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Resumen

El continuo escalado tecnológico de los dispositivos MOSFET ha permitido

que los circuitos integrados VLSI alcancen una mayor densidad de integración

y velocidad de operación, lo cual ha llevado a un incremento en la demanda de

circuitos electrónicos, especialmente los circuitos digitales. Sin embargo, sobre el

régimen de dimensiones nanométricas el impacto de algunos efectos que degradan

el rendimiento del dispositivo es más significativo, disminuyendo su tiempo de vi-

da útil. Los principales mecanismos de envejecimiento que afectan el rendimiento

son el NBTI, HCI y TDDBD, siendo el NBTI identificado como el factor predom-

inante de envejecimiento en transistores PMOS. El efecto que tiene el NBTI es el

de aumentar la magnitud del voltaje umbral del transistor a través del tiempo,

dependiendo de las condiciones de operación del dispositivo como temperatura y

tensión de alimentación. El incremento del voltaje umbral ocasiona que el retardo

de propagación de los caminos lógicos de señal en un circuito digital se incremente.

Si este retardo sobrepasa las restricciones de temporización se presentará una falla

en el sistema que en algunas aplicaciones como en el área automotŕız o aeroes-

pacial son inaceptables. Para tolerar el incremento del retardo de propagación

debido al envejecimiento de los dispositivos, convencionalmente se introduce un

tiempo adicional en el peŕıodo de reloj que funciona como márgen de seguridad

(también llamado banda de guarda). Sin embargo, introducir márgenes de seguri-

dad en el peŕıodo de reloj no permite obtener un óptimo rendimiento del circuito

durante su tiempo de vida inicial. Otra alternativa consiste en utilizar circuitos

i



adaptivos, que introducen sensores de envejecimiento en los caminos lógicos del

circuito que podŕıan generar fallas en el sistema (caminos cŕıticos del circuito) y

de esta forma sintonizan o controlan las condiciones de operación, como el voltaje

de alimentación o la frecuencia de operación, según el grado de envejecimiento del

circuito. La identificación de estos caminos debe realizarse de forma estad́ıstica

debido a los efectos de variaciones de poceso y es de gran importancia seleccionar

adecuadamente sólo aquellos paths que realmente requieran ser monitoreados.

Además, identificar a alto nivel cuales paths potencialmente deberán ser mon-

itoreados permitiŕıa reducir el esfuerzo para introducir los sensores requeridos,

aśı como tomar decisiones en etapas tempranas del flujo de diseño.

En esta tesis de maestŕıa, se presenta una metodoloǵıa para la selección del

conjunto de paths a monitorear en circuitos adaptivos considerando efectos de

envejecimiento por NBTI y variaciones de proceso en los parámetros de fabri-

cación. Además, la metodoloǵıa parte de la descripción a alto nivel del circuito

para estimar o predecir un primer conjunto de paths y de esta forma disminuir las

modificaciones requeridas para insertar los sensores en etapas posteriores. Algunos

paths que deben monitorearse, no son detectados mediante el análisis estimado.

Entonces, se plantea tolerar el envejecimiento de éstos insertando una banda de

guarda en el peŕıodo de reloj, la cual será menor a la utilizada en un circuito

convencional.
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Prefacio

Debido a las condiciones de operación cada vez más extremas a las que están

sometidos los dispositivos electrónicos, éstos tienden a desgastarse o envejecerse

con el paso del tiempo. Como consecuencia, el tiempo de vida útil de un circuito

electrónico es limitado.

Sin embargo, en algunas aplicaciones como lo son la industria automoviĺıstica y

la aeroespacial, sus circuitos deben poder operar correctamente por largos peŕıodos

de tiempo, por ejemplo 10 años. Este tipo de aplicaciones requieren de una alta

confiabilidad por parte de los dispositivos.

El fenómeno de Negative Bias Temperature Instability es uno de los mecanimos

que más afectan la confiabilidad, especialmente en los transistores PMOS. Este

fenómeno tiene como consecuencia un incremento del voltaje umbral del transistor

y a su vez un incremento en el retardo de propagación de los caminos lógicos de

un circuito digital.

El uso de alternativas, como lo son los circuitos adaptivos, para tolerar el en-

vejecimiento por NBTI, resulta más llamativo que utilizar márgenes de seguridad

para garantizar la correcta operación del circuito durante su tiempo de vida útil, ya

que permiten controlar las condiciones de operación (frecuencia o voltaje) según

el incremento del retardo debido al envejecimiento, mantiendo un rendimiento

óptimo durante todo el tiempo de vida del dispositivo.

Las estrategias adaptivas requieren el uso de sensores de retardo que ocu-

pan área y consumen potencia. Por tanto, el conjunto de caminos que deben ser
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PREFACIO

monitoreados debe ser cuidadosamente seleccionado de manera que el impacto de

estos sensores sea el menor. Mas aún, insertar los sensores luego de realizar un

primer prototipo de layout implicaŕıa hacer modificaciones en el mismo y seŕıa un

retroceso en el flujo de diseño convencional.

En este trabajo se analiza una metodoloǵıa para la selección de los caminos

cŕıticos que deben ser monitoreados debido a envejecimiento por NBTI en un

circuito adaptivo. Mediante el análisis del criterio de selección establecido se de-

termina una estrategia para identificar a alto nivel un conjunto potencial de paths

a monitorear y facilitar las modificaciones en etapas posteriores del flujo de diseño.

xi



Caṕıtulo 1

Introducción

Durante los últimos años, el desarrollo de productos más rápidos y complejos

en el campo de la electrónica se ha basado en el escalado de las dimensiones de los

dispositivos, alcanzando actualmente el régimen nanométrico y sub−nanométrico

tal como lo indica la tendencia observada por “la ley de Moore”.

Sin embargo, a medida que se alcanzan los ĺımites tecnológicos y f́ısicos de los

dispositivos, nuevos efectos deben ser considerados durante la etapa de diseño.

En los circuitos digitales nanométricos, incluso las más pequeñas variaciones en el

proceso de producción pueden dar lugar a variaciones de los parámetros eléctricos

de los dispositivos que podŕıan ocasionar que un circuito fabricado sea inuti-

lizable [1]. Igualmente, la degradación de los dispositivos con el tiempo, debido

a las condiciones extremas de operación (altas temperaturas y campo eléctrico,

conmutación constante, etc.), es más propensa y tiene un gran impacto en el

rendimiento esperado, limitando aśı el tiempo de vida útil de un circuito. Consid-

erar e investigar estos efectos permite desarrollar nuevas técnicas de diseño para

asegurar el correcto funcionamiento de los circuitos digitales de alta complejidad

manteniendo un rendimiento y tiempo de vida prudente, bajo ciertas condiciones

f́ısicas, tecnológicas y económicas.
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1.1. CONFIABILIDAD EN CIRCUITOS INTEGRADOS DIGITALES

1.1. Confiabilidad en circuitos integrados digi-

tales

Es un hecho que los circuitos y sistemas digitales tienen un tiempo de vida

finito antes de que una falla cŕıtica en el sistema ocurra. Sin embargo, si este

tipo de fallas se produce una vez superado el tiempo de vida esperado por el

usuario, éste estará satisfecho y se habrán cumplido las expectativas planteadas

al producto [2].

La confiabilidad (en inglés Reliability) es la habilidad de los dispositivos elec-

trónicos de realizar las funciones para las que fueron diseñados cumpliendo con

las especificaciones requeridas, bajo las condiciones de operación presentes, como

voltaje de polarización y frecuencia de operación, durante un peŕıodo de tiempo

espećıfico [3]. El propósito del estudio de la confiabilidad de los dispositivos es el

de buscar alternativas que permitan asegurar que el tiempo de vida del sistema

será mayor que el tiempo de uso requerido.

En el mundo de los dispositivos CMOS, el criterio de operación para algunos

productos puede ser muy diferente. Algunos son utilizados raramente y por tanto

requieren muy poco tiempo de vida útil. Por otra parte existen aplicaciones donde

garantizar la confiabilidad es de vital importancia y a la vez es requerido un alto

rendimiento por parte de los dispositivos electrónicos. Por ejemplo, en el campo

de la industria automotriz o espacial, donde la electrónica digital es cada vez más

común y los circuitos se encuentran operando constantemente bajo condiciones

extremas, se espera un correcto funcionamiento libre de fallas durante todo el

tiempo de vida útil, por ejemplo 10 años.

1.1.1. Confiabilidad vs Yield

Confiabilidad y Yield son quizas los aspectos más importantes para el desar-

rollo de una nueva tecnoloǵıa [4]. El yield está definido como la probabilidad de

2



1.1. CONFIABILIDAD EN CIRCUITOS INTEGRADOS DIGITALES

falla de un dispositivo recién fabricado (t = 0), mientras que la confiabilidad puede

ser vista como una falla funcional del dispositivo durante su tiempo de operación

(t > 0). Un proceso de fabricación con bajo yield es inaceptable para comenzar a

trabajar, pero aún un proceso con un muy alto yield (baja probabilidad de obten-

er defectos iniciales) y baja confiabilidad no es sostenible económicamente a largo

plazo.

En la industria, la confiabilidad de un producto debe ser conocida antes de

que éste sea vendido, de esta forma los costos de garant́ıa pueden ser medidos

y la satisfacción del consumidor asegurada. Cumplir con estos objetivos, implica

calcular el impacto que tendrá cada mecanismo de falla y predecir el tiempo en el

cual su impacto comienza a ser significativo.

1.1.2. Curva de tina de baño e impacto del escalado tec-

nológico

Los errores o fallas que pueden ocurrir en un circuito digital, pueden clasifi-

carse en cuatro tipos diferentes, dependiendo del tiempo determinado en el que

ocurren. La figura 1.1 es conocida como curva de tina de baño. Esta curva es una

medición del número de fallas por unidad de tiempo (tasa de fallas) versus el

tiempo de operación y es una estimación del comportamiento de la confiabilidad

de un sistema electrónico fabricado.

Figura 1.1: Tasa de Fallas representada en la Curva de tina de baño. [2]
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1.1. CONFIABILIDAD EN CIRCUITOS INTEGRADOS DIGITALES

Fallas en el yield : Son defectos que se deben principalmente a las variaciones

o imperfecciones en el proceso de manufactura que incluso en el tiempo cero

de operación pueden ocasionar errores por mal funcionamiento del circuito.

La gran mayoŕıa de este tipo de defectos son detectados en la etapa de

pruebas o testing realizado a los circuitos.

Fallas infantes: Son aquellos defectos que no fueron detectados en la eta-

pa de test pero que el mal funcionamiento se presenta rápidamente. Con-

munmente un análisis de los defectos en edad infante revela estructuras

extremadamente pobres, que de alguna forma sobrevivieron a los test ini-

ciales de yield. A medida que el proceso de fabricación se madura para una

nueva tecnoloǵıa, la cantidad de estos defectos debe disminuir.

Una técnica para detectar este tipo de fallas es conocida como burn-in y

consiste en aplicar condiciones de operación (como temperatura o voltaje)

superiores a las nominales por un peŕıodo de tiempo corto de manera que

estos circuitos defectuosos se hagan evidentes y sean descartados. De es-

ta forma, el consumidor recibirá sólo dispositivos que se encuentren en el

tiempo util de operación [2].

Fallas durante el tiempo útil de operación: En esta etapa de operación, la

tasa de fallas presentes es baja y debe estar contenidas dentro de las especi-

ficaciones establecidas para asegurar la viabilidad de la garant́ıa establecida.

Los mecanismos de falla presentes en esta etapa son de carácter aleatorio.

Fallas por envejecimiento: A medida que pasa el tiempo, mayor cantidad

de circuitos comienzan a ser defectuosos, estas fallas se deben al desgaste,

degradación o envejecimiento de los dispositivos, es decir, a su confiabili-

dad. El momento en el que este tipo de fallas comienza a hacerse presente

depende de la tecnoloǵıa propia y las condiciones de operación como tem-

peratura, el voltaje de alimentación o la frecuencia de uso del dispositivo,

4



1.2. MECANISMOS QUE AFECTAN LA CONFIABILIDAD

entre otros factores. El objetivo de estudiar los mecanismos que afectan la

confiabilidad es el de asegurar que las fallas por envejecimiento no estarán

presentes hasta después de cumplir el tiempo de vida últil esperado. En

la figura 1.2 se muestra un ejemplo donde luego de cierto tiempo de uso,

debido a la degradación se alcanza el umbral máximo permitido de alguna

especificación, pero este tiempo de uso es menor al requerido como garant́ıa,

lo cual representa una pérdida económica.

Figura 1.2: Degradación del rendimiento e incumplimiento del tiempo de vida

requerido. [4]

A medida que se alcanzan los ĺımites f́ısicos y tecnológicos de las dimensiones

en los dispositivos, tanto los defectos de manufactura como los fenómenos de

degradación tienden a aumentar el número de fallas observadas y reducir la con-

fiabilidad. Esto se observa en la tendencia marcada por las flechas en la figura

1.3.

1.2. Mecanismos que afectan la confiabilidad

Existen diferentes fenómenos f́ısicos que afectan la confiabilidad de los dis-

positivos, ya sea debido a los materiales del substrato y el óxido, aśı como las

interfaces entre ellos. Los principales fenómenos de degradación que afectan la

5



1.2. MECANISMOS QUE AFECTAN LA CONFIABILIDAD

Figura 1.3: Tendencias en la curva de tina de baño

confiabilidad son NBTI, HCI y TDDBD [4]. A continuación se mencionarán las

principales caracteŕısticas de cada uno de ellos.

