kann die initiale Ladung als Parameter verwendet werden. Diese bereits
vorhandenen Ladungen werden zuerst initialisiert. Die Stressbedingung selbst héngt
von dem elektrischen Feld im Gateoxid ab, da dieses proportional zur Bindungsener-
gie ist. AnschlieBend werden die Zuwachsraten der drei Komponenten berechnet und
danach iiber den Stresszeitraum integriert. Die Modellierungsgleichungen entsprechen
unterschiedlichen Besetzungwahrscheinlichkeiten der Fehlstellen und somit ihrer Aktivie-
rungsenergien. Dadurch ist ANy, ¢ durch ein logarithmisches Wachstum, ANy, s durch
ein exponentielles Wachstum und AN, s durch eine Potenzfunktion dargestellt. Die
unterschiedlichen mathematischen Modellierungen begriinden sich in den Zeitkonstanten
des gewiinschten Verhaltens. Durch die logarithmische Abhédngigkeit steigt die Ladung
zu Beginn schnell an. Dies wird verwendet, um die Fehlstellen mit geringen Zeitkonstan-
ten darzustellen, diese miissen in der Lage sein, im Bereich von Piko- bis Mikrosekunden
Fehlstellen zu modellieren. Dies ist insbesondere fiir digitale Schaltungen mit steilen
Flanken interessant. Die Fehlstellen tief im Oxid haben hohere Zeitkonstanten und
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Algorithmus 1 BTI-Modell

Eingabe: P € R T € R3, Qprro, tsim € RV
Ausgabe: QBT]

1: Qpri(P) < Qprio

2: if Eox(T,P) > 0.5MV/cm then
A]\fmt,s - Rstr(P) : (TS(T) + ts)>_1
ANirap,s = Nirapo(P) - 7e(T)) " - exp(—t5/7.(T)))
ANyzs = No(P) - Negp(T) - t17mean(T)

ls

6: QBTI(1> = gANmt,s dts
ts

T QBTI(Q) = gANtrap,s di,

ts
8: Qpri(3) = JANox,s dt
9: else
10: ANmt,r = QpBrr- Rr(,P) . (tr + TT(T))_l
11: ANgapr = Qprr - 7(T) ™! - exp(—t, /7.(T))

tr
12: Qpri(1) = Qpri(1) — ({ANint,r dt,

tr
13: Qpri(2) = Qpri(2) — ({ANtmp,r dt,
14: eAnd if
15: Qprr < > QBTIM

sind durch die exponentielle Abhangigkeit fiir kurze Zeitraume als trage modelliert.
AN, s modelliert dadurch Fehlstellen mit sehr geringen Bindungsenergien, die bereits
im Bereich von Piko- und Nanosekunden besetzt werden. ANy, s wachst dagegen erst
fiir langere Zeitraume im Mikrosekundenbereich signifikant an. Schliellich modelliert
AN, s das permanente oder Langzeitverhalten. Im Gegensatz zu den beiden anderen
Komponenten besitzt AN,, ; keine Ausheilungsprozesse. Durch diese unterschiedlichen
Zeitfenster kann das Modell als eine Capture-Emission-Time-Map aufgefasst werden
[GWRT11], die in drei grofiere Bereiche unterteilt ist und nicht einzelne Fehlstellen,
sondern alle Fehlstellen mit ahnlichen 7, und 7. als eine Ladung zusammenfasst. Die
weiteren Faktoren und Exponenten sind vom Arbeitspunkt und Transistorparameter
abhangig, ihre Abhangigkeiten sind im Anhang A.7 beschrieben, und modellieren die
Wechselwirkungen zwischen den einzelnen Einfliissen. Fiir den Fall einer Ausheilungs-
phase regenerieren sich die Fehlstellen mit den gleichen mathematischen Abhéngigkeiten
wie im Fall von Stress. Somit heilen einige Fehlstellen schneller aus als andere, was dazu
fithrt, dass der Transistor nach einer langen Stressphase deutlich langere Zeit benotigt
um auszuheilen. In jedem Simulationschritt wird Q pry fur die Berechnung sémtlicher
Transistorparameter innerhalb des BSIM-BULK-Modells beriicksichtigt. Die Simulati-
onsschritte konnen dabei Zeitschritte oder Iterationsschritte durch den Simulator sein,
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dieser gibt ebenfalls die Schrittweite vor. So kénnen ebenfalls Riickkopplungsschleifen
in den Wechselwirkungen beriicksichtigt werden und Effekte, die iber der Zeit zu einer
Verschlechterung oder Verbesserung der Degradation fithren, korrekt dargestellt werden.

Hot Carrier Injection Im Gegensatz zu BTI besitzt HCI nur einen physikalischen
Mechanismus, der zur Zerstorung von Bindungen fiihrt. Die dem Ladungstrager bzw.
der Bindung zugefiithrte Energie kann dabei unterschiedliche Ursachen haben. Es wird
zwischen der Zerstérung durch einen einzelnen Ladungstrager (SE), mehrere (MVE)
und durch Streuung (SC) unterschieden. Jeder dieser Mechanismen besitzt eigene
Stressbedingungen. Die Zerstorung durch Streuungsereignisse findet statt, wenn der
Transistor nicht leitend ist und die Ladungstréger der Leckstrome kollidieren. MVE tritt
auf, wenn einige Ladungstrager mit mittlerer Energie vorhanden sind und schlieflich SE,
wenn der Transistor leitend betrieben wird. Der Algorithmus 2 zeigt die implementierte
Berechnung des verwendet HCI-Modells auf Grundlage von [Gral4]. Das urspriingliche
Modell basiert auf dem Drain-Source Sattigungsstrom. Dies wurde fiir das BSIM-
BULK-Modell in eine Abhéngigkeit der Séttigungsladung im Kanal tibersetzt. Bei
diesem Modell handelt es sich um eine phanomenologische Beschreibung der Einfliisse
durch HCI. Die einzelnen Stressbedingungen fiir die Gate- und Drain-Spannung sind
Modellparameter, die sich fiir verschiedene Transistorarten und Herstellungsverfahren
unterscheiden konnen. Die Parameter C7, Csy, C5 sind reine Fitting-Parameter, um die
funktionale Abhéngigkeit an die gemessene Parameterabweichung anzupassen.

Wie beim BTI Modell wurden die Zuwachsraten der jeweiligen Ladungskomponenten

modelliert und diese anschlieflend integriert, um die numerische Stabilitat der Simulation
zu erhohen.

Algorithmus 2 HCI-Modell

Eingabe: P € RY T € R, Qpero, tsim € RV
Ausgabe: Qe

1: Quer(P) + Quer
2: if Vgs < 0.01mV then .

— ,sat(T7P) 1 s TJD n—
3: AQSC — Cl . (qd T ) . <qdiaE(T,7)3)> -n - ts 1
4: end if
5: if Vgs > 0.01V then _

OSZl 1yl

6:  AQmve = Oy \/Visepr (T, P) - (W) SRR
7. end if
8: if (Vs > 0V) && (Vg5 > 0.01V) then
9 AQep=Cy- (%) () n!
10: end if

—_
_

A ts
: Quor = OfAQSC + AQuvE + AQsk dt
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Die Zuwachsraten der einzelnen Mechanismen sind jeweils mit einem Potenzgesetz von
der Zeit abhangig, skalieren jedoch mit einzelnen Transistorparametern. Dabei kann
die Sattigungsladung nach [EV06, Agal4]| ausgedriickt werden als

A aitq
2 1+2A(1+q)

qd,sat = (34)

Des Weiteren ist Vg off = Vs — Vi, die Overdrive-Spannung. Diese kann fiir verschiedene
Inversionszustande durch

2nU; In (exp(\/ I1C) — 1) allgemein
Visetf = 1 2nUIn (IC) schwache Inversion (3.5)
2nU/(1C) starke Inversion

ausgedriickt werden. Diese analytischen Gleichungen werden im Kompaktmodell selbst
nicht zur Berechnung verwendet [Agal4|. Sie verdeutlichen jedoch, dass das gewéhlte
Modell die Moglichkeit bietet, einzelne Parameter angendhert analytisch berechnen
zu kénnen. Die einzelnen Zuwéchse werden integriert und als Qe zusammengefasst.
Wichtiger Teilaspekt der beiden implementierten Alterungsmechanismen ist, dass sich
BTI und HCI in der Nédhe des Drainkontaktes die Fehlstellen teilen. Das bedeutet, dass
vorhandene Fehlstellen nur durch einen der beiden Prozesse besetzt werden kénnen und
dieser fiir den anderen Prozess nicht mehr zur Verfiigung steht. Abbildung 3.5 zeigt die
Schétzung der Alterung mit und ohne Interaktion beider Mechanismen. Im Modell teilen
sich die BTI-Ladung am Interface und HCI dieselbe maximal mogliche Ladungskom-
ponente. Ist diese erschopft, werden im Modell durch diese beiden Mechanismen keine
weiteren Fehlstellen erzeugt. Die BTI-Komponenten besitzen selbstverstandlich eine
wiederherstellbare Komponente. So unterscheiden sich die Auswirkungen der Alterung
fiir unterschiedliche Reihenfolgen der Alterung.

Wie zu erkennen ist, kommt es bei der Vernachlissigung der Interaktion zu einer Uber-
schitzung um das Doppelte. Somit ist es zwingend notwendig, dass Alterungsmodelle
diese Interaktion zumindest phdnomenologisch berticksichtigen. Zudem zeigt dieser
Zusammenhang der beiden Alterungsmechanismen, dass eine getrennte Modellierung
oder Betrachtung von HCI und BT spétestens auf Schaltungsebene nicht zielfiihrend
ist und zu starken Abweichungen zum tatsidchlichen Alterungsverhalten fithrt. Um die
Féahigkeiten des REL-MOS-Modells zu demonstrieren, zeigt Abbildung 3.6 beispielhaft
die Verldufe fiir die Ladung durch HCI bei verschiedenen NMOS-Transistoren mit Pro-
zessvariationen fiir ein konstantes Stressprofil. Des Weiteren sind PMOS-Transistoren
mit Prozessvariationen und BTI bei einer oszillierenden Gatespannung gezeigt. Die
Periodendauer der rechteckformigen Gatespannung ist dabei 100.000 Sekunden. Fiir
BTTI ist zudem die Standardabweichung der Ladung gezeigt.

Die Prozessvariationen fithren bei der initialen Verteilung zu leicht unterschiedlichen
Stressbedingungen beztiglich der Alterung. Daraus resultiert fiir jeden Transistor ein an-
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Abbildung 3.5: Interaktion von HCI und BTTI bei der Fehlstellenbesetzung in der Néahe
des Drainkontaktes. Dies wird durch die Anderung des Séttigungs-
Drain-Strom DIdsat veranschaulicht. Bildquelle: [HCFT15]

derer Verlauf der Degradierung. Besonders bei BT1 sind die Hiibe des Ladungszuwachses
stark durch diese Einfliisse bestimmt. Die Standardabweichung zeigt, dass diese im Laufe
der Zeit immer weiter ansteigt, sowohl fiir Stress- als auch Ausheilungsphasen. Diese
Graphen zeigen die Gesamtfunktionalitdt des REL-MOS-Modells in Bezug auf Alterung.
Um die dargestellte Modellierung der Alterung mit physikalisch begriindeten Werten
zu vergleichen, zeigt Abbildung 3.7 TCAD-Simulationen und REL-MOS-Ergebnisse fiir
PMOS-Transistoren, die von BTI betroffen sind, fiir zwei verschiedene Transistorkanal-
langen tiber einen Zeitraum von 10 Jahren. In TCAD sind 2D-Simulationen durchgefiihrt
worden, dadurch werden Schmalkanaleffekte vernachlassigt. Die REL-MOS-Transistoren
wurden mit W = 1um so weit gewéhlt, dass hier ebenfalls Schmalkanaleffekte keine
Rolle spielen. Die TCAD-Simulationen benétigen eine enorme Rechenleistung und viel
Zeit. Daher wurde ein konstantes Stressprofil ohne Phasen der Ausheilung simuliert.
Wie zu erkennen ist, wird der starke Anstieg sowie die abfallende Anderungsrate
durch das REL-MOS-Modell korrekt abgebildet. Zudem wird der absolute Anstieg der
Schwellspannung fiir beide Kanalldngen bis auf kleine Abweichungen gut angenéhert.
Dadurch kénnen die im REL-MOS-Modell dargestellten Abhéngigkeiten der Alterung
als qualitativ richtig betrachtet werden. Da das REL-MOS-Modell selbst physikalische
Zusammenhinge der einzelnen Parameter verkniipft, konnen die alterungsbedingten An-
derungen der anderen Parameter des Modells ebenso als qualitativ richtig angenommen
werden.
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3.1.2 Strahlungseinfliisse

Bei den Einfliisssen durch Strahlung wird Totel Ionizing Dose (TID) édhnlich zu den
Alterungseffekten modelliert, da dieser Effekt zu einer Erhéhung von, wenn auch aus-
schliefflich positiven, Ladungstragern im Gateoxid fiihrt. Da die Ursache der Strahlung
nichts mit dem Transistor, seinem Zustand oder der Schaltung zu tun hat, ist diese
Modellierung deutlich einfacher. Wahrend der transienten Simulation kann der Lan-
dungstragerzuwachs durch TID festgelegt, wahrend der Simulation kumuliert, und wie
(age im Transistormodell beriicksichtigt werden. Die Auswirkung und Stérke von TID
hangt dabei von der Gatefliche A; = W - L des Transistors ab. Je kleiner diese Flache
desto unwahrscheinlicher ist der Einschlag eines Teilchens, jedoch steigt die Starke
der Auswirkung eines Einschlags. Die Gleichung, die zur Modellierung von TID nach
[ABKF10] verwendet wird, ist

Qrip = qNot + qNj (3.6)
= q[Not - Dit(qjs — dp — q)n)Azt] .

qN,: sind bereits vorhandene Ladungen und Dj;; ist die flichenbezogene Defektdich-
te, deren Ableitung 9Dit/at vorgegeben werden muss. @y ist dabei das Potential im
Bulk und ®,, das Potential der Ladungstriager. Die Differenz ¥, — &, — ®,, gibt die
Besetzungswahrscheinlichkeit der Defekte an und ist durch das Oberflachenpotential
bestimmt, welches wiederum vom Arbeitspunkt, Alter des Transistors und Prozessva-
riationen abhéngt. Beim SEU héngt die Stérke der Auswirkung vom Einschlagsort des
Teilchens sowie den Eigenschaften des naheliegenden Transistors ab. Die Auswirkung
wird durch einen zuséatzlichen Drain-Strom, nicht Drain-Source-Strom, modelliert. Der
zusitzliche Strom Igpy tritt innerhalb des Transistors auf und kann nicht als externe
Quelle modelliert werden, da der Strom je nach Arbeitspunkt des Transistors zum
Source, Drain oder Bulk-Anschluss abflieen kann und somit die Auswirkungen auf das
Verhalten des Transistors sehr unterschiedlich sind. Die Modellierungsgleichungen fiir
einen NMOS-Transistor ergeben sich nach [ABKF10] zu:

[SEU = 7TT‘2<Jn + Jp)
In = qDnNV pp + qppjin B .
Jp = —qD,NVpp + q(Na + pp)pinE (3.10)

Darin sind pg die Elektronen-Loch-Paare, die durch den Ionenkanal erzeugt werden.
Diese fithren zum folgenden Gradienten:

—A\2(2k — 1)*x 72 > | (3.11)

2p —2
Ay = g 2 eXp( 2R
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dabei ist

(3.12)

und

R= V]_JV\/k‘,E1 Xk (3.13)

k;1 und k.o sind Parameter, die aus Messungen oder TCAD-Simulationen extrahiert
werden konnen. Sie modellieren den Einfluss des Abstands zwischen Ionenkanal und
Transistorstruktur.

Anmerkungen zur Verilog-A-Implementierung Damit die Best-Practice-Regeln
fiir Verilog-A-Implementierungen eingehalten werden, wurden von allen Ausgangsgrofien
jeweils die Anderungsraten modelliert und diese integriert:

)
Qo= /me de . (3.14)
0

Dies hat den Vorteil, dass die Ausgangsgroffen immer mindestens einmal stetig dif-
ferenzierbar sind, was wichtig fiir die Berechnungen von Stréomen, Spannungen und
Kapazititen ist. Zudem wurden alle [f-Abfragen durch logistische Funktionen der Form

1
f(P) = 1 + e—k(P—Po)

(3.15)

ersetzt. k ist der Wachstumsfaktor und gibt die Steigung vor, P stellt die jeweilige Be-
dingung dar, z.B. Vg, V,, und Py ist der Schwellwert, ab dem die Entscheidung getroffen
werden soll. Diese agieren als ein geglatteter Schalter und verhindern Simulationsarte-
fakte und Unstetigkeiten. Dadurch kénnen im Modell leichte Abweichungen entstehen
MCGT15].

3.1.3 Gesamtmodell

Das Modell wurde mit einem préadiktiven PDK fiir einen Bulk-CMOS-Prozess in 65nm-
Technologie gefittet. Die einzelnen Parameter der Alterungs- und Strahlungseffekte sind
ebenfalls pradiktiv und wurden aus den entsprechenden Veroffentlichungen tibernommen.
Das REL-MOS-Modell wurde innerhalb von Cadence Virtuoso getestet und entwickelt.
Die besonderen Eigenschaften sind:

1. Alle Einfliisse in einer transienten Simulation gleichzeitig betrachten

2. Alterungsimulationen anhalten, abspeichern und fortsetzen
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CDF Parameter Value Display

t_irradation_start n \off

¥_LET X_LET Pff

t si 1u _off

Rad_r Rad_r -F'.ff_

LET LET off

Rad_sw 1 off

L Ln o

w W it

HCl_sw_n nHCI i

ETl_sw_n nBTI Pff

HC_Q_int_ini_n 8 \off

BTI_Q_ox_ini_n \off.

8
BTI_Q_trap_ini_n ] \off
8

ETI_Q_int_ini_n

off

Abbildung 3.8: Erweitere Modellparametereingabe wahrend der Schaltplanerstellung
in CADENCE VIRTUOSO.

3. Kombination von Alterung und SEU in einer Simulation, da dies zwischen Zeitréu-
men von Piko- und Megasekunden variiert

4. Verwendung in Standard-Entwurfsprozess

5. Kombination von Monte-Carlo, DC, AC und transienten Simulationen zur Analyse
der Zuverlassigkeit

Durch die erweiterte Funktionalitat &ndern sich zudem die Modellparameter, die iiber
die Schaltfliche im Simulator einstellbar sind. Dazu zeigt Abbildung 3.8 die erweiterte
Modellparametereingabe wahrend der Schaltplanerstellung in CADENCE VIRTOUSO.
Somit bettet sich die deutlich erweiterte Funktionalitdt des Modells direkt in den
iiblichen Designablauf ein. Jeder einzelne Transistor einer Schaltung verfiigt iiber die-
sen erweiterten Parametersatz, somit konnen beliebige Kombinationen von Analysen
realisiert werden. Die ersten 6 Parameter steuern das Strahlungsmodell, wobei Rad_ sw
angibt, ob dieser Einfluss betrachtet werden soll. ¢ _irradiation_ start definiert den Zeit-
punkt, zu dem ein Partikeleinschlag simuliert werden soll. X LET gibt den Abstand
zwischen dem Einschlag und der MOS-Struktur an. ¢ si ist die Dicke des Substrats,
Rad__r der Radius des Einschlags und LET die durch den Partikeleinschlag iibertragende
Energie. HCI sw und BTI sw sind ebenfalls Schaltervariablen, wenn diese boolschen
Werte auf 0 gesetzt werden, wird die entsprechende Alterung nicht beriicksichtigt und
der Transistor verhilt sich nominell wie im PDK definiert. Die  INI -Werte stellen die
jeweiligen zum Start der Simulation bereits vorhandenen alterungsabhangigen Ladungs-
komponenten dar. Eine interessante Eigenschaft des BSIM-BULK-Modells ist, dass
die Temperatur eines jeden Transistors durch z.B. Selbsterhitzung getrennt beeinflusst
werden kann. Somit besteht die Moglichkeit, in einer einzigen transienten Simulation
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einer Schaltung das Temperaturverhalten der Alterung von einzelnen Transistoren zu
beobachten. Aus praktischen Griinden miissen die extrahierten Werte mit dem Faktor
6-10'° normiert werden, da diese Werte sonst die SPICE interne Blowup-Grenze fiir elek-
trische Modellparameter iiberschreiten. Der nominelle Simulationsaufwand steigt durch
die zusatzlichen Modellgleichungen. Jedoch kann dies durch das weitere methodische
Vorgehen, das in dieser Arbeit beschrieben wird, im Gesamtentwurfs-Prozess ausgegli-
chen werden. Die einzelnen Aussagemoglichkeiten der Aufzéhlung sind in Abbildung
3.9 illustriert.

Py

1 Vt

Abbildung 3.9: Verschiedene statistische Aussagen aus den Verteilungsfunktionen, die
mit dem REL-MOS-Modell ermittelt werden kénnen.

1. Initiale Verteilung durch Prozessvariationen von Schaltungs- und Bauteilpara-
metern. Gleichzeitig kénnen ebenfalls einzelne Transistoren getrennt von der
Grundgesamtheit betrachtet werden, um z.B. Auslaufer der Verteilungen zu unter-
suchen.

2. Analyse des individuellen Alterungsverhalten einzelner Transistoren in Abhéan-
gigkeit von Stressbedingungen, Belastungsprofilen, Umgebungseinfliissen und der
Variabilitit der Alterung selbst.

3. Veranderung der statistischen Momente der Verteilungsfunktion der Stichprobe
iiber langere Zeitrdume. Diese Informationen kénnen z.B. in Entwurfsmethoden
verwendet werden.

4. Verteilungsfunktion am Ende der Lebensdauer der Schaltung als auch jeweils den
vollstéandig individuellen Verlauf der Alterung einzelner Transistoren.

Die aufgezeigten Vorteile und Moglichkeiten des REL-MOS-Modells sind nicht kostenlos.
Es erfillt zwar alle geforderter Standards, jedoch steigt der Messaufwand durch die
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betrachteten Effekte im Vergleich zu einem herkémmlichen Modell deutlich an. Wobei
moderne Transistormodelle bereits mehrere hundert Transistorparameter besitzen kon-
nen. Somit kénnte ein modularer Ansatz, bei dem nur relevante Effekte beriicksichtigt
werden, eine Losung sein. Des Weiteren steigt der Simulationsaufwand bei der Analyse
von Alterung und Strahlung enorm an. Die Periodendauer kann zwar skaliert werden,
um den Aufwand etwas zu verringern, dennoch steigt die Simulationsdauer insgesamt
an. Fir jede Anwendung muss abgewogen werden, ob der Simulationsaufwand den
Erkenntnismehrwert rechtfertigt.

3.2 Stochastischer Schaltungsentwurf

Das entwickelte Transistormodell kann innerhalb von Analyse- und Entwurfsablau-
fen von integrierten Schaltungen auf verschiedene Weise zur Anwendung kommen.
Zum einen kénnen Schaltungen auf ihre Anfélligkeit gegeniiber den beschriebenen
Einfliissen untersucht werden. Um diese Analyse durchfiihren zu kénnen, muss eine
entworfene und dimensionierte Schaltung vorliegen. Zum anderen kénnen die REL-MOS-
Modelle fiir den initialen Schaltungsentwurf verwendet werden. Dabei werden aufbauend
auf der 9m/1,-Methode im Vorfeld simulierte Werte einzelner Transistoren mittels der
Kleinsignalgleichungen der Schaltungen fiir den Schaltungsentwurf genutzt. Beide An-
wendungsszenarien des REL-MOS-Modells werden in den nachfolgenden Abschnitten
beschrieben.

3.2.1 Analyse von integrierten Schaltungen

Wie bereits beschrieben, ist die Analyse der PVTAR-Einflisse auf eine integrier-
te Schaltung von entscheidender Bedeutung, um eine Uberdimensionierung auf der
einen oder eine Verletzung von Spezifikationen auf der anderen Seiten zu vermeiden
[GRBT09, FKT13]. Der Designkorridor, der aus den Spezifikationen entsteht, wird durch
Prozessvariationen geschmélert und verschiebt sich tiber der Zeit durch Alterungseinfliis-
se. Somit muss ein Transistormodell in der Lage sein, eben diesen Designkorridor durch
geeignete Simulationen und Analysen zu erfassen. Dies gilt fiir einzelne Transistoren,
Schaltungen und ganze Systeme.

Abbildung 3.10 zeigt die Mittelwerte und Standardabweichungen des Inversionskoef-
fizienten iber Vg, V,, W und L. Da der Inversionskoeffizient fiir die Definition des
Arbeitspunktes des Transistors verwendet wird, ist sein Verlauf iiber diese Designpara-
meter und die Abweichungen durch Prozessvariationen fiir die weiteren Betrachtungen
entscheidend.

Der Mittelwert des Inversionskoeffizienten bildet iiber V; den Verlauf des Stroms der
Gatediode nach und zeigt iiber V; die Ausgangscharakteristik des Transistors. Dabei
ist der IC in starker Inversion am hochsten. Gleiches gilt fiir die Standardabweichung.
Fir den Bereich 0,6V> V, > 0,3V ist ein erneuter Anstieg der Standardabweichung
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Abbildung 3.10: Inversionskoeffizient eines NMOSFET. a) Mittelwert von IC(Vg,V}),
b) Mittelwert von IC(W,L), ¢) und d) die entsprechenden Stan-
dardabweichungen bei Berticksichtigung von Prozessvariationen. Die
jeweiligen Mittelwerte der Wertepaare sind fir die jeweils andere
Darstellung gewahlt.

zu erkennen. Dies ist durch die erhohte Auswirkung der Prozessvariation in moderater
Inversion zu erklaren. Fiir sehr kleine Werte beider Spannungen steigt die Standard-
abweichung abermals an. Da der IC verwendet wird, um den Inversionszustand eines
Transistors eindeutig in drei Kategorien zu unterteilen, sind solche Bereiche besonders
relevant, in denen die Prozessvariationen zu einer Verschiebung des Inversionszustands
fithren konnen. Dies wiirde bedeuten, dass sich der Arbeitspunkt bereits direkt nach der
Herstellung verschiebt und somit seine Funktionalitédt deutlich vom spezifizierten Ver-
halten abweicht. Die Bereiche, in denen dies auftreten kann, liegen zwischen 20 > IC' >
0,01. Je nach Starke der Prozessvariationen kann dabei der Arbeitspunkt zwischen
moderater und starker Inversion sowie moderater und schwacher Inversion wandern. In
sehr starker Inversion sowie in sehr schwacher Inversion sind die Standardabweichungen
zwar relativ hoch, jedoch nicht hoch genug, um einen Wechsel des Arbeitspunktes zu

verursachen.
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Der Inversionskoeffizient sollte nach Gleichung (2.57) von der Weite und der Lénge des
Transistors unabhangig sein. Wie dargestellt, gilt diese Annahme jedoch ausschliellich
fiir Bereiche, in denen keine Sekundéreffekte wie Kurz- oder Schmalkanal-Effekte
auftreten. Dies beschrinkt die Anwendbarkeit des Inversionskoeffizienten wahrend des
Designs auf Transistoren fiir die gilt W > 2-W,,;, und 5+ Lyyip > L > 2+ L. Dadurch
konnen sehr schnelle Schaltungen, bei denen meist L =~ L,,;, angestrebt wird und sehr
energiesparende Schaltungen, fiir die groffle Kanallangen benotigt werden, nicht korrekt
iiber IC dimensioniert werden. Besonders zu beachten sind dabei die Verschiebungen der
Grenzen zwischen den Inversionsbereichen. So arbeiten sehr schmale Transistoren bereits
vor der Grenze von IC' = 0,1 in moderater und vor /C' = 10 in starker Inversion. Dies
kann wahrend des Entwurfsprozesses zu einem systematischen Fehler bei der Auslegung
der Bauelemente fithren.

Neben den Prozessvariationen ist die Alterung und die damit einhergehende Ver-
schiebung entwurfsrelevanter Parameter entscheidend. Hinzukommt die zusétzliche
Variabilitat, der Quotient aus Standardabweichung und Mittelwert, welche iiber den
Nutzungszeitraum der Schaltung von hoher Bedeutung ist. Abbildung 3.11 zeigt die
Verlaufe von Schwellspannung V;,, Inversionskoeffizient, Kanallaingenmodulationsfaktor
Ae und Transkonduktanz g, eines NMOS (L=150nm, W=1pm) iiber 10 Jahre fiir
verschiedene Gate-Spannungen in Sattigung. Ein Transistor wurde jeweils iiber die
gesamte Zeit transient simuliert. Die elektrischen Spannungen sind, in Abhangigkeit des
jeweiligen Arbeitspunktes, iiber die gesamte Simulationsdauer konstant. Somit altert
jeder initiale Arbeitspunkt individuell den Stressbedingungen entsprechend. Wie an den
Graphen des Inversionskoeffizienten zu erkennen ist, korrespondieren die verschiedenen
Gate-Spannungen mit Inversionszustdnden des Transistors. Der untersuchte Transistor
wird in allen drei Bereichen betrieben, wobei dieser sich bei vier Verlaufen in starker
Inversion befindet. bei Schwellspannung und Inversionskoeffizient ist zu erkennen, dass
die Starke der jeweiligen Auswirkung der Alterung proportional zur Gate-Spannung
bei beiden Parametern steigt. In starker Inversion fallt der IC um bis zu 10, wobei
Vin um TmV steigt. Beides beschreibt eine Abnahme des Drainstroms, welche durch
HCI bei NMOS zu erwarten ist. Fir \., welches die Geschwindigkeitssattigung charak-
terisiert, ist ein anderes Verhalten zu beobachten. Fiir alle Betriebspunkte auflerhalb
der starken Inversion zeigt sich {iber das Alter keine Veranderung. Die Ursache dafiir
ist, dass der Parameter in diesen Arbeitspunkten keine Auswirkung auf das Verhalten
des Transistors hat, da die Sattigungsgrenze der Ladungstriagergeschwindigkeit erst gar
nicht erreicht wird. Wie erwartet fallt A\. mit steigender Gate-Spannung, was einem
Anstieg der Séttigungsgrenze gleichkommt. Uber die Zeit ist in starker Inversion ein
Anstieg von A\. zu beobachten. Durch die Alterung féllt die maximale Geschwindigkeit
im Kanal, daher ist dieses Verhalten zu erwarten. Bei der Transkonduktanz zeigt sich,
dass dieser Parameter fiir Arbeitspunkte in moderater Inversion am stiarksten durch
Alterung beeinflusst wird. In schwacher und starker Inversion zeigt sich hingegen fiir
das ¢,, nahezu keine Abweichung. Besonders die moderate Inversion ist ein haufig
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Abbildung 3.11: Degradierung der Schwellspannung Vj, a), Inversionskoeffizient IC
b), Ac ¢) und Transkonduktanz g,, d) eines NMOS iiber 10 Jahre
fiir verschiedene Gate-Spannungen.

verwendeter Arbeitspunkt, da dort die Transkonduktanzeffizienz 9=/r, am hochsten ist.
Gleichzeitig wiirde ein solcher Arbeitspunkt starkste Auswirkungen durch Alterung und
Prozessvariation bedeuten.