1.2.1. NBTI

Negative Bias Temperature Instability, ha sido identificado como un fenómeno

dominante de envejecimiento en tecnoloǵıas CMOS nanométricas, el cual afecta

principalmente a los transistores PMOS. Los enlaces de hidrógeno y silicio en la

interfaz, pueden ser fácilmente rotos debido al campo eléctrico perpendicular y

el aumento de la temperatura, generando trampas o estados en la interface. Esto

trae como consecuencia un incremento del voltaje umbral del dispositivo a lo largo

del tiempo [9]. La condición de polarización propicia para este efecto es cuando

la compuerta tiene un voltaje negativo respecto al dreno y fuente.

En este trabajo, se hará enfasis en el fenómeno de NBTI y será explicado co

mayor detalle más adelante.

1.2.2. HCI

Hot Carriers Injection es un fenómeno donde algunos portadores, que fluyen

cerca de la región de estrangulamiento del canal, ganan enerǵıa significativa debido

al alto campo eléctrico horizontal en esta zona.
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1.2. MECANISMOS QUE AFECTAN LA CONFIABILIDAD

En la región lineal, Vds está distribuido a través del canal entero y el cam-

po eléctrico está limitado a valores menores al campo cŕıtico de saturación de

la velocidad, Vdsat. A medida que Vds se incrementa entrando en la región de

saturación, el exceso de voltaje V ds − Vdsat se distribuye en la región de estran-

gulamiento del canal cerca del drenador. En este punto, el campo eléctrico tiene

una dependencia exponencial con la posición [2].

Como se muestra en la figura 1.4, estos portadores energéticos pueden perder

su enerǵıa mediante impactos de ionización generando un par electrón−hueco y

contribuyendo a la corriente de substrato. También pueden tener suficiente enerǵıa

como para romper los enlaces entre silicio e hidrógeno en la interface, generando

trampas en la interface. Igualmente pueden superar la barrera de potencial en

la interface e inyectarse en el óxido de compuerta donde pueden ser atrapados o

pueden generar defectos en el óxido.

Figura 1.4: Mecanismos de Hot Carriers

1.2.3. TDDBD

El rompimiento del óxido de compuerta con el paso del tiempo se debe a que a

éste es aplicado constantemente un campo eléctrico. Debido a efectos de tuneleo

algunos huecos pueden quedar atrapados en el dieléctrico, mientras más carga es

atrapada es posible formar un camino por el cual puede fluir corriente como se

7



1.3. BANDA DE GUARDA

muestra en la figura 1.5. Entonces, la compuerta y el canal estaŕıan eléctricamente

unidas, dañando completamente el concepto de funcionamiento.

Figura 1.5: TDDBD

1.3. Banda de guarda

La mayoŕıa de los circuitos digitales, se basan en la estructura mostrada en

la figura 1.6. Un bloque con lógica combinacional recibe una o varias señales de

entrada, realiza su operación en base a estas entradas y entrega el resultado a la

siguiente etapa de lógica combinacional. El resultado de cada bloque es almacena-

do por Flip−Flops, los cuales mantienen el estado almacenado en un ciclo anterior

hasta que el reloj indique el momento de almacenar la operación resultante. El

tiempo en que el bloque combinacional tarda en recibir la señal de entrada, proce-

sarla y entregar la función resultante al FF correspondiente determina el peŕıodo

de reloj necesario.

Figura 1.6: Estructura lógica de un circuito digital
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Sin embargo, el peŕıodo de reloj necesario depende de la variabilidad del retar-

do de propagación de la lógica combinacional, que pueden ser de diferente tipo:

Estática como las variaciones de proceso, de degradación en el tiempo debido a

los mecanimos de envejecimiento mencionados anteriormente o transitoria que son

efectos temporales como caidas en alimentación, ruido por acoples capacitivos, ra-

diación etc. Esta variabilidad impide estimar de forma determinista el retardo de

propagación del bloque de lógica combinacional y el peŕıodo de reloj necesario.

Para asegurar que un peŕıodo de reloj seleccionado, proporcione el suficiente tiem-

po de propagación a los caminos lógicos del circuito es necesario dejar un lapso

de tiempo extra al peŕıodo nominal, para que aún bajo el peor de los casos de

estos efectos de variación de retardo, el circuito pueda operar correctamente. A

este tiempo extra se le conoce como margen de seguridad o banda de guarda. La

figura 1.7 ilustra esta idea, donde se ha dejado una banda de guarda (zona limi-

tada por ĺıneas verdes) exclusiva para tolerar el incremento del retardo del path

cŕıtico de un bloque de lógica combinacional debido al envejecimiento.

Figura 1.7: Margen de Seguridad para garantizar la correcta operación del circuito

1.4. Justificación de la tesis

Una de las especificaciones de diseño que recibe un mayor impacto por parte

de los mecanismos de confiabilidad revisados anteriormente, es el peŕıodo de op-

9
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eración del reloj, ya que estos mecanismos generalmente se reflejan como un au-

mento en el tiempo de propagación de una señal digital a través de un path lógico

en los boques combinacionales. Las márgenes requeridas que se deben agregar

al peŕıodo de reloj para tolerar el efecto que tiene este tipo de mecanismos en

el retardo de propagación y asegurar diseños robustos, pueden ser excesivamente

grandes. Esto ha dado lugar a diseños conservativos con altas penalizaciones en

consumo de potencia y rendimiento, limitando las ventajas obtenidas al avanzar

a un nuevo nodo tecnológico.

Por otra parte, han surgido técnicas de diseños adaptivos [39] [34] [31] [30][29],

los cuales sintonizan los parámetros del sistema (Frecuencia o Voltaje) según las

condiciones de degradación de los dispositivos y permiten mitigar el impacto que

éste tipo de variaciones en el tiempo tienen sobre el margen de seguridad requeri-

do, obteniendo un rendimiento mayor y aprovechando al máximo los dispositivos

cuando estos aún no se han desgastado. En este tipo de técnicas se utilizan sen-

sores de retardo que monitorean peŕıodicamente las transiciones de los paths lógi-

cos que podŕıan ocasionar una falla funcional, para aśı detectar cuando un circuito

a comenzado a desgastarse. Insertar los sensores implica consumo de área y po-

tencia, por lo tanto, es de gran importancia identificar y sensar únicamente los

caminos estrictamente necesarios y activar los sensores únicamente cuando éstos

caminos se activen para evitar los mismos efectos de degradación en ellos.

Debido a los efectos de variaciones de proceso y a la interacción que tienen

con el envejecimiento por NBTI, determinar cuales paths deben ser monitoreados

en un circuito adaptivo se convierte en un problema estad́ıstico donde conocer

los valores de correlación espacial es posible sólo despues de realizar el primer

prototipo de layout en el circuito y para insertar los sensores de retardo necesarios

se debe realizar una modificación de éste, lo que implica un retroceso en el flujo

de diseño convencional y un esfuerzo extra por parte de los ingenieros de layout.

Entonces, resultaŕıa útil desarrollar metodoloǵıas de selección de caminos cŕıticos

que tengan en cuenta los efectos de confiabilidad a un alto nivel (antes de realizar
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el layout) y permitan estimar o predecir el conjunto de paths que debeŕıan ser

monitoreados, ya que de esta forma es posible tomar decisiones sobre posibles

soluciones en este nivel de diseño, reduciendo el esfuerzo y el costo requerido en

etapas posteriores. En base a esto, una metodoloǵıa que parte de alto nivel para

estimar el conjunto de paths a monitorear en un circuito adaptivo considerando

efectos de variaciones de proceso y envejecimiento, es propuesta.

1.5. Organización de la tesis

En esta introducción se ha dado una primera perspectiva de la importancia

de la confiabilidad en los circuitos integrados digitales, los principales fenómenos

que afectan la confiabilidad y el impacto de introducir márgenes de seguridad

para tolerar este tipo de variaciones en el retardo de propagación de los caminos

cŕıticos de un circuito.

En el caṕıtulo 2 se hará un mayor enfoque en el mecanismo de envejecimiento

analizado en esta tesis, el cual es el NBTI. Se revisará la f́ısica de este fenómeno,

el modelo matemático que lo describe y su impacto sobre el rendimiento de un

circuito digital.

En el caṕıtulo 3 se hace una revisión de las principales técnicas para reducir

el impacto del envejecimiento por NBTI, bajo consideraciones de diseño y a nivel

adaptivo.

En el caṕıtulo 4, se plantean las bases para realizar un análisis estad́ıstico de

tiempos considerando el efecto del NBTI. En este caṕıtulo se presenta el modelo

lineal de compuerta, a partir del cual se desarrolla la metodoloǵıa para el cálculo

del valor medio y varianza del retardo de un path, aśı como la covarianza y

correlación entre paths.

En el caṕıtulo 5, se explicará la propuesta de una metodoloǵıa de selección de

caminos cŕıticos a monitorear en circuitos adaptivos CMOS tolerantes a envejec-

imiento por NBTI. En este caṕıtulo también se incluyen los resultados obtenidos.
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Finalmente, en el caṕıtulo 6 se exponen las conclusiones del trabajo de tesis y

el trabajo futuro.

12



Caṕıtulo 2

Envejecimiento debido a NBTI y

su impacto en tecnoloǵıas

nanométricas

En los transistores PMOS ha sido indentificado que su voltaje umbral cambia

gradualmente a través del tiempo. Este cambio es ocasionado por el estrés que se

genera en el óxido de compuerta debido al voltaje aplicado y su efecto se intensifica

con la temperatura. La figura 2.1 muestra la condición de polarización donde el

impacto de éste fenómeno es significativo, a esta condición se le llama condición

de stress. La compuerta tiene una tensión negativa respecto al dreno y fuente

de un transistor PMOS simultáneamente. Este efecto es conocido como Negative

Bias Temperature Instability o NBTI.

En el diseño VLSI, una precisa predicción de la degradación del rendimiento

debido a NBTI es muy importante, ya que permite a los diseñadores determinar

posibles soluciones para garantizar el tiempo de vida útil especificado.
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2.1. FUNDAMENTOS

Figura 2.1: Condición de polarización donde el efecto de NBTI se presenta

2.1. Fundamentos

El fenómeno de NBTI fue observado por primera vez sobre los años 60, donde

los transistores PMOS eran los dispositivos dominantes en los procesos de fabri-

cación [4]. El efecto se genera debido a los enlaces insatisfechos (dangling bonds)

en la interface Si/SiO2 que actuan como estados o trampas de huecos en la zona

prohibida.

El átomo de silicio posee cuatro electrones de valencia y por tanto requiere

también cuatro enlaces para completar su banda de valencia. Dentro de la estruc-

tura cristalina, cada átomo de silicio completa su banda de valencia estableciendo

estos cuatro enlaces con sus átomos vecinos. Sin embargo, en la superficie del

cristal de silicio no todos los enlaces pueden completarse como se muestra en la

figura 2.2(a).

Luego del proceso de oxidación, gran parte de estos enlaces son completados

con los átomos de ox́ıgeno (figura 2.2(b)). Sin embargo, aún varios enlaces han

quedado insatisfechos, para lo cual se realiza un proceso llamado pasivación con

átomos de hidrógeno, formando enlaces Si−H como se muestra en la figura 2.2(c),

mejorando de esta forma la calidad en la interface del dispositivo. Sin embargo,
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(a) Enlaces insatisfechos en la superficie

de silicio

(b) Interface Si−SiO2 luego del proce-

so de oxidación

(c) Interface Si−SiO2 luego del proceso

de oxidación y pasivación

Figura 2.2: Interface del silicio y óxido de compuerta

son precisamente estos enlaces de hidrógeno y silicio los que causan el efecto del

NBTI, ya que debido a su baja enerǵıa de acople pueden ser rotos fácilmente por

los elevados campos eléctricos y la alta temperatura, reactivando las trampas en

la interface [10].

Aunque el mecanismo exacto de generación de trampas en la interface es aún

discutido, en [6] sugieren que algunos huecos en la capa de inversión llegan al

óxido por mecanismos de tuneleo, son atrapados e interactuan con los enlaces

Si−H que tienen baja enerǵıa de acople (enlaces débiles) de manera que por el

alto campo eléctrico y temperatura pueden ser rotos fácilmente (ver figura 2.3).

Al romperse los enlaces Si−H, los átomos de hidrógeno se difunden de la inter-

face hacia el óxido de compuerta, dejando un enlace insatisfecho que actúa como

trampa de huecos (figura 2.4). Una caracteŕıstica importante de la degradación
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Figura 2.3: Tuneleo de huecos y rompimiento de enlaces Si − H en la interface

(Reacción).

causada por NBTI, es la capacidad de recuperarse parcialmente cuando las condi-

ciones de estrés (Campo eléctrico, temperatura, etc.) son disminuidas, ya que

algunos enlaces Si−H son reestablecidos como se ilustra en la figura 2.5.

Figura 2.4: Difusión de los átomos de hidrógeno en el óxido (Difusión).

La figura 2.6 muestra la dependencia de la generación de trampas en la in-

terface durante el tiempo de estrés para varios valores de temperatura y campo

eléctrico. Como se puede observar, el cambio en las trampas en la interface in-

crementa con ambos parámetros y muestran una dependencia en forma de ley de

potencia con el tiempo (tn). En la relación con la temperatura, es evidente que la
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Figura 2.5: Pasivación de enlaces con átomos de hidrógeno que se recuperan (re-

cuperación) .

tendencia cambia luego de cierto punto en el tiempo (tbreak) [6] a partir del cual la

pediente es mayor y que esta pendiente a su vez depende de la temperatura. Sin

embargo, para el caso del campo eléctrico, tanto la pendiente como el punto de

cambio de la tendencia son independientes del campo aplicado. El tiempo tbreak

está determinado por el momento en el cual el frente de difusión de Hidrógeno al-

canza la interface entre el óxido de compuerta y el poly, ya que en éste la constante

de difusión es mayor.

La generación de trampas en la interface en un transistor PMOS contribuyen

con carga positiva a la banda de valencia, teniendo como consecuencia una desviación

negativa en el voltaje umbral del transistor (se hace más negativo). La relación

entre la densidad de trampas en la interface del silicio y óxido (Nit) y el cambio

en voltaje umbral puede representarse como:

∆Vth = − q

Cox
∆Nit (2.1)

Entonces, la generación de trampas en la interface es proporcional con el volta-

je umbral. La figura, 2.7 muestra la magnitud del cambio del voltaje umbral del

transistor en función del tiempo, durante la etapa de estrés y recovey. Debe no-
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Figura 2.6: Dependencia del NBTI con el campo eléctrico y temperatura. [6]

tarse que aunque el tiempo dado a cada etapa es el mismo, la totalidad de los

enlaces de Si−H no son reestalecidos. Por lo que el efecto general será aumento

(en magnitud) del voltaje umbral. Si la proporción entre el tiempo en el que el

dispositivo se encuentre en etapa de estrés aumenta respecto al tiempo en la etapa

de recuperación, es de esperar que la desviación total del voltaje umbral sea aún

mayor. Debe resaltarse de esta figura que el mayor incremento del voltaje um-

bral al comienzo de las etapas de estrés (recuperación) se debe a que el proceso

de difusión del hidrógeno domina la generación (pasivación) de las trampas en

la interface. Sin embargo, se llega a un momento en el cual la concentración de

átomos de hidrógeno que pueden difundirse de la interface al óxido (del óxido a

la interface) disminuye, haciendo que el cambio del voltaje umbral sea más lento

[5].

Una caracteŕıstica importante del impacto del NBTI en el Vth, es que el au-

mento no depende de la frecuencia de conmutación (ver figura 2.8). Esto debido a

que los mecanismos de difusión en la etapa de estrés son simétricos con respecto
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Figura 2.7: Desviación del voltaje umbral como consecuencia del NBTI. [5]

a los de la etapa de recuperación. La simetŕıa de estos efectos se debe a que la

cantidad de enlaces que son recuperados por la pasivación con el hidrógeno sólo

dependen del mecanismo de difusión y no del campo eléctrico que śı es diferente

entre una etapa y otra [7], eto debido a que el hidrógeno que se difunde tiene carga

neutral. Para analizar la confiabilidad de un circuito digital, resultaŕıa más real-

ista considerar los efectos dinámicos del NBTI y no el peor caso de degradación

estático.

Como consecuencia del incremento del voltaje umbral, la corriente de encen-

dido de un transistor bajo una misma tensión de compuerta se disminuye. Esto

causa una reducción del tiempo de propagación de las compuertas digitales, ya que

la capacidad de carga de los nodos por parte de los transistores PMOS disminuye.

Si el incremento en retardo es significativo, podŕıa ocasionar un incumplimiento

en las especificaciones de frecuencia de operación y un circuito dejaŕıa de fun-

cionar correctamente. Con el escalado tecnológico, el campo eléctrico que causa

este fenómeno se ha incrementado, al igual que la temperatura debido al alto con-

sumo de potencia, convirtiendo al NBTI en uno de los fenómenos de degradación

que más afecta a los dispositivos.
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Figura 2.8: Dependencia del NBTI con la frecuencia de operación. [8]

2.2. Modelo predictivo de degradación del Vth

debido a NBTI

En [11] y [12] desarrollan un modelo para determinar un borde superior para

la desviación de Vth debido a NBTI (como se muestra en la figura 2.9), basándose

en el modelo f́ısico de reacción y difusión[5] que describe matemáticamente los

conceptos expuestos anteriormente. En este modelo, el cambio del voltaje umbral

dependende principalmente de las condiciones dinámicas de operación como el

voltaje de alimentación (Vdd), la temperatura (T ) y la probabilidad de estrés (α)

que puede ser vista como un factor que determina la proporción del tiempo en el

que el transistor será afectado por NBTI y el tiempo en el que se encontrará en

estado de relajación (α = tstress/(tstress + trec)). Esta aproximación resulta más

realista que considerar que los dispositivos se encuentran todo el tiempo bajo

degradación estática y permite realizar una mejor estimación del impacto del

NBTI en el rendimiento de un circuito digital. Este modelo es llamado Long Term

Degradation Model (LTDM). El LTDM describe el aumento del voltaje umbral

debido al efecto de NBTI en un transistor PMOS por la ecuación 2.2.
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Figura 2.9: LTDM como borde superior de la degradación del Vth [13]

|∆V thNBTI | =

(√
K2
vαTclk

1− β1/2n
t

)2n

(2.2)

En esta ecuación, Tclk, α y n son el peŕıodo de reloj, la probabilidad de estrés

y una constante exponencial de tiempo con el valor de 1/6, respectivamente. Kv

describe la dependencia con el voltaje de alimentación Vdd, la temperatura T , el

espesor del óxido tox y otros parámetros asociados con el efecto de NBTI [12]. βt

refleja el impacto del tiempo de degradación.

En las figuras 2.10(a) y 2.10(b) se muestra el comportamiento de la degradación

del Vth durante 10 años, obtenida mediante el LTDM para diferentes valores

de probabilidad de estrés y de voltaje umbral inicial representado como una

desviación debida a variaciones de proceso. Del comportamiento con respecto

a la probabilidad de estrés, se puede observar que cuando la probabilidad es de

cero (el transistor nunca esta en condición de estrés), la degradación por NBTI

lógicamente es nula, a medida que se aumenta la probabilidad, mayor es el cambio

en el voltaje umbral. De esta figura también es posible intuir que el cambio del

voltaje umbral es más sensible a cambios en la probabilidad cuando esta tiene

un valor pequeño que cuando tiene uno alto. Esto se debe a que si el valor de α
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es alto, el transistor estará mayor tiempo en etapa de estrés y debido a que la

densidad de enlaces Si − H que pueden romperse disminuyen con el tiempo, el

impacto de un incremento en la probabilidad no será significativo. Mientras que

en el caso de una probabilidad baja, siempre hay gran cantidad de enlaces que

pueden romperse cuando el transistor se encuentre en estrés.

(a) Dependencia con α (b) Dependencia con V thfresh

Figura 2.10: Curvas obtenidas al aplicar el LTDM

De la figura 2.10(b), teniendo en cuenta que el Vth de un transistor PMOS

es negativo, es importante resaltar que transistores con valores de Vth iniciales

mayores en magnitud (∆V thPV < 0) tendrán una menor degradación debido a

NBTI. Como consecuencia, la diferencia inicial entre los voltajes de umbral de

dos dispositivos disminuye con el tiempo gracias al envejecimiento. Debido a esta

dependencia con el voltaje umbral inicial, el envejecimiento del circuito interactúa

con las variaciones de proceso estáticas y se convierte en un fenómeno de caracter

estad́ıstico. En el capitulo 4 se expone un modelo que tiene en cuenta estos efectos

y permite analizar el rendimiento de un circuito considerándolos simultáneamente.
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2.3. Impacto en el rendimiento de un circuito

digital

El incremento del Vth causado por las trampas en la interface generadas por

el efecto de NBTI, tiene una relación directa con el retardo de propagación de las

compuertas digitales en un path lógico. Este incremento puede ser visto a través

del concepto de sensibilidad, que expresa el impacto que tiene la desviación de

un parámetro de cada transistor de la compuerta, en el rendimiento de la misma

[16]. El efecto del NBTI puede calcularse sumando la contribución que tiene la

desviación de cada uno de los parámetros que se degradan (con el tiempo) de cada

transitor por separado en el rendimiento nominal. Suponiendo que únicamente el

voltaje umbral presenta degradación debido a NBTI, el retardo de una compuerta

digital puede expresarse como sigue:

Dage = Do +
K∑
k=1

SDV th,k∆V thk,nbti (2.3)

En la anterior ecuación, K es el número de transistores en la compuerta y Do

es el retardo nominal de compuerta. El impacto de la degradación del Vth de

cada transistor k en el tiempo de propagación, es el producto del coeficiente de

sensibilidad del retardo debido a variaciones en el Vth del transistor SDV th,k con la

cantidad de desviación del parámetro ∆V thk,nbti.

Los coeficientes de sensibilidad pueden determinarse como la derivada del re-

tardo respecto al voltaje umbral en el punto nominal:

SDV th,k =
∂D

∂∆V thk
|∆V th=0 (2.4)

Es importante señalar en este punto, que la variación del Vth de la ecuación

anterior, es puramente determinista y que más adelante en el capitulo 4, se ex-

plicará cómo considerar el impacto de los efectos de variaciones de proceso en esta

variación.
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La figura 2.11 muestra el cambio en el tiempo del retardo de propagación de

una compuerta inversora obtenido con el anterior modelo. En la figura se observa

que el incremento en el retardo es proporcional al cambio en el Vth visto en la

figura 2.10(a).

Figura 2.11: Variación del retardo de subida de una compuerta inversora

El impacto del NBTI en el retardo de un path lógico, puede calcularse sumando

cada una de las contribuciones de las compuertas por separado:

Dpath,age =
N∑
i=1

Dage,i (2.5)

Donde N es el número de compuerta en el path y Dage,i es el retardo con-

siderando efectos de envejecimiento de la i−ésima compuerta en el path.

En un circuito digital, la probabilidad de las señales de entrada principales

puede tomar cualquier valor entre 0 y 1, esto implica que para cualquier combi-

nación de valores, la degradación del retardo del circuito puede tomar un valor

diferente. Como se muestra en la figura 2.12 para dos circuitos diferentes lla-

mados “parity” y “9symml”, aplicar un patrón de entrada diferente causa una

degradación de retardo diferente. Además la diferencia de retardo obtenida entre

la degradación con un patrón de entrada y otro puede aumentar considerable-
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mente a través del tiempo [13]. Debido a la dificultad de conocer con exactitud el

valor de probabildiad de las señales de entrada, es necesario analizar el impacto

en el rendimiento bajo las peores condiciones de probabilidad que generaŕıan una

máxima degradación.

Figura 2.12: Degradación del retardo para diferentes conjuntos de probabilidad

en las entradas principales de un circuito digital. [13]

Además, debe tenerse en cuenta que un patrón de entrada podŕıa afectar en

gran parte el retardo de un path determinado (supongamos un path no cŕıtico)

mientras que el impacto que tiene en otro (supongamos el path cŕıtico) podŕıa

ser muy poco. En este caso, un path que bajo un análisis sin envejecimiento no

se consideraba como path cŕıtico, al pasar el tiempo puede convertirse en él o

viceversa [13]. La figura 2.13 muestra este efecto en el circuito ISCAS C17 donde

un camino no cŕıtico (I10) es más sensible al patrón de entrada aplicado que

el camino cŕıtico inicial I9. Entonces cuando se realiza un análisis de retardo

no sólo debe considerarse el path cŕıtico, sino también el conjunto de paths que

potencialmente podŕıan convertirse en caminos cŕıticos.

En [16] y [22] mencionan que debido a NBTI, el retardo del path cŕıtico (CP)

de un circuito digital puede incrementarse alrededor de un 10 %. Si éste incremento

es tal que el retardo del CP es mayor que el peŕıodo completo reloj, podŕıa ocurrir

una falla en el sistema como se muestra en la figura 2.14. Inicialmente, cuando el
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(a) Circuito C17 (b) Degradación diferente en cada path

Figura 2.13: Degradación del retardo diferente para dos caminos del circuito C17.

[13]

circuito no se ha envejecido y el CP realiza una operación, la transición que debe

ser almacenada en los registros o FFs ocurre bastante antes del flanco positivo

de reloj (donde los datos son almacenados). Sin embargo, a medida que pasa el

tiempo, el circuito se envejece y la señal digital tarda más tiempo en propagarse y

podŕıa realizar la transición luego del flanco de reloj. Entonces, el dato almacenado

no seŕıa el correcto y ocurriŕıa un error de operación.

Figura 2.14: Error de operación debido al envejecimiento

Como se mencionó en el caṕıtulo 1, para asegurar que el circuito opere correc-

tamente durante todo su tiempo de vida útil esperado, usualmente se introduce
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2.3. IMPACTO EN EL RENDIMIENTO DE UN CIRCUITO DIGITAL

una banda de guarda adicional en el peŕıodo de reloj inicial, de forma que en

los primeros años de operación el circuito opera más rápido de lo necesario, pero

al pasar el tiempo, opera justo sobre la especificación de retardo. La banda de

guarda requerida puede ser entre un 10 % o 20 % del retardo inicial del circuito

[9] [20] [13].
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Caṕıtulo 3

Técnicas para reducir el impacto

del envejecimiento en circuitos

integrados digitales

En los caṕıtulos anteriores, se han explicado los fundamentos del efecto de

NBTI y cómo se ve reflejado este fenómeno ocasionando un incremento en el

retardo de propagación de las señales digitales a través de una compuerta y un

path lógico. De éstos análisis se concluyó que el incremento de retardo debido

a NBTI depende principalmente de la probabilidad de que los transistores de

una compuerta se encuentren bajo la condición de estrés, de la temperatura de

operación y el voltaje de alimentación.