Bereits bei dieser sehr beschriankten Auswahl an Parametern zeigt sich, dass die Al-
terungseinfliisse keinem klaren Trend folgen. Zudem beeinflusst der Arbeitspunkt des
Transistors, respektive der Inversionszustand, ob und wie stark die Alterung den je-
weiligen Parameter dndert. Gleichzeitig kann eine starke Verschiebung durch Alterung
bedingt durch den Arbeitspunkt kaum Auswirkung auf die Funktion des Transistors
haben, wie am Beispiel des IC in starker Inversion gezeigt. Dahingegen kénnen bereits
leichte Abweichungen in moderater Inversion zu einer vollstdndigen Verschiebung des
Arbeitspunktes und des Ausgangsverhalten des Transistors fiihren.

Durch die Vielzahl von Wechselwirkungen ist eine eindeutige Beschreibung der Aus-
wirkungen der Alterung und Prozessvariation durch einen einzigen Parameter nicht
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moglich. Bisherige Versuche, die Alterung allein durch die Schwellspannung zu charakte-
risieren, sind an bestimmte Transistormodelle gebunden und kénnen dadurch nicht alle
aufgezeigten Einfliisse der Alterung beschreiben. Samtliche Auswirkungen der Alterung
werden im REL-MOS-Modell physikalisch motiviert durch Q4. dargestellt, dessen
Verhalten sich an physikalisch korrekte Capture-Emission-Time-Maps anlehnt. Somit
kann die Modellierung der Ursache auf einen einzigen Parameter beschriankt werden
und die korrekte Abbildung sémtlicher Auswirkungen findet durch das Transistormodell
statt. Hierdurch reduziert sich der Modellierungsaufwand auf eine minimale Anzahl
von Parametern bei gleichzeitiger allgemeiner Verwendbarkeit. Abbildung 3.12 zeigt
die alterungsabhéngige Ladung (4. fiir schwache, moderate und starke Inversion fiir
drei verschiedene Alterungszustinde und 200 Transistoren, die von Prozessvariationen
betroffen sind. Wie gezeigt. ist die Verbreiterung der Verteiluneg der zusatzlichen La-
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Abbildung 3.12: Alterungsabhangige Ladung N, fiir schwache, moderate und starke
Inversion (von oben nach unten) fir drei verschiedene Alterungszu-
stande.
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dungstragerdichte N4 nach einem Tag fiir die betrachteten Betriebsbereiche (schwache,
moderate und starke Inversion) auerst gering. Dies ldsst darauf schlieflen, dass in solch
kurzen Alterungsperioden kaum Unterschiede im Alterungsverhalten der Transistoren
festzustellen ist. In schwacher Inversion ist nach 3 Jahren und nach 10 Jahren eine
sehr deutliche Aufweitung der Verteilung von N4 zu erkennen. Wobei sich die Mitte
der Verteilung von Ngg. der Alterung der Transistoren nur sehr schwach verschoben
hat, gibt es jedoch auch einzelne Transistoren, die mehr als das 12-fache der durch-
schnittlichen Ladung angehauft haben. Diese, deutlich starker gealterten Transistoren,
sind den Ausldufern der Verteilungsfunktionen zu finden. Zudem existieren nach 10
Jahren einzelne Transistoren, die nur rund 5% der mittleren Alterung erfahren haben.
Mafgeblich fiir diese Unterschiede sind Abweichungen der Oxiddicke, welche zu anderen
Stressbedingungen fiir die Alterung fithrt. Vernachlédssigbar ist dabei keine der Pro-
zessvariationen. In moderater Inversion ist nach 10 Jahren eine deutliche Verschiebung
der Verteilung und eine enorme Aufweitung ebendieser festzustellen. Zudem sind die
Auswirkungen in absoluten Zahlen etwa 10 mal so stark wie in schwacher Inversion. Dies
resultiert aus dem erhohten BTI-Stress durch eine hohere Gate-Spannung sowie den
durch den hoheren Drainstrom angestiegenen Auswirkungen durch HCI. Im Gegensatz
zur schwachen Inversion gibt es keine Exemplare, bei denen nach 10 Jahren N4 weniger
als 2-10'21/em? betrigt. Durch diese Spannweite ist die alterungsabhingige Variabilitét,
bedingt durch die starken Auswirkungen durch die Prozessvariationen, am grofiten. In
starker Inversion zeigt sich, dass die absoluten Auswirkungen am starksten sind und die
Verteilung sich stark verschiebt. Die Aufweitung ist in Relation zu denen der anderen
Inversionsbereiche gering. Es zeigen sich drei getrennte Verteilungen iiber das Alter des
Transistors. Nach 3 Jahren ist die Verteilung relativ kompakt um Ngge = 1 - 101 1/erm?
verteilt, was dem Maximalwert in moderater Inversion entspricht. Nach 10 Jahren ist
die Verteilung deutlich breiter und der Mittelwert hat sich versechsfacht. Insgesamt
zeigt sich ebenfalls beim Verhalten von N4, dass Arbeitspunkt, Prozessvariation und
Alterung nicht getrennt betrachtet werden kénnen.

Neben analogen Schaltungen, die im Weiteren fokussiert betrachtet werden, kénnen die
REL-MOS Modelle ebenfalls fiir die Analyse von digitalen Schaltungen und Systemen
verwendet werden. Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wurden Standardgatter, SRAM,
FlipFlops und Oszillatoren auf PVTA Einfliisse hin untersucht. Die Ergebnisse kénnen
anschliefend verwendet werden, um die Einfliisse durch weitere Modellierungsschritte
auf hoheren Abstraktionsebenen zu betrachten und somit fiir die Auswahl geeigneter
Schaltungstypen angewandt werden.

3.2.2 Erweiterte 9m/1,-Methode

In diesem Abschnitt die héufig fiir das Design von analogen Schaltungen verwendete
9n/1p-Methode durch Verwendung von REL-MOS-Modellen um die Beriicksichtigung
von PVTA-Einfliissen erweitert. Bei dieser Methode werden einzelne Transistoren fiir
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verschiedene Langen, Weiten sowie Gate- und Drainspannungen in einer Testbench
simuliert. Diese im Vorhinein simulierten Werte werden verwendet, um die in Abbildung
3.13 gezeigten Graphen zu erstellen. Wie zu erkennen ist, sind alle Kenngrofien tiber
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Abbildung 3.13: Bespielhafter Dimensionierungsablauf mit der tabellengestiitzten
9n/1n-Methode. Die Graphen zeigen die einzelnen Designparameter
iiber dem Inversionskoeffizienten fiir verschiedene Kanallangen.

dem Inversionskoeffizienten aufgetragen. Wie aus dem vorherigen Abschnitt folgt, ver-
liert dieser Parameter fir einige Transistordimensionierungen seine Allgemeingiltigkeit,
daher beschrankt sich die 9m/r-Methode auf eben diesen Bereich. Die Lénge ist in dieser
Methode ein globaler Parameter, der zuvor vom Designer anhand iibergeordneter Ab-
wagungen getroffen werden muss. Als erstes wird ausgehend vom IC die entsprechende
Transkonduktanzeffizienz ermittelt. Aus IC und 9m/1, ergibt sich bereits der Arbeits-
punkt des Transistors. AnschlieBend wird der Ausgangsleitwert sowie die intrinsische
Verstarkung ermittelt. Schliellich kann aus der Stromdichte die notige Transistorwei-
te abgelesen werden. Die Reihenfolge der Schritte und ob alle durchgefiihrt werden
miissen, hangt dabei stark von der zu entwerfenden Schaltung und den vorgegebenen
Spezifikationen ab. Neben dem grafischen Vorgehen per Hand, konnen die notwendigen
Berechnungen selbstverstéandlich auch computergestiitzt durchgefiihrt werden. Werden
diese Schritte fiir jeden Transistor einer Schaltung durchgefiihrt, beschreibt eines der
Tupel T = {Iy, L, 9/} oder T = {Iy, L, IC'} eindeutig den Arbeitspunkt des jeweiligen
Transistors. In der Literatur werden zum Teil beide Beschreibungen synonymhaft verwen-



3.2 Stochastischer Schaltungsentwurf 95

det, wobei manche Autoren die Beschreibung ohne den IC als fiir einen weiteren Bereich
anwendbar beschreiben, da dieser ohne die Definition des [, auskommt, dem einige
Annahmen vorausgehen. Generell kénnen, abgesehen von bestimmten Sonderféllen,
beide Beschreibungen verwendet werden. Die Methode eignet sich durch das Vorgehen
besonders fiir die Auslegung von energieeffizienten Verstarkerschaltungen [Bin07]. In
der Literatur gibt es zudem weitere Anwendungsgebiete [JM17a]. Des Weiteren wird
versucht, die Methode weiter zu automatisieren und so weitere Aspekte in die Auslegung
der Schaltung einflielen lassen zu konnen [HHPDP13]. Wie im vorherigen Abschnitt
beschrieben, konnen Alterung, Prozessvariation und der Arbeitspunkt eines Transistors
nicht getrennt betrachtet werden. Genau dieses Problem tritt bereits bei der initialen
Dimensionierung einer Schaltung auf. Ein gewédhlter Arbeitspunkt in moderater Inversi-
on kann sehr anfillig gegentiber Alterung sein und somit das gesamte Design. Dies kann
zu einer Verletzung der Spezifikationen wahrend des Nutzungszeitraums fithren. Daher
wurde in dieser Arbeit die 9m/m-Methode dahingehend erweitert, dass diese Einfliisse
direkt wahrend des Designprozesses beriicksichtigt werden konnen. Da Prozessvariatio-
nen mit einbezogen werden, wird jeder Tabelleneintrag zu einer Verteilungsfunktion,
deren Momente durch das Alter von der Zeit abhéngig sind. Die Testbench, welche
in Abbildung 3.14 gezeigt ist, bleibt dabei genau so simpel und auf zwei Elemente
beschrankt wie in der zugrundeliegenden 9=/r,-Methode. Zusétzlich zu den Variationen

Vas TC) i PMOS Vis J NMOS

QAL

N

Abbildung 3.14: PMOS und NMOS Transistor Testbench zur Erstellung der 9m/1,-
Tabelleneintrage.

von W, L, V,;, V4 und der Temperatur 7" werden transiente Simulationen iiber 10 Jahre
sowie Monte-Carlo Simulationen durchgefithrt. Dadurch, dass keine Extrapolationen
notwendig sind, konnen verschiedene Anwendungsprofile fir die Transistoren analysiert
werden, was eine zusétzliche Dimension in die Tabellen einfiihrt. Dabei gilt zu beachten,
dass die Temperatur, besonders auf BTI, bereits einen starken Einfluss besitzt und
daher im Rahmen von Alterungsanalysen nicht aufler Acht gelassen werden kann. Zur
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Erweiterung der 9m/1m,-Methode werden die Verteilungsfunktionen durch Normal- und
Lognormal-Verteilungen beschrieben, welche durch

fh(x,®:=‘4—?£——*eXp (—1<X__’Laj>2> (3.16)

V2ro(t) 2\ ot)
2
1 1 (i -u()
fin(x,t) = 2”““xeXp< iz( o0 ) ) x>0 (3.17)
0 x <0

gegeben sind. x ist der Vektor des jeweiligen Parametersatzes {W, L, V,, V4, T} und ¢ die
Zeit. Die Lognormal-Verteilung ist zusatzlich zur Normalverteilung notwendig, da einige
Parameter keine symmetrische Verteilungsdichte besitzen. Fiir diese Parameter kann
die Lognormal-Verteilung verwendet werden, um Mittelwert und Standardabweichung
realistischer zu schéatzen. Vorteil dieser beiden Verteilungen gegeniiber anderen ist,
dass ihre Momente eine physikalische Bedeutung besitzen und nicht reine Fitting-
Parameter darstellen. Somit konnen diese Momente direkt fiir einen anschliefenden
Schaltungsentwurf verwendet werden. Waren die Momente nur reine Fitting-Parameter,
miisste erganzend ein funktionaler Zusammenhang zwischen z.B. dem Mittelwert und
den Fitting-Parametern gefunden werden, was einen zusétzlichen Aufwand bedeuten
wiirde. Wie bereits in den Gleichungen (3.16) und (3.17) gezeigt, sind die Momente der
Verteilungsfunktion durch die Alterung von der Zeit abhangig. Diese Abhéngigkeiten
werden entweder durch Polynome

p(t) = prut* + paut® + psut® + payt + psy (3.18)
o(t) = prot’ + paot’ + psot® + paot + P50 (3.19)

oder Potenzfunktionen

ult) = ay + B, - £ (3.20)
o(t) = g + By - 17 (3.21)

abgebildet. Welchen Grad das Polynom hat und ob Polynom oder Potenzfunktion
verwendet werden, richtet sich nach der Grofle des Fehlers der Approximation. Durch
dieses Vorgehen entsteht eine N-dimensionale Tabelle, deren Eintrage die Koeffizienten
der Funktion der Momente der Verteilungsfunktionen sind. In Abbildung 3.15 ist eine
solche Tabelle dargestellt. Um eine statistische Aussage iiber die Prozessvariation treffen
zu kénnen, missen fiir jede Parameterkombination P,,P,, P, aus {W, L, V,, V4, T} 200
Transistoren je Typ (NMOS, PMOS), also insgesamt 400 Bauteile simuliert werden,
und dies innerhalb einer transienten Simulation iiber 10 Jahre. Daher sind fiir die
einmalige Erstellung der Tabelle mindestens 500.000 Simulationen notwendig. Diese
miissen fiir eine Fertigungstechnologie jedoch nur einmal durchgefithrt werden. Vorteil
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Abbildung 3.15: N-dimensionale Tabelle zur Speicherung der zeitabhéngigen Mo-
mente der Verteilungsfunktionen tiiber verschiedene Parametersétze
Py Py, P, aus {W, L, V,, Vg, T}.

der N-dimensionalen Tabelle ist die Reduktion des Speicherbedarfs und der Zugriffszeiten
im Vergleich zur Speicherung der reinen Simulationswerte.

Mit den so gewonnenen Simulationswerten kann die 9m/1,-Methode fiir die Mittelwerte
und einen Zeitpunkt grafisch durchgefiihrt werden. So kénnen zum Beispiel schnell die
Parameter am Ende des Nutzungszeitraums einer Schaltung analysiert werden oder
ein Design auf Grundlage der End Of Life (EOL) Parameter durchgefiihrt werden.
Sollen die tatsachlichen Verteilungen und Zeitabhangigkeiten betrachtet werden, muss
die Methode computergestiitzt durchgefithrt werden. Dabei kann zur Festlegung des
Arbeitspunktes eines Transistors sofort die Veranderung durch Prozessvariation und
Alterung mit betrachtet werden. Fiir die Auslegung von Schaltungen werden die zuvor
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Abbildung 3.16: Zeitabhangige Verteilungsfunktion der Transkonduktanz g, eines
NMOS Transistors.

simulierten Verteilungen der Parameter in die Kleinsignalgleichungen der Schaltung
eingesetzt. Fiir die Verstiarkung einer Common-Source Stufe wére dies

= (%) ) _ gm,1
A0 (), ¢ (5),, et e (32

Die zeitabhéngigen Verteilungsfunktionen werden, wie in Abbildung 3.16, fiir die Leitwer-
te aus der Tabelle entnommen. Die Gleichung fiir die Verstarkung A wird anschlieend
computergestiitzt mit Monte-Carlo-Sampling angenahert und somit die Verteilung
und Zeitabhdngigkeit der Verstarkung. Fiir diese Auswertung sind keine weiteren
SPICE-Simulationen notwendig. Dieses Vorgehen kann auf alle spezifizierten Schal-
tungseigenschaften angewendet werden, die durch eine Kleinsignalgleichung beschrieben
werden konnen. Der Vergleich der Mittelwerte fiir die Berechnung und Simulation der
Verstarkung ist in Tabelle 3.1 gezeigt. Wie der Tabelle entnommen werden kann, wird

Tabelle 3.1: Vergleich der Mittelwerte der Berechnung und Simulation fiir ¢ = 0 und
t = 10 Jahre von Apc.
Ungealtert Wert || Gealtert Wert
Apcpre 93.1dB H Apcpre 13.7dB
Apcsim 82.3dB || Apcsim 19.12dB
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die Verstarkung durch die Berechnung tiberschatzt und nach 10 Jahren unterschétzt.
Dies ist bedingt durch die Tatsache, dass die schaltungsbedingten Wechselwirkungen
zwischen den beiden Transistoren iiber die jeweiligen Ausgangsleitwerte gg4s nicht in den
Kleinsignalgleichungen berticksichtigt werden kénnen und es somit zu den Abweichungen
kommt. Da sich durch die Alterung die Drainspannung des einen Transistors veran-
dert, diese aber liber die Maschengleichung mit der des anderen Transistors verkniipft
ist, dndern sich die Stressbedingungen durch die Alterung selbst. Zudem koénnen sich
die Sattigungszustande der Transistoren durch die alterungsbedingte Riickkopplung
dandern. Nichtsdestotrotz bietet diese Erweiterung der 9m/m-Methode dem Designer die
Moglichkeit, die komplexen Wechselwirkungen von Alterung und Prozessvariation vor
der ersten SPICE-Simulation der Schaltung fiir verschiedene Dimensionierungen der
Transistoren zu untersuchen.

Fir komplexere Schaltungen wie zum Beispiel einem zweistufigen Miller-OTA koénnen,
wenn diese relevant fir die Spezifikationen sind, einzelne Aspekte sehr einfach analysiert
und dargestellt werden. So zeigt sich im Verlauf des Mittelwertes und der Standard-
abweichung der Verstdrkung in Abbildung 3.17, dass das Maximum zusammen mit
der minimalen Standardabweichung um eine Temperatur von 50°C liegt. Die Dimen-
sionierung des Verstiarkers wurde dabei mit der zuvor beschriebenen 9m/1m,-Methode
durchgefiithrt. Das Maximum der Streuung wird dabei fiir sehr kleine Temperaturen
erreicht, wobei die Gesamtverstarkung sinkt. Die Alterungsanalyse mit den REL-MOS-
Modellen zeigt, dass fiir verschiedene Temperaturen die Verstirkung im Laufe der Zeit
steigen oder fallen kann (vgl. Abb. 3.18). Die Kleinsignalgleichung fiir die Verstarkung
lautet:

9m,1 9m,7
Ages = ’ : ’ 3.23
e gds,2 + gds,4 gd5,6 + gd5,7 ( )

Die Arbeitspunkte der Transistoren M1, M2 und M7 liegen wegen der hoheren Effizienz
in moderater Inversion. Falls diese altern, verschiebt sich der Arbeitspunkt in Richtung
schwacher Inversion, wodurch die Verstarkung zuerst steigen wiirde. Der Transistor
M6 wird als Stromspiegel in starker Inversion betrieben, und der Einfluss durch BTI
verstérkt sich mit steigender Temperatur. Dadurch steigt gqs6 im Laufe der Zeit. Je
nachdem, welcher der Einfliisse iberwiegt, steigt oder fillt die Verstarkung. An diesem
Beispiel ist sehr deutlich zu erkennen, dass die Umwelteinfliisse, denen die Schaltung
wahrend ihrer Nutzung ausgesetzt ist, enormen Einfluss auf die Alterungscharakteristik
haben. Des Weiteren kann durch die Analyse mit den REL-MOS-Modellen der Worst-
Case fiir den Verstéirker gefunden werden, der bei Vyz = 0,9V und T = —40°C liegt.
In diesem Arbeitspunkt haben Alterung und Prozessvariation zusammen die stéarksten
Auswirkungen und erniedrigen die Verstarkung nach 10 Jahren auf unter 20dB. Entgegen
den Erwartungen fir die Auswirkungen, fiir die die nominellen Stressbedingungen fiir
hohe Temperaturen und Spannungen starker sind, ist dieses Alterungsverhalten nicht
von einzelnen Transistoren der Schaltung auf die gesamte Schaltung tibertragbar.
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Abbildung 3.17: Schaltplan des Miller-OTA und Verlauf von Mittelwert und Stan-
dardabweichung der Verstarkung iiber der Temperatur.

3.3 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde das entwickelte REL-MOS-Modell, welches erweitert und
Alterung und Strahlung ist, beschrieben. Es wurde gezeigt, dass alle in der Literatur
beschriebenen Effekte der Alterung qualitativ korrekt durch das Modell wiedergegeben
werden kénnen und dass der Modellparameter ()4 und seine Modellierung physikalisch
motiviert sind. Des Weiteren wurden die deutlich erweiterten Analysemoglichkeiten
gegeniiber der herkdmmlichen Modellierung von Alterung gezeigt. Beispielhaft wurden
an zentralen Entwurfsparametern die Auswirkungen und Wechselwirkungen von Prozess-
variation und Alterung gezeigt. AnschlieBend wurde eine erweiterte Entwurfsmethodik
gezeigt, die es ermoglicht, samtliche Effekte bereits bei der initialen Dimensionierung zu
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Abbildung 3.18: Verstirkung des Miller-OTA tiber 10 Jahre fiir verschiedene Tempe-
raturen.

berticksichtigen. AbschlieBend wurden anhand eines zweistufigen Verstérkers die starken
Verschrankungen zwischen den Einfliisssen, der Schaltungsfunktion und den Umweltbe-
dingungen gezeigt. Durch die Verschrankungen ist die Ubertragung der Erkenntnisse
von einzelnen Transistoren auf Schaltungs- oder Systemebene stark limitiert.






Schaltungsentwurf unter
Bericksichtigung von
PVTAR-Einfliissen

» The better is the enemy
of the good «

Im vorherigen Kapitel wurden die Anwendungsmoglichkeiten des REL-MOS-Modells
fiir die Analyse und den Entwurf von analogen integrierten Schaltungen gezeigt. Der
Ansatz, bei der Auslegung der Schaltung von einzelnen Transistoren mittels Kleinsi-
gnalgleichungen auf die Spezifikationen zu schlieffen, ist durch die reine Komplexitat
groBlerer Schaltungen beschriankt. Zudem zeigte sich, dass die Abhangigkeiten von
PVTAR-Einfliissen einzelner Transistoren innerhalb einer Funktionseinheit wie der
Common-Source-Stufe nicht durch Kleinsignalgleichungen abgebildet werden kénnen.
Daher wurde im Rahmen dieser Arbeit eine Block-basierte Entwurfsmethodik fiir grofe
analoge Schaltungen entwickelt. Die Methode verwendet fiir die Auslegung eine vordefi-
nierte Gruppe von funktionalen Einheiten z.B. zum Verstarken. Diese Einheiten werden
zuvor mit der 9m/m-Methode auslegt. Die systemrelevanten Parameter dieser Funktions-
blécke beschranken sich auf einzelne Aspekte und nicht auf alle Transistorparameter.
Dadurch kénnen Analysen durch den Designer zielgerichteter durchgefithrt werden. Des
Weiteren bietet dieser Ansatz die Moglichkeit, die Erkenntnisse auf Blockebene auf
Schaltungsebene zu iibertragen, was sich bei Transistoren verbietet. Dadurch kénnen To-
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pologien schnell nach einzelnen geforderten Aspekten klassifiziert werden. Dies wurde im
Rahmen dieser Arbeit fiir 8 Verstarkertopologien und 7 Bias-Schaltungen durchgefiihrt.
Die jeweils robustesten Schaltungen wurden anschliefend in einem 65nm-CMOS-Prozess
gefertigt und vermessen.

4.1 Topologieabhingige Zuverlissigkeit

In diesem Abschnitt wird die entwickelte Methode zum Design von analogen Schaltungen,
mit einem Fokus auf Verstarkerschaltungen, basierend auf zuvor dimensionierten und
simulierten Funktionsblocken beschrieben. In analogen Schaltungen ist es meist das
Ziel, die spezifischen Eigenschaften einzelner Transistoren hervorzuheben und diese
storungsfrei zu den Ausgéangen zu propagieren. Dazu miissen die Transistoren durch
Biasschaltungen in den gewiinschten Arbeitspunkt gebracht werden und das Nutzsignal
korrekt verarbeitet werden. Dabei konnen einzelne Spezifikationen wie eine niedrige
Leistungsaufnahme, geringer Platzbedarf oder sehr hoher Ausgangswiderstand grofie
Auswirkungen auf die generelle Topologie haben. So wird etwa direkt eine differentielle
Topologie gewéhlt, falls die Einflisse durch Rauschen reduziert werden sollen. Um diese
generellen Anforderungen mit den Blocken abdecken zu kénnen, wurden verschiedene
Biasschaltungen und Verstarkerstufen verwendet. Die Idee, den Entwurf von analogen
Schaltungen in kleine Subschaltungen zu unterteilen, besteht bereits fiir das nominelle
Verhalten als auch fiir einige ausgewahlte Schaltungen im Hinblick auf Zuverlassigkeit.
In [SKO08] wird eine Moglichkeit beschrieben, in Abhangigkeit von Funktionsblocken
verschiedene Topologien von Schaltungen zu entwerfen. Diese Methode basiert jedoch
auf analytischen Kleinsignalgleichungen. Die Beriicksichtigung von PVTA-Variationen
fiir die einzelnen Blocke und zudem weitere Effekte wie Kurzkanaleinfliisse und Wech-
selwirkungen zu berticksichtigen, ist selbst eine sehr aufwendige Aufgabe [Aro12]. So
konnen mit diesem Ansatz nur Topologien entwickelt werden, die einzelne spezifizierte
Kennzahl (engl. Figure of Merit, FoM) erfiillen. Eine Moglichkeit der generellen Analyse
ist durch dieses Vorgehen nicht moglich. Wie bereits in vorherigen Abschnitten be-
schrieben, konnen insbesondere die Wechselwirkungen zwischen den einzelnen Effekten
ausschliellich auf Transistorebene korrekt betrachtet werden. Ein anderes Vorgehen
wird in [JM17b] beschrieben. In diesem wird die Dimensionierung der Transistoren
ebenfalls beriicksichtigt. Dabei wird die 9m/m-Methode verwendet und zudem werden
Rauscheinfliisse und Fehlanpassung wahrend des Designs berticksichtigt. Dieser Ansatz
basiert nicht ausschliellich auf analytischen Gleichungen, um solche Effekte, die nur
korrekt durch Simulationen von ganzen Transistormodellen abgebildet werden kénnen,
im Designprozess beriicksichtigen zu koénnen. Der Fokus liegt dabei jedoch auf der
Dimensionierung der Transistoren und nicht auf der Auswahl von vornherein geeigneter
Topologien. In [JM17b] werden weiterhin als Beispielanwendungen eine Biasquelle und
ein Verstarker dimensioniert. Diese Beispiele verdeutlichen, dass die Verwendung von
vorsimulierten Werten fiir den Designprozess von groflem Nutzen sein kann. Jedoch
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fithrt die Fokussierung auf die Dimensionierung bei der Erfillung der Schaltungsspezi-
fikationen (z.B. Verstirkung) zu, sich an der Grenze zum Praktikablen befindlichen,
Dimensionen von W > 2mm und W/r > 1000. Ein solcher Transistor wiirde bereits
alleine die Flache einer gesamten, in der Arbeit entworfenen Schaltung, einnehmen.
Daher muss bei einem solchem Vorgehen zwischen Flache und Effizienz der Schaltung
abgewogen werden.

Ein dhnliches Vorgehen wird in [MG13] und [Nic15] beschrieben. Dabei werden vor-
simulierte Werte auf Transistorebene in der 9m/m-Methode verwendet, um eine Be-
riicksichtigung von Zuverléssigkeitseinfliissen im Entwurfsprozess zu ermoglichen. In
[Nic15] wird zudem die Moglichkeit beschrieben, die vorsimulierten Ergebnisse fiir eine
Sensitivitdtsanalyse zu verwenden. Beide Arbeiten legen die Schwerpunkte dabei jedoch
ebenfalls auf die Analyse und die Dimensionierung einzelner Transistoren mit den bereits
beschriebenen einhergehenden Nachteilen und Einschrankungen.

Die Idee in dieser Arbeit ist es nicht, einzelne Parameterwerte durch das Design zu
propagieren, um so eventuell einige Simulationsschritte auszulassen, sondern dass der
Designer eine umfangreiche Analyse dieser Funktionsblocke durchfiihrt um somit Topo-
logien verschiedener Schaltungen hinsichtlich der qualitativen Anféalligkeit gegentiber
Alterung analysieren zu konnen. Dazu ist es notwendig, dass die alterungsrelevanten
Informationen sich von der Block- auf die Schaltungsebene iibertragen lassen. Somit
werden die Ergebnisse der zuvor beschrieben Arbeiten kombiniert. Die Betrachtung
der Einfliisse auf Topologieebene ermoglicht, bereits vor der Dimensionierung der Tran-
sistoren entscheidende FoM zu erfiillen bzw. das gesamte Design alterungsresistent
auszulegen. Dabei kommen vorsimulierte Werte von Funktionsblocken zum Einsatz.
Dadurch kénnen analytische Gleichungen auf System- und Schaltungsebene verwendet
werden, welche mit den vorsimulierten Werten evaluiert werden, um eine geeignete
Topologie zu bestimmen oder eine Sensitivitatsanalyse durchzufiihren.