Para evitar que ocurran errores de propagación, éste incremento del retardo

es considerado al ajustar el peŕıodo de reloj inicial de un circuito digital, intro-

duciendo la banda de guarda. Sin embargo, esto ocasiona que no se aproveche al

máximo la capacidad de los dispositivos en su primera etapa del tiempo de vida.

Las principales técnicas o estrategias para disminuir el impacto del NBTI en

un circuito digital y aśı reducir la banda de guarda requerida pueden clasificarse

según el nivel en el que se realizan:
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3.1. INCREMENTO DE LA MOBILIDAD EFECTIVA DE LOS HUECOS

Técnicas a nivel transistor: Consisten en modificar las propiedades f́ısicas de

los materiales utilizados en el proceso de fabricación, con el objetivo de que

el impacto del NBTI sea menos significativo en las caracteŕısticas eléctricas

del dispositivo.

Técnicas a nivel circuital: Se basan en estrategias ya sea para que el in-

cremento del retardo debido a la degradación sea menor y aśı minimizar

el márgen de seguridad requerido o para optimizar el rendimiento a través

del tiempo según el envejecimiento de los dispositivos. Las técnicas a nivel

circuito pueden enfocarse en optimizar el desgaste durante la etapa de op-

eración activa o durante los tiempos en el que el circuito no es utilizado y

se encuentra en estado de standby.

A continuación se revisarán algunas de estas técnicas haciendo un mayor en-

foque en las estrategias adaptivas que hacen parte de las estrategias a nivel circuito

en estado activo de operación.

3.1. Incremento de la mobilidad efectiva de los

huecos

En [18] sugieren que la disminución de la corriente del transistor debido al

aumento de Vth por NBTI, puede ser compensado si la mobilidad de los huecos

se incrementa a medida que el dispositivo se envejece. El fundamento de esta

idea parte de que la corriente en la región lineal de un transistor PMOS puede ser

expresada como |ID| ∼ µeff (|V G|−|V th|). Por tanto, la variación en la corriente,

el voltaje y la mobilidad puede ser relacionada por:

∆ID
ID0

=
∆µeff
µeff0

− |∆V th|
V G− V th0

(3.1)

Donde los parámetros con sub−ı́ndice (0) corresponden al valor inicial sin

degradación.
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3.1. INCREMENTO DE LA MOBILIDAD EFECTIVA DE LOS HUECOS

A medida que el transistor se degrada, las trampas en la interface son generadas

y la magnitud del voltaje umbral del transistor aumenta, contribuyendo negativa-

mente al cambio en la corriente a través del segundo término de la ecuación 3.1.

Sin embargo, debido a la generación de carga positiva en la interface, el campo

eléctrico efectivo tampoco puede permanecer constante (|Eeff | = Qdep+Qinv/3

εSi
), de

hecho debe disminuir, ya que las trampas en la interface disminuyen la carga de

la capa de inversión y de la región de agotamiento. Entonces, el cambio en la

corriente puede ser compensado aprovechando la relación entre el campo eléctrico

y la mobilidad.

Los autores proponen el uso de transistores de silicio forzado (Strained Silicon)

ya que en ellos la pendiente entre la mobilidad y el campo eléctrico es negativa

como muestran en los resultados experimentales de la figura 3.1. En este caso,

una reducción en el campo eléctrico debido a NBTI, ocasiona un aumento en la

mobilidad efectiva que podŕıa compensar el incremento de la magnitud del Vth y

reducir el cambio total de la corriente. En la figura se muestran curvas para dos

materiales hipotéticos cuya relación de mobilidad y campo eléctrico efectivo tiene

la pendiente suficiente para compensar el envejecimiento.

Figura 3.1: Curvas de mobilidad vs campo eléctrico en silicio forzado [18]
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3.2. DISMINUCIÓN DEL VOLTAJE DE ALIMENTACIÓN

La desventaja de esta estrategia seŕıa que utilizar este tipo de materiales im-

plicaŕıa un alto costo en el proceso de fabricación.

3.2. Disminución del voltaje de alimentación

Como su nombre lo indica, consiste en aplicar una tensión de alimentación

por debajo de la nominal mientras el circuito se encuentre en estado de reposo o

standby, de esta forma se reduce tanto el efecto de NBTI como el consumo de po-

tencia. Sin embargo, requiere insertar rieles extra de alimentación y convertidores

de nivel. [19]

3.3. Control del vector de entrada

Esta técnica consiste en aplicar el vector de entrada al circuito digital que

genere una menor degradación debido a NBTI cuando el circuito se encuentre in-

activo o en standby. Para determinar un vector óptimo evitando realizar barridos

exhautivos, es posible utilizar un generador de vectores aleatorio y seleccionar el

vector más adecuado. Debido a que el vector óptimo para disminuir el envejec-

imiento por NBTI puede no ser el mejor en cuanto a consumo de potencia, en [19]

proponen analizar los vectores en un diagrama de pareto como el mostrado en la

figura 3.2 y de esta forma seleccionar el vector que mejor optimice ambos valores.

En esta técnica, la penalización requerida en área y tiempo por las memoria o

flip−flops que almacenen el vector óptimo en las entradas principales puede ser

despreciada en circuitos grandes.

Aunque la técnica de control de los vectores de entrada permite disminuir el

impacto del NBTI, su eficiencia puede no ser suficiente en circuitos grandes [22]

[23] ya que sólo permite controlar ciertos nodos internos.
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3.4. CONTROL DE NODOS INTERNOS

Figura 3.2: Conjunto de pareto para disminuir efecto de NBTI y consumo de

potencia simultáneamente durante el peŕıodo de stanby [19]

3.4. Control de Nodos Internos

Otra estrategia para la diminución del efecto de NBTI durante el peŕıodo de

tiempo en standby de un circuito digital, consiste en reemplazar la estructura de

algunas compuertas digitales e insertar una señal extra que controle el estado de

algunos nodos internos, especialmente los de entrada de aquellas compuertas más

afectadas por el NBTI durante el peŕıodo de operación dinámico. La figura 3.3

ilustra el concepto de esta técnica. Los autores de [22] y [23] utilizan la estruc-

tura de la izquierda para controlar el nodo a la salida de las compuertas tipo

NAND−AND, mientras que la derecha se utiliza para controlar las compuertas

tipo NOR−OR.

Al activar la señal de sleep (únicamente en el estado de standby), se cambia el

estado de algunos nodos internos, llevando ciertas compuertas (que tienen estos

nodos como fan−in) de la condición de estrés a la de relajación o recuperación.

Bajo esta metodoloǵıa, una compuerta de dos entradas, se convierte en una de tres,

por tanto, no se requiere estrictamente una estructura de compuertas diferentes

a las de las celdas estándar. Sin embargo, la técnica intruduce penalizaciones en

retardo, consumo de potencia y área. La penalización en retardo, es en parte

compensanda a largo plazo por la reducción del impacto del NBTI. El consumo
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3.5. REDIMENSIONAMIENTO DE LAS COMPUERTAS

Figura 3.3: Técnica de reemplazo de compuertas para controlar el estado de al-

gunos nodos internos

de potencia dinámico durante el lapso de tiempo de operación activo o en standby

es despreciable ya que la señal de sleep permanece a un único estado lógico. Por

otra parte, se incrementa la complejidad en la etapa de ruteado [23]. Tanto en [22]

como en [23] presentan algoritmos para seleccionar adecuadamente las compuertas

que deben ser reemplazadas y optimizar la reducción del efecto de NBTI junto

con la técnica de control del vector de entrada.

3.5. Redimensionamiento de las compuertas

El sobredimensionamiento de las compuertas es una forma de cumplir la es-

pecificación de retardo, ya que los dispositivos funcionarán más rápido durante

su tiempo de operación [17], de forma que cuando se envejezcan, aún cumplan la

mı́nima restricción de tiempo. La metodoloǵıa consiste, como se ilustra en la figu-

ra 3.4, en no realizar el diseño pensando en cumplir la especificación nominal, sino

teniendo en cuenta el porcentaje de incremento del retardo que se tendrá durante

el tiempo de vida útil esperado.

En este tipo de técnicas, resulta importante un cálculo adecuado de la proba-

bilidad de las señales de entrada en cada compuerta digital y una selección precisa

de las compuertas que serán redimensionadas ya que de lo contrario la penalización

en área podŕıa ser significativa.
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3.5. REDIMENSIONAMIENTO DE LAS COMPUERTAS

(a) Diseño para la especificación

(b) Sobre dimensionamiento para cumplir la especificación

luego de 10 años

Figura 3.4: Sobre dimensionamiento de las compuertas

En [20] asignan (suponen) los valores de probabilidad de las entradas princi-

pales y éstos son propagados a través de todo el circuito, de esta forma evitan

realizar el sobre dimensionamiento para un peor caso de envejecimiento (donde

se consideraŕıa que la probabilidad de que todos los transistores se encuentren en

condiciones de estrés es de la unidad, α = 1). Sin embargo, esta suposición no es

viable, ya que los valores de probabilidad de entrada, en general no pueden ser

estimados adecuadamente para cualquier circuito combinacional.

En [17] sugieren optimizar las compuertas más cercanas a las salidas princi-

pales, ya que la señal digital que llega a estas compuertas presenta una mayor

degradación en el slew rate (debido a el incremento del Vth de las compuertas

anteriores) y por tanto, su impacto en el incremento del retardo de éstas últimas

compuertas será mayor.

Por otra parte, en [21] proponen una estrategia para ranquear las compuertas

en un path según su incremento del retardo y aquellas que tengan una degradación

mayor a un porcentaje umbral, son optimizadas.
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3.6. ORDENAR LOS NODOS DE ENTRADA EN LAS COMPUERTAS

3.6. Ordenar los nodos de entrada en las com-

puertas

Como se explicó en el segundo caṕıtulo, el modelo de degradación del Vth por

NBTI, depende de la probabilidad de que el transistor se encuentre bajo condi-

ciones de estrés (α). En una compuerta inversora o compuerta de tipo NAND,

donde los transistores PMOS se encuentran en paralelo y su fuente está conec-

tada directamente al riel de alimentación, la probabilidad de que el transistor se

encuentre en condiciones de estrés es igual (depende únicamente) a la probabil-

idad de que la señal de entrada se encuentre en nivel lógico de cero (ver figura

3.5).

Figura 3.5: Condiciones de estrés en una compuerta inversora

Por otra parte, en compuertas donde hay dos o más transistores PMOS en

serie (o stack), para que un transistor esté bajo condiciones de estrés, todos los

demás transistores en una posición superior a él, también deben estarlo. Entonces,

la probabilidad de que un transistor esté bajo estrés corresponde a la probabilidad

de que su señal de entrada esté en cero lógico y que todos los demás transistores

arriba de él estén bajo estrés. En la figura 3.6 se observa que aunque en algunos

intervalos de tiempo, la señal B tiene el valor de cero lógico, el transitor M2 no

se encuentra polarizado en la condición de estrés, debido a que la tensión en su

fuente no corresponde a Vdd, ya que el transistor M1 se encuentra apagado.

Entonces, la idea de esta técnica es la de manipular las probabilidades de
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3.6. ORDENAR LOS NODOS DE ENTRADA EN LAS COMPUERTAS

Figura 3.6: Condiciones de estrés en una compuerta NOR de dos entradas

estrés, ordenando los nodos de entrada de forma que el efecto del NBTI en las

compuertas cŕıticas pueda ser reducido [26].

(a) Orden 1 (b) Orden 2

Figura 3.7: Ordenamiento de los nodos de entrada para disminuir el envejecimiento

en una compuerta NOR3

La figura 3.7 muestra la disminución del efecto del NBTI en los transistores

M2 y M3 obtenida en una compuerta NOR de tres entradas, tan sólo con realizar

un adecuado ordenamiento de los nodos de entrada en función de su probabilidad.

De esta figura también es obvio, que la degradación de los transistores arriba del

stack siempre será mayor que los de abajo. Nótese además que el orden de los

nodos adecuados es de menor a mayor probabilidad comenzando por el transistor
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3.7. CIRCUITOS ADAPTIVOS

PMOS conectado directamente a V dd (M1).

3.7. Circuitos Adaptivos

La estrategia de utilizar circuitos adaptivos, busca mitigar la cantidad de ban-

da de guarda requerida realizando una sintonización de los parámetros del sistema

(frecuencia o voltaje) a medida que el circuito se desgasta con el tiempo.

El proceso de sintonización, puede llevarse a cabo de forma offline que consiste

en realizar el proceso de sensado de envejecimiento únicamente cuando el circuito

se encuentre en reposo (viable en sistemas con múltiples núcleos), o en los mo-

mentos de encendido (por ejemplo cada vez que se enciende un auto). Este tipo

de sintonización puede ser inperceptible para el usuario y gran cantidad de pa-

trones a la entrada pueden aplicarse para sensar el retardo de cada camino lógico

deseado [28]. Sin embargo, existen aplicaciones que se encuentran operando con-

stantemente y detener su funcionamiento para realizar un test de envejecimiento

resulta inaceptable. Para este tipo de aplicaciones es útil realizar un monitoreo

on−line de forma paralela al tiempo de operación, haciendo un seguimiento más

exahustivo.