4.1.1 Funktionsblocke

Die Schaltplane der NMOS-Varianten der genutzten Schaltungen sind in Abbildung
4.1 gezeigt. Die PMOS Varianten sind nicht gezeigt, werden in der Methode jedoch
verwendet. Fiir die Stromspiegel ist der Biasstrom als Eingangsgrofie angenommen.
Da jede Schaltung in den Blocken jeweils eine einzige Aufgabe besitzt, kann diese
in der 9m/r,-Methode als wichtigste Zielvorgabe verwendet werden. Generell gibt es
fiir diese Methode zwei mogliche Ansétze. Zum einen konnen die Blocke bereits mit
der erweiterten 9m/m-Methode robust gegeniiber PVTA-Einfliissen ausgelegt werden.
Dadurch werden die Designs jedoch groffer und weniger energieeffizient. Zum anderen
kann bei der Dimensionierung der Blocke ein Fokus die jeweilige Hauptfunktionalitat
gelegt werden, und die PVTA-Einfliisse werden durch die Topologie und die Wahl der
Blocke auf Systemebene kompensiert. Im Rahmen dieser Arbeit wurden beide Varianten
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Abbildung 4.1: Schaltungen der Funktionsblocke fiir die Block-basierte Entwurfsme-
thodik. Gezeigt sind jeweils nur die NMOS-Varianten.

von Funktionsblocken entworfen. Im Weiteren werden zunéachst die Ergebnisse der
einzelnen Blocke beschrieben.

Common-Source-Stufe Die Grundfunktion einer Common-Source-Stufe ist die Einspannungs-
Ausgangsspannungs- Verstarkung. Dabei wird mit Hilfe der Transkonduktanz des Tran-

sistors die Eingangsspannung in einen antiproportionalen Ausgangsstrom gewandelt,

welcher iiber den Ausgangswiderstand der Stufe in die Ausgangsspannung umgesetzt

wird. Damit gilt fiir die Kleinsignalverstiarkung

A=—gm Tout - (4.1)
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Fir die Transkonduktanz des Transistors in Sattigung wird vereinfachend g¢g,, =
\2uCo:W /L1y angenommen. Der Ausgangswiderstand kann mit r,,; = /A1, berech-
net werden. Diese Gleichungen stammen aus dem MOS1-Modell und geben somit nicht
den quantitativen, sondern nur den qualitativen Zusammenhang wieder. Dabei zeigt
sich, dass eine Erhohung des Drainstromes nicht zu einer Erhohung der Verstiarkung
fithren wiirde. Daher verbleiben die Liange und die Weite als Stellgroflen. Fiir die beiden
Auslegungsarten wird fiir das in Bezug auf PVTA-Einfliisse zuverléssigkeitsoptimier-
te Design der Arbeitspunkt des Transistors in starke Inversion gelegt und fiir das
funktionsoptimierte Design in moderate Inversion. Das funktionsoptimierte Design
erfillt die Spezifikationen unter nominellen Bedingungen bei geringster Flache und
Leistungsaufnahme. Abbildung 4.2 zeigt die Simulationsergebnisse der intrinsischen
Verstarkung der NMOS-Common-Source Stufe fiir verschiedene Biasstrome tiber 10
Jahre. Wie zu erwarten war, zeigt sich, dass fiir hohere Strome die Alterung durch
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Abbildung 4.2: Simulationsergebnis der intrinsischen Verstiarkung der NMOS-
Common-Source-Stufe fiir verschiedene Biasstrome (500 nA ... 50 pyA)
iber 10 Jahre.

HCI zunimmt und somit die Verstarkung durch den resultierenden starken Anstieg des
Ausgangswiderstands zunimmt. Fiir geringe Biasstrome befindet sich der Transistor
in niedriger moderater Inversion. Durch den gewéhlten Arbeitspunkt tiberwiegt die
alterungsbedingte Abnahme der Transkonduktanz, und die Verstiarkung fallt. Nominal
zeigt die Schaltung das Verhalten wie aus den Gleichungen vorhergesagt. Einige Arbeits-
punkte sind dabei sehr sensitiv gegeniiber Alterung, was bereits durch das Verhalten
des NMOS-Transistors, dass in Abbildung 3.11 dargestellt ist, klar ist. Von besonderem
Interesse fiir die Auslegung sind die Biaskonditionen, bei denen sich die Verstiarkung
nicht dndert. In diesen Arbeitspunkten heben sich die gegenldufigen Effekte gerade auf.
Je nach Anforderung an die Schaltung kann ein kompensierter Arbeitspunkt gewéhlt
werden oder ein hoher Biasstrom, bei dem die Verstarkung ansteigt. Beides wiirde die
Schaltungs- und Systemfunktion fiir den gesamten Nutzungszeitraum gewahrleisten.



108 4 Schaltungsentwurf unter Beriicksichtigung von PVTAR-FEinfliissen

MOS-Diode Die MOS Diode wird héufig als Last- oder Biaselement verwendet, da
diese einen Strom in eine Spannung wandelt. Dabei ist die Gatespannung mafigeblich
von der Drain-Sattigungsspannung Vs .+ abhangig. Die Biasspannung ist gegeben durch

Viias = Vin + 2nUy In (eXp <\/Ibia5/fs> — 1> . (42)

Die Alterung bewirkt, dass der Drainstrom durch die Erhéhung der Schwellspannung
sinkt. In diesem Fall ist der Biasstrom jedoch fest eingepragt, dadurch steigt die
Biasspannung tiber das Alter stérker, als es ohne eine ideale Stromquelle passieren
wiirde. Der generelle Trend bleibt davon jedoch unbertiihrt. Da fiir den NMOS- und
PMOS-Fall die Auswirkungen deutlich verschieden sind, sind in Abbildung 4.3 die
beiden Falle getrennt gezeigt. Wie zu erkennen ist, altert die PMOS-Diode fast gar nicht.
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Abbildung 4.3: NMOS (links) und PMOS (rechts) Diode fiir verschiedene Biasstrome
(1A ...50 uA) iber 10 Jahre.

Dies liegt daran, dass Vs = 0,5V betragt und es somit kaum zu BTI-Stress kommt (vgl.
Abb. 2.15). Die Effekte durch HCI bei der NMOS-Diode skalieren hingegen mit dem
Biasstrom. Somit kann der Einfluss durch Alterung bereits durch die Wahl der Bias- und
Lastelemente stark beeinflusst werden. Fir Entwirfe, bei denen die Alterungseinfliisse
reduziert werden sollen, sollten fiir das Bias-Schema PMOS-Transistoren verwendet
werden. Dadurch vergroflert sich bei gleichem Strom jedoch die Flache der Schaltung.

Kaskode Bei der Kaskode werden zwei Transistoren im selben Zweig in Serie ange-
ordnet, um den Ausgangswiderstand einer Schaltung zu erhéhen. Da die Transistoren
in Sattigung betrieben werden sollten, um die V;,-Abhéangigkeit so gering wie moglich
zu halten, ist die Anzahl der Kaskode-Transistoren durch das technologisch gegebene
Verhéltnis Vissat/vy,, begrenzt. Der Inversionszustand des Kaskode-Transistors kann
dabei iiber die Biasspannung eingestellt werden. Der simulierte Ausgangsleitwert tiber
einen Zeitraum von 10 Jahren ist in Abbildung 4.4 dargestellt. Ahnlich zur Common-
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Abbildung 4.4: Ausgangsleitwert und Inversionskoeffizient einer NMOS-Kaskode fiir
verschiedene Biasspannungen tiber 10 Jahre.

Source-Stufe konnen abhangig vom Inversionszustand des Kaskodetransistors die Alte-
rungseinfliisse getrimmt werden. So existiert eine Biasspannung, die die Veranderung des
Ausgangsleitwerts tiber der Zeit minimieren kann. Zudem ist an den unterschiedlichen
Verlaufen fiir den Ausgangswiderstand und den Inversionskoeffizienten zu erkennen,
dass die Alterung sich deutlich unterschiedlich auf diese beiden Parameter auswirkt.
Je nachdem, welche Parameter fiir das Schaltungsverhalten mafigeblich ist, muss ein
anderer Arbeitspunkt gewédhlt werden, um der Alterung entgegen zu wirken.

Folded-Cascode Folded-Cascode-Schaltungen werden dazu verwendet, eine differenzi-
elle Eingangstufe mit einem Kaskode-Ausgangszweig zu verbinden. Dadurch kénnen die
Vorteile beider Schaltungskomponenten verbunden werden. Im Gegensatz zur normalen
Kaskode ist die Ausgangsspannung nicht durch die Drain-Source-Spannung von zwei
Transistoren erniedrigt.

Differentielles Paar Ein differentielles Eingangspaar wandelt die Differenz der je-
weiligen Gatespannungen und teilt den Biasstrom proportional zu den Gatespannungen
in Zweigstrome. Der Vorteil ist die hohere Verstarkung und die Unterdriickung von
Gleichtaktsignalen. Die Transkonduktanz ist dieselbe wie fiir die Common-Source-Stufe.
Beide Transistoren miissen in einem bestimmten Arbeitspunkt betrieben werden, um
diese Figenschaften zu gewahrleisten. Fiir eine energieeffiziente Schaltung ist die mo-
derate Inversion am besten geeignet. Der Inversionszustand an den Gatekontakten
der Transistoren wird mittels der angelegten Gleichspannung V., und dem Biasstrom
eingestellt. Befindet sich, wie in der Testbench, eine ideale Quelle im Pfad, ist allein
der Biasstrom fiir die Regelung des Inversionszustands verantwortlich. Die intrinsische
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Verstiarkung ist in Abbildung 4.5 dargestellt. Wie bei der Common-Source-Stufe ist
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Abbildung 4.5: Instrinsische Verstarkung des differentiellen Eingangspaar fiir ver-
schiedene Biasspannungen (Ip;qs = 100 A, Viies = 0,05...1V ) iiber
10 Jahre.

die intrinsische Verstarkung im Bereich der moderaten Inversion am starksten von
der Alterung betroffen. Daher ist fiir eine alterungsresistente Blockauslegung fiir das
differentielle Eingangspaar die starke Inversion zu wéahlen.

Kaskadiertes differentielles Paar Fiir diese Schaltung gelten die gleichen Aussagen
wie fiir die Kaskode und das differentielle Eingangspaar.

Stromspiegel Stromspiegel werden in vielen analogen Schaltungen verwendet, um
die Arbeitspunkte der Transistoren iiber verschiedene Zweige hinweg einzustellen. Dabei
wird das Gatepotential des als Diode verschalteten Transistors zum anderen Transistor
gespiegelt. Bei gleichen Transistordimensionen stellt sich im Ausgangszweig somit der
gleiche Strom ein. Ausgehend vom Drainstrom in Sattigung

1
I = §,UJC'OQCW/L<V93 — Vth) . (1 + )\(Vds - Vds,sat)) (4'3)

nach [Bak08], folgt fiir das Spiegelverhéltnis der Strome

Iout _ MlWl/Ll(‘/gs - ‘/th,l) : (1 + A(Vds,l - V;ls,sat,l))
Iref ,UJ2W2/L2(‘/;]5 - ‘/th,Q) : (1 + )\(Vds,Z - ‘/2187sat,2)) .

(4.4)
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Fiir exakt die gleichen Transistoren ohne Kurzkanaleffekt ist das Verhéltnis 1. In einer
realen Schaltung kénnen jedoch die Gate-Source-Spannung, durch parasitare Widerstéan-
de, sowie Drain-Source Spannungen unterschiedlich sein. Zudem weichen die Mobilitéat
und die Schwellspannung durch Prozessvariation in der Regel leicht voneinander ab. Da
die Stressbedingungen fiir beide Transistoren in Bezug auf Alterung unterschiedlich
sind, fiihrt dies zu einer ungleichen Veranderung von g, Vi, und Vs 0. Dabei sind die
Stressbedingungen fiir den spiegelnden Transistor erhoht, dadurch ist zu erwarten, dass
das Spiegelverhéltnis mit dem Alter sinkt. Die Stressbedingungen kénnen dabei ebenfalls
von der Last abhangig sein. Das simulierte Verhalten ist in Abbildung 4.6 gezeigt. Wie
erwartet, sinkt das Verhéltnis fast unabhingig vom eingestellten Strom tiiber das Alter.
Dabei ist ein Abfall um bis zu 30% festzustellen. Fiir nachgeschaltete Transistoren,
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Abbildung 4.6: Spiegelverhiltnis und Drain-Source-Spannungen eines NMOS Strom-
spiegel fiir verschiedene Biasstrome fiir einen Zeitraum von 10 Jahren.

deren Arbeitspunkt tiber den Stromspiegel eingestellt werden sollte, folgt daraus eine
deutliche Abweichung vom gewiinschten Verhalten. Da der Stromspiegel die iiblichste
Art einer Bias-Schaltung darstellt, sich jedoch kein alterungsunempfindlicher Arbeits-
punkt einstellen lassen kann, sind diese Funktionsblocke nicht fiir hochzuverléssige
Schaltungen zu empfehlen.

Kaskadierter Stromspiegel Der kaskadierte Stromspiegel folgt der Idee der Kas-
kode zur Erhohung des Ausgangswiderstands. Dadurch wird die Abhéngigkeit der
Spiegelverhéltnisse vom Biasstrom bzw. von den Drain-Source-Spannungen reduziert.
Zudem bietet die Biasspannung einen Paramter zum Einstellen der Abhangigkeit von
der Alterung. Der Verlauf des Spiegelverhéltnisses tiber der Zeit ist in Abbildung
4.7 gezeigt. Die Biasspannungen wurden zwischen 0,4V und 1V variiert. Dabei zeigt
sich, dass, die Einfliisse der Alterung reduziert werden sobald der Kaskodetransistor
in starker Inversion betrieben wird. Fiir Biasspannungen oberhalb von 600mV wird
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Abbildung 4.7: Spiegelverhéltnis des kaskadierten NMOS Stromspiegels tiber 10 Jahre
fiir verschiedene Biasspannungen.

die Anderung des Spiegelverhiltnisses auf unter 3% abgesenkt. Werden die Kaskode-
transistoren in starker Inversion und Sattigung betrieben, hat die Alterung auf diese
nur leichte Auswirkungen, da nur die Reduktion von vy, Einfluss auf den Drainstrom
hat. Zudem ist die Drain-Source-Spannung der Spiegeltransistoren geringer, was zu
geringeren Stressbedingungen fiihrt.

4.1.2 Schaltungsdesign mit Funktionsblocken

In diesem Abschnitt werden Moglichkeiten des Schaltungdesigns und Redesigns mit den
zuvor vorgestellten Funktionsblocken beschrieben. Zunachst wird beschrieben, wie eine
bestehende Schaltung schnell verbessert werden kann. AnschlieBend werden in einer
umfangreichen Fallstudie mit 7 Biasschaltungen und 8 Verstarkern die Designmdglich-
keiten des Block-basierten Vorgehens beschrieben. Diese werden auf Grundlage der
Funktionsblocke bewertet und anschliefend mit Simulationsergebnissen verglichen.

4.1.2.1 Redesign von Schaltungen

Die Funktionsblocke konnen ebenfalls dazu verwendet werden, einen bestehenden Schal-
tungsentwurf zu verbessern oder diesen resistenter gegentiber einzelnen Einfliissen zu
gestalten. Als Beispiel dient der Miller-OTA aus Abschnitt 3.2.2. Bei diesen sinkt die
Verstarkung iiber den betrachteten Zeitraum ab und der niedrigste Verstarkungswert
wird ebenfalls durch Alterung hervorgerufen. Wie bereits beschrieben, sind die Strom-
spiegel die Komponenten, die durch ihr Vorhandensein in jedem Zweig der Schaltung
insgesamt die stiarksten Auswirkungen auf die Alterung haben.
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Um die Einfliisse durch Alterung abzuschwéchen, werden nicht, wie in anderen Methoden
iibliche, einzelne Parameter der Transistoren untersucht oder die Dimensionierungen
verdndert, sondern es wird zuerst die Topologie verandert (vgl. Abb. 4.8). Nur so kann
der Entwurfsraum vollstandig untersucht werden. Eine andere Dimensionierung der
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Abbildung 4.8: Beispielhafte Dimensionierung und Topologiewechsel, falls das Opti-
mum nicht durch Dimensionierung allein erreichbar ist.

Stromspiegel wiirde in keinem Fall dazu fithren, dass die Alterung abgeschwécht wird.
Dies liegt daran, dass die relative Anderung der Stressbedingungen beider Transistoren
zur Abweichung des gespiegelten Stroms fithrt. Eine nominelle Reduktion der Alterung
wiirde das Ungleichgewicht nicht aufheben. Die vorangegangenen Analysen der einzelnen
Blocke fithren dazu, dass die Stromspiegel durch kaskadierte Stromspiegel ersetzt werden
sollten, um so eine deutliche Reduktion der Alterung der Verstéarkung zu erzielen. Der
in seine Funktionsblocke unterteilte Miller-OTA ist in Abbildung 4.9 gezeigt. Neben
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Abbildung 4.9: Miller-OTA unterteilt in funktionale Schaltungsblocke.
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dem Austausch der PMOS-Stromspiegel konnten weitere Mafinahmen ergriffen werden.
Diese wiirde jedoch umfangreiche Neuauslegungen der Schaltungen nach sich ziehen.
Solange alle Transistoren nach dem Einbringen der Kaskodetransistoren weiterhin in
Sattigung arbeiten, besteht kein weiterer Anderungsbedarf. Eventuell muss die Miller-
Kapazitiat durch den erhohten Ausgangswiderstand angepasst werden, alle weiteren
Spezifikationen bleiben jedoch unbertiihrt. Nach Austausch der Stromspiegel muss noch
die beste Biasspannung fiir die Kaskodetransistoren bestimmt werden. Die fiir die
Bewertung verwendete Figure of Merit ist
~ Ap-max(o(t))

FoM = 4.5
¢ o-FoM,es (45)

dabei ist o die Standardabweichung der Streuung der FoM im jeweiligen Arbeitspunkt.
Als Referenz wird der nicht gednderte Miller-OTA (FoM,.r) verwendet. Mit dieser
FoM werden Prozessvariation und Alterung gleichzeitig erfasst. Zur Bestimmung der
Biasspannung wird diese im Bereich von 0V bis 1V variiert. Wie aus den Ergebnissen
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Abbildung 4.10: FoM fiir verschiedene Biasspannungen des Miller-OTA mit kaska-
dierten PMOS-Stromspiegeln.

der einzelnen Blocke zu erwarten, zeigt sich das beste Ergebnis fiir etwa 0,7V. Danach
steigt die FoM wieder an, da in sehr starker Inversion die Variation der Sattigungs-
geschwindigkeit Einfluss auf den Drainstrom nimmt. Das Redesign basierend auf den
Schaltungsblocken versucht nicht, einzelne Werte zu verbessern, sondern verschiebt die
gesamte Schaltung in einen Bereich, der resistenter gegeniiber den Einfliissen ist. Zudem
kann von Ergebnissen auf Blockebene auf solche auf Schaltungsebene geschlossen werden.
Aussagen iiber das Verhalten einzelner Transistoren konnen hingegen nicht direkt auf
Schaltungen verallgemeinert werden. Somit kann der Designer deutlich schneller und
gezielter die Schaltung anpassen oder verbessern. Im Anschluss an den Blockaustausch
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konnen weitere Verbesserungen durch Dimensionierung der Transistoren, falls notwendig,
vorgenommen werden.

4.1.2.2 Fallstudie zu Biasschaltungen

In diesem Abschnitt werden 7 Topologien (8 Schaltungen) anhand ihrer Blockstruktur
klassifiziert und die Ergebnisse mit Simulationen verglichen. Somit konnen direkt fiir
einzelne Anwendungsbereiche die besten Topologien ohne die Notwendigkeit von Simu-
lationen bestimmt werden. Ausgehend von den prisentierten Evaluationsergebnissen
wurde die alterungsresistenteste Schaltungskombination ausgesucht und gefertigt.

Die Arbeitspunkte von allen analogen Schaltungen benotigen dedizierte Referenzspan-
nungen. Diese konnen mit unterschiedlich hohem Schaltungsaufwand erzeugt werden.
Dieser reicht von einer einfachen MOS-Diode bis hin zu temperaturkompensierten
Schaltungen mit mehreren Dutzend Transistoren. Abbildung 4.11 zeigt die verwendeten
Biasquellen. Die beiden einfachsten Quellen sind der NMOS- und PMOS-Stromspiegel,
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| IS N — A

Abbildung 4.11: Verwendete Biasschaltungen. 1-2: Stromspiegel, 3-6: kaskadierte
Stromspiegel, 7: Beta-Muliplier.

die als Lastelement jeweils den anderen Transistortyp als Diode verschaltet besitzen.
Als weitere Quellen dienen vier geregelte Stromspiegel, bei denen jeweils ein PMOS-
Stromspiegel in Serie mit einem NMOS-Stromspiegel angeordnet ist. Die Spiegelrich-
tungen sind dabei in den jeweils anderen Zweig gerichtet. Bei diesen Schaltungen ist
zu beachten, dass sie eine Startup-Schaltung benétigen, da sdmtliche Gates an Kno-
ten angeschlossen sind die im ausgeschalteten Zustand ein nicht definiertes Potential
besitzen. Dadurch kénnen die Schaltungen ohne Startup-Schaltung nicht zuverléssig
eingeschaltet werden. Als Variante der geregelten Stromspiegel werden zwei Schaltungen
mit je einfacher und zweifacher Kaskode eingesetzt. Als aufwendigste Stromreferenz
wird ein Beta-Multiplier mit zwei unterschiedlichen Dimensionierungen eingesetzt (Lang-
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und Kurzkanal). Diese werden folgend als Topologie 7a (Kurzkanal) und Topologie 7b
(Langkanal) benannt.

Der Beta-Multiplier ist in Abbildung 4.12 grofler mit benannten Transistoren gezeigt
[Bak08]. M1, M2 und M3 bilden die Startup-Schaltung. M1 ist als Diode verschaltet
und es gilt W/ << 1. Dadurch flieit in dem Zweig des Transistors M1 nur ein sehr
geringer Strom. Im ausgeschalteten Zustand liegt die Gatespannung von M3nahe OV
und somit die von M2 ebenfalls. Wird die Versorgungsspannung eingeschaltet, beginnt
die Gate-Spannung von M2 zu steigen. Dadurch sind die beiden internen Knoten des
Beta-Mulipliers tiber die Drain-Source-Strecke von M2 leitend verbunden. Unabhangig
von den vorherigen Potentialen der inneren Knoten kann die Schaltung somit starten.
Sobald sich durch M4 und M10 ein Zweigstrom einstellt, erhoht sich der Spannungsabfall
iiber dem Transistor M5. Dadurch steigt die Gatespannung von M3, dieser Transistor
steuert auf, und gleichzeitig verringert sich dadurch die Gatespannung von Transistor
M2 und dieser steuert zu. Wird Vg5 = Vs 5 > Vi 3 erreicht, wird die Startup-Schaltung

_\/dd Vdd
I T "
gEESVR
— (I S
|1 Vo
| —
|
| L
| M
— M11
- Vs

Abbildung 4.12: Beta-Multiplier mit MOS-Kapazitat und Startup.

ausgeschaltet, und zwischen den internen Knoten existiert keine leitende Verbindung
mehr. M12 ist eine MOS-Kapazitét, die das Aufschwingen der Schaltung verhindern
soll, da der obere interne Knoten einen sehr hohen Widerstand besitzt. Die Transistoren
M6-M9 bilden einen Operationsverstarker, der Schwankungen der Versorgungsspannung
ausregelt. Der eigentliche Beta-Multiplier besteht aus den Transistoren M4, M5, M10
und M11. Die Funktion der Schaltung folgt aus der Maschengleichung

Vg75 = Vg,n + Iref - R (4.6)
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Daraus folgt V, 5 > V| 11 welches mit der Beziehung

214,
Vi =\ ;’ + Vingi (4.7)

nur erfiillt werden kann, wenn (5 > (17 gilt. Um das zu erreichen, reicht mit g; =
1iCog iWi/L; aus, wenn Wiy = k-Wi gilt. Somit ist 511 = k- 5. In dieser Beispielschaltung
ist k = 4. Dieser Beziehung verdankt die Schaltung ihren Namen. Mit Umstellen von
Gleichung (4.7) folgt:

¢ R ‘ICOI 5/1-15 \/% .

1
G = /2uCo, /LI ey = = (4.9)

und somit ist dieser unabhéngig von MOSFET-Prozessstreuungen. Die Transistoren
M10 und M4 spiegeln den Strom zuriick in den Eingangszweig. Daraus folgt, dass
die Transistoren M4, M5, M10 und M11 vom gleichen Strom I,y durchflossen wer-
den, der prozessstreuungs-unabhangig mittels R eingestellt werden kann. Gleichzeitig
dient der Widerstand zur Begrenzung des positiven Feedbacks, da sonst ein erhohter
Strom in einem Zweig zu einer Erhohung des Stromes im anderen Zweig fiihren wiirde.
Ohne den Widerstand wiirde der Arbeitspunkt der Schaltung somit weglaufen. Als
Ausgangsspannung wird

Vref - Vg,4 - RMCoiW“/LzL (1 - \/1E> + V{th,4 (4-10)
verwendet. Das Verhalten der Schaltungen tiber der Versorgungsspannung fiir ver-
schiedene Temperaturen 7' = {—40, —20, 0, 27, 50, 80, 100, 120}°C ist in Abbildung 4.13
dargestellt. Einige Referenzgrofien zeigen eine starke Abhédngigkeit von der Versorgungs-
spannung und/oder der Temperatur. Fiir eine Referenzquelle sind beide Abhéangigkeiten
so gering wie moglich zu halten, damit die Arbeitspunkte der nachgeschalteten Bauele-
mente moglichst konstant bleiben. Die starksten Abhéngigkeiten zeigen die Schaltungen,
bei denen eine MOS-Diode die Referenzgrofle einstellt. Dies folgt direkt aus den Ergeb-
nissen der Block-Analyse. Des Weiteren liefern die Schaltungen mit ein- und zweifachen
Kaskode-Stromspiegeln stabilere Referenzspannungen. Nichtsdestotrotz sind die Varia-
tionen zu stark fiir eine zuverlassige Referenzgrofie. Die verschiedenen Beta-Multiplier
halten, um den Punkt der nominellen Versorgungsspannung von 1V, den Arbeitspunkt
iiber der Temperatur relativ konstant. Bei den beiden Beta-Mulipliern handelt es sich
um eine Lang- und eine Kurzkanal-Variante der ansonsten gleichen Schaltungen. Eine
weitere wichtige Einflussgrofie ist die Alterung der Referenzquellen tiber verschiede-
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Abbildung 4.13: Referenzstrome und  Referenzspannung tiber der  Ver-
sorgungsspannung flir verschiedene Temperaturen T =
{—40, —20, 0,27, 50, 80, 100, 120}°C. Die Nummerierung entspricht
den Schaltungen in Abbildung 4.11.

ne Temperaturen. Uber einen Zeitraum von 10 Jahren sind die AusgangsgréBen der
betrachteten Quellen in Abbildung 4.14 gezeigt. Die Transistoren sind von HCI und
BTTI betroffen und die Alterung wurde durch eine einzige transiente Simulation be-
stimmt. Die Versorgungsspannung ist fiir die Alterungsanalyse auf 1V festgesetzt. Wie
zu erkennen ist, ist der ungeregelte NMOS-Stromspiegel starker von HCI betroffen. Die
Ursache ist, dass die Stressbedingungen fiir BTT in dieser Schaltung, ein hohes Vi,
nicht vorhanden ist. Zudem ist der Strom durch den NMOS in diesem Design durch
die sehr grofle Lange von 16,2 um sehr gering und somit kommt es nur zu einer sehr
geringen Alterung durch HCI. Bei den geregelten Stromspiegeln ist die Schaltung ohne
Kaskode am starksten von der Alterung betroffen. Bei den Beta-Multipliern ist zu
erkennen, dass die Temperaturabhédngigkeit der Alterung selbst dazu fithrt, dass sich die
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Abbildung 4.14: Referenzstrome und Spannungen iiber 10 Jahre fiir verschiedene

Temperaturen. Die Nummerierung entspricht den Schaltungen in
Abbildung 4.11.

Temperaturabhéngigkeit der Referenzspannung iiber der Zeit umkehrt. Die nominelle
Temperaturabhangigkeit ist durch

WViep 2 ( B 1) . (183 N (9/1) OVina
oT — Rp2Co,Wi/L, N ROT 0T oT

gegeben. Durch die Alterung werden vor allem die Mobilitét 1 und die Schwellspannung
Vin sowie die jeweiligen Temperaturabhédngigkeiten verandert. Bei dieser Schaltung
ist HCI der starkere Einfluss, da die Vj,; der Transistoren ungefahr bei der halben
Versorgungsspannung liegen und kaum BTI-Stress auftritt. Die Einfliisse durch HCI sind
fiir niedrige Temperaturen verstarkt, da die Ladungstrager hohere Energien erreichen,

(4.11)

da es seltener zu Gitterkollisionen kommt. Durch diesen Effekt ist die Referenzspannung
nach 10 Jahren fiir geringe Temperaturen am niedrigsten, ohne Alterung wére dies genau
andersherum. Dies hat des Weiteren starke Auswirkungen auf eventuelle zusétzliche
Schaltungen zur Temperaturkompensation. Diese wiirde im Laufe der Zeit ihre Wirkung
verlieren bzw. einer Kompensation sogar entgegenwirken.



120 4 Schaltungsentwurf unter Beriicksichtigung von PVTAR-FEinfliissen

Die geringere Abhéngigkeit der Beta-Multiplier von der Temperatur und der Versorgungs-
spannung geht jedoch auf Kosten des Flachen- und Leistungsbedarfs der Schaltungen.
Ein Vergleich der Referenzquellen sowie die qualitativen und quantitativen Abhén-
gigkeiten von Versorgungsspannung und Temperatur ist in Tabelle 4.1 gezeigt. Die
qualitativen Abhéngigkeiten wurden dabei aus den Blocken der Schaltungen abgeleitet
und die quantitativen Variationen aus der Schaltungssimulation bestimmt. Die Pfeile
der qualitativen Bewertungen zeigen die jeweilige Abhédngigkeit der Schaltung von Zeit
oder Temperatur. Die Skala reicht von 1 - sehr starker, - starker, — - mittlerer ,
N\ - schwacher bis | - nahezu keiner Abhéngigkeit. Wie aus den Werten der Tabelle

Tabelle 4.1: Vergleich der Referenzquellen sowie der qualitativen (Vorhersage mit
Funktionsblocken) und quantitativen (SPICE-Simulation) Abhéngigkeiten
von Alterung und Temperatur.