Las variables del sistema que se pueden modificar según el envejecimiento de

un circuito son:

Voltaje de alimentación: La corriente que fluye por los dispositivos es pro-

porcional al voltaje de alimentación utilizado. Entonces, para una especifi-

cación de frecuencia dada, se disminuye el voltaje de alimentación cuando

el circuito se encuentra sin envejecimiento y opera rápidamente, reducien-

do el consumo de potencia. Respectivamente, el voltaje de alimentación se

aumenta a medida que éste se envejece.

Frecuencia de Operación: De forma análoga al caso del voltaje de alimentación,

se aumenta la frecuencia de operación cuando el circuito se encuentra jóven,
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3.7. CIRCUITOS ADAPTIVOS

teniendo un máximo rendimiento, y luego se disminuye a medida que el cir-

cuito se desgasta. De esta forma, se obtiene un rendimiento óptimo durante

todo el ciclo de vida útil.

Efecto cuerpo: Esta idea consiste en aprovechar el efecto cuerpo para com-

pensar el incremento del voltaje umbral.

Las técnicas adaptivas requieren el uso de sensores o monitores para estimar

que tanto se ha degradado el retardo de los caminos cŕıticos del circuito debido al

envejecimiento y aśı poder realizar la sintonización requerida. Al medir el envejec-

imiento en un path mediante estos sensores, es posible reducir significativamente

la banda de guarda requerida, ya que a medida que el path de interés se enve-

jece, el cambio en el retardo es detectado por los sensores y estos env́ıan una

señal de alerta a los controladores de los parámetros de operación mencionados

anteriormente.

3.7.1. Path réplica y sensores embebidos

Los sensores pueden ser insertados ya sea directamente a la salida del path de

interés (de forma embebida) o a la salida de un path réplica aislado que emula en

lo posible las caracteŕısticas del path de interés. La figura 3.8 ilustra estas posi-

bilidades. El path réplica, es fácil de implementar y puede ser diseñado de forma

que pueda calibrarse luego del proceso de fabricación (aumentando los costos de

test), para aśı considerar posibles diferencias debido a variaciones de proceso [29].

Sin embargo, la degradación del path cŕıtico de interés depende altamente de la

probabilidad de las señales de entrada a la lógica combinacional y conectar éstas

al path réplica trae complicaciones de ruteado e integridad de señal. Además, el

path cŕıtico de un circuito digital puede cambiar a través del tiempo y la réplica

no puede emular correctamente a todos. Para solucionar los inconvenientes men-

cionados, al utilizar un path réplica, debe garantizarse que su retaro sea mayor y

que éste se degrade más rapido que cualquier otro path en el circuito [29] [28].
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(a) Sensor Embebido

(b) Path réplica + Sensor

Figura 3.8: Tipos de sensores

Por otra parte, insertar sensores directamente a la salida de los paths cŕıticos

del circuito, no requiere de calibraciones post layout [29], ya que el retardo es

medido directamente del path de interés. Además permiten reducir al máximo la

banda de guarda requerida, ya que cualquier incremento de retardo debido no sólo

al envejecimiento será correctamente detectado por los sensores. Para reducir el

consumo de potencia, resulta útil activar los sensores únicamente cuando el path

cŕıtico se active, ya que múltiples caminos pueden compartir una misma salida

principal pero sólo algunos son potencialmente cŕıticos. Igualmente, garantizar que

el sensor se activa únicamente cuando el path cŕıtico lo hace permite alternativas

como el control de la velocidad, tanto aumentando como disminuyendo el peŕıodo

de operación cuando no se han detectado transiciones tard́ıas por parte de los

paths cŕıticos durante largos peŕıodos de tiempo [28]. Sin embargo, las desventajas

de utilizar esta forma de sensado es que cargan directamente el path cŕıtico,

teniendo una penalizacion en el retardo de propagación. Además, el proceso de

insertar los sensores y realizar una correcta selección de los paths que deben ser

monitoreados es más complejo que en el caso del path réplica.
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3.7.2. Predicción de error

Esta técnica consiste en predecir el punto operacional donde el path cŕıtico

del circuito falla en cumplir las especificaciones de retardo (cuando el retardo

del path cŕıtico está cerca del flanco de reloj) y garantizar la correcta operación

añadiendo márgenes de seguridad (mucho menores a las requeridas en un circuito

convencional) para predecir el punto de falla [30].

La figura 3.9 ilustra la estructura general de un sensor de predicción de error

y su funcionamiento puede explicarse con las señales de la figura 3.10. Cuando

el path cŕıtico del circuito se encuentra sin envejecimiento (CP without aging),

realiza una transición con suficiente tiempo de antelación al flanco positivo del

reloj, donde los flip−flops muestrean y retienen el dato propagado, de esta forma,

ambos FF almacenan el mismo valor y el circuito continúa operando de forma

convencional.

Figura 3.9: Sensor de predicción de error

Cuando el retardo del path cŕıtico se incrementa debido al envejecimiento

(CP with aging), la transición que realiza está más cerca del flanco de reloj (más

cerca de generar una falla), si el tiempo entre el momento en el que ocurre esta

transición y el flanco de reloj es menor que el retardo definido como márgen por el

elemento de retardo del sensor (Delay Element), la señal retardada a la salida de

este elemento realizará su transición depués del flanco de reloj y esta transición

ya no será almacenada en el FF del sensor. Entonces, las señales retenidas en el

FF principal y en FF del sensor serán diferentes y al compararse en la compuerta
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XOR, activarán la señal de alerta (Error Prediction), indicando que el peŕıodo de

reloj debe aumentarse.

Figura 3.10: Funcionamiento del sensor de predicción de error

Las principales ventajas de esta técnica es que mantiene siempre un correcto

funcionamiento del circuto, evitando propagar datos corruptos y puede ser apli-

cable a cualquier red combinacional. Sin embargo, requiere aún de una márgen de

seguridad definida por el elemento de retardo y no puede predecir variaciones rápi-

das de retardo como caidas en Vdd o soft errors por radiación [31]. Igualmente,

una falsa predicción de envejecimiento, debido a otro tipo de variaciones dinámi-

cas de retardo, podŕıa ocasionar una modificación de la frecuencia de operación,

cuando no sea necesario.

3.7.3. Detección y corrección de error

El concepto base de estos esquemas es el de escalar los parámetros del sistema

sólo hasta el punto en el que un error de tiempo ha ocurrido [32] [33]. Una vez el

error es detectado, debe realizarse una lógica de recuperación del dato correcto,

para que el circuito pueda continuar operando correctamente. Al permitir que el

circuito falle, pueden reducirse al máximo las márgenes de seguridad requeridas

para tolerar los peores casos de retardo de propagación, obteniendo un rendimien-

to significativamente mayor, incluso que las técnicas de predicción de error [29].
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Aunque este tipo de técnicas pueden tolerar variaciones de retardo de todo tipo

(alta frecuencia o baja frecuencia), existe un compromiso entre el beneficio de

una menor frecuencia de operación y el tiempo extra requerido por los procesos

de recuperación de error.

Figura 3.11: Sensor de detección de error

La figura 3.11 muestra la estructura general de este tipo de sensores y su

funcionamiento puede ser entendido por el diagrama de tiempos de la figura 3.12.

Cuando el path cŕıtico se encuentra sin envejecimiento (CP without aging), el

circuito opera de forma convencional (nótese que en este caso, la transición del

CP puede ocurrir muy cerca del flanco de reloj, desde luego, manteniendo el

tiempo de setup y hold requeridos por el FF). A medida que el retardo del path

incrementa debido al envejecimiento de los dispositivos, eventualmente su retardo

de propagación puede superar incluso el peŕıodo de reloj, realizando una transición

luego del flanco positivo del reloj (CP with aging), la cual no será correctamente

almacenada en el FF principal. Sin embargo, durante el peŕıodo de tiempo en

el que la señal de reloj se encuentra en alto, el latch (también llamado “shadow

latch”) se encuentra en estado de transparencia y éste śı almacena la señal tard́ıa.

De esta forma, el dato presente en el FF principal será diferente al dato en el

latch, activando la señal de error al ser comparados en la compuerta XOR.

Una vez la señal de error es activada, la lógica de recuperación del dato debe

llevarse a cabo. Para esto usualmente se repite nuevamente la operación realizada

a una menor frecuencia de operación o mayor voltaje de alimentación [29].
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Figura 3.12: Funcionamiento del sensor de detección de error

La figura 3.13 muestra la arquitectura utilizada para la implementación de la

estrategia de detección y corrección de errores en un microprocesador. Al iniciar

un proceso los datos son propagados por cada una de las etapas de lógica com-

binacional conectadas en pipeline, si un path realiza una transición tard́ıa que es

detectada por el sensor de error visto anteriormente, la señal de error se activa

y es propagada de etapa en etapa hasta generar la orden de que el dato propa-

gado es inválido. La unidad de control de error entonces indica al controlador

de los parámetros del sistema que aumente el peŕıodo de reloj o la tensión de

alimentación y aśı el procesador vuelve a ejecutar la tarea que esta vez se lleva a

cabo correctamente.

Figura 3.13: Corrección de error en un microprocesador [29].
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Por otra parte, este tipo de estrategias tiene una mayor complejidad en el

diseño, ya que todos los paths que terminan en un sensor de este tipo, deben

satisfacer condiciones de mı́nimo y máximo retardo de propagación (ver figura

3.14). Si un path tiene un retardo de propagación muy bajo, podŕıa llegar al

sensor durante el intervalo de tiempo en el que el latch se encuentra en estado de

transparencia, ocasionando una falsa señal de error. Por otra parte, si el retardo

del path cŕıtico de interés es muy grande de tal forma que la transición ocurre

luego de que el latch salga del estado de transparencia, el error no podrá ser

detectado [29]. Matemáticamente, estos requisitons son:

DCP,max < Tclk + TLatch

DCP,min > TLatch
(3.2)

Donde DCP es el retardo de propagación de un path cŕıtico de la lógica com-

binacional, Tclk es el peŕıodo de reloj y TLatch es el tiempo durante el cual el latch

se encuentra en estado de transparencia.

Figura 3.14: Funcionamiento del sensor de detección de error

Para cumplir con el requisito de retardo mı́nimo, una alternativa es la de

insertar buffers en aquellos paths rápidos que podŕıan ocasionar una falsa señal

de error hasta que su retardo supere al mı́nimo permitido [29]. Otra alternativa

consiste en insertar decoders que permitan identificar cuando alguno de los paths

que se requieren monitorear se activa y de esta forma activar también los sensores

de retardo.
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Además de reducir al máximo las márgenes de seguridad requeridas, una car-

acteŕıstica importante de esta técnica combinada con el uso de decores es que

permite explorar nuevas alternativas, como explotar la probabilidad de activación

de los paths. Si un path cŕıtico tiene un retardo alto, pero también una baja

probabilidad de activación, podŕıa permitirse operar con un peŕıodo de reloj bas-

tante menor que el retardo del path y detectar y recuperar el dato erróneo cada

vez que el path se active, ya que esto sucederá infrecuentemente y el tiempo de

recuperación empleado en este caso, se verá ampliamente compensado por una

frecuencia de operación mayor [29] [35].
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Caṕıtulo 4

Estimación del retardo del

circuito considerando efectos de

NBTI y variaciones de proceso

En este caṕıtulo se explicará la metodoloǵıa seguida para calcular el valor

medio y la varianza del retardo de un path, aśı como la covarianza y correlación

entre paths, considerando efectos de variaciones de proceso y envejecimiento por

NBTI de forma conjunta. Esta metodoloǵıa fue programada en C + + y se uti-

lizó para realizar los análisis que se expondrán en el caṕıtulo 5 del presente trabajo.

4.1. Consideraciones

En esta sección se expondrán las consideraciones fundamentales que deben

tenerse en cuenta en un análisis estad́ıstico.

4.1.1. Variaciones en los parámetros

Debido a que el impacto de las variaciones de proceso es cada vez mayor, los

análisis deterministas clásicos de esquinas ya no son adecuados para estimar el
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rendimiento de un circuito digital, ya que sobreestiman la varianza de los disposi-

tivos. De hecho, un análisis de esquina es similar a asumir que la correlación entre

todos los dispositivos de un mismo tipo (NMOS o PMOS) es cercana a la unidad,

de manera que todas sus variaciones se orientan simultáneamente hacia la esquina

lenta o rápida, lo cual no es realista.

Por otra parte, en un análisis estad́ıstico se representa cada variación de un

parámetro de proceso como una variable aleatoria con su correspondiente función

de distribución de probabilidad (ej: ∆V th = N(µ, σ)). De esta forma, el retardo

de propagación de una compuerta o de un path en el circuito serán una fun-

ción de estas variables aleatorias y por tanto, también son una variable aleatoria

determinadas por sus respectivas funciones de distribución de probabilidad.

Figura 4.1: Clasificación de las variaciones de proceso

La figura 4.1 muestra una clasificación general de las variaciones de proce-

so [38]. Las variaciones sistemáticas surgen de procesos como el CMP (Chemical

Mechanical Planarization) o el OPC (Optical Proximity Correction) y siguen un

comportamiento que puede ser bien determinado analizando el layout diseñado.

Las variaciones no sistemáticas se deben a inexactitudes del proceso de control

durante la fabricación y pueden ser clasificadas en variaciones dentro de un mis-

mo dado (intra die) o variaciones de dado a dado (inter die). Con el escalado

tecnológico, las variaciones a nivel intra die, tienen un mayor aporte sobre la

variación total de un parámetro. Estas variaciones pueden tener cierto grado de

correlación debido a efectos de proximidad (Variaciones intra die globales) como
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se explicará más adelante o pueden ser puramente aleatorias debido a fenómenos

como el Random Dopant Fluctuation (RDF) (variaciones intra die locales).

4.1.2. Modelo de retardo de compuerta

Generar los modelos de retardo de compuerta es considerado el primer paso

en el análisis ya que de éstos representan las celdas de compuerta estad́ısticas que

serán utilizadas en el Statistical Static Timing Analysis (SSTA). En un Static

Timing Analysis (STA) convencional, cada celda es generada mediante la carac-

terización del retardo de cada compuerta como función del nodo de entrada y

de su capacitancia de fan−out. En un análisis SSTA, la variabilidad del retar-

do respecto a cada uno de los parámetros de proceso considerados debe también

tenerse en cuenta.

El retardo de compuerta es función de las variables aleatorias de los parámet-

ros de proceso, por lo tanto, también puede ser considerado como una variable

aleatoria que tiene una determinada función de distribución de probabilidad. La

variable aleatoria de retardo de una compuerta puede ser representaba como una

combinación lineal de aquellos parámetros que depende (ver ecuación 4.1). Este

modelo es llamado modelo lineal de retardo de compuerta.

D = D0 +
∑
k=1

Sk ·Xk (4.1)

Donde D0 representa el retardo de la compuerta bajo condiciones nominales,

Si es el coeficiente de sensibilidad del retardo a variaciones en en el parámetro k

y Xk es la magnitud de dicha variación del parámetro.

T́ıpicamente los parámetros cuya variación (Xk) presenta un mayor impacto

(mayor sensibilidad) en el retardo de compuerta son el ancho de canal (W), la

longitud de canal (L), el espesor del óxido (Tox) y el voltaje umbral (Vth). Ésta

variación puede tener cierta correlación espacial con los demás dispositivos o puede

ser puramente aleatorio para el caso del efecto de RDF en el voltaje umbral. En-
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tonces, es necesario pre−caracterizar la sensibilidad del retardo de compuerta

correspondiente a cada uno de estos parámetros junto con el retardo bajo condi-

ciones nominales.

En este trabajo, la caracterización se llevó a cabo mediante simulaciones en

HSPICE. La figura 4.2 ilustra un esquemático del procedimiento de simulación

realizado para caracterizar el retardo nominal de cada compuerta. Para cada nodo

de entrada de la compuerta bajo caracterización, se aplica una pulso de entrada

cuyo slew rate (SRin) se vaŕıa dentro de un rango determinado. Igualmente, en

el nodo de salida de la compuerta se introduce una capacitancia variable que em-

ulará cada uno de los posibles valores de capacitancia de fan−out vistos por la

compuerta. Para cada combinación de SRin y CL, se obtiene el valor correspon-

diente de retardo de propagación de alto a bajo (tphl) y de bajo a alto (tplh).

De esta forma el retardo de propagación de la compuerta estará en función de la

capacitancia de carga vista y del SR de entrada. Igualmente se determinan los

respectivos slew rates a la salida (SRohl y SRolh) ya que éstos corresponderán a

los SR a la entrada con los que se deberá evaluar el retardo de las compuertas

subsiguientes en el circuito, cuando se realice el SSTA [43]. Debe mencionarse que

mientras se caracteriza el retardo de un nodo de entrada determinado, los demás

se polarizan al valor de tensión que sensibilice a la compuerta por el nodo de

entrada considerado (V dd para las compuertas tipo NAND y AND, GND para

las compuertas tipo NOR y OR, etc.).

Figura 4.2: Caracterizacion del retardo de propagación de una compuerta digital

La figura 4.3 muestra un ejemplo de la matriz de datos obtenida para el tiempo

de propagación de alto a bajo de una compuerta inversora en función de CL y
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SRin. Para reducir el espacio de memoria que requiere almacenar cada uno de

los puntos caracterizados en la herramienta de cómputo y también poder utilizar

valores continuos de capacitancia de carga y SR a la entrada (la caracterización

se realiza para valores discretos), la matriz obtenida es aproximada mediante un

polinomio de dos variables.

Figura 4.3: Matriz de TPHL para SR vs CL en un inversor

Para el caso de la caracterización de las sensibilidades del retardo a variaciones

en los parámetros, el efecto del SR de entrada en la sensibilidad no fué consid-

erado. En este caso, bajo un valor de SR constante a la entrada y para cada

capacitancia de carga, se realizó un análisis de Monecarlo variando uno a uno los

parámetros de interés por separado. Por simplicidad, ya que todos los transistores

pertenecientes a una misma compuerta estarán muy cerca entre śı en el layout, sus

variaciones intra die globales se consideraron completamente correlacionadas en

la simulación (se utilizó la misma variable aleatoria para describir las variaciones

en cada transistor simultáneamente). Para el caso del voltaje umbral, ya que ca-

da transistor puede presentar un valor diferente tanto de envejecimiento como de

variación local por RDF, la sensibilidad en el retardo de compuerta fue caracteri-

zada para cada transistor por separado obtiendo un valor correspondiente a cada

uno de los transistores presentes en la compuerta. Al igual que para el retardo

medio, cada una de las matrices de caracterización obtenidas (ver figura 4.4) fue
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aproximada por un polinomio de dos variables y la sensibilidad es calculada como

la derivada de este polinomio respecto al parámetro correspondiente evaluada en

el valor del parámetro nominal.

Figura 4.4: Matriz de tphl vs CL vs DXW para una compuerta inversora

Una vez realizada esta caracterización, el circuito puede ser analizado a nivel de

compuerta, donde cada una está descrita por su retardo nominal y sus respectivas

sensibilidades a cada uno de los parámetros.

4.1.3. Correlación espacial

El grado de correlación es un indicador que representa que tan relacionada

está la variación de una variable aleatoria con otra. Como se explicó anterior-

mente, cada compuerta puede ser representada como una combinación lineal de

variables aleatorias que representan los parámetros eléctricos de los transistores en

la compuerta. Entonces, la correlación espacial indica la relación entre las varia-

ciones de un parámetro (o variable aleatoria, por ejemplo Tox) en una compuerta

y la variación que este mismo parámetro tiene en otra compuerta, separadas cierta

distancia entre śı. En la figura 4.5 se muestra una cadena de tres inversores que

hacen parte de un layout y las distancias entre ellos. Debido a que los inversores

número 1 y 2 se encuentran más cerca, es de esperar que el grado de correlación
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entre ellos dos sea más alto que el grado de correlación entre 1 y 3, lo que indicaŕıa

que se puede esperar que el valor que toma la variable aleatoria de los parámetros

eléctricos en el inversor 1 es más cercano al valor en el inversor 2 que al valor en

el inversor 3.

Figura 4.5: Correlación espacial entre compuertas

El grado de correlación espacial puede ser descrito mediante un modelo anaĺıtico

que ajuste el comportamiento f́ısico medido en una oblea como el desarrollado en

[36]. En este trabajo, proponen que una función válida para obtener el grado de

correlación entre dos parámetros de los transistores en dos compuertas A y B

separadas cierta distancia (d), es la mostrada en la ecuación 4.2.

ρAB = exp(−dAB/CD) (4.2)

Donde CD es la distancia de correlacion (Correlation Distance), un parámetro

que regula la tasa de decaimiento de la correlación respecto de la distancia. Para

valores de CD grandes, la tasa de decaimiento será lenta indicando que parámtros

de transistores muy lejandos entre śı mantienen cierto grado de correlación, un

comportamiento similar a las componentes D2D de variación. Para valores de

CD pequeños, la tasa de decaimiento será rápida, haciendo que parámetros de

transistores muy alejados no tengan un grado de correlación significativo, similar

al comporamiento de las componentes WID de variación.

Entonces, para calcular el grado de correlación entre dos parámetros, con-

siderando variaciones de proceso a nivel WID y D2D la anterior ecuación puede
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ser expresada como:

ρAB = KWID · exp
(
−dAB
CDWID

)
+KD2D · exp

(
−dAB
CDD2D

)
(4.3)

Donde KWID y WD2D indican el porcentaje de la variación total asignado

a las componentes WID y D2D respectivamente y CDWID y CDD2D son las

distancias de correlación para cada uno de los tipos de variación. CDD2D tiene un

valor alto, ya que parámetros de dispositivos muy alejados, incluso en otro dado,

presentarán algún grado de correlación. Por lo tanto, al evaluar el exponencial en

el segundo término de la ecuación anterior, sobre dos compuertas que pertenecen

a un mismo dado (por ejemplo en un path) el valor obtenido será cercano a la

unidad, indicando que las variaciones a nivel de dado a dado de las compuertas

son casi las mismas.

4.2. Modelado del NBTI considerando variaciones

de proceso

La figura 4.6 muestra mediciones de la degradación de la frecuencia de op-

eración de un circuito realizadas en la tecnoloǵıa de 65nm. Como puede obser-

varse, la degradación obtenida depende de las condiciones de operación (Vdd y

T ). Además, se observa que la variabilidad de la degradación disminuye con el

tiempo. Entonces, el envejecimiento interactúa con las variacioenes de proceso y

debe considerarse su efecto en la variabilidad en un análisis estad́ıstico.

Las variaciones de proceso, que a diferencia del NBTI son variaciones de tipo

estáticas (no se modifican con el tiempo), influyen en la cantidad de degradación

obtenida, siendo el parámetro de Vth inicial (t = 0) uno de los más influyentes [5].

La figura 4.7 muestra que el cambio en el tiempo del voltaje umbral debido a NBTI

es diferente según la variación en el Vth inicial debido a proceso (∆V thPV ). La

importancia de considerar estad́ısticamente el envejecimiento por NBTI radica en
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Figura 4.6: Degradación de la frecuencia en función del tiempo. [14]

.

que el tiempo de vida esperado de un circuito digital podŕıa ser menor al esperado

si se considera sólo el valor medio inical del Vth.

Figura 4.7: Desviación del Vth debido a NBTI para diferentes valores de desviación

en el Vth inicial

Para considerar el efecto que tiene las variaciones de proceso del voltaje umbral

en la degradación por NBTI, en [14] y [15] proponen linealizar el LTDM (ver

ecuación 4.4) mediante el concepto de sensibilidad:
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∆V thNBTI = ∆V thNBTI,nom + S∆V thnbti
V th ·∆V thPV

∆V thNBTI = A · αn · tn − A · αn · tn · Sv ·∆V thPV
(4.4)

En esta ecuación, S∆V thnbti
V th es la sensibilidad de la degradación del Vth debido

a NBTI respecto al voltaje umbral inicial, A y Sv pueden calcularse a partir del

LTDM y son constantes de ajuste que dependen de los parámetros tecnológicos,

ademas de la temperatura, el peŕıodo de reloj y el Vth inicial nominal. El signo

negativo en el segundo término indica que la pendiente de la degradación del

Vth por NBTI es negativa. Como se puede ver en la figura 4.7 de éste caṕıtulo

o 2.10(b) del caṕıtulo 2, un incremento en el Vth inicial de un transistor PMOS

(menos negativo), genera una mayor degradación. Esta pendiente, que puede ser

interpretada como la sensibilidad de la degradación por NBTI a variaciones de

proceso, cambia en el tiempo como se observa en la figura 4.8 y es este cambio en

la sensibilidad de la variación del Vth por NBTI el que implica que la varianza

de la degradación sea menor con el paso del tiempo, mitigando el efecto de las

variaciones de proceso en la degradación.

Figura 4.8: Sensibilidad de la degradación por NBTI a variaciones de proceso en

el Vth.

La variación total del voltaje umbral de un transistor PMOS, considerando
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efectos de variaciones de proceso y envejecimiento debido a NBTI de forma si-

multánea, puede calcularse como la suma de cada una de las componentes [14]:

∆V thtotal = ∆V thPV + ∆V thNBTI

∆V thtotal = ∆V thPV + A · αn · tn − A · αn · tn · Sv ·∆V thPV reemplazando

∆V thtotal = A · αn · tn + (1− A · αn · tn · Sv) ·∆V thPV agrupando términos

(4.5)

En la tercera ecuación de (4.5), el primer término corresponde a la desviación

del Vth debido a NBTI bajo condiciones nominales (sin variaciones de proceso) y

se le llamará ∆V thnbti,n = A · αn · tn , el segundo término muestra la interacción

entre las variaciones de proceso y el efecto de NBTI. Al valor AF = 1−A·αn ·tn ·Sv
se le llamará en adelante factor de envejecimiento (Aging Factor), la figura 4.9

muestra cómo disminuye este factor a través del tiempo. Para t = 0, el factor

de envejecimiento tiene el valor de la unidad y el envejecimiento nominal es de

cero, entonces la variación en el voltaje umbral se debe únicamente al efecto de

variaciones de proceso. A medida que el tiempo pasa (t > 0), La degradación

nominal aumenta mientras que factor de envejecimiento disminuye debido a que

la sensibilidad de la degradación por NBTI disminuye, esto puede ser visto como

una reducción de la variación total del voltaje umbral ocasionada por el efecto de

NBTI. De esta forma, estad́ısticamente hablando, el impacto que tiene el NBTI

es el de incrementar el valor medio del voltaje umbral a la vez que disminuye la

varianza del mismo [14].