Nr. || Flache in | Leistung | Quali Quali. Quant. Quant.
pm? in W Zeit Temp. Zeit in % | Temp. in
%

1 10,152 23.9 7 T 1,68 53.95
2 3,384 12,09 0 0 14,48 41,5

3 5,796 29,25 — o 0,87 27,87
4 4.5 61,9 Va > 0,03 15,96
5 5,896 35,8 — — 1,29 53,8

6 4,356 111,58 Va a 17,9 35,38
Ta 42,876 68,67 0 AW 7,9 3,31
7b 40,74 108.,9 0 N\ 8,17 0,96

hervorgeht, konnen die quantitativen Ergebnisse der Simulationen recht genau qualitativ
durch die Verwendung der Block-Analysen bestimmt werden. Die Abweichungen fiir
Schaltung 4 resultieren aus der Riickkopplung der enthaltene Stromspiegel, welche
nicht vollstandig auf Block-Level abgebildet werden kénnen. Fiir Schaltung 6 kommt
es zu einer leichten Unterschatzung, die aus den gewéhlten sehr hohen Stromen bzw.
geringen Kanalldngen folgt, die zu einem verstarkten Einwirken durch HCI fiithren.
Aus den Block-Level-Analysen folgt, dass die Kaskodetransistoren zu einer Reduktion
der Alterung fihren. Fiir die Block-Analyse der Beta-Multiplier ist mafgeblich der
NMOS-Transistor im Ausgangszweig bzw. die Verdnderung des g, relevant sowie der
PMOS-Stromspiegel. Letzterer ist jedoch durch die geringe Gatespannung V,, kaum
von Alterung beeinflusst. Das Temperaturverhalten wird insgesamt korrekt abgeschétzt,
wobei die geringe Temperaturabhangigkeit des Kurzkanal-Beta-Multipliers eine Eigenart
eben dieser Schaltung ist. Insgesamt steigt die Robustheit der Referenzgrofie gegeniiber
Alterungs- und Spannungseinfliissen mit dem Schaltungsaufwand.

Wie aus den vorherigen Analysen zu erkennen ist, sind die Beta-Multiplier-Schaltungen
relativ stark von Alterung betroffen, wenngleich sie am geringsten durch Temperatur
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und Versorgungsspannung beeinflusst werden. Somit kann keine Schaltung bestimmt
werden, die gegeniiber PVTA ausreichend resistent ist. Um diese Liicke zu schliefen,
wurde in dieser Arbeit eine Online-Uberwachung fiir Referenzquellen entworfen, die
Startup-Schaltungen verwendet, um die Alterung der Quelle zu iiberwachen und ggf.
mit einem Body-Bias den Auswirkungen entgegenwirkt. Beim Body-Bias werden die
Bulk-Kontakte der Transistoren mit einer Spannung oberhalb von Vy,; fiir PMOS und
unterhalb von Vi, fiir NMOS versorgt, um die zusétzliche Ladung durch Alterung im
Gateoxid auszugleichen. Dies folgt aus der Gleichung fiir die Bulkladung nach [Agal4]

Qp = —sign(Wy) - 7 - Cop\JUy - (exp(—¥s/tr) — 1) + U, (4.12)
und damit gilt weiter fiir die Gate-Spannung

Qi+ N (Qi+Qb>2 '

V, = Vep+ U, —
g FB+ Oox 7'0096

(4.13)

Um diesen Zusammenhang auszunutzen, wird ein Operationsverstiarker an die Drain-
und Source-Kontakte vom Transistors M2 wie in Abbildung 4.15 gezeigt angeschlossen.

oVia oVaa oVia Via oVaa Vaa
:] M1 M6 :] b4 M8 J%
Fa 12
I_
—

[ d O Vref
M2
Vm()n "—' [:T

L Nhigh
—]

M3 . )
w5 Lo
M7 M9
R
oV o Vis o Vis Vss Vis

Abbildung 4.15: Beta-Multiplier-Schaltung mit zusitzlichem Verstarker fiir online
Alterungsiiberwachung.

Der dortige Spannungsabfall ist fiir einen weiten Temperaturbereich proportional zur
Anderung der Referenzspannung, wie in Abbildung 4.16 dargestellt ist. Diese Spannung
ist proportional zum alterungsabhéngigen Leckstrom durch die Drain-Source-Strecke
von M2. Gleichzeitig wird die Verédnderung des Offsets des Verstérkers (M6-M9) mit
erfasst. Der Spannungsabfall iiber der Drain-Source-Strecke von M2 betragt 450mV
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bei 20°C und Vy; = 1V. Fiir Temperaturen oberhalb von 120°C und fiir sehr starke
Alterung geht der lineare Zusammenhang verloren.

1072
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Abbildung 4.16: Verhaltnis zwischen V.. und der Monitorspannung V,,,, fir 106
Sekunden.

Mit diesem Referenzsignal wird anschliefend die Spannung des Body-Anschlusses der
PMOS- und NMOS-Transistoren gesteuert. Diese Mafinahme ist durch die notwendigen
Ladungspumpen sehr flaichen- und leistungsintensiv, jedoch die einzige Moglichkeit,
eine Referenzquelle PVTA resistent zu entwerfen. Aus den Verldufen der kompensierten
Schaltung in Abbildung 4.17 ist zu erkennen, dass es durch die Regelung des Body-Bias
zu einer nahezu vollstandigen Unterdriickung der Alterungsabhéngigkeit kommt.

Die erzeugte Referenzspannung kann anschlieend zur Arbeitspunkteinstellung anderer
Schaltungsteile verwendet werden. Dadurch, dass bereits die Referenzquelle alterungsre-
sistent entworfen wurde, werden die Arbeitspunkte der weiteren Schaltungsanteile nur
durch die eigene Alterung veréndert.

In diesem Abschnitt wurde gezeigt, dass mit den REL-MOS-Modellen alle notwendigen
Analysen und vor allem Kombinationen dieser Analysen fiir eine umfassende Betrachtung
der PVTA-Einfliilsse wihrend des Schaltungsentwurfs durchgefithrt werden koénnen.
Zudem konnen die qualitativen Erkenntnisse auf Block-Ebene direkt auf Schaltungsebene
verwendet werden, um die relevanten Eigenschaften (z.B. Referenzspannung) einer
Schaltungstopologie mit reduzierten Simulationsaufwand erfassen zu konnen. Aufbauend
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Abbildung 4.17: Vergleich zwischen kompensierter (durchgezogene Linie) und unkom-
pensierter (gestrichelte Linie) Ausgangsspannung V..

auf diesen Ergebnissen wurde eine Kompensationstechnik fiir Alterungseinfliisse fiir
Beta-Multiplier-Referenzquellen entwickelt, die ohne oder mit geringen Eingriffen in
die Schaltungstopologie auskommt. Somit bleibt die Resistenz des Beta-Multipliers
gegeniiber PVT-Einfliissen unberiihrt.



124 4 Schaltungsentwurf unter Beriicksichtigung von PVTAR-FEinfliissen

4.1.2.3 Fallstudie zu Verstarkern

Fiir die Auswahl des zu fertigenden Verstarkers wurden insgesamt neun verschiedene
Topologien betrachtet. Diese sind im Anhang B detailliert mit ihren jeweiligen Funktions-
blocken gezeigt. Abbildung 4.18 zeigt das Verstédrkungs-Bandbreite-Produkt der Verstér-
kertopologien fir verschiedene Temperaturen 7" = {—40, —20, 0, 27, 50, 80, 100, 120}°C
iiber 10 Jahre. Die Nummerierung entspricht der, die im Anhang verwendet wird. Wie
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Abbildung 4.18: Verstarkungs-Bandbreite-Produkt der Verstéirkertopologien fiir ver-
schiedene Temperaturen 7' = {—40, —20, 0,27, 50, 80, 100, 120}°C
tber 10 Jahre. 1: Miller-OTA, 2: Operationsverstarker, 3/4: Dif-
ferentieller Kaskode-Operationsverstarker , 5. Folded-Cascode-
Operationsverstérker, 6: Folded-Cascode-OTA, 7: Zweistufiger Ver-
stiarker mit Kompensation, 8: Dreistufiger Verstarker, 9: Zweistufiger

Verstarker.

zu erkennen ist, zeigen die betrachteten Topologien sehr unterschiedliche Veranderungen
tiber dem Alter und der Temperatur. So nimmt das Verstiarkungs-Bandbreite-Produkt
(engl. Gain-Bandwidth-Product, GBW) bei einigen Verstéirkern iiber der Zeit ab und bei
einigen anderen zu. Die Verdnderung des GBW fiir verschiedene Temperaturen variiert
stark zwischen den Topologien. So existieren einige Schaltungen, bei denen sich das
GBW unter 10% tber der Temperatur verdndert. Entgegengesetzt dazu streuen andere
Toplogien um bis zu 50%. Ahnliches gilt fiir die Degradation. Bei einigen Schaltungen
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ist das Alterungsverhalten selbst stark von der Temperatur abhéngig (Topologie 5) und
bei anderen sind die absoluten Anderungen fast temperaturunabhingig. Zudem kann
es zu sehr komplexem Verhalten kommen, wie der dargestellte Versorgungsspannungs-
durchgriff (engl. Power Supply Rejection Ratio, PSRR) der Topologien iiber der Zeit
und Temperatur in Abbildung 4.19 zeigt. Das Alterungsverhalten des PSRR héangt fiir
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Abbildung 4.19: PSRR der Verstarkertopologien fiir verschiedene Temperaturen T =
{—40, —20, 0, 27, 50, 80, 100, 120}°C tber 10 Jahre.

einige Toplogien stark von der Temperatur ab. Dies zeigt abermals, dass eine reine
Vorhersage der Abhédngigkeiten durch Extrapolation zu falschen Ergebnissen fithren
wiirde. Des Weiteren zeigt sich im Vergleich von GBW und PSRR, dass eine Ableitung
zwischen den Eigenschaften der Topologien nicht moglich ist. Somit muss jede Kennzahl
getrennt analysiert werden. Das PSRR ist besonders interessant, weil es selbst angibt,
wie sensitiv eine Schaltung gegeniiber Storungen der Versorgungsspannungen reagiert.
Erwartungsgeméaf weisen die verschiedenen Schaltungen deutliche Unterschiede im
PSRR auf. Jedoch zeigt sich, dass einige Schaltungen im Laufe der Zeit sensitiver
bzw. weniger sensitiv auf Schwankungen von Vy; reagieren. Diese Kreuzabhingigkeit
ist vor allem fiir Schaltungen und Anwendungsgebiete interessant, bei denen beide
Einwirkungen zu erwarten sind.

Neben dem Verhalten, dass abhéangig vom Belastungsprofil der Schaltung ist, sind die
Prozessvariationen ein weiterer wichtiger Punkt fiir die Auswahl einer geeigneten Topo-
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logie. Dazu zeigt Abbildung 4.20 die Verstarkung der Verstarkertopologien fiir jeweils
200 simulierte Schaltungen mit Prozessvariationen iiber einen Zeitraum von 10 Jahren.
Wie bei den Topologien 3, 4 und 5 zu erkennen ist, beeinflussen die Prozessvariationen
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Abbildung 4.20: Verstarkung der Verstarkertopologien mit Prozessvariationen jeweils
200 Schaltungen iiber 10 Jahre.

die Alterung so stark, dass sich ihr Verlauf iiber die 200 betrachteten Schaltungen
verandern kann. Besonders stark betroffen sind dabei die Auslaufer der jeweiligen Ver-
teilung. Als Beispiel sind die Histogramme der Verteilungsfunktionen der Verstiarkung
der Topologien 3 und 5 fiir den ungealterten und gealterten Zustand in Abbildung
4.21 gezeigt. Wie zu erkennen ist, sind beide Verteilungen nicht normalverteilt. Dies ist
fiir die entwickelte Messmethode im folgenden Kapitel wichtig, da diese speziell dazu
gedacht ist, nicht-normalverteilte Funktionen korrekt schatzen zu kénnen. Die obere
Verteilungsfunktion weist eine Haufung um 12dB Verstarkung auf und eine weitere um
25dB. Des Weiteren verschieben sich die unteren Werte zu niedrigen Verstarkungen.
Demgegentiber zeigt sich, dass bei den Schaltungen um 25dB Verstarkung iiber das
Alter die Verstiarkung erhoht wird. Somit ist das korrekte Abbilden der Verteilungs-
funktion sehr wichtig fiir die Bestimmung der Zuverlassigkeit von Schaltungen, da sich
die Ausldufer der Verteilung entgegengesetzt oder zumindest anders verhalten kénnen
als die iberwiegenden Teile der Schaltungen. Bei der zweiten Verteilungsfunktion ist
festzustellen, dass diese asymmetrisch ist und einen starken einseitigen Ausléufer besitzt.
Wird eine solche Funktion mit einer Normalverteilung angenahert, wird falschlicherweise
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Abbildung 4.21: Histogramme der Verteilungsfunktionen de Verstarkung der Topolo-
gien 3 (b) und 5 (a) fiir den ungealterten und gealterten Zustand.

angenommen, dass auch Schaltungen oberhalb von 34dB Verstarkung auftreten konnen.
Dies fiihrt ebenfalls zu falschen Annahmen tiber die Ausbeute und die Zuverlédssigkeit
von Schaltungen. Im Gegensatz zur ersten Verteilung éndert sich die der Topologie
3 kaum tber der Zeit. Eine nahere Betrachtung jeder einzelnen Topologie kann dem
Anhang B entnommen werden.

Die einzelnen Topologien weisen entweder eine zu hohe Temperaturabhéngigkeit einzelner
Parameter auf oder altern zu stark. Daher wird eine Topologie anhand der Block-
Strukturen entwickelt, die besonders resistent ist. Dazu werden fiir jeden Teil der
Schaltung immer solche Blocke verwendet, deren Analyse ergeben hat, dass diese kaum
von der Alterung betroffen sind. Dazu muss der Ausgangszweig sowohl PMOS- als auch
NMOS-Kaskoden enthalten, damit die Transistoren mit der jeweiligen Biasspannung in
einen alterungsunabhéanigigen Arbeitspunkt gebracht werden kénnen. Um gleichzeitig
einen annehmbaren Bereich fiir die Ein- und Ausgangspannungen zu erhalten, wird eine
gefaltete Kaskode als Eingangspaar verwendet, deren Arbeitspunkte wiederum tiber
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eine Kaskode eingestellt werden. Die entworfene Topologie ist in Abbildung 4.22 gezeigt
und folgt allen Erkenntnissen aus der Fallstudie zu den Verstédrkertopologien.
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Abbildung 4.22: Alterungsresistente Verstarkertopologie mit den jeweiligen Funkti-
onsblocken.

Die verschiedenen Schaltungseigenschaften sind tiber das Alter in Abbildung 4.23 gezeigt.
Dabei sind die Bandbreite, die Verstarkung, das Verstarkung-Bandbreite-Produkt, die
Phasenreserve und die Transitfrequenz gezeigt. Fir die gewédhlte Topologie sind die Wer-
te vom Gleichspannungsverhalten sowie vom Frequenzverhalten der Schaltung abhangig.
Somit geben diese Parameter eine Ubersicht des Alterungsverhaltens aller Schaltungs-
komponenten. Wie erwiinscht, sind alle Anderungen der Parameter unterhalb von 1%,
somit hat die Alterung praktisch keinen Einfluss mehr auf die Schaltungseigenschaften
dieser Topologie.
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Abbildung 4.23: Bandbreite, Verstirkung, GBW, Phasenreserve (PM) und UGF der
alterungskompensierten zweistufigen Verstarkertopologie iiber einen
Zeitraum von 10 Jahren.
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In diesem Abschnitt wurde gezeigt, dass das herkdmmliche Vorgehen, bei dem verschie-
dene Topologien simulationsbasiert analysiert werden, nicht zu optimalen Ergebnissen
fithren, wenn einzelne Einfliisse gezielt unterdriickt werden sollen. Mit dem block-
basierten Entwurf wurde eine Verstarkertopologie ohne vorherige Simulationen gewéhlt,
bei der jeder Block bereits kaum vom Alter abhéngig ist, diese Eigenschaft tibertrigt
sich auf die Gesamtschaltung.
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4.2 Auswertung der Systemzuverlissigkeit

Neben dem Entwurf von Schaltungen kénnen die zuvor vorgstellten Schaltungsblo-
cke ebenfalls fir die Vorhersage der Ausbeute von Schaltungen verwendet werden.
Somit kann der Designer direkt nach der Wahl einer Topologie iiberpriifen, ob diese
die gewiinschten Eigenschaften tiber den gesamten Nutzungszeitraum der Schaltung
einhalten kann. Der Berechnungsablauf ist in Abbildung 4.24 gezeigt. Durch die block-
weise Betrachtung ist es moglich direkt wie im vorherigen Abschnitt gezeigt einzelne
Blocke auszutauschen, falls die Ausbeute zu gering ausfallt. Wahrend des Schaltungs-
entwurfes stehen somit transparente Stellschrauben fiir das Design bereit. Die Analyse

.

Verwendung von Kleinsignalgleichung zur
Berechnung der Schaltungseigenschaften. A = —8m ‘- Rout

FoM
Berechnung der zeitabhingigen Ausbeute der
Schaltung iiber den gesamten Nutzungszeitaum

Abbildung 4.24: Ablauf der Berechnung der zeitabhéngigen Ausbeute einer Schaltung.

und Speicherung der zeitabhangigen Momente geschieht in dhnlicher Form wie fiir die
Transistorparameter in der erweiterten 9m/r,-Methode. Durch die Speicherung dieser
Teilergebnisse miissen zur Analyse verschiedener Topologien keine weiteren Simulationen
durchgefithrt werden. Falls in der jeweiligen Fertigungstechnologie bereits Schaltungen
mit dieser block-basierten Entwurfsmethode erstellt worden sind, liegen diese Daten
bereits vor und kénnen vollsténdig wiederverwendet werden. Die Kleinsignalgleichungen
der zu analysierenden Topologie werden anschlieffend verwendet, um einen analytischen
Ausdruck fiir Schaltungseigenschaften zu erstellen. Anschliefend wird mit Monte-Carlo-
Sampling die zeitabhédngige Verteilungsfunktion der Schaltungseigenschaft angenéhert.
Dies kann zum Beispiel in Computeralgebra-Programmen wie MATLAB durchgefiihrt
werden.
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Als Beispiel wird zum Vergleich von Verstérkertopologien

Verstarkung - Bandbreite - Phasenreserve

FoM = (4.14)

Leistung - Fléche

als Figure-of-Merit verwendet werden. Diese FoM erfasst sowohl die nominelle Funktion
des Verstarkers als auch die Effizienz der Schaltung. Diese enthélt alle Schaltungsei-
genschaften, die die Funktion eines Verstéarkers in erster Linie charakterisieren. Die
Kleinsignalgleichungen der einzelnen Eigenschaften sind durch

Verstiarkung = Jm1 L ImT (4.15)
9ds,1 + Gds,3  9ds,7 T Gdse
1
Bandbreite = 4.16
andbrene 2 Verstarkung /g 1 - Ce (4.16)
fpole i
Ph = 180° — t —_— 4.17
asenreserve XZ: arctan (Ban Torcite (4.17)
Leistung = > I; - Vg (4.18)
Flache =Y W, - L; (4.19)

gegeben. Fir unterschiedliche Verstéarkerarten unterscheiden sich die tatsachlich ver-
wendeten Gleichungen fur die Verstarkung, Bandbreite und Phasenreserve. In diesem
Fall werden die Gleichungen fiir den Miller-OTA aus den vorherigen Abschnitten ver-
wendet. [; sind die jeweiligen Zweigstrome und W; und L; die Weiten und Langen der
jeweiligen Transistoren. Leistungsaufnahme und Fliche werden durch das Layout und
darin enthaltene notwendige Schritte fiir analoge Schaltungen, wie das Einfiigen von
Dummy-Strukturen, von den tatsachlichen Werten abweichen. Da alle Topologien im
ahnlichen Mafle durch diese Maflnahmen verédndert werden, konnen diese Werte fiir
einen qualitativen Vergleich der Topologien verwendet werden. Abbildung 4.25 zeigt die
berechneten und simulierten Werte fiir die FoM und die Verstiarkung des Miller-OTA
bei gleichzeitiger Betrachtung der Prozessvariationen und Alterung iiber 8 Jahre. In
den einzelnen Graphen sind zudem der Mittelwert und die 1o-Grenze eingezeichnet. Bei
der berechneten FoM werden die Prozessvariationen leicht tiberschatzt. Dies ist bedingt
durch die Vernachlassigung von Korrelationen auf Block- bzw. Schaltungsebene. Der
geschatzte Mittelwert liegt innerhalb der 1o0-Grenzen des tatsachlichen Wertes, daher
sind die Abweichungen innerhalb einer statistischen Auswertung gering. Wichtiger ist,
dass der komplexe Verlauf der FoM mit dem frithen Anstieg und dem leicht konvexen
Verlauf iiber der Zeit durch die Berechnung nachgebildet werden kann. Eine reine
Extrapolation der Werte fiir den wirklichen Schlimmstfall der Schaltung zu ihrer Mitte
des Nutzungszeitraums kann nicht korrekt erfasst werden. Selbst eine Berticksichtigung
des Verhaltens bis 100.000 Sekunden wiirde zu einer vollstandigen Fehleinschatzung
fithren. Zudem kann nicht allein die EOL-Verteilung dazu verwendet werden, um das
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Abbildung 4.25: Vergleich der simulierten (b&d) und berechneten (a&c) FoM und der
Verstarkung bei gleichzeitiger Betrachtung von Prozessvariationen
und Alterung.

Maximum der Alterungseinfliisse auf Schaltungsebene zu charakterisieren. Obwohl alle
Transistoren die gesamte Zeit iber den Stressbedingungen ausgesetzt sind, schwachen
sich die Auswirkungen ab. Der Anstieg der FoM direkt zu Beginn ist durch den Abfall
der Leistungsaufnahme der Schaltung bedingt und durch die Alterung der Stromspiegel
und damit fallende Zweigstrome zu erklaren. Zu diesem Zeitpunkt sind alle Fehlstellen
der Transistoren mit geringeren Capture-Zeiten bereits besetzt und gleichzeitig nehmen
die Stressbedingungen fiir HCI durch die geringeren Strome ab. Somit verlangsamt sich
die Alterung ab diesem Zeitpunkt selbst.

Die Verstarkung wird deutlich praziser als die FoM angenahert, dies liegt an der Tatsa-
che, dass weniger Einflussfaktoren auf diese einwirken. Die Alterung bewirkt zu Beginn
einen starken Abfall der Verstiarkung. Anschlieend steigt die Verstarkung, bis nach 3
Jahren erneut ein Abfall eintritt. So wie im Fall der FoM kann dieses Verhalten sehr
genau durch die Berechnungen nachgebildet werden. Die zeitabhéngige Variabilitat
und die sich dadurch verdndernde Standardabweichung werden gut approximiert. Ein
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weiterer wichtiger Aspekt ist die Betrachtung der Temperatur, da diese sowohl auf die
Schaltungsfunktion als auch auf die Alterungseinfliisse starken Einfluss hat. Dafiir zeigt
Abbildung 4.26 die berechnete und simulierte Verstarkung fiir verschiedene Temperatu-
ren T' = {—40,0,27,120}°C. 200 Samples wurden simuliert bzw. berechnet, welche von
Prozessvariation und Alterung betroffen sind. In der oberen Reihe sind die berechneten

31 E 32 34 38
~ i -40°C [ 0°C { 27°C % S~ - 120°C
o 1 ! T~ ao.
£ 2! _ 36
? S~ - i
=} - . |
< ~ <o —
:% 30 34t
o |
> I T [ e = ===
28 l 32r
0 1 2 0 1 2
Zeitins «108 Zeitins  «108 Zeitins «108 Zeitins «108
31 [ 32 34 38
-40°C 0°C 27°C ~ 120°C
S 304 30! | # R
= 32 36 s -~ -
o 29 b o L o
é - o - 28 %-‘—. ~ o~ ~- o [V
= 28 =~ - o > =~ -
B i Y 30 34
g e ==="~x< - 2 e - i —————————
26 24 28 32r
0 1 2 0 1 2 0 1 2 0 1 2
Zeitins «108 Zeitins «108 Zeitins «108 Zeitins «108

Abbildung 4.26: Simulierte (untere Reihe) und berechnete (obere Reihe) Verstiarkung
fir T = {—40,0,27,120}°C mit Prozessvariationen und Alterung
iiber 8 Jahre.

Werte (Funktionsblocke) und in der unteren die simulierten Werte (SPICE Simulation).
Die Standardabweichung ist, wie gezeigt, stark von der Temperatur abhéngig und
fiir hohe Temperaturen am hochsten. Wie durch die vorherigen Untersuchungen des
Miller-OTA zu erwarten ist, zeigt sich, dass die Alterung sich am stéirksten fiir sehr
geringe Temperaturen auswirkt. Sowohl die Anderung des Mittelwerts als auch die der
Standardabweichung tiber der Zeit und den Temperaturen werden durch das vorgestellte,
blockbasierte Vorgehen sehr gut nachgebildet.

Fiir die Auswertung der zeitabhéngigen Ausbeute der Schaltung werden eine obere
und untere Schranke fiir die FoM verwendet. Das Ergebnis ist in Abbildung 4.27
fiir verschiedene Temperaturen dargestellt. Aus den Verldufen der Graphen ist zu
erkennen, dass die EOL-Verteilung nicht die Ausbeute der Schaltung definiert. Da fiir
alle Anwendungsszenarien der Worst-Case, stiarkste Absenkung der betrachteten Grofle,
nach ungefihr 3 Jahren eintritt. Somit wiirden Extrapolationen zu einer Uberschitzung
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Abbildung 4.27: Zeitabhéngige Ausbeute des Miller-OTAs fiir verschiedene Tempera-
turen tiber 8 Jahre.

der Ausbeute fithren. Die Abweichungen zwischen Vorhersage und Simulation liegen
mit qualitativ korrekten Zeitabhangigkeiten bei unter 4%.
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4.3 Gefertigter Verstirker und Referenzquelle

Auf Grundlage der in Abschnitt 4.1.2 durchgefiithrten Analyse von verschiedenen Bi-
asschaltungen und Verstarkertopologien wurden die beiden gewéahlt, die die besten
Abwéagungen zwischen Flache, Leistungsaufnahme, nominellen Eigenschaften sowie der
Resistenz gegeniiber PVTA Einfliissen darstellen. Fiir diese beiden Schaltungen wurde
ein Layout entwickelt und in einer 65nm-CMOS-Technologie gefertigt.

'I‘I l': n A n

Abbildung 4.28: Testplatine, Chipfoto und Layout der gefertigten Schaltung beste-
hend aus Beta-Multiplier, Bias-Netzwerk und Verstarker.

Die entworfene Schaltung selbst besteht aus drei Teilen, welche in Abbildung 4.28
nummeriert sind:

1. Beta-Multiplier als Referenzspannungsquelle im Langkanal-Design wie in Abschnitt
4.1.2.2 beschrieben (vgl. Abbildung 4.29). Die Schaltung selbst belegt eine Fliache
von 288 yum? und nimmt eine Leistung von 38,63 uW auf.

2. Das Bias-Netzwerk stellt die verschiedenen Spannungen fiir die Stromspiegel und
Kaskodetransistoren des Verstérkers bereit (Schaltplan wird nicht gezeigt). Die
Schaltung selbst belegt eine Fliche von 210 ym? und nimmt eine Leistung von

39,98 uW auf.

3. Verstarkerschaltung deren nominelle Resistenz gegeniiber Alterung auf Grundlage
der Blockanalyse am hochsten ist. Der Schaltplan ist in Abbildung 4.22 auf Seite
128 gezeigt. Die Schaltung selbst belegt eine Fliche von 409 ym? und nimmt eine
Leistung von 59,7 uW auf.

Fir die weitere Arbeit wurde die Referenzquelle als Messobjekt fiir die entwickelte
Messmethode verwendet. Daher wird diese nochmals genauer mit den jeweiligen Bau-
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teilgroBen beschrieben. Der Schaltplan ist in Abbildung 4.29 gezeigt und Tabelle 4.2
enthalt alle Bauteildimensionen der Schaltung. Der Widerstandswert von R betrigt

insgesamt 5,504 k(2.

Differenzverstarker MOS-Kapazitét

MG JHr————[ars M12
Startup T
Mi] :} I'|'= % Il: y © Vryef
M4 M10

Abbildung 4.29: Schaltplan der gefertigten Spannungsreferenz mit MOS-Kapazitét,
Startup-Schaltung und Differenzverstarker.

Tabelle 4.2: Bauteilgrofien der gefertigten Referenzquelle
M1 | M2 | M3 | M4 |M5 | M6

Win ym | 0,6 0,6 3 6 3 6

L in um 1,2 0,06 |0,12 |0,12 | 0,12 | 0,12

M7 | M8 |M9 | MI0 | M1l |MI2 |R
W in ym |3 6 3 6 12 |6 0,06
0,12 |0,12 | 012 | 0,12 |0,12 |6 23,58

L in pm

4.4 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden die Moglichkeiten evaluiert, die die Verwendung des REL-
MOS-Transistormodells beim Entwurf von integrierten analogen Schaltungen bietet.