Teniendo en cuenta que las variaciones de proceso en el Vth tienen una compo-

nente sistemática y otra completamente aleatoria, ∆V thPV = ∆V thsys+∆V thrand.

La variación total del voltaje umbral de un transistor PMOS puede escribirse como

sigue [14]:

∆V thtotal = ∆V thnbti,nom + AF (∆V thg + ∆V thl) (4.6)

Donde ∆V thg y ∆V thl corresponden a las variaciones globales y locales en el
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Figura 4.9: Cambio del factor de envejecimiento con el tiempo.

voltaje umbral, respectivamente.

4.3. Valor medio y varianza de retardo de una

compuerta y covarianza de dos compuertas

digitales

Habiendo definido anteriormente el impacto que tiene el envejecimiento por

NBTI y su relación con las variaciones de proceso en la variación del Vth total,

es posible aplicar el modelo lineal de retardo de compuerta para evaluar el valor

medio y la varianza de la PDF de una compuerta digital aśı como la covarianza

entre dos compuertas.

Al considerar el efecto del NBTI en la varianza del retardo, es importante tener

en cuenta que a diferencia de variaciones intra die globales en los parámetros de

W, L y Tox que se pueden asumir completamente correlacionadas espacialmente y

con el mismo valor de varianza en cada transistor, para el caso del Vth, la varianza

de cada transistor puede ser diferente y debe considerarse el efecto de cada uno

por separado.

El modelo estad́ıstico lineal de una compuerta que presenta variaciones en los
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parámetros W, L, Tox y Vth de los transistores (el cual fue explicado en la sección

anterior), permite representar el retardo de una compuerta digital (Di) como:

Di = Dn,i +SWi ·∆Wi +SLi ·∆Li +SToxi ·∆Toxi +
∑
k

SV th,ki ·∆V thtotal,ki (4.7)

Donde Dn,i es el valor de retardo medio de la compuerta cuando no presenta

envejecimiento ni variaciones de proceso, SWi, SLi, SToxi son las sensibilidades del

retardo a variaciones globales en el parámetro correspondiente. Debido a que los

transistores en la compuerta están altamente correlacionados, es posible asumir

que la variación global en cada uno está modelado por la misma variable con

desviación ∆W , ∆L o ∆Tox respectivamente y por tanto sólo se tiene un único

valor de sensibilidad con respecto a cada parámetro. Para el caso del Vth, la

variación en cada transistor queda modelada por una variable diferente debido al

NBTI y al RDF, por tanto su efecto se tiene en cuenta sumando por separado la

contribución de cada uno de los k transistores que operan en la carga o descarga

del nodo de salida de la compuerta.

Reemplazando la ecuación 4.6 en 4.7 y separando términos, se tiene:

Di = Dnom,i + SWi ·∆Wi+ SLi ·∆Li+ SToxi ·∆Toxi

+
∑

k SV th,ki ·∆V thnbti,nom,ki +
∑

k SV th,ki · AFki · (∆V thgki + ∆V thlki)
(4.8)

Los valores de la primera sumatoria SV th,ki·∆V thnbti,nom,ki no depende de varia-

ciones de proceso y pueden agregarse al retardo nominal, este término corresponde

al aumento de retardo debido al efecto de NBTI bajo condiciones nominales. En-

tonces, el retardo medio de propagación de una compuerta digital que presenta

envejecimiento debido a NBTI es el retardo nominal inicial de la compuerta, más

la contribución al retardo de la degradación de cada uno de los transistores en la

compuerta:

µage,i = Dnom,i +
∑
k

SV th,ki ·∆V thnbti,nom,ki (4.9)
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De esta forma, el modelo lineal de compuerta queda dado por la siguiente

expresión:

Dgate = µage,i + SWi ·∆Wi+ SLi ·∆Li+ SToxi ·∆Toxi

+
∑

k SV th,ki · AFki ·∆V th, gki+
∑

k SV th,ki · AFki ·∆V th, lki
(4.10)

Para obtener la covarianza entre el retardo de dos compuertas digitales (i,j), se

puede aplicar la siguiente propiedad de la covarianza entre dos funciones lineales

de variables aleatorias:

COV (a1 ·X1 + a2 ·X2 + ...+ an ·Xn; b1 · Y1 + b2 · Y2 + ...+ bn · Yn)

=
∑

i

∑
j ai · bj · COV (Xi, Yj)

(4.11)

Teniendo en cuenta que COV (Xi, Yj) = ρ · σXi · σYj , que la correlación entre

componentes aleatorias sólo existe cuando se analiza exactamente el mismo tran-

sistor de la misma compuerta (covarianza entre una compuerta y ella misma) y

asumiendo que sólo existe correlación entre parámetros del mismo tipo (W con

W, Tox con Tox, etc.) y que entre diferentes parámetros la correlación es de cero,

la varianza de una compuerta puede calcularse al obtener la covarianza de ésta,

con ella misma:

COV (Di, Dj) = V AR(Di) si i=j

= SWi · SWj · ρij · σWi · σWj

+SLi · SLj · ρij · σLi · σLj
+SToxi · SToxj · ρij · σToxi · σToxj

+
∑

ki

∑
kj SV th,ki · SV th,kj · ρij · σV th,gki · AFki · σV th,gkj · AFkj

+
∑

k S
2
V th,ki · σ2

V th,lki · AF 2
ki

(4.12)

En esta ecuación, SW , SL, STox son las sensibilidades del retardo de la com-

puerta indicada al parámetro correspondiente, σW , σL, σTox son las desviaciones
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estándar del parámetro correspondiente en la compuerta indicada, SV th,ki y SV th,kj

son las sensibilidades de retardo debido a variaciones en el Vth del transistor ki

en la compuerta i y al transistor kj en la compuerta j, σV th,gki y σV th,gkj son las

desviaciones estándar del Vth de los transistores correspondientes a nivel intra

die global, ρij es la corrrelación espacial entre las compuertas (en este caso, como

i = j seŕıa de la unidad), AFki y AFkj es el factor de envejecimiento de los tran-

sistores ki en la compuerta i y kj en la compuerta j respectivamente y σV th,lki es

la desviación estándar de las variaciones puramente aleatorias debido al efecto de

RDF y se obtiene de la siguiente expresión:

σV th,l = σV th,g

√
WeffLeff
WminLmin

(4.13)

En la ecuación 4.12 la última sumatoria corresponde al efecto de las compo-

nentes puramente aleatorias, como se puede detallar, en este caso se recorre cada

uno de los transistores en la compuerta (i o j es la misma compuerta) y se suma

su componente aleatoria.

Cuando se evalua la covarianza entre dos compuertas diferentes (i 6= j), no

existe ningún tipo de relación entre las componentes puramente aleatorias y la

ecuación 4.11 produce:

COV (Di, Dj) = SWi · SWj · ρij · σWi · σWj si i 6= j

+SLi · SLj · ρij · σLi · σLj
+SToxi · SToxj · ρij · σToxi · σToxj

+
∑

ki

∑
kj SV th,ki · SV th,kj · ρij · σV th,ki · AFki · σV th,kj · AFkj

(4.14)

En este caso, el valor de correlación espacial no es de la unidad ya que las

compuertas i y j deben estar ubicadas en diferentes posiciones en el layout. En

este caso se debe aplicar la ecuación 4.3 para determinar el grado de correlación

existente.
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4.4. Valor medio, varianza del retardo de un path

y covarianza entre paths

El valor medio de un path y la covarianza entre paths se calculan asumiendo,

al igual que se hizo a nivel compuerta, que el retardo del path es una función

lineal (la suma) de los retardos individuales de cada una de las N compuertas en

el path:

Dpath = SUM(D1 +D2 + ...+DN) (4.15)

El valor medio de retardo del path será la suma del valor medio de retardo de

cada compuerta (ecuación 4.9), considerando el envejecimiento bajo condiciones

nominales de los parámetros:

µp,age =
∑N

i=1 µage,i

=
∑N

i=1(Dnom +
∑

k SV thg ,k ·∆V thnbti,nom,k)i
(4.16)

La covarianza entre dos paths A y B, por ejemplo como los mostrados en la

figura 4.10(a) se calcula aplicando igualmente la propiedad ya mencionada en la

ecuación 4.11 de los modelos lineales. Aplicando esta propiedad se llega a que la

expresión para la covarianza entre los dos paths es:

cov(DPA, DPB) =
N∑
i=1

M∑
j=1

cov(DiA, DjB) (4.17)

Donde cov(DiA, DjB) es la covarianza entre la compuerta i en el path A y

la compuerta j en el path B. El valor de covarianza entre las dos compuertas se

calcula por la ecuación 4.14. Cuando los paths comparten compuertas como los

mostrados en la figura 4.10(b), en alguno de los sumandos de la ecuación 4.17, la

compuerta i evaluada en el path A es la misma compuerta j en el path B, sólo

en estos sumandos debe aplicarse la ecuación 4.12 y considerar el efecto de las

61



4.4. VALOR MEDIO, VARIANZA DEL RETARDO DE UN PATH Y
COVARIANZA ENTRE PATHS

variaciones aleatorias. Cuando se calcula la covarianza entre un path y él mismo,

todas las compuertas se comparten y se obtiene la varianza del retardo del path.

(a) Dos paths que no comparten compuer-

tas

(b) Dos paths que comparten compuertas

Figura 4.10: Dos paths a analizar

Al evaluar la ecuación 4.17 es necesario conocer el grado de correlación espacial

entre todas las compuertas presentes en los paths analizados. A cada término de

la sumatoria de esta ecuación, le corresponde un valor de correlación espacial, el

cual es obtenido a partir de la siguiente matriz:

ρij =


ρ11 ρ12 . . . ρ1N

ρ21 ρ22 . . . ρ2N

...
...

. . .
...

ρM1 ρM2 . . . ρMN

 (4.18)

Vale la pena mencionar que al evaluar la varianza de un path por medio de la

ecuación 4.17 los valores de correlación en la diagonal de la ecuación 4.18 es de la

unidad.

4.4.1. Correlación entre paths

El grado de correlación que existe entre el retardo de dos paths puede calcularse

mediante la siguiente expresión:

ρAB =
COV (DpA, DpB)

σDpA · σDpB
(4.19)
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La correlación entre paths indica que tan parecidas son las variaciones de

retardo en un path con respecto a la de otro y como se verá en el siguiente caṕıtulo

resulta de gran utilidad para seleccionar adecuadamente los paths a monitorear

en un circuito adaptivo.
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Caṕıtulo 5

Metodoloǵıa de selección de

caminos cŕıticos a monitorear en

un circuito adaptivo tolerante a

envejecimiento por NBTI

En el diseño de circuitos digitales adaptivos, resulta de gran importancia la

correcta identificación de aquellos paths que requieren ser monitoreados, con el

objetivo de minimizar el consumo de área y potencia que implica insertar los sen-

sores correspondientes. Además debe garantizarse que los sensores sólo detecten

transiciones tard́ıas generadas por los paths cŕıticos del circuito para evitar falsas

detecciones. Sin embargo, el criterio de selección de estos paths debe hacerse de

forma estad́ıstica [34], por lo que requiere el conocimiento de la posición final de

las compuertas en el layout para estimar la correlación espacial entre ellas. Esto

hace que insertar los sensores implique modificar el layout realizado, lo que resulta

en un retroceso en el flujo de diseño.

Se ha desarrollado una herramienta que parte de alto nivel para realizar la

selección de caminos cŕıticos a monitorear en un circuito adaptivo. Además, se
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busca estimar a alto nivel, el conjunto de paths a monitorear, de forma que se

reduzcan las modificaciones requeridas en etapas posteriores.

La estrategia implementada en esta herramienta se ilustra en la figura 5.1.

Partiendo de la descripción a alto nivel del circuito a analizar, es decir, la infor-

mación del layout en esta fase es desconocida, se detectan todos los caminos de

señal o paths existentes desde una entrada principal a una salida principal. Sobre

estos paths se realiza un prefiltrado escogiendo sólo a aquellos que bajo las peo-

res condiciones de envejecimiento tendŕıan alguna posibilidad de tener un retardo

mayor al del path más lento del circuito (Longest Critical Path, LCP). Luego, se

realiza una predicción o selección de los paths que tentativamente deben ser mon-

itoreados mediante un análisis estad́ıstico de tiempos estimado sin información

del layout. Una vez determinado este conjunto predecido de paths a monitorear,

se debe realizar el primer prototipo de layout, incluyendo la circuiteŕıa adicional

de los sensores en los paths seleccionados. Luego, incluyendo la información de

las distancias entre compuertas, es posible realizar un análisis fino o real para

detectar aquellos paths que fueron incorrectamente seleccionados y aquellos que

no fueron seleccionados en la etapa previa. De esta forma se espera reducir la can-

tidad de modificaciones requeridas en el layout si no se hubiera realizado la etapa

de predicción y aśı facilitar el proceso de insertar sensores de envejecimiento en el

flujo de diseño. Además, es planteada una estrategia que consiste en penalizar el

peŕıodo de reloj, introduciendo una banda de guarda para tolerar aquellos paths

que no fueron identificados en el análisis a alto nivel, reduciendo al máximo las

modificaciones requeridas.
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5.1. DETECCIÓN DE PATHS TOPOLÓGICOS Y CÁLCULO DE SU
RETARDO MEDIO DE PROPAGACIÓN

Figura 5.1: Diagrama de flujo de la metodoloǵıa propuesta

5.1. Detección de paths topológicos y cálculo de

su retardo medio de propagación

Para detectar los paths topológicos se parte de una compuerta que maneje

una salida principal (fin del path) y se recorre hacia atrás el trayecto de una

posible señal digital, manteniendo como prioridad que la señal entre por el primer

nodo de fan−in. Una vez encontrada una entrada principal, se ha detectado un

path y mediante una bandera que consiste en marcar ciertos nodos por donde

no puede volver a pasar la señal, se indica que ese camino recorrido ya ha sido

detectado para evitar repetirlo. Entonces, se retorna a la salida principal para

repetir el procedimiento cumpliendo las restricciones de las marcas. Una vez todos

los paths que terminan en una salida principal se han encontrado, se cambia hacia

la siguiente salida principal y se repite el procedimiento.