4.4 Zusammenfassung 137

Aufbauend auf diesen Erkenntnissen wurde eine funktionsblock-basierte Entwurfsme-
thode vorgestellt, bei der die Abhangigkeiten der Funktionsblocke direkt auf Schal-
tungsebene iibertragbar sind. Dies hat zum Vorteil, dass Topologien schnell anhand
der Ergebnisse auf Blockebene analysiert oder entworfen werden konnen. Es wurden
zwei Fallstudien fiir Biasschaltungen und Verstarker mit 7 und 8 Schaltungstopologien
durchgefiihrt, um die Anwendbarkeit der Methode zu demonstrieren. Die jeweils wi-
derstandsfihigste Schaltung gegeniiber PVTA-Einfliisse wurde anschliefend in einer
65nm-CMOS-Technologie gefertigt.






Messplatz und
Extraktionsablauf

» One accurate measurement s
worth a thousand expert opinions «

In diesem Abschnitt wird der in der Arbeit entwickelte Messaufbau sowie der Extrak-
tionsablauf fiir Bauteile und Schaltungsparameter vorgestellt. Ein generelles Problem
bei der Messung von integrierten Schaltungen ist, dass Informationen, die wahrend
des Entwurfs der Schaltung erhoben werden, nicht innerhalb der Messungen verwendet
werden konnen. Fiir den Entwurf der meisten integrierten analogen Schaltungen ist die
Betrachtung des Temperaturverhaltens sowie der Prozessvariationen und ggf. Alterung
innerhalb der Simulationen notwendig. Fiir die Messungen bzw. messtechnische Verifika-
tion stehen diese Informationen im Anschluss nicht mehr zur Verfiigung. Treten wéhrend
der Messung Abweichungen auf, kann kaum Riickschluss auf die Ursache gezogen wer-
den. Wichtig wére, dass eine Methode Informationen liefern kénnte, ob das gemessene
Verhalten durch Prozessvariationen oder das Temperaturverhalten erklarbar ist oder
ob wihrend der Fertigung ein Anpassungsfehler entstanden ist. Des Weiteren muss
eine solche Methode in der Lage sein, das Rauschen der Bauteile und des Messaufbaus
als solches beriicksichtigen zu konnen. Andernfalls konnten grofie Messabweichungen
auftreten.



140 5 Messplatz und Extraktionsablauf

Zudem sollte die Methode in der Lage, mit sehr wenigen Messungen zu arbeiten. Fiir
die Analyse von sehr kleinen Stichproben werden zum Beispiel durch Bootstrapping
[Efr92] oder Jackkniffing [ES81] die vorhandenen Messpunkte mehrfach verwendet, um
die stochastischen Momente genauer schitzen zu kénnen [ST12]. Durch die Partikelfilter
miissen diese zusatzlichen Messungen jedoch nicht rein mathematisch erzeugt werden.
Durch die Kenntnis der Prozessvariationen und dem vorhandenen Zustandsraumodell
konnen kleine Stichproben durch weitere Messungen erweitert werden.

Die in dieser Arbeit entwickelte Methode ist in der Lage, all diese Randbedingungen zu
erfiillen. Die Idee ist, dass ein Zustandsraummodell der Schaltung oder des Bauelements
mit den Daten aus den Simulationen parametriert wird. Dieses Modell ist somit in der
Lage, das Verhalten des Bauteils, welches aus den Simulationsdaten folgt, nachzubilden

(vgl. Abb. 5.1).

Simulation Zustandsraum-
C 5 d ence Pre_ﬁtting mOdell

Y

Partikelfilter

Y

Messungen
Daten

Abbildung 5.1: Ablauf der Gesamtmessmethode.

Dabei konnen auch einzelne Effekte modelliert oder ausgelassen werden, falls diese
fiir die spéatere Messung irrelevant sind. Dieses Zustandsraummodell enthalt zudem
die Informationen der Prozessvariation aus dem jeweiligen PDK. Ein Partikelfilter-
Algorithmus wird im Anschluss verwendet, um zusammen mit den Informationen der
Umgebungseinfliisse (Versorgungsspannung, Temperatur) das Zustandsraummodell
anhand der aufgenommen Messwerte zu parametrieren. Durch dieses Vorgehen kann die
Parametrierung zeitgleich zur Messung durchgefiihrt werden. Des Weiteren ist sofort
erkennbar, ob das gemessene Verhalten zu den aus der Simulation stammenden Werten
passt.

Unbekanntes Verhalten kann ebenfalls wahrend der Messung direkt fiir die Modellierung
verwendet werden. Dazu konnen im Algorithmus einzelne Parameter des Zustandsraum-
modells als Variablen definiert werden. Dadurch wird das Verhalten des Modells anhand
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dieser Variablen parametrisiert. Eine Ubersicht iiber den Ablauf der Methode ist in
Abbildung 5.2 gezeigt.

Pkt 1yt
ol =1 k)

Abbildung 5.2: Ablauf der Zustandsschatzung mit dem Partikelfilter.

Darin ist der Prozess das Zustandsraummodell des Bauteils oder der Schaltung. Die
internen Zustande sind all diejenigen, die nicht messbar oder beobachtbar sind. Fiir
einen Transistor ist der Drainstrom eine messbare Zustandsgrofie, die Schwellspannung
hingegen nicht. Die interne Rauschquelle kann dabei einer beliebigen Verteilung folgen.
Gleiches gilt fiir das Messrauschen. Der Berechnungsablauf des Partikelfilters ist in
Algorithmus 3 gezeigt. Die Berechnung der Gewichte geschieht dabei durch die nume-
rische Invertierung des Modells, um auf die internen Zustande schlieflen zu kénnen.
Die gesamte Berechnung und Auswertung findet in MATLAB statt. Die Anzahl der
verwendeten Partikel Ny wurde, wenn nicht anders angegeben, zu 200 gewahlt. Durch
das Resampling wird das zuvor beschriebene Problem der Verarmung der Gewichte
umgangen. Der bereits beschriebene Vorteil des Partikelfilters ist, dass die inneren
Zustande eine beliebige Verteilungsdichtefunktion besitzen kénnen. Dies ist besonders
fiir die Vermessung von Schaltungen wichtig. Ein weiterer Vorteil dieses Ansatzes ist,
dass bereits wiahrend der Langzeitmessungen, die fiir die Bestimmung der Alterung
notwendig sind, das parametrierte Modell zur weiteren Vorhersage der Alterung bzw. der
EOL-Verteilung und somit zur Prognose der Zuverlassigkeit der Schaltung verwendet
werden kann.
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Algorithmus 3 Implementierter Partikelfilter Algorithmus

Eingabe: x¢, p(x), zx
Ausgabe: {x, wi}N:
1: for:=1: N, do
2 Ziehe x% ~ p(xi|xt ;)
3 Berechne wi = p(yg|x})
4: end for
5: Berechne Gesamtgewichte: SUM = 2N wi
6: for:=1: N, do
7 Gewichte normalisieren: w, = w}/SUM
8: end for
9

: Resample

Im weiteren Verlauf dieses Kapitels werden die verwendeten Messgerdate und der kon-
zipierte Messplatz vorgestellt. AnschlieBend wird die Modellparametrierung mittels
Partikelfilter an Transistoren und Schaltungen gezeigt. Abschlielend werden die Vorher-
sagemoglichkeiten in Kombination mit beschleunigter Alterung beschrieben.

5.1 Modellparametrierung mittels Partikelfilter

Der Inhalt dieses Abschnitts gliedert sich in drei Teile. Zuerst werden die herkémmlichen
Messverfahren zur Bestimmung der Schwellspannung beschrieben. Anschliefend wird
die Messung der Schwellspannung mit der entwickelten Messmethode durchgefithrt und
mit den anderen Methoden verglichen. Danach werden die gefertigten Schaltungen mit
Hilfe der Methode iiberwacht.

5.1.1 Bestimmung der Schwellspannung

Die Schwellspannung stellt einen der wichtigsten Parameter fiir Transistoren dar. Sie
wird zur Beschreibung der Performanz von Transistoren verwendet, zudem zur Klas-
sifizierung unterschiedlicher Transistortypen innerhalb einer Herstellungstechnologie.
Des Weiteren werden mit der Schwellspannung Effekte wie Temperatur und Alterung
beschrieben. Neben der Funktion als Modellparameter in veralteten Transistormodellen
wird sie sehr oft fiir den Entwurf von analogen Schaltungen verwendet. Da diese Grofie
so wichtig ist, wurden die gangigsten Messverfahren der Schwellspannung untersucht.
Die betrachteten Methoden verwenden alle die Ubertragungskennlinie, Drainstrom I
iber Gatespannung V, des Transistors. Die géngigste Definition fiir die Schwellspan-
nung ist der Punkt der Gatespannung, bei dem der Drainstrom signifikant ansteigt
fiir ein Vg, # 0 [OCSLT02, OCGSM™13]. Ahnliche Definitionen sind die deutliche
Abweichung vom exponentiellen Verhalten unterhalb der Schwellspannung bzw. vom
linearen oberhalb von V;;, fiir eine steigende Gate-Spannung. Abbildung 5.3 zeigt die
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Abbildung 5.3: Ubertragungskennlinie von NMOS-Transistoren im linearen Bereich
und in Sattigung.

Ubertragungskennlinie eines 28nm-FDSOI-NMOS-Transistors im linearen Bereich und
in Sattigung. Des weiteren sind die 30-Grenzen der Prozessvariationen durch gestri-
chelte Linien dargestellt. Sowohl auf der linearen als auch logarithmischen Skala ist
der Punkt Vi = V};, nicht eindeutig abzulesen. Neben den messtechnisch erfassbaren
Definitionen ist die Schwellspannung definiert als der Punkt, bei dem @Q; = 0 gilt.
Dies entspricht eintretender Inversion. Dieser Punkt kann jedoch nur innerhalb von
Simulationen (z.B. TCAD) bestimmt werden, da die Inversionsladung @); bei einem
Transistor nicht gemessen werden kann. Wie in Abbildung 5.3 zu erkennen ist, unter-
scheiden sich die Schwellspannung in Sattigung und im linearen Bereich deutlich, egal
welche Definition gewahlt wird. Durch die verschiedenen Definitionen in Kombination
mit den Betriebsbereichen des Transistors sind Literaturwerte fiir die Schwellspannung
immer unter Berticksichtigung der jeweiligen Messbedingungen zu betrachten. So kann
sich die Schwellspannung desselben Transistors nur durch die Verwendung einer ande-
ren Messmethode oder der Messung in einem anderem Betriebspunkt unterscheiden
[Sch06, OCSL*T02, OCGSM*13, BBAT11]. Diese Tatsache erschwert insbesondere den
Vergleich der Auswirkungen von Alterungseinflisssen durch und auf die Schwellspan-
nung, da eine absolute Abweichung von AV}, = 10mV ihre Aussage erst erhalt, wenn
Betriebspunkt und Messmethode der Schwellspannung mitangegeben werden.

Die zwolf betrachteten Messmethoden sind in Tabelle 5.1 aufgelistet. Die Current-to-
square-root-of-the-Transconductance Methode wird in dieser Arbeit in zwei Variationen
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Tabelle 5.1: Ubersicht der betrachteten Messmethoden
Nummer Abkiirzung Name

1 MaxGM  Maximum g, [OCSLT02]

2 LE Linear Extraction [Sch06]

3 ACC Adjusted Constant Current [BBA*11]

4 SD Second Derivative [WWKBS87]

5 TD Third Derivative [WMYDO1]

6 C<r TR Current-to-square-root-of-the-Transconductance

[Ghi88]
Current-to-square-root-of-the-Transconductance
7 CorTRE (modifiziertes Fitting )

TransM  Transition Method [SOCDM™00]
NMID Normalized Mutual Integral Difference [HXCT02]

10 NRH Normalized Reciprocal H function [OCCE™01]
11 TCR Transconductance-to-Current-Ratio [SSGM12]
12 RH Reciprocal H function [OCGSLH10]

analysiert. Dabei besitzt die Methode mit selbsterstellten modifiziertem Fitting eine
MATLAB-basierte Spline-Interpolation, da die originale Funktion sehr anfallig gegeniiber
Rauscheinfliissen ist. Die verschiedenen Messtechniken lassen sich in drei Kategorien
einteilen. Solche, die Ableitungen der Ubertragungscharateristik verwenden, solche, die
Integrationen benutzen, und erweiterte Methoden die Modellgleichungen des Transistors
verwenden, um die Messungen zu verbessern.

Ableitungsbasierte Messtechniken Diese Methoden verwenden die erste, zweite
oder dritte Ableitung des Drainstroms und definieren die Schwellspannung an den
Nullstellen oder den Maxima dieser Ableitungen. Anders ausgedriickt definieren die
Methoden die Schwellspannung am Punkt der hochsten oder geringsten Sensitivitéit des
Drainstroms gegeniiber der Gatespannung. Die Werte der Schwellspannung unterscheiden
sich dadurch sehr stark. Fiir die erste Ableitung des Drainstroms gilt

01,
m — 9 1
9= gy, (5.1)
sowie
gﬂ . 8log(1d) . 1 6?Id (52)

Loy, Loy,

Daher nehmen einige Methoden auch Bezug auf die Transkonduktanz. Die Berechnung
dieser Methoden ist unter idealen Bedingungen relativ simpel. Ein grofler Nachteil dieser
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Methoden ist jedoch, dass diese die Auswirkungen von Rauschen verstarken. So sind
die Auswertungen der zweiten und dritten Ableitung unter reellen Bedingungen kaum
durchzufithren [OCGSM™13]. Zu diesen Methoden zidhlen MaxGM (1), LE (2), SD (4),
TD (5), CsrTR (6), CstTRF (7), TCR (11) aus Tabelle 5.1.

Integrationsbasierte Messtechniken Diese Techniken summieren den Drainstrom
und normieren diesen auf spezifische Spannungen oder Strome. An der Stelle des
Maximums der entstehenden Kurve wird die Schwellspannung definiert.

Vy
1
= - |1 d .
‘/th ‘/g (maX { knorm(%v Id> 0 d(%) ‘/g}) (5 3)

An diesem Punkt ist der Drainstrom tber die einzelne signifikant grofler gegeniiber
vorherigen Werten. Die Nachteile dieser Methoden sind parasitare Spannungsabfalle tiber
den Drain- und Source-Kontaktwiderstdnden. Des Weiteren liefern sie unzuverléssige
Ergebnisse fiir sehr geringe Verhéltnisse zwischen Sperrstrom und Sattigungsstrom der
Transistoren in sehr modernen Technologien [OCGSM*13]. Zu diesen Methoden zéhlen
TransM (8), NMID (9), NRH (10) and RH (12) aus Tabelle 5.1.

Erweiterte Methoden Diese Methode (ACC (3), Tab. 5.1) verwendet einzelne Glei-
chungen von Transistormodellen wie dem EKV-Modell, um einzelne Effekte zu unter-
driicken oder das Messergebnis zu verbessern. Die Schwellspannung wird dabei tiber
einen temperaturabhangigen Strom

Vps
Ath
Ith = ( Ur ) : Ith,sat (54)
Qth, sat

definiert, dabei ist a4, ein Koeffizient

I,

I spec

Qp = (55)
wobei [gpee = 2nU2uC,,W/L der spezifische Technologiestrom aus dem EKV-Modell ist
und

]th,sat - O; 608 - [spec (56)

gilt. Der Faktor 0,608 folgt aus der Definition Q; = 0 wobei im EKV gilt ¢? +In(g;) = 0
und fiir den Drainstrom folgt [(¢? + In(q;))? + ¢ + In(q;)] - Ispec = Iq gilt. Somit kann
die Temperaturabhangigkeit der Schwellspannung aus einzelnen Messungen unterdriickt
werden.
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Zur Auswertung der Methoden werden TCAD-Simulationen von jeweils 10.000, von Pro-
zessvariationen betroffenen NMOS- und PMOS-FDSOI Transistoren, Bulk-Transistoren
sowie FInFET mit verschiedenen Léngen L. = 10nm...600nm verwendet. Als Maf fiir
die Giite der Messtechniken wird zunachst die Variabilitat der einzelnen Methoden

(5.7)

herangezogen. Dabei ist o die Standardabweichung und p der Mittelwert der Schwell-
spannung tiber die jeweils 10.000 Transistoren. Als weiteres Bewertungskriterium wird
der Wiedererkennungsfehler

‘/th,i,recog - W Z Z (58)

benutzt. Vi ;0 ist dabei der initiale Wert der Schwellspannung des iten Transistors.
Diese gibt an, inwieweit eine Methode in der Lage ist, N verschiedene Transistoren in M
wiederholten Messungen wihrend Rauschen die Messgroflen verédndert, zu bestimmen.
Diese Fahigkeit ist besonders wichtig fiir Langzeitmessungen, um Alterungseinfliisse
charakterisieren zu kénnen.

5.1.1.1 FDSOI FET

In Abbildung 5.4 ist der Vergleich von 28nm-FDSOI-PMOS- und NMOS-Transistoren
simulierter Wiedererkennungsfehler gezeigt. Es werden 500 Bauteile mit 15 wiederholten
Messungen je Methode untersucht. Jede Messung unterliegt einem Messrauschen von
Onoise = 200pA. Wie zu erkennen ist, ist der Fehler fur die MaxGM und TD Methoden
am hochsten. Die néchst niedrigen Fehler weisen die SD und LE Methode auf. All diese
vier Methoden sind ableitungsbasiert und daher sehr anfillig gegeniiber Messrauschen.
Dies ist insbesondere fiir Messungen bei hoheren Temperaturen problematisch, da dort
das thermische Rauschen ansteigt. Die weiteren ableitungsbasierten Methoden sind
durch ihre weiteren Rechenschritte, zum Beispiel durch die Berechnung der Wurzel,
in der Lage, trotz des Rauschens annehmbare geringe Fehler bei Wiedererkennung zu
gewahrleisten. Die Abweichungen fiir PMOS-Transistoren liegen insgesamt oberhalb
derer der NMOS Transistoren. Ursachlich dafiir ist die geringere Ladungstriagerbeweg-
lichkeit und somit ist der Drainstrom bei sonst gleichen Bedingungen niedriger als bei
NMOS-Transistoren. Dies fiihrt zu einer starkeren Auswirkung des Rauschens. Die
geringsten Fehler werden durch die erweiterte Adjusted Constant Current Methode
erreicht. In Abbildung 5.5 sind die Wiedererkennungsfehler der einzelnen Methoden
fir NMOS-FDSOI-Transistoren mit L = 600nm fiir unterschiedliche Rauschleistungen
gezeigt. Hier zeigt sich, dass die ACC und CsrTR Methoden gut mit der Rausch-
leistung skalieren. Die ableitungsbasierten Messmethoden weisen dabei die grofiten
Abweichungen auf. Dies schliefit eine verlassliche Messung der Schwellspannung voll-
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Abbildung 5.4: Simulierter Wiedererkennungsfehler von 28nm-FDSOI-PMOS und
NMOS-Transistoren bei einem Rauschen von ;s = 200pA. 500
Bauteile mit 15 wiederholten Messungen je Methode.

stindig aus. Die integralbasierten Methoden skalieren ebenfalls, zeigen jedoch fiir kleine
Rauschleistungen insgesamt einen grofleren Fehler auf. Dies liegt an der Anfalligkeit
gegeniiber parasitdren Spannungsabfallen, die bei solch geringen Transistorgréfien starke
Auswirkungen haben. Ein Uberblick tiber die Messleistungen der einzelnen Methoden
zeigt Abbildung 5.6. Dargestellt sind die Mittelwerte und die Variabilitit #/o der zwolf
verschiedenen Methoden fiir verschiedene Kanalldngen der FDSOI-Transistoren (vgl.
Tabelle 5.1). Die Bestimmung von Vi, wurde dabei sowohl in Sattigung als auch im
linearen Bereich durchgefithrt. An den Mittelwerten léasst sich erkennen, wie weit sich
die einzelnen Methoden in dem bestimmten Wert der Schwellspannung unterscheiden.
Dabei sind die Unterschiede in Sattigung deutlicher ausgeprégt. Zudem zeigen sich bei
den Methoden unterschiedliche Abhéngigkeiten von der Kanalldnge. Die integralbasieren
Methoden zeigen eine fallende Tendenz tiber hohere Léngen und im Gegensatz dazu
steigt die Schéitzung der ableitungsbasierten Methoden an. In Sédttigung ist die grofite
Abweichung der Schwellspannung tiber 300mV fiir ansonsten gleiche Transistoren. Im
linearen Bereich sind die Schatzungen der Schwellspannungen deutlich einheitlicher,
dafiir insgesamt hoher. Es zeigt sich nahezu keine Abhangigkeit der Schwellspannung
von der Kanallinge. Die Variabilitat zeigt, dass die Messungen in Séttigung deut-
lich starker streuen als im linearen Bereich. Dies ist besonders fiir die Bestimmung
der Schwellspannug im Rahmen von Langzeitmessungen zur Alterungsbestimmung
interessant. Diese Messungen sollten, wenn moglich, im linearen Bereich durchgefiihrt
werden. Somit entfallen weiterer Stress und Sattigungseffekte wahrend der Messung.
Wie bei den vorherigen Auswertungen zeigt die ACCMethode tiber alle Betriebsbereiche
die besten Ergebnisse. Neben den Abweichungen unterscheiden sich die Methoden im
notwendigen Messaufwand. Die integralbasierten Methoden bendtigen meist die voll-
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Abbildung 5.5: Wiedererkennung von NMOS-Transistoren mit L = 600nm fir ver-
schiedenes Rauschen o,,4;5.. 500 Transistoren mit 15 wiederholten
Messungen je Methode.

stindige Messung der Ubertragungscharakteristik. Dabei bestimmt die Schrittweite der
Messungen meist die Auflosung der gemessenen Schwellspannung. Durch Interpolation
konnen diese Ergebnisse verbessert werden, sie konnen ihrerseits jedoch ebenfalls zu
weiteren Abweichungen fithren. Die ableitungsbasierten Methoden bendtigen weniger
Messpunkte. Die lineare Extrapolation benotigt zum Beispiel nur zwei Messungen. Bei
einer so geringen Anzahl sinkt gleichzeitig die Genauigkeit.

5.1.1.2 Bulk-MOSFET

Bei den Messwerten fiir Bulk-MOSFET-Bauelemente zeigt sich, dass die integralbasier-
ten Methoden fir Fertigungstechnologien mit grofleren Technologieknoten, bei denen
die parasitaren Spannungsabfille iber den Drain- und Source-Gebieten weniger ins
Gewicht fallen, deutlich bessere Ergebnisse liefern (vgl. Abb. 5.7). Insgesamt reduzie-
ren sich die Messabweichungen durch die grofferen Strome in dieser Technologie. Bei
der Wiedererkennung zeigt sich, dass die integralbasierten Methoden in diesen grofien
Fertigungstechnologien wirkliche Vorteile gegeniiber den anderen Methoden besitzen.
Daher sollten vor jeder Messung in einer bestimmten Technologie die unterschiedlichen
Methoden evaluiert werden, da nicht nur Kanallange und Betriebsbereich, sondern auch
die Technologie als solche starken Einfluss auf die Leistungsfahigkeit der Methoden
nehmen kann.

5.1.1.3 FinFET

Die untersuchten FinFET sind die kleinsten untersuchten Transistoren mit einer kleinst-
moglichen Kanallange von 20nm. Wie in Abbildung 5.8 zu erkennen ist, steigen die
Abweichungen fiir alle Methoden an. Die integralbasierten Messungen zeigen im Ver-
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Abbildung 5.6: Variabiliat und Mittelwerte von NMOS-Transistoren im linearen Be-
reich (a, ¢) und in Séttigung (b, d) fur verschiedene Kanallangen.

(10000 Transistoren pro Saule)

gleich zu den Bulk-MOSFET-Messungen des vorherigen Abschnitts erneut héhere Fehler.
Wie tiber alle Messungen hinweg zeigt die ACC-Methode gute Ergebnisse und eine gute
Skalierung bzgl. des Rauschens. Somit kann geschlussfolgert werden, dass Methoden,
die zuséatzliche Effekte durch Transistormodellgleichungen wéahrend der Messung unter-
driicken, zu deutlich besseren Ergebnissen fiithren, als solche Methoden, die rein auf den
Messwerten operieren. Des Weiteren ist festzustellen, dass neben der Wahl der Methode
der Arbeitspunkt eine wesentliche Rolle bei der Bestimmung der Schwellspannung spielt.
Zudem kann keine generelle Aussage iiber die beste Messmethode getroffen werden, da
diese sich zwischen den Technologien unterscheidet. Insgesamt zeigen ableitungsbasier-
te Methoden die geringste Zuverlassigkeit der Messungen, da diese sehr stark durch

Rauschen beeinflusst werden.

5.1.2 Messungen am Transistor

Aus dem vorherigen Abschnitt ist klar geworden, dass die Messmethoden, die auf den
Modellgleichungen der Transistoren basieren, fiir alle Messungen die besten Ergebnisse
erzielen. Daher wird in diesem Abschnitt die entwickelte Messmethode verwendet, um
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Abbildung 5.7: Vergleich von 90nm-Bulk-PMOS- und NMOS-Transistoren fiir ver-
schiedene Rauschleistung sowie die Wiedererkennungsfehler. 500 Tran-
sistoren mit 15 wiederholten Messungen je Methode.

die Schwellspannung von Transistoren zu bestimmen. Als Modell fiir den Transistor
innerhalb des Partikelfilers wird das EKV-2.6-Transistormodell [BLET98] verwendet. Es
ist in der Lage, mit nur wenigen Parametern das wesentliche Verhalten eines Transistors
nachzubilden. Der wesentliche Teil des Verilog-Codes des Modells ist im Code-Ausschnitt
5.1 gezeigt.

Listing 5.1: Vereinfachte EKV-2.6-Modellgleichungen in Verilog-A.

analog begin

VG =V(g, b); VS =V(s, b); VD=V(d, b);

VGprime = VG — VIO + PHI + GAMMA % sqrt (PHI);

VP = VGprime — PHI — GAMMA

* (sqrt (VGprime+(GAMMA/2.0) % (GAMMA/2.0)) —(GAMMA/2.0) ) ;
n= 1.0+ GAVMMA / (2.0xsqrt(PHI + VP + 4.0x8$vt));

beta = KP « (W/L) = (1.0/(1.0 + THETA % VP));

x=(VP-VS)/$vt;
iff = (In(1.04exp( x /2.0)))*(In(1.0+exp( x /2.0)));
x=(VP-VD)/ $vt ;
ir = (In(1.04exp( x /2.0)))*(In(1.04exp( x /2.0)));

Ispec = 2 * n * beta x $vt * $vt;
Id = Ispec * (iff — ir);
1(d,s) <+ Id;

end
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Abbildung 5.8: Vergleich von 20nm-FinFET-PMOS- und NMOS-Transistoren fiir
verschiedene Rauschleistung sowie die Wiedererkennungsfehler. 500
Transistoren mit 15 wiederholten Messungen je Methode.

Dabei ist VT0 die Schwellspannung, GAMMA und PHI sind Potentiale, K P der
Mobilitatsparameter und THET A gibt den Sattigungsbereich an. Neben diesem ver-
einfachten Modell gibt es noch weitere, die in der Lage sind, sekundare Effekte zu
modellieren. Zu Beginn muss dieses Modell parametriert werden, dies kann wie bereits
beschrieben durch Simulations- oder Messwerte geschehen. Dazu wird die Gleichung

nUrIn(ly) + "% - Iy — nUr In(K - Iy)
Vg(Id> = 1 . nUT@]d
Iy

(5.9)

verwendet [OCGSMT13]. Dabei ist n der Steigungsfaktor, Ur die Temperaturspannung,
Iy der Technologiestrom. Des Weiteren gilt KP = K = uC,, und © = THET A. Falls
vorhanden, konnen einige der Groflen ebenfalls direkt ohne Simulationen aus dem PDK
entnommen werden. Die Gleichung (5.9) kann anhand einer Ubertragungscharakteristik
parametriert werden. Wichtig ist, dass die Schwellspannung zu diesem Zeitpunkt nicht
bestimmt worden ist. Alle Extraktionsablédufe, bei denen zu Beginn die Schwellspannung
gemessen wird und darauf aufbauend die weiteren Parameter, wiirden die Ergebnisse
verfilschen. Bei dem hier vorgestellten Vorgehen bleibt die Schwellspannung bis zur
Bestimmung durch den Partikelfilteralgorithmus aulen vor. Daher wird nicht der fiir
das EKV vorgeschlagene Parametrisierungsablauf verwendet [GTJ*15]. Die beiden
Parametersatze konnen ineinander umgerechnet werden. Somit wird das EKV-2.6-
Modell in diesem Beispiel fiir einen FDSOI-NMOS-Transistor mit einer Weite W =
lpm und einer Lange von L = 100nm angepasst. Die Daten stammen aus TCAD-
Simulationen. Die Werte, die flir beide Parametersatze aus diesem Beispiel resultieren,
sind in Tabelle 5.2 gezeigt. Der Wert fiir die Schwellspannung ist nur eine initiale
Annahme und wurde, wie bereits beschrieben, nicht innerhalb der Methode fiir die
Extraktion der anderen Parameter verwendet. Zum Vergleich zeigt Abbildung 5.9 die
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Tabelle 5.2: Typische Parameterwerte fiir einen NMOS-FDSOI-Transistor in Séttigung
n [() K ©
1,5 1,4 pA | 366 #4/v? | 44 mV~!

GAMMA | PHI KP |THETA| VTO
0,4V% | 0,3V | 36614/v2 | 44 mV~! | 250 mV

in TCAD simulierte Ubertragungskennlinie und die durch das parametrierte Modell
nachgebildete Ubertragungskennlinie des NMOS-FDSOI-Transistor aus Tabelle 5.2.
Fir den linear-skalierten Ausschnitt um den Bereich der Schwellspannung zeigen sich
auerst geringe Abweichungen. Fiir den Bereich in starker Inversion besteht zwischen
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Abbildung 5.9: Ubertragungskennlinie eines FDSOI NMOS Transistor in linearer und
logarithmischer Skalierung.

dem Modell und den tatséichlichen TCAD-Daten eine Abweichung. Diese ist dadurch
bedingt, dass das Modell die Geschwindigkeitsséattigung nicht beriicksichtigt. Dies kann
durch die Erweiterung des Modells um den Parameter UC' RI'T behoben werden, welches
modellintern zu einer reduzierten Drain-Source-Spannung Vj  fithrt und somit den
Drainstrom in starker Inversion reduziert. Fiir die Bestimmung der Schwellspannung ist
der Bereich, in dem die Abweichungen auftreten, irrelevant und kann daher vernachléssigt
werden.

Im Weiteren wird ein 65nm-NMOS-Transistor mit L = 250nm und W = 3um als
Device-unter-Test (DUT) verwendet. Die bekannten Schwellspannungen dieses Tran-
sistors sind Vi, jin = 249 mV im linearen Bereich und Vi, s0¢ = 251,2mV in Sattigung.
Zuerst wird das Konvergenzverhalten des Algorithmus betrachtet. Dazu werden mit dem
Algorithmus die Drainstromwerte wihrend der Aufnahme der Ubertragungskennlinie
iibergeben. Die Zeitabschnitte korrespondieren dabei zu Erhohungen der Gate-Spannung
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von OV auf 1V in 2,5mV-Schritten. In Abbildung 5.10 ist das Konvergenzverhalten
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Abbildung 5.10: Konvergenz des Partikelfilters fiir linearen Bereich mit geringem
Rauschen. Mittelwert und Standardabweichung der Schatzung von

Vin.

Algorithmus den korrekten Wert der Schwellspannung nach ungefahr 100 Messpunkten.
Zu diesem Zeitpunkt ist die Standardabweichung bei ungefihr 1mV. Die Gatespannung
ist zu diesem Zeitpunkt ungefahr 250mV. Damit ist der Transistor nur in moderater
Inversion. Fiir spatere Zeitpunkte fallt die Standardabweichung auf 0,6mV im Mit-
tel, was durch das Rauschen bedingt ist. Die Geschwindigkeit der Konvergenz kann
durch die Erhéhung der Partikelzahl erhoht werden. Da dies das iibliche Szenario ist,
um die Schwellspannung zu bestimmen, kann diese Extraktion mit der entwickelten
Methode direkt mit den bereits vorgestellten Methoden verglichen werden. Fiir die
Csr'TR-Methode wurde die Variante mit abgedndertem Fitting verwendet. Den anderen
Methoden standen dieselben Messwerte zur Verfiigung. Fiir einen breiteren Vergleich
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wurden insgesamt vier verschiedene Falle unterschieden. Dazu zahlen der lineare Bereich
und die Séttigung mit jeweils einem Fall mit hoher o7, = 10754 und einem mit niedriger
o7, = 1077A Rauschleistung. Die Ergebnisse sind in Tabelle 5.3 zusammengefasst.
Messwerte die mit einem Asterisk (x) gekennzeichnet sind, werden als fehlgeschlagene
Messung gewertet, da die jeweilige Methode in diesen Féllen kein verwertbares Ergebnis
geliefert hat. Die entwickelte Methode ist in der Lage, die Schwellspannung fiir alle

Tabelle 5.3: V};, Extraktionergebnisse fiir verschiedene Messmethoden.

Linear Linear Sattigung  Sattigung

Nummer Abkiirzung niedriges o7, hohes o7, niedriges o7, hohes oy,
1 MaxGM 0,4306 0,2102 0,2145 0,1957
2 LE 0,2261 0,2261 0,1763 0,1777
3 ACC 0,0756* 0,0681* 0,1918 0,1619
4 SD 0,2581 0,2982 -0,0025* -0,0028*
5 TD 0,0585* 0,0861* 0,0316* 0,0501*
6 Csr'TR 0,2079 0,2385 0,1658 0,4762
7 T™ 0,2534 0,2006 0,3264 0,2156
8 NMID 0,3024 0,2007 0,3912 0,4048
9 NRH 0,3283 0,3795 0,4385 0,4707
10 TCR 0,215 0,2035 0,2153 0,1994
11 RH 0,215 0,2035 0,2152 0,1995
12 PF 0,25 0,245 0,25 0,248

Testfélle mit einem Fehler von weniger als 2mV zu bestimmen. Die Ergebnisse der
meisten anderen Methoden streuen sehr stark. Wie zu erwarten war, liefern die inte-
grationsbasierten Methoden wegen ihrer Rauschtoleranz reproduzierbare Ergebnisse.
Die Ergebnisse der ableitungsbasierten Methoden weichen sehr stark vom eigentlichen
Wert der Schwellspannung ab. Keine der Vergleichsmethoden ist in der Lage, eine
ausreichend genaue Schétzung der Schwellspannung zu liefern. Zur Veranschaulichung
der vorgestellten Methode zeigen Abbildungen 5.11 und 5.12 die zeitlichen Verlaufe der
Rauscheinfliisse und der Systemausgange, der Messung sowie des durch das Partikelfilter
extrahierten Wertes der Schwellspannung. Die Werte sind fiir den linearen Bereich und
die Sattigung gezeigt, wobei die Drainspannung 50mV bzw. 1V betragt. Zudem sind die
jeweiligen Histogramme gezeigt. Durch die verschiedenen Arbeitspunkte unterscheiden
sich die Verlaufe der beiden Drainstrome. Das Prozessrauschen ist als normalverteilt
angenommen und das Messrauschen als lognormalverteilt.

Trotz der unterschiedlichen Voraussetzungen ist der Algorithmus bereits nach jeweils
100 Messwerten in der Lage, die Schwellspannung préazise anzunéhern. Gegeniiber den
anderen Methoden zur Messung der Schwellspannung ist der Partikelfilteransatz in
der Lage, die Schwellspannung aus beliebigen Verlaufen des Drainstromes zu extra-
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Abbildung 5.11: Zeitliche Verldufe und Histogramme der Ein- und Ausgénge fiir den
linearen Betriebsbereich V;, = 0,05 V.

hieren. Als Beispiel wird bei einem NMOS-Transistor mit einer Schwellspannung von
Vip, = 270mV nur die Drainspannung variiert bzw. die Ausgangscharakteristik verwendet.
Dieses Szenario eignet sich besonders fiir die Messung von Einfliissen durch BTI, da die
Stressbedingungen am Gate fiir die Bestimmung der Schwellspannung nicht verdandert
werden miissen. Somit konnen keine Ausheilungsprozesse eintreten, die das Messergebnis
in kiirzester Zeit verfalschen wiirden. In diesem Beispiel ist V;, =1V und V; =0...1V,
siehe Abbildung 5.13. Durch den starken Anstieg des Stroms bei dieser Messung verlasst
der tatsachliche Drainstrom nach wenigen Messungen die Gréflenordnung des Rauschens.
Dadurch zeigt sich eine sehr schnelle Konvergenz zum korrekten Wert der Schwellspan-
nung in unter 20 Messungen. Eine derartige Bestimmung der Schwellspannung in so
kurzer Zeit bzw. mit einer so geringen Anzahl von Messpunkten kann sehr gut fir die
Charakterisierung von Alterungseinfliissen verwendet werden. Die Standardabweichung
der Schéatzung bleibt in diesem Fall relativ hoch, dies ist jedoch bedingt durch das sehr
hohe Rauschen. Wie aus dem Histogramm der Schwellspannung abgelesen werden kann,
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Abbildung 5.12: Zeitliche Verldufe und Histogramme der Ein- und Ausginge fiir den
gesittigten Betriebsbereich Vg =1V.

ergibt eine Mittelung der Schatzwerte exakt den Schwellspannungswert von 270mV.
Fiir die tatsichliche Messung von Alterungseinfliissen muss der Algorithmus in der
Lage sein, eine Verdnderung der Schwellspannung iiber der Zeit korrekt als solche zu
filtern. Dazu wird die Schwellspannung des Transistors kiinstlich von 270mV auf 300mV
ab dem 50. Messwert durch eine logistische Funktion angehoben. Weiterhin stehen
dem Algorithmus lediglich das parametrisierte EKV-2.6-Modell und die Messungen des
Drainstroms zur Verfiigung. Der Transistor wird mit V;, = 0,65V an der Grenze zur
starken Inversion und mit V; = 50mV im linearen Bereich betrieben. Wie in Abbildung
5.14 gezeigt ist, ist das Messrauschen sehr stark ausgepragt. Dies soll die Umwelteinfliis-
se wahrend einer beschleunigten Alterungsmessung nachbilden. Der in der Abbildung
dargestellte Drainstrom zeigt somit ein stark verrauschtes Verhalten. Nichtsdestotrotz
ist das Filter in der Lage, den Verlauf der Schwellspannung korrekt aus den Messungen
des Drainstroms zu extrahieren. Um ein realistisches Szenario nachzubilden, wird fiir
die kommende Analyse die Schwellspannung wie zuvor erhoht, zudem wird die Drain-
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Abbildung 5.13: Extraktion von V;;, mit ID-VD Charakteristik (V, = 1V).

spannung von 0V auf 1V erhoht und die Temperatur steigt von 300K auf 350K. Des
Weiteren wird die Gatespannung mit 0,28V genau in die moderate Inversion an die
Grenze der Schwellspannung gelegt. Wie in den vorherigen Kapiteln beschrieben, folgt
somit ein sehr sensitiver Arbeitspunkt in Bezug auf &uflere Einfliisse fiir den Transistor.
Wie die Verlaufe in Abbildung 5.15 zeigen, ist der Algorithmus in der Lage, die einzel-
nen Einfliisse zu separieren und aus dem sehr komplexen Verlauf des Drainstroms die
korrekte Veranderung der Schwellspannung zu extrahieren. Dabei steigt der Drainstrom
durch die Erhohung von V; stark an. Danach stellt sich ein Gleichgewicht mit der
einsetzenden Erhohung der Schwellspannung ein. Da durch die weitere Erhéhung von V;
der Séttigungsstrom erreicht ist, beginnt der Drainstrom durch den weiteren V;-Anstieg
zu fallen. Nachdem V;, = 300mV erreicht wurde, steigt der Strom wieder leicht durch die
weitere Temperaturerhohung an. Diese Fahigkeit des Algorithmus macht es moglich, aus
beliebigen Stressprofilen wéhrend Langzeitmessungen oder aus Messungen im Rahmen
beschleunigter Alterung die Schwellspannung jederzeit extrahieren zu koénnen. Zudem
missen die Stressbedingungen fiir die Messung nicht verdndert werden, dies verbessert
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Abbildung 5.14: Extraktion der steigenden Schwellspannung Vj;, von 270mV auf
300mV, wihrend sdmtliche Umweltparameter konstant gehalten
werden und starkes Rauschen angenommen wird.(T=300K, V, =
0,65V)

das Messergebnis, da keine Ausheilprozesse stattfinden kénnen. Des Weiteren kann
die Schwellspannung in beliebigen Arbeitspunkten extrahiert werden und somit die
Alterungseinfliisse dediziert fiir einzelne Arbeitspunkte untersucht werden.

Eine genauere Betrachtung des Konvergenzverhaltens und des Verlaufes der Schwell-
spannung fiir das letzte Szenario ist in Abbildung 5.16 gezeigt. Dieser Verlauf ist das
Entscheidende bei der Messung von Alterungseinfliissen, da dieser fiir die weitere Mo-
dellierung verwendet wird. Nach einem kurzen Anstieg der Standardabweichung durch
die Konvergenz des Algorithmus bleibt diese deutlich unter 0,5mV. Somit weist die
Schétzung fiir praktische Anwendungen nahezu keine Abweichungen auf. Der Mittelwert
folgt dem idealen Verlauf nach der Konvergenz iiber den gesamten Messzeitraum.

Im diesem Abschnitt wurde gezeigt, dass der entwickelte Partikelfilter-Algorithmus
besser fiir die Messung der Schwellspannung geeignet ist als elf andere herkémmliche
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Abbildung 5.15: Extraktion der steigenden V;;, von 270mV auf 300mV, wahrend V,
von 0 auf 1V verdndert wird und die Temperatur von 300k auf 350K
fir geringes Rauschen.(V, = 0,28V)

Messmethoden. Zudem kann das Filter dazu verwendet werden, die Schwellspannung an
beliebigen Arbeitspunkten zu bestimmen. Dariiber hinaus kénnen mit dem Algorithmus
einzelne Einfliisse durch Spannungs- und Temperaturdnderung von Alterungseinfliissen
getrennt werden. Zusammen mit der Parametrierung des EKV Models fiir den jewei-
ligen Transistor ist es erstmalig innerhalb von Messungen moglich, Prozessvariation,
Temperatureinfliisse, Spannungsschwankungen und Alterung getrennt zu betrachten
und unterscheidbar zu machen.

Neben der reinen Analyse konnen die zeitgleich zur Messung stattfindenden Schatzungen
fiir die Vorhersage verwendet werden. Dies fiihrt in Kombination mit der beschleunigten
Alterung zu verschiedenen Moglichkeiten zur frithzeitigen Bestimmung moéglicher System-
oder Schaltungsausfille, die im letzten Kapitel der Arbeit beschrieben werden. Mit
dem Algorithmus kénnen zudem nicht nur einzelne Transistoren, sondern ebenfalls
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Abbildung 5.16: Mittelwert und Standardabweichung von Vy;, iiber den gesamten
Messzeitraum mit einer Mittlung iiber jeweils acht Datenpunkte.

Schaltungen und ihr Verhalten untersucht werden. Dies ist im folgenden Abschnitt
anhand des gefertigten Beta-Mulitpiers gezeigt.
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5.1.3 Messungen am Beta-Multiplier

In diesem Abschnitt wird das Temperaturverhalten der gefertigten Referenzquelle mit
Hilfe des Partikelfilter-Algorithmus untersucht und extrahiert. Wie bereits beschrieben,
ist die Referenzspannung durch

R - f35 Vk

gegeben. Dabei ist die Referenzspannung die einzige messbare Grofie. Alle anderen

2 1
Vief = Via — (1 — ) — Vins (5.10)

Parameter konnen bei einer gefertigten Schaltung ohne weiteren schaltungstechnischen
Aufwand (test pads o0.4.) nicht bestimmt werden. Die Parameter R, 3, k und V};, sind
von Interesse zur Untersuchung des nominellen Verhaltens der Schaltung und fiir die
Modellierung des Temperaturverhaltens. Dadurch, dass zur Herleitung von Gleichung
(5.10) das MOS1-Modell verwendet wurde, muss zuerst die Validitat der Gleichung
tiberpriift werden. Dazu wird fiir verschiedene Temperaturen die Referenzspannung
simulativ bestimmt und anhand der Gleichung berechnet. Die Tabelle 5.4 zeigt den Ver-
gleich der simulierten und berechneten Referenzspannungen. Die Abweichung bleibt zur
Berechnung bleibt unter 2%, daher kann im Weiteren die Gleichung fiir die Berechnung
der Referenzspannung verwendet werden. Als nichstes muss das Modell (Gleichung

Tabelle 5.4: Berechnete und simulierte Werte fiir die Referenzspannung V,..; in mV
iiber den Temperaturbereich 1 — 120°C.

T in °C 1 27 80 120

Viefeale mmV | 551 | 556,5 | 566.3 | 576
Viefsim inmV | 556 | 563,77 | 576,48 | 585,7
AVies inmV | 5 7 10 | 9.7

AVyes in % 1| 125 | 1,76 | 1,68

(5.10)) der Schaltung durch Simulationen parametriert werden. Dazu werden zur Be-
riicksichtigung der Prozessvariationen 200 Monte-Carlo-Simulationen durchgefiihrt. Die
Ergebnisse fiir die relevanten Parameter sind in Tabelle 5.5 gezeigt. Dabei sind die spe-
zifizierten Parameter die, die beim Entwurf angestrebt worden waren. Besonders beim
Widerstand féllt bereits auf, dass 1002 zwischen dem Mittelwert und dem spezifizierten
Wert liegen. Diese Werte bilden die initialen Werte fiir das Partikelfilter. Durch die vor-
herige Monte-Carlo-Simulation ist sichergestellt, dass die Startwerte fiir das System die
am wahrscheinlichsten Werte sind. Neben der reinen Modellbestimmung ist die Korrela-
tion zwischen der Referenzspannung und einzelnen Parametern wichtig. Falls einzelne
Parameter korreliert sein sollten, miisste dies in der Zustandsraumdarstellung mit Hilfe
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Tabelle 5.5: Spezifizierte Werte und Ergebnisse der Monte-Carlo-Analyse fiir die Pa-
rameter R, 8, k, und Vjy,, und fiir die Spannung V..

Name Spezifiziert | Mittelwert | Std.-Abw.
R in k2 5,5 5,604 0,1933
B in nA/y? 3,6 3,719 0,1236
k 2 2,081 0,052
Vip, in mV 414 417,3 14,56
Vier in mV 500 572 53,39

eines Korrekturterms berticksichtigt werden. Dazu sind die Korrelationskoeffizienten in
Tabelle 5.6 gezeigt.

Tabelle 5.6: Korrelationskoeffizienten des Temperaturverhaltens von V,..; und Ent-
wurfsparameter tiber den Temperaturbereich 1 — 120°C.

pv., | 1°C | 27°C | 80°C | 120°C
Vin 103310331023 031
k013 | 0,1 | 0,02 | 005
B 1018|022 03 | 035

0,16 | 0,18 | 0,23 | 0,27

Dabei muss zwischen dem Zusammenhang der Gréflen aus (5.10), dem Temperatur-
verhalten der Groflen und dessen Zusammenhang mit dem Temperaturverhalten der
Ausgangsgrofie V,.; unterschieden werden. Klar ist, dass jede der Gréfien eine Tem-
peraturabhéangigkeit aufweist und der funktionale Zusammenhang ebenfalls gegeben
ist. Bei der Korrelation wird, wie in Abschnitt 2.5.2.4 beschrieben, der lineare Zusam-
menhang zwischen Temperaturverhalten der einzelnen Groflen untersucht. Da keiner
der Werte oberhalb von 0,5 liegt, werden die Parameter tiber alle Temperaturen als
unkorreliert angenommen. Fiir dieses Szenario wird der zuvor extrahierte Mittelwert
und die Wahrscheinlichkeitsverteilungsfunktion aus der Simulation verwendet. Fiir den
Zustandsvektor zum Messzeitpunkt k& = 0

X = [Vth,R,ﬁ,k]k:o (5.11)
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folgt fiir den Mittelwert
X = [414mV, 5.5k, 3.6 #A/v? 2] (5.12)
und die Standardabweichung
std(x) = [15mV, 1902, 0, 16 #A/v2 100m]—q - (5.13)

Fiir die Verteilung werden Gaussverteilungen angenommen. Zusatzlich zu den Pro-
zessvariationen wird von einem Messrauschen von 0,,..s = 15 mV ausgegangen. Um
fiir diesen Fall die Konvergenz des Filters zu untersuchen, werden zwei verschiedene
Partikelzahlen Ny = 5 und N, = 40 fiir die initiale Bestimmung verwendet. Die Verlaufe
fiir die Parameter sowie deren Standardabweichung sind in den Abbildungen 5.17 und
5.18 gezeigt.

Wie zu erkennen ist, fiihrt eine geringe Anzahl an Partikeln zu einer deutlich erhéhten
Standardabweichung und sogar, wie im Fall fiir den Widerstandswert, zu einer Divergenz
des Filters. Fiir eine ausreichend grofle Zahl von Partikeln kann allein durch die
Messung der einen Ausgangsgrofle V;.; korrekt auf die ansonsten nicht messbaren
GroBlen R, (8, k und V}j, geschlossen werden. Dabei ist zu beachten, dass das Filter zu
der durch die Prozessvariation wahrscheinlichsten Kombination der Abweichungen der
Parameter konvergiert. Fiir eine Partikelzahl von 40 stellen sich fiir alle vier Groflen
Standardabweichungen von unter 1% ein. Dabei ist die Schwellspannung am stérksten
von den Prozessvariationen betroffen.
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Abbildung 5.17: Simulationsergebnisse fiir x = [Vy,, R, 3, k] fiir eine Partikelanzahl
von Ny = 5 und konstantes V;z = 1V und T' = 300 K. Die jeweiligen
Idealwerte sind als gestrichelte Linien dargestellt.
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Abbildung 5.18: Simulationsergebnisse fiir x = [Vy;,, R, 3, k] fiir eine Partikelanzahl
von Ny = 40 und konstantes Vg = 1V und T' = 300 K. Die jeweiligen
Idealwerte sind als gestrichelte Linien dargestellt.



166 5 Messplatz und Extraktionsablauf

Ahnlich zum Vorgehen bei einzelnen Transistoren soll auch die Schwellspannung eines
Transistors der Referenzquelle bestimmt werden. Dabei soll die Versorgungsspannung Vyy
starken Schwankungen ausgesetzt sein. Modelliert wird dies durch einen sinusférmigen
Offset und beim Zeitschritt k& = 200 durch einen steilen Anstieg um 100mV. Zudem wird
sehr starkes Messrauschen angenommen. Da bei der Messung der Alterung stets die
Langzeitveranderung im Mittelpunkt steht, miissen kurzzeitige Storungen herausgefiltert
werden konnen. Die resultierenden Ein- und Ausgénge des Systems und des Filters sind
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Abbildung 5.19: Simulationsergebnisse von Vy, fiir eine alternierende Versorgungs-
spannung Vy; und T = 300 K.

Durch das sehr hohe schaltungsinterne Rauschen sowie das Messrauschen ist die gefilterte
Schwellspannung ebenfalls verrauscht. Am Histogramm kann jedoch gesehen werden,
dass der Mittelwert von 414mV sehr genau geschétzt wird. Insgesamt zeigt sich, dass die
Moglichkeiten des Algorithmus von einzelnen Bauelementen auf Schaltungen tibertragbar
sind. Abschlieend wird das Modell anhand des bereits fiir den nominalen Betrieb
parametrisierten Teilmodells um eine zuséitzliche Abhéngigkeit erweitert. Dazu werden
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zuerst die Temperaturabhiangigkeiten aus der Simulation gewonnen. Fiir § und die
Schwellspannung V;;, sind die Werte in der Abbildung 5.20 gezeigt. Wie zu erkennen
ist, fallt 5 um 34% und Vi, um 8%. Durch den funktionalen Zusammenhang auf die
Referenzspannung haben die Abweichungen von Vj, stiarkere Auswirkungen auf diese.
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Abbildung 5.20: Simuliertes Temperaturverhalten von § und Vj;, des Transistors Mb.

Zur Modellierung der Temperaturabhéngigkeit der Referenzspannung kann somit

2
Vet ) =Vt = T T ) s b (L4 Ty)
(1 _ \/1%> Vs e (1+T/1) (5.14)

verwendet werden. a, b, ¢ sind dabei die Temperaturkoeffizienten der einzelnen Bauele-
mente. Nun kann mit tatsachlichen Messwerten fortgefahren werden. Die Referenzspan-
nung der gefertigten Schaltung wurde gemessen und die Parameter auf Grundlage des
parametrierten Models geschitzt. Die Ergebnisse zeigen die Verlaufe in Abbildung 5.21.

Durch die tatsédchlichen Abweichungen durch Messgerite und Messaufbauten sowie den
Klimaschrank sind die Abweichungen gegeniiber Simulationen erhoht. Zudem konvergie-
ren die Parameter k£ und 8 durch ihren relativen schwachen funktionalen Zusammenhang
zur Referenzspannung deutlich spater. Die 250 Messungen, die notwendig sind, um
dem Filter die Konvergenz zu ermoglichen, konnen mit dem Messaufbau in weniger
als einer Sekunde durchgefiithrt werden. Somit relativiert sich diese Erhohung fiir die
Durchfithrung echter Messungen. Mit diesem an die jeweilige Schaltung angepassten
Modell kann im Anschluss das Temperaturverhalten untersucht werden. Dazu wurden
insgesamt 5 Chips iiber einen weiten Temperaturbereich von -20°C bis 85°C vermessen.
Die Messergebnisse sind in Abbildung 5.22 gezeigt.
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Abbildung 5.21: Mittelwert und Standardabweichung der Schitzung von x =

[Vin, R, B, k] fir den vermessenen Chip 5. Gestrichelte Linien mar-
kieren den wahrscheinlichsten Wert.

Die Prozessvariationen fiihren zu den groflien Streuungen zwischen den einzelnen Chips.
Zudem ist zu beobachten, dass das Temperaturverhalten iiber die verschiedenen Schal-
tungen andere Verlaufe zeigt. Zusammen mit den Messungen iiber der Temperatur
kann das Modell um das bisher unbekannte Temperaturverhalten ergénzt werden. Das
vollstandig parametrierte Modell von Chip 5 zeigt Abbildung 5.23 zusammen mit den
Messwerten.

Insgesamt entsteht somit eine schrittweise Methode, um nacheinander einzelne Ef-
fekte in ein bestehendes Modell zu integrieren, ohne vorherige Annahmen tber die
Abhéangigkeiten treffen zu miissen. Gleichzeitig konnen alle durch den Entwurfsprozess
vorhandenen Simulationsergebnisse fiir die Verbesserung der Messergebnisse sowohl fiir
einzelne Transistoren als auch fiir ganze Schaltungen verwendet werden.
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Abbildung 5.22: Gemessenes Temperaturverhalten der Referenzspannung V.., fir
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5.2 Beschleunigte Alterung und
Vorhersagemoglichkeiten

In diesem Abschnitt werden die Moglichkeiten vorgestellt, die die Kombination aus
einer beschleunigten Alterung, jedoch nicht hochgradig beschleunigten Alterungen, in
Kombination mit der Parameterextraktion durch den Partikelfilteralgorithmus darstellen.
Wie in Abschnitt 2.3.4 beschrieben, werden sémtliche Simulationen und Messungen nur
im Bereich der jeweils spezifizierten Betriebsbedingungen der Schaltungen und Bauteile
durchgefithrt. Somit werden keine Effekte angeregt, die im Betrieb der Schaltung
nicht auftreten konnen. Des Weiteren entfallt die Notwendigkeit der Riickrechnung der
beobachteten Verdnderung auf den nominellen Betriebsbereich.

Ausgangspunkt fiir die Schatzung der verbleibenden Lebenszeit sind die Ergebnisse
fiir die Parameterschatzung von Transistoren aus Abschnitt 5.1.2. Fiir die Evaluierung
der Vorhersagemoglichkeiten wird in diesem Beispiel die Schwellspannung durch ein
Potenzgesetz

AV =a-k (5.15)

fiir 400 Zeitschritte k£ modelliert. Der Parameter a modelliert die mogliche Verschiebung
der Schwellspannung und b verandert die zeitliche Abhéangigkeit. Diese Gleichung
eignet sich fiir die Modellierung der Alterung sowohl fiir PMOS- als auch fiir NMOS-
Transistoren. Abbildung 5.24 zeigt die Verédnderung der Schwellspannung von NMOS-
und PMOS-Transistoren iiber einen Zeitraum von 10.000 Sekunden fiir verschiedene
Kanalldngen. Zu erkennen ist die funktionale Abhéngigkeit durch ein Potenzgesetz.
Die Schwellspannung dndert sich in den ersten Sekunden sehr schnell und danach mit
abnehmender Rate. Zu unterscheiden ist, dass die Modellierung mit Gleichung (5.15) nur
rein phanomenologisch ist und sich durch die bereits beschriebenen unterschiedlichen
Mechanismen nicht zur Modellierung der Ursache eignet. Fiir die Bestimmung der
Remaining Useful Lifetime (RUL) muss jedoch nur eine Funktion gefunden werden, die
die beobachtete Veranderung nachbilden kann.

In Abbildung 5.25 ist der zeitliche Verlauf des Mittelwertes und der Standardabweichung
der Schétzung der Schwellspannung mit Hilfe des Partikelfilters fiir Ny = 150 gezeigt.
Es wurde fiir die Umgebung T = 300K angenommen. Fiir die Rauscheinfliisse wurde
o, = 1075 A als Messrauschen und oy,, = 107* V als Prozessrauschen angenommen.

Dies entspricht einem sehr starken Messrauschen. Der Arbeitspunkt des Transistors ist
mit Vys = 0,28V und Vy, = 0,5V eingestellt.

In Abbildung 5.26 ist der zeitliche Verlauf des beobachteten Drainstroms I; wéhrend der
Vorhersage der verbleibenden Lebensdauer gezeigt. Wie zu erkennen ist, fallt der Strom,
entsprechend der steigenden Schwellspannung, zu Beginn stark ab. Danach verschwindet
die weitere Anderung nahezu vollstindig im Rauschen.
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Abbildung 5.24: In TCAD simulierte Veranderung der Schwellspannung durch Al-
terung von planaren NMOS und PMOS Transistoren tiber einen

Zeitraum von 10.000 Sekunden fiir verschiedene Kanallangen
(W = 1um).

Wiéhrend der Messung und der Parameterschétzung durch das Partikelfilter kann in
jedem Zeitschritt k£ eine Schatzung des weiteren Verlaufs durchgefithrt werden. Fiir die
Vorhersage wurde die Partikelanzahl des Filter auf Ny = 150 erhoht, um zum einen die
Rauscheinfliisse besser herausfiltern zu konnen und zum anderen eine bessere Vorhersage
berechnen zu konnen. Durch die Verwendung des Partikelfilters stehen fiir die Schatzung
der Modellparameter ¢ und b ¢« = 1,...,k und in jedem Zeitschritt 7 = 1,..., N;
Messpunkte zur Verfiigung. Somit besteht die Moglichkeit, die Mittelwerte zuerst tiber
die Messwerte der Partikel oder tiber die Zeitschritte zu berechnen, da die Schétzungen,
die auf einzelnen Partikeln beruhen sehr starken Schwankungen unterworfen sind, wie
in Abbildung 5.27 gezeigt ist. Die jeweilige Schatzung ist mit den Messwerten bis
zum jeweiligen Zeitschritt & durchgefithrt. Wie zu erkennen ist, variiert die Schéitzung
zwischen den Partikeln fiir kurze Beobachtungszeitraume besonders stark.

Daher werden fiir die Schéitzung in jedem Zeitschritt der Mittelwert der Verdnderung
der Schwellspannung iiber die einzelnen Partikel berechnet und anschlieend tiber
die Zeitschritte k die Parameter a und b bestimmt. Fiir die tatséchliche Bestimmung
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Abbildung 5.25: Zeitlicher Verlauf des Mittelwertes und der Standardabweichung
der Schatzung der Schwellspannung mit Hilfe des Partikelfilters fiir
N = 150 iiber 400 Zeitschritte k.

wird das, in MATLAB implementierte, Broyden-Fletcher-Goldfarb-Shanno (BFGS)
Verfahren [Bro70b, Bro70a, Fle70, Gol70, Sha70] verwendet. Dieses Verfahren ist ein
Quasi-Newton-Verfahren um iterativ nicht-lineare Optimierungsprobleme zu lésen.
Anstelle der ersten Ableitung wird die zweite Ableitung bzw. die Hesse-Matrix num-
merisch approximiert. Abbildung 5.28 zeigt den zeitlichen Verlauf der Schiatzung der
Schwellspannung ausgehend von verschiedenen Zeitpunkten k.

Fiir die Vorhersage zum Zeitpunkt k& = 20 ist zu erkennen, dass der vorhergesagte Verlauf
sehr stark vom tatsachlichen Verhalten der Schwellspannung abweicht. Dies ist dadurch
begriindet, dass wie in Abbildung 5.25 gezeigt, das Partikelfilter erst zum Zeitschritt
k = 50 eingeschwungen ist. Die Ursache dafiir ist der hohe Rauscheinfluss. Somit ist
die Vorhersage durch das Filterverhalten verfalscht. Fir die Schatzung zum Zeitpunkt
k = 100 ist der Verlauf schon sehr nahe am tatsachlichen Verlauf der Schwellspannung,
es besteht jedoch eine Uberschiatzung der Alterung. Fiir die Berechnung der Vorhersage
zum Zeitpunkt k& = 300, was einer Vorhersage von 100 Messzeitpunkten entspricht,
betragt die maximale Vorhersageabweichung nur 4mV. Die Messzeitpunkte miissen
fiir die Berechnung nicht dquidistant sein. Somit kénnen zu Beginn der Messung die
ersten Messungen zeitlich kompakt durchgefiihrt werden, damit das Filter zeitlich
schnell einschwingt. Anschlieend kénnen die Abstédnde der Messpunkte logarithmisch
gewahlt werden. Somit entspréiche die Schéitzung zum Zeitpunkt k& = 300 einer deutlich
geringeren Zeitspanne als die der folgenden 100 Schritte.

Werden die Ergebnisse bzw. Vorhersagen von verschiedenen Transistoren miteinander
kombiniert, ergibt sich fiir jedes Bauteil ein individueller Verlauf der Schwellspannung
iber der Zeit, dies ist in Abbildung 5.29 gezeigt. Die initiale Variabilitat ist allein bedingt
durch die Prozessvariationen. Uber die Alterung steigt die Variabilitdt der Stichprobe
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Abbildung 5.26: Zeitlicher Verlauf des beobachteten Drainstroms wéahrend der Vor-
hersage der verbleibenden Lebensdauer.
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Abbildung 5.27: Schitzung der weiteren Anderung der Schwellspannung fiir drei
verschiedene Partikel zu unterschiedlichen Zeitschritten k.

an. Die Ursache dafiir ist, dass die Stressbedingungen selbst von den Prozessvariationen
abhdngen. Somit zeigen die Transistoren unterschiedliche zeitliche Abhédngigkeiten der
Alterung.

Fiir den gesamten Algorithmus und die Berechnung der Vorhersage konnen die Partikel
durch wirkliche Messungen von unterschiedlichen Transistoren verwendet werden. Das
Resultat wére, falls Messungen miteinander kombiniert werden, ein im Mittel zutref-
fendes Alterungsmodell. Ebenfalls konnen bestehende Modelle einfach im Nachhinein
durch weitere Messungen verbessert werden. Fiir Langzeitmessungen bedeutet dies, dass
Messungen von Bauteilen, die wihrend der Messung ausfallen, bis zu diesem Zeitpunkt
unproblematisch zur Modellerstellung verwendet werden kénnen. Zudem besitzt die
Vorhersage durch das Partikelfilter die Moglichkeit, auf sich &ndernde Umweltbedingun-
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Abbildung 5.28: Zeitlicher Verlauf der Schatzung der Schwellspannung ausgehend
von verschiedenen Zeitpunkten k.
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Abbildung 5.29: Vorhersage des Verlaufs der Schwellspannung zum Zeitpunkt k£ = 300
fiir 30 gleiche Transistoren die von Prozessvariationen betroffen sind.

gen wie Temperatur und Spannungsschwankungen zu reagieren, ohne das die Messung
erneut begonnen werden muss.

Sowohl fiir die Erstellung von Alterungsmodellen als auch fiir die Berechnung der verblei-
benden Lebensdauer ist es notwendig, dass die Verteilungsfunktionen der sich andernden
Parameter in jedem Zeitschritt bekannt sind. Dadurch kann fiir Modellierungszwecke
zwischen der initialen Variabilitdt und der durch Alterung induzierten unterschieden
werden. In Abbildung 5.30 sind Verteilungen der Schwellspannung fiir verschiedene
Zeitpunkte von 150 von Prozessvariationen betroffene Transistoren gezeigt.

Wie zu erwarten ist, steigt der Mittelwert der Schwellspannung bedingt durch die
Alterung tiber der Zeit. In diesem Beispiel steigt die Standardabweichung der Schwell-
spannung von 4mV auf 5mV an. Die Differenz kann nur durch die Alterung induziert
worden sein und kann anschlieend getrennt von den Prozessvariationen modelliert
werden. Um die zeitabhéngige Fehlerrate \(t), gemafi Gleichung (2.59), berechnen zu
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Abbildung 5.30: Verteilungen der Schwellspannung fiir verschiedene Zeitpunkte von
150 von Prozessvariationen betroffene Transistoren.

konnen, miissen ebenfalls die Verteilungen der spezifizierten Parameter bekannt sein.
Als Fehlerschwelle wird in diesem Beispiel eine Schwellspannung von Vi, = 350 mV
gewahlt. Die Wahl der Fehlerschwelle richtet sich selbstverstandlich nach der jeweiligen
Anwendung und Spezifikation. Wie aus den Quantil-Quantil-Diagrammen in Abbildung
5.31 zu erkennen ist, entspricht die Verteilung besonders in Bezug auf die Auslédufer der
Verteilungen weder einer Normalverteilung noch einer Weibullverteilung.
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Abbildung 5.31: Quantil-Quantil-Diagramme fiir Normal- und Weilbullverteilung der
Messungen der Schwellspannung zum Zeitpunkt & = 400.

Die Auslaufer der Verteilungsfunktionen sind fir die Bestimmung von A(¢) von hoher
Wichtigkeit. Bei diesen Transistoren handelt es sich um solche, die besonders stark
gealtert sind, und somit ist die Ausfallrate hoher als mit einer Normalverteilungsannahme.
Diese wiirde etwa durch einen Kalman-Filter berechnet werden [CBTDO1]. Fiir die
tatsachliche Verteilungsfunktion ergibt sich eine Fehlerrate

Amess = 0, 0267 (5.16)
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und fir die Fehlerrate unter einer Normalverteilungsannahme
Anorm = 0,0084 . (5.17)

Somit betragt die echte Fehlerrate das Dreifache der Fehlerrate die durch die Verein-
fachung der Verteilungsfunktion berechnet worden ware. Dies zeigt gleichzeitig die
Moglichkeiten der entwickelten Methode als auch deren Notwendigkeit.

5.3 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde gezeigt, dass Messmethoden, die einzelne Modellgleichungen
verwenden, um Sekundareffekte zu unterdriicken, die besten Messergebnisse fiir einzelne
Transistorparameter liefern. Ausgehend von diesem Ergebnis wurde mit Hilfe eines
Partikelfilter-Algorithmus gezeigt, dass dieses Vorgehen auf Verhaltensmodelle von
Bauelementen und Schaltungen anwendbar ist. Dadurch entsteht eine Vielzahl neuer
Mess- und Beobachtungsmoglichkeiten fiir die Bestimmung der Auswirkungen durch
PVTA-Einfliisse auf integrierte Schaltungen. Des Weiteren wurde gezeigt, dass die so
gewonnenen Erkenntnisse verwendet werden konnen, um eine Vorhersage der zeitabhangi-
gen Ausbeute von Bauelementen und Schaltungen zu treffen. Ein Alleinstellungsmerkmal
ist, dass innerhalb der Methode beliebige Anwendungs- und Belastungsszenarien analy-
siert werden konnen. Zudem miissen keine Annahmen iiber die Abhangigkeiten bisher
nicht charakterisierter Phdnomene getroffen werden.
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Im Rahmen dieser Arbeit wurde ein modifiziertes BSIM-BULK-Transistormodell er-
stellt, das in der Lage ist, Alterungseinfliisse und Effekte durch Strahlung in einem
industriellen Entwurfsablauf auf jeder Stufe des analogen Entwurfs zu beriicksichtigen.
Sowohl Alterung als auch Strahlung wurden auf Basis der Anderung der Ladungs-
verteilung innerhalb der MOS-Struktur modelliert. Somit dient die Schwellspannung
nicht als relevanter Modellparameter und kann als reine Indikatorgrofle aufgefasst wer-
den. Entgegen den tiblichen Ansétzen konnen mit diesem Transistormodell transiente
Simulationen iiber die vollstdndige Lebensdauer eines Bauteils oder einer Schaltung
durchgefiihrt werden. Dadurch miissen keine Extrapolationen der Parameteranderungen
berechnet werden. Somit konnen insbesondere die Wechselwirkungen zwischen diesen
Effekten betrachtet werden und Worst-Case-Abschétzungen sind nicht mehr notwendig.
Das Transistormodell kann konsistent in den gangigsten Entwurfsmethoden wie der
9n/1n-Methode verwendet werden. Mit den Ergebnissen aus den Entwurfsprozessen ist
ein Schaltungsentwurf moglich, das resistent gegeniiber Alterungseinfliissen ist. Des
Weiteren konnen bestehende Entwiirfe einer Sensitivitatsanalyse im Hinblick auf Al-
terungseinfliisse unterzogen werden. Als Resultat konnen sémtliche, fiir die Schaltung
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relevanten, Eigenschaften, wie Verstarkung der Bandbreite, iber die gesamte spezifizierte
Lebensdauer bereitgestellt.

Da die transiente Analyse von groflen analogen Schaltungen mit einem hohen Simu-
lationsaufwand einhergeht, wurde eine Funktionsblock-basierte Topologieanalyse fiir
analoge Schaltungen entwickelt. Diese Methode basiert auf grundlegenden analogen
Blocken mit einer jeweilig eindeutigen Funktion innerhalb einer Schaltung, zum Beispiel
zur Bereitstellung von Biaspunkten oder zur Signalverstarkung. Diese Blocke werden
mit dem entwickelten Modell sehr genau in Bezug auf Prozessvariationen, Temperatur-
verhalten und Alterung analysiert. Mit diesen Daten konnen qualitative Aussagen tiber
die jeweilige, aus den Blocken konstruierte Schaltungstopologie getroffen werden. Es
wurden zwei Fallstudien fiir Biasquellen und Verstéarker durchgefiithrt, um die Methode
zu evaluieren. Eine alterungsresistenteste Verstarkertopologie wurde anschlieBend mit
einer passenden Biasquelle in einer 65nm-CMOS-Technologie gefertigt. Die Schaltung
diente anschlieflend als Messobjekt.

Neben der simulationsbasierten Analyse und des Entwurfs von Bauteilen und Schal-
tungen wurden in der vorliegenden Arbeit ein Messplatz und eine Methode fiir die
Alterungsanalyse von Schaltungen und Bauteilen entwickelt. Die Methode basiert auf
einem Partikelfilteralgorithmus, der mit Hilfe eines Zustandsraummodells des jewei-
ligen Testobjekts in der Lage ist, Umwelteinfliisse aus den eigentlichen Messungen
herauszurechnen. Somit konnen einzelne Parameter von besonderem Interesse, wie
die Schwellspannung, deutlich genauer bestimmt werden als mit anderen Methoden.
Des Weiteren besteht die Moglichkeit, mehrere Parameter mit nur einer Messung zu
schatzen. Dies geht mit einer leicht erhohten Ungenauigkeit einher, verbindet jedoch
alle Informationen, die aus dem Entwurf der Schaltung stammen, mit den jeweiligen
Messdaten. Somit konnen sémtliche Simulationsergebnisse zur Verbesserung von Messun-
gen herangezogen werden. Zudem existiert am Ende jeder Messung ein parametriertes
Modell der Schaltung oder des Bauteils. Dartiber hinaus kann zu jedem Messzeitpunkt
eine Schatzung der verbleibenden Lebensdauer berechnet werden.

Welche Ankniipfungspunkte existieren? Aus der vorliegenden Arbeit konnen ins-
gesamt drei verschiedene Linien weiter verfolgt werden. Das REL-MOS-Transistormodell
kann von seinem pradiktiven Status aus weiter entwickelt werden. Dazu konnte in TCAD
eine pradiktive Technologie zusammen mit Alterung untersucht werden, so wéren im
Modell die Alterung und das nominelle Verhalten vom gleichen Ursprung. Eine weitaus
aufwendigere Moglichkeit wére es, dies mit Messungen zu tun. Die Herangehensweise der
Modellierung von Alterung und Strahlung kénnte zudem auf andere Transistormodelle
wie das in der Industrie weit verbreite BSIM4-Modell tibertragen werden oder auf
Modelle ganz anderer Transistorarten wie FinFET oder FDSOI.

Neben der Verbesserung oder Erweiterung konnten fiir den Entwurfsprozess von Digital-
oder Hochfrequenzschaltungen Analysen durchgefiihrt werden. Besonders fiir den digita-
len Bereich konnen diese Analysen, wie bereits einige Vorarbeiten zeigen, viele Vorteile
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durch die konsistente Betrachtung aller Einfliilsse wahrend des Entwurfs haben. Fir die
Bewertung der Alterung ist besonders der kritische Pfad einer digitalen Schaltung von
Interesse. Um diesen zum Beispiel durch Monitorstrukturen wahrend der Lebensdauer
der Schaltung zu iiberwachen, miissen neben dem nominellen kritischen Pfad die alte-
rungskritischen Pfade zum Entwurfszeitpunkt auffindbar sein. Genau an dieser Stelle
konnen die im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Modelle eingesetzt werden. Denn
diese sind in der Lage, alle Wechselwirkungen von Prozessvariationen, Alterung und
Belastungsprofilen zu analysieren. Fiir Hochfrequenzschaltungen sind zum Teil andere
Entwurfsparameter von Interesse als fiir analoge Schaltungen. Diese konnten, ahnlich
wie die in dieser Arbeit vorgestellten Methoden, untersucht werden und somit zum
Beispiel eine alterungstolerante Impedanzanpassung realisiert werden.

Des Weiteren kénnen die Modelle dazu verwendet werden, um die Effekte von Strahlung
auf digitale Gatter und Speicherelemente zu untersuchen. Die Ergebnisse kénnen durch
weitere Modellierungsschritte fiir ganze digitale Systeme auf hoheren Abstraktionsebenen
verwendet werden. Erste Arbeiten dazu wurden bereits durchgefithrt. Diese konnen auf
weitere Elemente und umfassendere Analysen ausgedehnt werden. Besonders interessant
sind in diesem Zusammenhang die Wechselwirkung von Alterung und Strahlung auf
Speicherelemente wie SRAM und Flash-Speicher.

Als Weiteres kann die gefertigte Schaltung umfassend auf Alterungseinfliisse untersucht
werden und somit die in dieser Arbeit vorgestellte Entwurfsmethodik nicht nur simulativ
durch Fallstudien, sondern auch messtechnisch verifiziert werden. Der dazu nétige
Messaufbau und Methode wurden im Rahmen dieser Arbeit entwickelt. Jedoch standen
fiir die Analyse der Verstarkerschaltung nicht alle notwendigen Messinstrumente fiir
einen teilautomatisierten Messablauf zur Verfiigung. Der Messplatz sowie der Extrakti-
onsablauf basierend auf dem Partikelfilter konnen auf weitere Schaltungen erweitert
werden.

Schlussendlich kann die entwickelte Messmethode erweitert werden. Dadurch, dass die
Extraktionsmethode mit dem Partikelfilter, entgegen anderer Filteralgorithmen, keinen
Einfluss auf den Frequenzbereich nimmt, kommt es insbesondere zu keiner Tiefpass-
filterung und Einschwingvorgange und Startup-Verhalten verschiedener Schaltungen
konnen untersucht werden. Dariiber hinaus kann der Algorithmus als solcher evaluiert
und verbessert werden. Die verschiedenen Arten von Implementierungen von Partikel-
Filter-Algorithmen koénnen fiir einzelne Anwendungen Vorteile bieten. Zudem kann die
Messung mit geringem Stichprobenumfang weiter untersucht werden.






Rechenvorschriften der
Transistormodelle

» If it seems easy,
you’re doing it wrong. «

In diesem Kapitel werden die zusatzlichen, zur Berechnung der Transistormodelle
notigen, Gleichungen aus dem Abschnitt 2.2.1 ndher beschrieben. Dabei werden die
tatséchlich zur Berechnung des Ladungstrager-basierten (BSIM6 [Agal4]) und des
Oberflachenpotential-basierten (UTSOI [SSKvdT13]) Transistormodells beschrieben.
Da diese Gleichungen in jedem Simulationsschritt berechnet werden miissen, geben sie
einen Eindruck vom Rechenaufwand des jeweiligen Modells.

A.1 Berechnung des Oberflichenpotentials

Bei dem verwendeten Modell wird angenommen, dass sich das Backinterface, also die
Grenzflache zwischen Buried Oxide und Substrat, immer in Verarmung befindet. Somit
gilt Vi, > Vg, wobei Vi, die Spannung zwischen Substrat und Buried Oxide und Vg
die Flachbandspannung ist. Dadurch ist es nicht moglich, den FDSOI Transistor als
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Double-Gate Transistor zu betreiben. Fiir das Backsurface Potential ¢g, ergibt sich
somit [RJPB12]:

¢sb = Q¢ ¢sf +¢€ (Al)
Oy
= —— A2
“ Osi + C1b0x ( )
C’box
_ Vo, A.
© C’si + C’box K b ( 3)

Um Gleichung (2.14) zu 16sen, wird der folgende Formalismus eingefithrt [RJPB12,
CGO1]:

r = ?;STf (A.4)
Tgf = Vg‘_/TVFB (A.5)
o — Vaub ‘;TVFBb (A.6)

Ve
v = (A7)
/ Csicf(gbox b (A-8)
G=0Cr=1 (A.9)

Das Einsetzen in Gleichung (2.14) ergibt:

2
C(box

12
C1ox

-(xgb—ozc-x—sl)QzGQ-[exp(aﬂ—xn)—exp(ac-x+5’—xn)].

(A.10)

(zgr — 15)2 -

Die implizite Gleichung (A.10) muss nach der Unbekannten x aufgelost werden, was
nach Gleichung (A.4) das Oberflichenpotential ¢g im Kanal, normiert auf die Tem-
peraturspannung V7, darstellt. Daher wird im Folgendem x als Synonym fiir das
Oberflachenpotential genutzt.

A.2 Oberflichenpotential am Source-Anschluss

Die iterative Losung von Gleichung (A.10) ist in Algorithmus 4 dargestellt. Die genutzten
Hilfsfunktionen sind in Anhang A.4 definiert.

Der Ausgangspunkt fiir Algorithmus 4 ist Gleichung (A.10) und die Annahme, dass
xs = x;0 + 1 ist. Dabei liefert 7(-) eine erste Naherung fiir das Oberflichenpotential. Der
zusatzliche Term z;9 ist ein Korrekturterm, der die Genauigkeit der Berechnung von g
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erhoht. Ausgang des Algorithmus ist die gesuchte Groflie x4, das Oberflichenpotential
auf der Source-Seite des Kanals.

Im néchsten Schritt werden wichtige Hilfsgroflen bestimmt, die im weiteren Verlauf des
Algorithmus gebraucht werden. z; stellt dabei einen Startwert fiir das Oberflichenpo-
tential dar, welcher sich ergibt, wenn man den Maschenumlauf auf den Querschnitt aus
Abbildung 2.8 anwendet. Die Gréfien aus Zeile 3 folgen den Gleichungen (A.4)-(A.9).

Die Berechnung des Oberfléchenpotentials wird fiir zwei Falle betrachtet. Der erste Fall
liegt vor, wenn x4 > 0 ist. Aus Gleichung A.5 ergibt sich daher, dass die Spannung
am Gate grofier als die Flachbandspannung zwischen Gate und Kanal (Vg > Vpp) sein
muss.

In Zeile funf wird die Funktion 7(-) berechnet, welche eine erste Ndherung fir das
Oberflachenpotential darstellt. In den Zeilen 6-8 werden die Hilfsvariablen a, ¢ und 7
berechnet. Dabei gilt fiir z;

Tp = _ [xQ — Chox (g — 6)2] (A.11)
0 — G% . k:07() gf Cé%{ gb .
2 C?
e il A iaive B 5)1 1)
1 CE 9
= |1 e, A13
2T koo cr O‘C] (4.13)
koo =1—exp[(ac—1) - Tyt + €. (A.14)

Aus diesen Hilfsvariablen und der Funktion o(-) (sieche Anhang A.4) ldsst sich nun eine
erste Schatzung fiir den Korrekturterm angeben. Um eine noch grofiere Genauigkeit
fiir das Oberflachenpotential zu erreichen, wird in mehreren Schleifendurchlaufen der
Korrekturterm und die Hilfsvariablen A; bzw. k; neu berechnet. Als Abbruchkriterium
der Schleife findet man in der Literatur sowohl eine Maximalanzahl als auch eine zu
erreichende Genauigkeit. Zusatzlich werden die Funktionen p; und ¢; bestimmt, welche
als Hilfsfunktionen Bestandteil des Oberflachenpotentials sind.

In Zeile 18 wird die Schitzung des Korrekturterms z(;11)9 und die Berechnung der
Funktion 7(-) der Eingangsfunktion x5 = x ;9 + n tibergeben.

Fir den Fall, dass x4 < 0 ist, ergibt sich das Oberflichenpotential zu dem Initiali-
sierungswert x1. Somit ist das Oberflachenpotential auf der Source-Seite des Kanals
eindeutig bestimmt.



184 A Rechenvorschriften der Transistormodelle

Algorithmus 4 Berechnung des Oberflichenpotentials xg auf der Source-Seite des
Kanals
Eingabe: z; = xj0 + n; Eq. (A.10)
Ausgabe: z;
1: Initialisierung:

20 T = 7 o +Cg:i< .' g:m — - (xgh, — Tgt) + To> Berechne Startwert fir g
3: G7, Tgp, Tgf, Tutfo > Berechne Gleichung (A.4)-(A.9)
4: if x4 > 0 then

5: n=MINFCT(x1, Ty, 15) — ; : (:Evtfo —\Jx20 + 5) > Schétzung fir x

(Anhang A.4)

6: a=x+ T -0+ Tp2 - N> > Berechne Hilfsvariablen a,c,r

7: c=—Tp—2-Tp2-M

8: T = —n+In(a)

9: zoo = ola, e, c,T,1n) > Schétzung fir z;o
10: fori=1,... imax do > Verbesserung der Schatzung des Korrekturterms x o
11: 1=1—1
12: Ao = exp(z40) > Berechne Hilfsvariable A, kio
13: kio = exp((ozc — 1) - Tio + 8) )

14: pi=2- (ng—xio) — 2.0 Ccf(ng (~Tgb Oéc-mio—€>+G%-Alo (l—kio-ac)
2 Ogox - 2 2
15: ¢ = (g — xi0)” — o (gh — O - Tip — €)° + Gf - Nip - (1 — Kip)
_ o -1

16: T(i+1)0 = Tio+2¢; |pi + Jp? —2¢; - (2 <1 - CP,?@%) — GiAj (1 - kioOé(Q;))]
17: end for ]

_ 2 CY&OX 2 2 2
18: Ty = :1:i0+2.q0- Di + pi — 2- q; * (2 . <1 — on . Oéc> — Gf . AiO . (1 — kiO . Oéc>>

ox

19: else zyr <0
20: Xg = X1
21: end if

-1
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A.3 Oberflichenpotential am Drain-Anschluss

Fir die Drain-Seite des Kanals ergibt sich das gleiche Vorgehen wie fiir die Source-Seite.
Aus physikalischer Sicht sind Anderungen an der Bedingung des if-Statements und neue
Hilfsgleichungen nétig. Es folgt:

2
Cb OX

Jx= (Igf - $S>2 o (xgb - ng)z (A.15)
Vds
Vdse - Axq VAX (A16>
1+ < Vds )
Vdsat
vse
bX d* + Tytfo- (A17>
T

Die Berechnung fiir das Oberflichenpotential auf der Drain Seite des Kanals ist in
Algorithmus 5 dargestellt, wobei fiir ky gilt:

ko=1—-exp

(ac—1)- <Vdfe + xvtfo> + s] : (A.18)
(5

Insgesamt zeigt sich, dass die tatsachliche Berechnung des Oberflichenpotential-basierten
Transistormodells zu einem sehr hohen iterativen Rechenaufwand fiihrt.

A.4 Hilfsfunktion fiir die Berechnung des
Oberflichenpotentials

MINFCT(z,y,a) = ; (:c vy—J@—y2+ a) (A.19)
MAXFC’T(x,y,a):;<I+y+ (I—y)2+a> (A.20)
via,c)=a+c (A.21)
p(a, b, e, ) = V(aT,c)Q + 622 —a-b (A.22)
o(a,b,c,,m) = a(- V<C)L’ ‘) 5 (A.23)

p(a, by e, ) + ,u(I;,Z: 5, 5 (CS —a b)
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Algorithmus 5 Berechnung des Oberflichenpotentials x4 auf der Drain Seite des
Kanals
Eingabe: z4 = z;0 + n; Eq. (A.10)
Ausgabe: x4
1: Initialisierung:

C'box ’ C’si .

2: r1 = C!. - Chox + Csi - Chox - O - Cy - (xgh — Xgr) + To> Berechne Startwert fir x
V se .
3: by = (;* * Tytf0 > Berechne Gleichung (A.17)
T
4: G3, Tgp, Tgf, Tutfo > Berechne Gleichung (A.4)-(A.9)
5: if fi > 107% then
1
6: n=MINFCT(xy1,by,15) — 3 <bx — /b2 + 5) > Schéatzung fir
7 a=Tp+ Te1 -0+ Tp - 1P > Berechne Hilfsvariablen a,c,7
8: c=—Tp —2-Tp2-M
9 T = dfe—77+ln(a)
o1
10: xoo = o(a, T, c,T,n) > Schatzung fir
11: fori=1,... % do > Verbesserung der Schatzung des Korrekturterms x o
12: 1=1—1 v
13: Ao = exp (ZI/‘io — dfe> > Berechne Hilfsvariable A;g, ki
T
14: kio = exp((ce — 1) - 250 + €)
Chox
15: Di :2-(ng—xio)—2-ozc-ﬁ-(:cgb—ac-xio—s)+G?-Aio-(1—/-€Z~0-ozc)
2 Chox 2 2
16: qi = (ng — l’io) — on . (l'gb — Qe " Tjo — 5) + Gf . AiO . (1 — ]{320)
OX 1
2 C]?)OX 2 2 2
17: x(i—i—l)o = IZO—}—QqZ Di + p; — 2(]@ 211 — ol o | — GfAl‘O (1 — kio@c)
ox

18: end for

19: Ts = Ti0+2-q;-

2
pi-f—\lp%—Q-qi- (2 (1—%’1)/;)(-@%) —G%Azo(l—k‘loag))]
20: else f, < 1076

C2..
21: bfds =2- [ac : C]?,(; ’ (xgb - xs,b) - (ng - IS)
ox
99 Tgs = —G% ) GIP(IS) - €$p<$s,b) . [1 —exp (_ %je>]
bfds wT
23: T4 = Tds + Ts

24: end if

-1
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A.5 BSIM6-Ladungsberechnung

Die Notation in den Beschreibungen ist leicht unterschiedlich, so heifit die Kanalspannung
v im BSIM6-Modell v, und die Steigung n heiit Ladungssteigung n,. Die Bezeichnungen
werden in dieser Arbeit so verwendet, wie in ihren jeweiligen Quellen, damit ein Vergleich
leichter fallt.

Um in diesem Modell Gleichung (2.44) l6sen zu kénnen, wird im ersten Schritt ein
initialer Wert fiir ¢; berechnet und im Anschluss wird in Abhéngigkeit des Arbeitspunk-
tes dieses Ergebnis mit jeweils einem Schritt des Halley- und des Newton-Verfahrens
verbessert. Die Idee des Vorgehens, das im BSIM-Modell verwendet wird, stammt aus
[PKD"06]. Der Startwert wird berechnet, indem in Gleichung (2.45) die lineare Abhén-
gigkeit von ¢; in eine Taylorreihe um den Abschniirpunkt entwickelt wird. Anschlieend
wird die Ladung ¢, von dem Punkt |In(g;)| = |2¢;| berechnet. Diese Ladung ¢, hat
somit den Zahlenwert ¢, = 0,301 [Agald]. Daraus folgt fiir die initiale Ladung

0,201 — /(0 + 0.402982)0 + 2, 446562
? Vv v ) | (A.24)

Qini = €XP ( 9

Dabei ist

V= ¢, —2¢0; — v — In (W) : (A.25)

Diese Spannung kann fiir einen bestimmten Punkt berechnet und in Gleichung (A.24)
eingesetzt werden. Somit ist

(A.26)

Vini — 0,201 — \/ (Vi + 0.402982) v + 2, 446562)
: :

Qini = €XP (
Anhand des Wertes von In ¢;,,; werden verschiedene Fallunterscheidungen getroffen.

o falls In g;,; < —80, dann

2n 2 iniTl
4i = Qini * [1 + ¢ — 20F — Vep, — Ingipi — In (q (qq + 2 %))]
7o Vo

— falls In g;; < —110, dann g;,,; = exp(—100), zur Anpassung der Rechengenau-
igkeit des Simulators

— falls In g;,,; > —90, dann ¢;; = Qing

— sonst, gini = exp(—100 + 20 (634 + £ + 22 (% — 22 (1, 25 — 22))))
Dabei ist z = (Ingini+100) /29
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o falls In¢;,; > —80, wird der initiale Wert ¢;,; fiir ¢; mit Hilfe des Newton- und
des Halley-Verfahrens verbessert. Zu Beginn wird ein Schritt mit dem Newton-
Verfahren berechnet; somit sind die Anforderungen an den Startwert relaxierter.
Im Anschluss daran wird ein weiterer Schritt mit dem Halley-Verfahren berechnet.
Dieses Verfahren ist ein numerisches Verfahren zur Bestimmung von Nullstellen
der Art f(x) = 0. Es dhnelt dem bekannten Newton-Verfahren, besitzt jedoch die
Konvergenzordnung O ( f (:U)3>, besser bekannt als kubische Konvergenz, benotigt
dafiir jedoch die zweite Ableitung der Zielfunktion. Die Zielfunktion entsteht durch
Umstellen der Gleichung (2.44) unter Vernachlassigung von ¢; im Wurzelterm. So
ergeben sich die Zielfunktion und die Ableitungen zu:

2q; 2q;
f(¢) =2¢; +1ng +In <q%nq (?ﬂ)nq + 2 %)) — Yy + 207 + vVep (A.27)
Ng 1
I
f@0:2+—4~ﬁ—!@l (A.28)

1 2

f@ﬁz-% ! —(%¢%). (A.29)

E
9 ¢P/2 (%QZ + wp) %QZ + wp

Fiir die Inversionsladung ¢; folgt nun

S (gini) _ S (dnew) . (1 _ f(@new) - f//(Qnew)>_1
f’(%’m‘) f/(qnew) 9. f/(Qnew)Q

Gnew Halley-Verfahren

4i = Gini — (A.30)

Gnew it der Wert, der durch den ersten Iterationsschritt des Newton-Verfahrens
berechnet wird.

Mit diesen Fallunterscheidungen wird fiir den gesamten Funktionsbereich des Transistors
die Inversionsladung konsistent und mindestens zweifach stetig differenzierbar. Sehr
kleine Werte von ¢; wiirden unter die Rechengenauigkeit des Simulators fallen, daher wird
dieser Fall mit einer eigenen Fallunterscheidung abgefangen. Fiir den Bereich —110 <
In ¢;ry < —90 wird eine Glattungsfunktion konstruiert, die die beiden angrenzenden
Bereiche ebenfalls zweimal stetig differenzierbar miteinander verbindet. Des Weiteren
kann durch die unterschiedlichen Spannungen an Drain und Source an diesen Kontakten
jeweils ein g5 beziehungsweise ein g; berechnet werden. Die Gleichung zur Berechnung
des Drain-Source-Stromes [;; weicht durch die phdnomenologische Behandlung von
weiteren Transistoreffekten von der Beschreibung im EKV-Modell ab.
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A.6 Szenarien zum Vergleich der Filteralgorithmen

Beide Beispiele sind aus [Sim06] iibernommen. Bei dem ersten Beispiel handelt sich um
einen durch die Atmosphére fallenden Korper, dessen Position, Geschwindigkeit und
ballistischer Koeffizient geschatzt werden soll. Das zweite Beispiel ist eine sehr stark
nichtlineare analytische Funktion, deren Parameter geschatzt werden sollen.

A.6.1 Beispiel 1

Das Beispiel stammt aus [JUDWO00] und stammt urspriinglich aus [AWBG68]. Die initialen
Grofien sind:

Listing A.1: Initiale Siumlationswerte fiir den fallenden Kérper

rho0 = 2; % lb—sec 2/ft

= 32.2; % ft/sec” 2

2ed; % ft

1074; % measurement noise variance (ft 2)
diag ([0 0 0]); % process noise covariance

1075; % horizontal range of position sensor
1075; % altitude of position sensor

= diag([le6 4e6 10]); % initial estimation error
covariance

e 20 5 =0
|

x = [3eb; —2e4; le—3]; % initial state
xhat = [3eb; —2ed; le—3]; % initial state estimate

N = 1000; % number of particles

Zu beachten ist, dass in diesem Beispiel das imperiale Maflsystem verwendet wird. Die
eigentliche Berechnung des Modells findet in folgender Schleife statt:

Listing A.2: Systembeschreibung in Matlab

for t =T : T : tf

for tau = dt : dt : T
% Fourth order Runge Kutta integration
dx1(1,1) = x(2);
dx1(2,1) = rho0 * exp(—x(1)/k) * x(2)72 / 2 x

x(3) — g;

dx1(3,1) = 0;
dx1l = dx1 x dt;
xtemp = x + dx1 / 2;
dx2(1,1) = xtemp(2);
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dx2(2,1) = rho0 x exp(—xtemp(1)/k) * xtemp(2)
"2/ 2 % xtemp(3) — g;

dx2(3,1) = 0;

dx2 = dx2 x dt;

xtemp = x + dx2 / 2;

dx3(1,1) = xtemp(2);

dx3(2,1) = rho0 x exp(—xtemp(1)/k) * xtemp(2)
"2/ 2 % xtemp(3) — g;

dx3(3,1) = 0;

dx3 = dx3 *x dt;

xtemp = x + dx3;

dx4(1,1) = xtemp(2);

dx4(2,1) = rho0 x exp(—xtemp(1)/k) * xtemp(2)
72 / 2 % xtemp(3) — g;

dx4(3,1) = 0;

dx4 = dx4 x dt;

x =x + (dx1 + 2 % dx2 + 2 % dx3 + dx4) / 6;

x = x + sqrt(dt * Q) * [randn; randn; randn| =*
dt;

end
end

Dabei ist t der jeweilige Zeitschritt, zu dem Messwerte zur Verfiigung stehen und 7
die Variable fiir das numerische Integrationsverfahren zur Losung der Systemgleichung.

Anschliefend wird die verrauschte Messung fiir die Filteralgorithmen berechnet:

Listing A.3: Berechnung der verrauschten Messwerte der Héhe

Z

sqrt (M2 + (x(1)—a)”2) + sqrt(R) * randn;

Anschliefend werden die [Sim06] als M ATLAB-Implementierung gegebenen Filteral-
gorithmen zum Vergleich verwendet. Der ballistische Koeffizient ist dabei definiert

als

wobei m die Masse, ¢, der Luftwiderstandsbeiwert und A die Querschnittsflache ist.

m

B=—— (A.31)

Cow A’

Fiir den Fall aus grofler Hohe wird diese Definition erweitert als

1

B*=--B-p. (A.32)

2

Dabei ist py die Dichte der Atmosphére in der Hohe hy.
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A.6.2 Beispiel 2

Diese Beispiel verwendet ein stark nichtlineares, rein mathematisches System nach
[GSS93]. Das System ist gegeben durch

25
5= 0,505 1 + — L 8eos(k — 1) + wy (A.33)
L+ x5
_ T (A.34)
Yk = 20 Uk .

k ist der zeitliche Laufindex, w; das Prozessrauschen und vy das Messrauschen mit
jeweils beliebigen Verteilungsfunktionen. Dieses System wird sehr haufig zur Evaluierung
von nichtlinearen und nicht-gaufiverteilen Filteralgorithmen verwendet.
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A.7 Parameter des BTI-Modells

In diesem Abschnitt werden die Abhéngigkeiten und zusétzlichen Modellparameter des
verwendeten BTI-Modells aus [MMM™*14] beschrieben.

Parameter ‘ Definition und Gleichung

Ts ‘ Generierungskonstante fiir Oberflichenzustande: 3e-4 s

Ty ‘ Rekombinierungskonstante fiir Oberflichenzustiande: 1e-6 s
Te Zeitkonstante der Loch-Emission: le-2 s

Ny in cm? Dichte der ins Oxid eingetragenden Locher

2 o I, = GLy exp (—GL2/E,,)

COZ
L1 1n<qclg§)+1n(GL1) B 1n(§]g§)+1n(MN0)
- GL> - Nno

EOI
Es gilt Myo = 17,6 und Nyo = 4, 18. Beide Parameter sind
von den Materialien und dem Prozess abhéngig. Die Gleichung

kann nach Ny umgestellt werden oder implizit in Verilog im-
plementiert werden.

Nirap,o in cm?

Existierende Fehlstellen der Oberflache
Ntrap,O - @MNtrap : eXp(NNtrap : Eo:c)
Dabei sind Mpyiyqp = 0,012 und Nygpep = 1, 31.

T. in s

Einfang-Zeitkonstante von Lochern
Te = Mtc : eXp(Ntc : Eom)

Dabei gilt fir M;. = 0,0012 und N;. = —5, 55.

Rstr inV

Generierungsrate der Fehlstellen an der Oberflache
Rstr - CoquRstr : eXp(NRstr : on)

Mit Mpy = 0,0016 und Npg, = 2, 54.

RT&C

Rekombinierungsrate der Fehlstellen an der Oberfléache
Rrec - MRrec : t7NR7-ec
Mit Mpree = 3,09¢ — 3 und Nppee = —0, 117
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» Errors are not in the art
but in the artificers. «

In diesem Abschnitt werden die verschiedenen Verstédrkertopologien, die in der Fall-
studie in Kapitel 4.1.2.3 verwendet werden, vorgestellt. In den Schaltplanen sind die
relevanten Funktionsblocke farblich hervorgehoben. Zudem sind fiir jeden Verstéarker
die relevanten Figure of Merits ausfiihrlich iiber Temperatur, Prozessvariationen und
Alterung dargestellt.

Die betrachtenden Grofien sind:

o BW: Bandbreite des Verstarkers, definiert als die Frequenz bei der die Verstiarkung
um 3dB abgefallen ist. Dies ist eine dquivalente Definition der Eckfrequenz, jedoch
weisen die Verstarker im betrachteten Frequenzbereich kein Hochpassverhalten
auf, daher entsprechen sich diese Groflen.

o« GBW: Gain-Bandwidth-Product, Produkt aus der linearen Verstiarkung und der
Bandbreite.

o o_: Aquivalente Rauschspannung des invertierenden Eingangs auf den Ausgang.
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o 0,: Aquivalente Rauschspannung des nicht invertierenden Eingangs auf den Aus-
gang.

e Gain: Verstarkung fiir eine Konfiguration in offener Schleife.

o OR: Output Range, mogliche Auslenkung der Spannung am Ausgang des Verstar-
kers

o« PSRR.,PSRR_: Power Supply Rejection Ration, die Sensitivitat des Verstarkers
gegeniiber Schwankungen von Vg und Vi,

o P: Leistungsaufnahme des Verstéirkers mit der jeweiligen Biasquelle, falls notwendig.
o PM: Phase Margin, Phasenreserve des Verstéarkers
o UGF: Unity Gain Frequenz, die Frequenz bei der die Verstarkung 0dB betrigt.

« CMRR: Common Mode Rejection Ration, Sensitivitat des Verstérkers gegentiber
einer Veranderung des Gleichtaktsignals am Eingang.

Fiir die weitere Analyse werden alle FoM iiber der Temperatur des jeweiligen Verstarkers
gezeigt. Anschlieflend zeigt ein vereinfachter Boxplot die Variabilitit der einzelnen Gro-
Ben, verursacht durch Prozessvariationen. Danach wird Beispielhaft das GBW iiber 10
Jahre bei 3 verschiedenen Temperaturen und 5 Monte-Carlo Samples mit Prozessvaria-
tionen gezeigt, um die Auswirkungen von Wechselwirkungen auf die jeweilige Topologie
zu zeigen. AnschlieBend werden 9 der Groflen fiir zwei verschiedene Temperaturen tiber
10 Jahre mit Alterung dargestellt. Diese Analyse bzw. Darstellungen werden fiir jede
der Topologien gezeigt.

Alle Schaltungen wurden aus [Bak08] entnommen, um zu gewéahrleisten, dass die Wahl
der Transistorgrofien definitiv zu stabilen und gut evaluierten Arbeitspunkten fiihrt. Dies
ist entscheidend, da in diesem Abschnitt nur die Wahl der Topologie die Anderungen
im Verhalten gegen Temperatur, Prozessvariationen und Alterung verursachen soll. Die
einzelnen Verstéarker sind selbstverstdndlich fiir verschiedene Anwendungen ausgelegt
und somit unterscheiden sich die nominellen Werte der FoM. Es soll jedoch nur die
jeweilige Sensitivitdt der FoM auf Umwelteinfliisse untersucht werden. Daher sind die
absoluten Werte zweitrangig.

Samtliche Schaltungen wurden in Cadence Virtouso aufgebaut und mit den REL-MOS
Modellen analysiert. Die Alterung entspricht einer transienten Simulation iiber die
gesamte Dauer von 10 Jahren. Die jeweilige Temperatur der Alterungssimulationen gilt
fiir den gesamten Alterungszeitraum. Vy, ist fiir alle Schaltungen zu 1V gewéhlt. Wenn
keine Temperatur angeben ist, gilt 7' = 27°C. Als Biasquellen wurden die Beta-Multiplier
aus dem vorherigen Abschnitt verwendet.
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B.1 Miller-OTA
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Bei diesem simplen Verstarker gibt es keine Kaskode und somit keine trimmbare

Biasspannung. Dies bedeutet zum einen, dass der Arbeitspunkt einzelner Transistoren

und somit der gesamten Schaltung iiber das Alter und der Temperatur stark verschieden

sein kann. Besonders an der Output Range, die durch die Ausgangswiderstiande der

NMOS- und PMOS-Transistoren bestimmt wird, ist zu erkennen, dass sich deren

Arbeitspunkte tiber der Temperatur sehr stark verschieben. Zum anderen fiithrt das

Fehlen von Biasspannungen dazu, dass keine Transistoren aufeinander abgestimmt sein

missen. Somit zeigt sich die Schaltung insgesamt robust gegentiber Prozessvariationen.
Dadurch, dass die Alterung sich nur sehr gering mit der Temperatur verschiebt, ist
HCI die Hauptursache und diese wie die Block-Analyse gezeigt hat vor allem durch die

Common Source Stufe und den nicht kaskadierten NMOS Stromspiegel.
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PSRR_ PSRR, P PM UGF CMRR
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B.2 Operationsverstarker
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Obwohl bei diesem Verstarker alle relevanten Funktionseinheiten als Kaskode aus-
gefithrt sind, sind die Kennzahlen iiber Alterung, Temperatur und Prozessvariation
sehr verdnderlich. Die Ursache dafiir ist die NMOS-Diode, die den Arbeitspunkt der
Eingangstransistoren maf3geblich mitbestimmt. Durch die starke Abhéangigkeit dieses
Blocks von den genannten Einfliilssen wird ebenfalls der gesamte Verstarker anféllig.
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PSRR_ PSRR, P PM UGF CMRR
in dB in dB in uW in ° in MHz in dB
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B.3 Differentieller Kaskode-Operationsverstirker
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Fiir diesen Verstérker gilt dasselbe wie fiir den vorherigen. Durch die Arbeitspunkteinstel-
lung der Eingangstransistoren mittels einer NMOS-Diode wird der gesamte Verstérker
anfillig gegentiber dufleren Einfliissen und Prozessvariationen. Besonders die Grofien,
die mafigeblich durch den Eingang bestimmt sind, Gain und CMRR, sind somit am
starksten von der Alterung betroffen. Auch hier legt der geringe Unterschied der Alte-
rung fiir verschiedene Temperaturen nahe, dass HCI der Haupteinflussfaktor ist. Zudem
zeigt die starke Variabilitidt der Alterung des GBW, dass die Wechselwirkungen die
einzelnen Effekte verstarken.

Dieser Verstirker wurde mit einer Lang- und einer Kurzkanalreferenzquelle analysiert.
Die Wahl der Quelle hat jedoch keine Auswirkungen auf die Funktion des Verstérkers,
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solange die Quelle selbst temperaturkompensiert ist. Daher sind die Ergebnisse in

Kapitel 4.1.2.3 fiir die Topologien 3 und 4 nahezu identisch.
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PSRR_ PSRR P PM UGF CMRR
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B.4 Folded-Cascode-Operationsverstiarker
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Durch die Kaskoden im Ausgangszweig sind die Arbeitspunkte der vier Transisto-
ren stark von der Versorgungsspannung abhéngig. Dies zeigt sich insbesondere beim
PSRR gegeniiber Vy;. Gleichzeitig ist die Alterung dieses Parameters stark von der
Temperatur abhingig, dies lasst fiir diese FoM auf einen Einfluss durch BTT schlieen.
Gleiches gilt fiir die Output Range die sich sehr stark mit der Temperatur dndert. Die
Wechselwirkung zwischen Temperatur, Alterung und Prozessvariationen sind durch die
Kaskodeschaltungen eher gering und verstarken sich gegenseitig kaum. Es herrschen
leichte Stressbedingungen fiir BTI in der Folded Cascode mit PMOS Transistoren,
wodurch sich die Verstarkung und das CMRR im Laufe der Zeit &ndert.
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PSRR_ PSRR, P PM UGF CMRR
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B.5 Folded-Cascode-OTA
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Dieser Verstarker besitzt eine Folded-Cascode am Ausgang und jeweils NMOS- und
PMOS-Kaskoden im Ausgangszweig. Dadurch, dass eine NMOS-Kaskode verwendet
wird, findet keine Alterung des Eingangspaars durch BTI statt. Dies zeigt sich in dem
kaum von Temperatur und Alterung abhédngigen Gain und in dem von der Alterung nicht
betroffenen CMRR. Die Ouput Range ist durch die vier Transistoren im Ausgangszweig
stark reduziert. Prozessvariationen haben durch die symmetrische Kaskodeschaltungen
eine geringe Auswirkung.
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PSRR_ PSRR, P PM UGF CMRR
in dB in dB in uW in ° in MHz in dB
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B.6 Zweistufiger Verstirker mit Kompensation

M3T, 100/1 F% M4T, 100/1 H M7T, 100/1

Strom-
spiegel Kaskode

M3B, 100/1 F% M4B, 100/1
% M7B, 100/1
*I Diff. Paar I( H
Vout

l 240 fF
y M8T
bios3 M6T, 100/2

Strom-

spiegel

L M8B
Viiast M68B, 100/2

Die Topologie dieses Verstérkers ist sehr dhnlich zu der des Miller-OTA. Der entschei-
dende Unterschied ist jedoch, dass alle Stromspiegel als Kaskode ausgefiihrt sind. Somit
zeigen sich etwas hohere Einfliisse durch Prozessvariationen, jedoch deutlich geringere
Auswirkungen der Alterung. Dies verdeutlicht, dass alleine die Wahl der Topologie
direkte und sehr starke Auswirkungen auf das gesamte Verhalten einer Schaltung gegen-
iiber einzelnen Einfliissen hat. Die sehr gute Widerstandsfihigkeit gegeniiber Alterung
iiber alle FoMs hinweg resultiert in einer héheren Anfélligkeit durch Temperatureinwir-
kungen. Dies liegt vor allem an der starken gegenseitigen Abhéngigkeit der Sattigung
der Transistoren. Bei vier Transistoren ist bereits bei Vgg =1 V Vg = Vi, st erreicht
und somit kann sich der Arbeitspunkt des Transistors bereits bei kleinen Anderungen
der Biasbedingungen verschieben. Dadurch ist das PSRR relativ gering, jedoch zeigt es
ebenfalls keine Anderung iiber das Alter. Somit zeigt sich, dass die Arbeitspunkte der
Kaskoden zwar von anderen Einfliissen, jedoch nicht durch Alterung verdndert werden.
Dies ist der Fall, solange die Biasspannungen der Kaskodetransistoren entsprechend
alterungsresistent gewahlt werden.
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B.7 Dreistufiger Verstirker
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Als Referenz wurden bei dieser Topologie nur die NMOS-Transistorkomponenten jeweils
als Kaskode ausgefiihrt. Wie zu erwarten ist, sinkt der Einfluss der Prozessvariation
durch die geringe V;,-Abhéngigkeit der Transistoren. Gleichzeitig ist die Temperaturab-
hangigkeit im Vergleich zu den beiden vorherigen Topologien reduziert, jedoch immer
noch stérker als bei der ersten Topologie (Miller-OTA) ohne Kaskoden. Kennzahlen wie
CMRR und Gain zeigen keine Alterung, da diese mafigeblich durch die NMOS Transis-
toren, welche als Kaskode ausgefiithrt werden, abhangig sind. Fiir die FoM, die sich iiber
dem Alter verandern (z.B. PM, UGF, PSRR,) zeigt sich, dass sich die Alterung iiber
der Temperatur andert. Somit ist BTI, also die PMOS Transistoren, maflgeblich fiir die
Veranderung verantwortlich. Somit kénnen mit der Blockanalyse ebenfalls einzelne Teile
der Schaltung bzw. spezifische Eigenschaften, so lange die funktionalen Abhéngigkeiten
bekannt sind, alterungsresistent durch die Wahl der Topologie beeinflusst werden.
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B.8 Zweistufiger Verstiarker
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Dieser zweistufige Verstéarker folgt derselben Idee wie der vorherige dreistufige Verstarker.
Daher zeigt sich die gleiche Alterungsresistenz. Somit lésst sich sagen, dass sich die
Ergebnisse der Blockanalyse zum einen auf eine Topologie iibertragen lassen. Es lassen
sich die fiir Alterung sensitiven Elemente ermitteln und konsequent durch die Anwendung
der Erkenntnisse aus der Blockanalyse beheben. Zum anderen konnen mit diesem
Vorgehen bestehende Topologien direkt um weitere Stufen erweitert werden, die den
gleichen Paradigmen folgen. Gleichzeitig ist im Vergleich zwischen zweistufigen und
dreistufigen Verstarker zu erkennen, dass die Widerstandsfdhigkeit mit jedem weiteren
resistenten Schaltungsblock erhoht wird. Dieses Verhalten konnte im Rahmen der
Fallstudien mit der begrenzten Anzahl von Topologien nicht verallgemeinert werden.
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IB] Abkiirzungsverzeichnis

Abkiirzung Bezeichnung

BEOL Backend of line

BiCMOS Bipolar Complementary metal-oxide-semiconductor
BSIM Berkeley Short-channel IGFET Model
BTI Bias Temperature Instability

BW Bandwidth

CAD Computer Aided Design

cdf cumulative distribution function
CMC Compact Modeling Council

CMOS Complementary metal-oxide-semiconductor
CMRR Commonmode Rejection Ratio

COTS commercial off-the-shelf

CS Common Source

DIBL Drain Induced Barrier Lowering

DIN Deutsches Institut fiir Normung

DUT Device Under Test

EKF Extended Kalman Filter

EKV Enz Krummenacher Vittoz

EM Elektromigration

EOL End of Life

FDSOI Fully Depleted Silicon in Insulator
FEM Finite Elemente Methode

FEOL Frontend of line

FET Fin Field Effect Transistor

FinFET Fin Field Effect Transistor

FoM Figure of Merit

GBW Gain-Bandwidth-Product

HALT Highly Accelerated Lifetime Test



220 Abkiirzungsverzeichnis
HCI Hot Carrier Injection
HiSIM Hiroshima-University STARC IGFET Model
IEC International Electrotechnical Commission
IGFET Insulated-Gate Field-Effect Transistor
JEDEC Joint Electron Device Engineering Council
LET Linear Energy Transfer
MCMC Markov Chain Monte Carlo
MI Medium Inversion
MIL-STD military standard
MOSFET Metal-Oxid-Semiconductor Fieldeffect Transistor
MOSRA MOS Reliability Analysis
MVE Multi Vibration Excitation
PDF probability distribution function
pdf probability density function
PDK Process Design Kit
PM Phase Margin
PSP Penn State Philips transistor model
PSRR Power Supply Rejecion Ratio
PVTA(R) Process Voltage Temperature Aging (Radiation)
REL Reliability
RUL Remaining Useful Lifetime
SC Scatter Event Excitation
SE Single Event Excitation
SEU Single Event Upset
SI Strong Inversion
SPICE Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis
SR Slew Rate
SRAM Static Random Access Memory
TCAD Technology Computer Aided Design
TDDB Time Dependent Dielectric Breakdown
TID Total Tonizing Dose
UDRM user-defined reliability model
UGF Unity Gain Frequency
UKF Unscented Kalman Filter

WI

Weak Inversion



IB] Symbolverzeichnis

Physikalische Groéf3en

Symbol Bezeichnung

q Einheitsladung

t Zeit

T Temperatur

ky Boltzmann-Konstante

Ny Dotierkonzentration am Drain

N, Dotierkonzentration am Source

N, Dotierkonzentration im Bulk

n; intrinsische Ladungstrager

N¢ Ladungstrager im Leitungsband

Ny Ladungstrager im Valenzband

€0 Permittivitat des Vakuums

Eox relative Permittivitat des Oxids

Ebou relative Permittivitat des buried Oxids
Esi relative Permittivitat des Siliziums
14 Ladungstragerbeweglichkeit

Lo Referenz-Ladungstréagerbeweglichkeit
Usat Sattigungsgeschwindigkeit der Ladungstrager
p Ladungstragerdichte
Spannungen

Symbol Bezeichnung

Vi Versorgungsspannung

s Bezugspotential

Gate-Spannung
Gate-Source-Spannung



222 Symbolverzeichnis
Vi Source-Spannung

Vi Drain-Spannung

Vs Drain-Source-Spannung

Vi Bulk-Spannung

Vi Flachbandspannung

Vre Schwellfunktion

Vin Schwellspannung

AV, Anderung der Schwellspannung
Vier Referenzspannung

Vs eff effektive Drain-Source-Spannung
Vs sat Drain-Source Sattigungsspannung
Vibias Biasspannung

Vinon Monitorspannung

Vies Referenzspannung

Viou Oxidspannung

Ve Kanalspannung

Viub Substratspannung

Ur thermische Spannung

U0 auf Up normierte Spannung

Vini initiale Spannung zur ¢; Berechnung

Potentiale und Felder

Symbol Bezeichnung

v, Abschntirpotential

v allgemeines Potential

Y normiertes Potential

v, Oberflachen-Potential

D, Potential im Bulk

b, Potential der Ladungstréiger
v,, mittleres Oberflachen-Potential
dp Ferminiveau

Dy Quasi-Ferminiveau

1) normiertes Potential

b, Source-Potential

b, Drain-Potential

E,. elektrisches Feld im Oxid

E elektrisches Feld im Kanal in z-Richtung
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Energien

Symbol Bezeichnung

d,, Austrittsarbeit im Metall

b, Austrittsarbeit im Silizium
D, Austrittsarbeitsunterschied
EFeq Fermienergie im Gleichgewicht
Erin intrinsische Fermienergie

Er Fermienergie

Ec Energie der Leitungsbandkante
By Energie der Valenzbandkante
Eq Energie der Bandliicke

E4 Aktivierungsenergie
Strome

Symbol Bezeichnung

1 Drain-Source-Strom

Tis0 Bezugs-Drain-Source-Strom

1 Drain-Strom

Al Anderung des Drain-Source-Stroms
Ier Referenzstrom

IBias Biasstrom

Tspec Bezugsstrom

I Sperrstrom

Ly, Schwellstrom

Ly, Schwellstrom in Sattigung
Ispy Durch SEU hervorgerufener Strom
Ins Jp Stromdichten der Elektronen und Lécher durch SEU
Ladungen

Symbol Bezeichnung

Qyq Gate-Ladung

Qe Fehlstellen-Ladung

Qi Inversionsladung

Qb Bulk-Ladung

Qs Source-Ladung

Qs Ladung im Silizium
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Qspec Bezugsladung

Qi Grenzschicht-Ladung

Qtrap Ladungstragerfallen-Ladung

Qo Ladungstragerfallen-Ladung im Oxid

Qage Ladung durch Alterung

Qucr Ladung durch HCI

Qprr Ladung durch BTI

qi normierte Inversionsladung

Qini normierte initiale Inversionsladung

Gnew Ladung durch Newton-Verfahren berechnet

qs normierte Source-Ladung

qd normierte Drain-Ladung

Qds,sat Drain-Ladung beim Erreichen der Séttigung

Nage Ladungstragerkonzentration durch Alterung

Ni Ladungstragerkonzentration an der Grenzschicht

Nirap Ladungstragerkonzentration der Fallen

Dy Ladungstragerdichte durch TID
Transistorparameter

Symbol Bezeichnung

[y, v Substratfaktor

Vb normierter Substratfaktor

n Steigungsparameter

ng Referenz-Steigungsparameter

g Transferparameter

e Inversionskoeffizient

Im Transkonduktanz

Jds Drain-Source-Leitwert

T out Ausgangswiderstand

9m /1 Transkonduktanzeffizenz

Ae Kanallangenmodulationsfaktor

k Stromiibersetzungverhaltnis

Cos Oxidkapazitat

C’, Flachenbezogene Oxidkapazitit

Feeff

Effektive Ladungstragerbeweglichkeit
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Geometrische Groflen

Symbol Bezeichnung

w Kanalweite

Wonin kleinstmogliche Kanalweite
Wers effektive Weite

Wiep Tiefe des Inversionskanals
L Kanallange

Lpyin, kleinstmogliche Kanallange
Legy effektive Lange

Lp Debye-Lange

tor Dicke des Oxids

thor Dicke des buried Oxids

toi Dicke des Substrats

At Aktive Transistorflache
Zeitkonstanten

Symbol Bezeichnung

Ty Stresszeitkonstante

Ty Wiederherstellungszeitkonstante
Tsim Simulationszeitraum

Te BTT Fehlstellenkonstante
Te BTI Fallenkonstante

iy Wiederherstellungszeitraum
ts Stresszeitraum

k, T Diskrete Zeitpunkte

T Zeitraum
Stochastik

Symbol Bezeichnung

1 Mittelwert

o Standardabweichung

Coy Kreuzkorrelation

P Korrelationskoeffizient

X, F Zufallsvariable

xr, f pdf der Zufallsvariable

P Wahrscheinlichkeit
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A Fehlerrate
S Uberlebensfunktion
h Ausfallrate
R Zuverlassigkeit

Sonstige Symbole

Symbol Bezeichnung

T,Y, 2 kartesische Raumrichtungen

C1, Oy, Cf Normierungsgréfien HCI - Modell

« Fittingparameter

D0, -+ D5 Polynomkoeffizienten

T Parameter-Tupel

P Parametersatz

FR Beschleunigungsparameter

r Radius des SEU

X Abstand zum SEU

cp Parameter des Pelgrom-Modells

A B,C, D E empirische Parameter des Eyring-Modells
S1, 99 Modellparameter des Eyring-Modells
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