La figura 5.2 ilustra la metodoloǵıa de detección de los dos primeros paths para

un circuito prueba. Al detectar el path azul, se ha marcado la entrada principal

correspondiente al nodo 1 de la compuerta X1, por tanto para el segundo path,

la señal se ha propagado por el nodo 2 de la misma y ha pasado por el nodo 1

de la compuerta X0. El tercer path detectado, marcaŕıa el segundo nodo de la

compuerta X0, haciendo que se marque a su vez el segundo nodo de la compuerta
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X1 y el primero de la compuerta X2 ya que los nodos de las compuertas prece-

dentes estaŕıan completados. En este momento se pasaŕıa a repetir el análisis para

el segundo nodo de la compuerta X2.

Figura 5.2: Detección de paths en un circuito prueba

Una vez detectados todos los caminos existentes en el circuito, se evalúa la ca-

pacitancia de carga en cada uno de los nodos del circuito sumando la capacitancia

de entrada de cada una de las compuertas manejadas por un mismo nodo.

Con esta información y asignando un valor de Slew−Rate y tipo de transición

(alto a bajo, bajo a alto) de la señal digital a las entradas principales del circuito,

se evalúan los polinomios de retardo, slew rate a la salida y sensibilidad corre-

spondientes a una señal que se propaga por los nodos de cada path encontrado.

El slew rate a la salida de una compuerta es utilizado como slew rate a la entrada

de la compuerta subsiguiente.

5.2. Consideración de máxima degradación en

los paths debido a NBTI

Uno de los principales cuellos de botella en los análisis de envejecimiento, es

que no es posible conocer con certeza la probabilidad de las señales en las entradas

principales para cualquier circuito en general [21], haciendo dificil determinar con

exactitud la degradación del retardo de un path en espećıfico. Por esto, es necesario

trabajar bajo condiciones conservativas como suponer condición de degradación

estática.

Para abordar este inconveniente, en [21] y [34] proponen una estrategia para
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determinar el máximo incremento de retardo de un path debido a NBTI. Como

se muestra en la figura 5.3, los autores suponen que sólo conmuta la señal de

entrada del path bajo análisis, asignando a cada una de las entradas laterales de

las compuertas (Side Inputs), una probabilidad de degradación de α = 0 para las

compuertas AND o NAND (ya que para que se sensibilice a un nodo de entrada,

los demás deben estar en 1 lógico) y de α = 1 para las compuertas tipo OR o NOR

(0 lógico en las demás entradas para que se sensibilice). De esta forma, el valor

de probabilidad de entrada es propagadado hacia las compuertas subsiguientes y

será alternado entre los valores de α, 1 − α, α, etc. Debido a que se asume que

las demás entradas se encuentran en un valor estático, el valor de probabilidad

propagado corresponde a la probabilidad de que el transistor de entrada se en-

cuentre bajo envejecimiento por NBTI. De esta forma, se obtiene un retardo de

propagación máximo sin necesidad de considerar el peor caso donde cada uno de

los transistores se encuentra bajo degradación estática.

Figura 5.3: Probabilidades de degradación para máximo envejecimiento del path

[21]

El valor de α de entrada al path que genera una máxima degradación se asigna

según el tipo de transición supuesto en la entrada principal. La figura 5.4 permite

analizar cómo seleccionar este valor. En la cadena de 5 inversores mostrada, si

la transición en la entrada es de bajo a alto (figura superior) los inversores en

color son aquellos en los que los transistores PMOS están realizando la operación

de carga del nodo de la salida, por tanto, serán éstos los que contribuyen a la

degradación del retardo de propagación de este tipo de transición, ya que los

transistores NMOS no presentan efecto de NBTI (al menos no significativo). Para

que estos inversores tengan una mayor degradación, el valor de αin debe ser bajo
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(0.1), de forma que el valor de α de éstos sea alto (0.9). De forma similar puede

analizarse el caso en que la transición de entrada es de alto a bajo (figura inferior).

La figura 5.5 muestra el retardo obtenido para diferentes valores de αin en la

cadena de 5 inversores analizada.

Figura 5.4: Valor de α en las compuertas con transición de bajo a alto en la salida

Figura 5.5: Probabilidades de degradación para máximo envejecimiento del path

Entonces, los valores de αin que deben ser asignados a la señal de entrada del

path, para generar una máxima degradación del retardo de propagación son:

αin = 0.1 si input-tran=0to1

αin = 0.9 si input-tran=1to0
(5.1)
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5.3. Prefiltrado de paths

Para disminuir el conjunto de paths que inicialmente se analiza, se realiza

un prefiltrado donde se escogen como paths a analizar sólamente aquellos cuyo

retardo de propagación podŕıan eventualmente ser mayor al retardo del path más

lento (LCP) del circuito. El prefiltrado se realiza estimando un borde superior

de la esquina 3σ del retardo de cada uno de los i paths considerando máxima

degradación en ellos y comparando este valor con el borde inferior de la esquina

3σ del retardo del LCP sin envejecimiento. De esta forma, se seleccionan como

paths que podŕıan ser cŕıticos (se les llamará Near Critical paths NCP) a aquellos

que cumplan con la siguiente condición:

µi + 3σmax,i ≥ µLCP − 3σmax,LCP (5.2)

La figura 5.6 muestra el criterio del prefiltrado mencionado.

(a) El path no es seleccionado (b) El path es seleccionado

Figura 5.6: Criterio de prefiltrado de paths

Los valores de desviación estándar máximos σmax,i y σmax,LCP se calculan

utilizando un valor de correlación de la unidad en todas las posiciones de la matriz

de correlación (ecuación 4.18), al aplicar la ecuación 4.14 en la ecuación 4.17. De

esta forma se considerarán todos aquellos paths que tengan alguna probabilidad,

por mı́nima que sea, de tener un retardo mayor que el LCP.
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5.4. Criterio de selección de paths a monitorear

El criterio de selección establecido, toma como referencia la probabilidad de

que el retardo de un path NCP bajo máximo envejecimiento por NBTI sea mayor

al retardo del LCP sin envejecimiento:

P (DNCP,age ≥ DLCP,fresh) (5.3)

Esta probabilidad puede calcularse por medio de la función de densidad de

probabilidad conjunta (ecuación 5.4), la cuál está determinada por los valores

de desviación estándar del retardo de cada path y la correlación entre ellos. La

probabilidad de interés corresponde a aquella que se obtiene al integrar la función

de probabilidad conjunta en la región sombreada, como se muestra en la figura

5.7, la cual muestra un diagrama de contornos de esta función para dos paths.

P (DPA ∩DPB) = 1

2πσPAσPB
√

1−ρ2AB
· exp

[ −Q
2·(1−ρ2AB)

]

Q = (Da−µPA)2

σ2
PA

− 2ρAB(Da−µPA)·(Db−µPB)
σPAσPB

+ (Db−µPB)2

σ2
PB

(5.4)

Figura 5.7: Región de integración

Sin embargo, a partir de la función de densidad de probabilidad conjunta, es

dificil intuir el comportamieto que tiene la probabilidad de interés en función de
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algunas carácteŕısticas de los paths, ya que no representa directamente el fenómeno

que se desea analizar. Por esto, resulta más conveniente definir una nueva variable

aleatoria que dé una mejor perspectiva del problema, esta será la variable aleatoria

de diferencia de retardos DR.

5.4.1. Variable de diferencia de retardos

La variable aleatoria de diferencia de retardos (DR) entre un NCP y LCP

está definida por la ecuación 5.5 y su valor medio y varianza se pueden calcular

por las ecuaciones 5.6a y 5.6b, respectivamente. Esta variable puede utilizarse

para calcular la probabilidad de que el retardo del NCP bajo envejecimiento por

NBTI sea mayor al del LCP sin envejecimiento o fresco, integrando su función

de densidad de probabilidad en la región donde toma valores mayores a cero,

P (DR ≥ 0).

DR = DNCP,age −DLCP,fresh (5.5)

µDR = µNCP − µLCP (5.6a)

σ2
DR = σ2

NCP + σ2
LCP − 2 · cov(DNCP , DLCP ) (5.6b)

Integrar la función de densidad de probabilidad conjunta o la función de densi-

dad de probabilidad de DR en sus regiones correspondientes proporciona el mismo

valor de probabilidad del evento a analizar: “El retardo del NCP con envejec-

imiento es mayor al retardo del LCP sin envejecimiento”. En otras palabras, DR

contiene la misma información de interés que se puede extraer de la función de

probabilidad conjunta y además permite visualizar más facilmente cada una de

las componentes que impactan en el valor de probabilidad obtenida. Esta prob-

abilidad que depende de la varianza de DR se ve reducida con el aumento de la
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correlación o covarianza entre paths, como se puede observar de las figuras 5.8 a

5.10.

(a) Joint PDF, ρ = 0 (b) PDF DR, ρ = 0

Figura 5.8: Probabilidad de DNCP ≥ DLCP

(a) Joint PDF, ρ = 0.5 (b) PDF DR, ρ = 0.5

Figura 5.9: Probabilidad de DNCP ≥ DLCP

5.4.2. Efecto de la correlación estructural en la diferencia

de retardos

Una de las primeras caracteŕısticas que son evidentes al utilizar la variable de

diferencia de retardo en lugar de la función de densidad de probabilidad conjunta
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(a) Joint PDF, ρ = 0.99 (b) PDF DR, ρ = 0.99

Figura 5.10: Probabilidad de DNCP ≥ DLCP

es el efecto que tiene la correlación estructural entre dos paths, por ejemplo los

mostrados en la figura 5.11 donde cada uno comparte una compuerta y otra no.

Figura 5.11: Dos paths con correlación estructural

Teniendo en cuenta que la covarianza entre una compuerta y ella misma cor-

responde a su varianza (COV (X,X) = V AR(X)), la varianza de DR puede cal-

cularse como sigue:
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5.4. CRITERIO DE SELECCIÓN DE PATHS A MONITOREAR

σ2
DR = σ2

PA + σ2
PB − 2 · COV (PA, PB)

= σ2
D1 + σ2

D2 + 2 · COV (D1, D2) + σ2
D1 + σ2

D3 + 2 · COV (D1, D3)

−2 · COV (D1, D1)− 2 · COV (D1, D3)− 2 · COV (D2, D1)− 2 · COV (D2, D3)

= 2 · σ2
D1 + σ2

D2 + σ2
D3 + 2 · COV (D1, D2) + 2 · COV (D1, D3)

−2 · σ2
D1 − 2 · COV (D1, D3)− 2 · COV (D2, D1)− 2 · COV (D2, D3)

(5.7)

En el desarrollo anterior, los términos subrayados se eliminan entre śı, estos

términos son aquellos que se generan debido a la compuerta compartida por los

dos paths, la compuerta G1. Al eliminar los términos respectivos se tiene:

σ2
DR = σ2

D2 + σ2
D3 − 2 · COV (D2, D3) (5.8)

Queda aśı demostrado que la correlación estructural, no contribuye ni a la

desviación estándar ni al valor medio de la diferencia de retardos, es decir, el valor

medio y la desviación estándar de DR estarán determinados únicamente por las

contribuciones de aquellas compuertas que no son compartidas por los paths. Esto

se debe a que como se mostró anteriormente, la varianza de DR disminuye con la

correlación entre paths y en las zonas compartidas los paths están completamente

correlacionados.

5.4.3. Umbral de probabilidad

Para determinar si un path debe ser monitoreado o no, la probabilidad de que

su retardo envejecido sea mayor al retardo del LCP debe ser mayor a un umbral

de decisión requerido εR.

Monitor =


1 si P (DR ≥ 0) ≥ εR

0 si P (DR ≥ 0) < εR
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Tomando como referencia la probabilidad que hay por fuera de la esquina

µ+ 3σ de una función de probabilidad con distribución normal, el valor de εR se

tomó como 0.135 %.

5.4.4. Determinar redundancia de los paths a monitorear

Hasta ahora, en el criterio de selección de paths planteado se ha tomado como

referencia el path más lento del circuito. Sin embargo, al introducir sensores en

algunos de los NCP, éstos pueden cubrir a su vez otros de los NCP que no son

cubiertos por el LCP. Lo anterior puede explicarse mediante el ejemplo de la figura

5.12.

Figura 5.12: Tres paths en un circuito digital

Suponiendo que en este ejemplo el path A es el LCP y que los paths B y C

son dos NCP a analizar, y que retardo de los paths tiene la siguiente relación:

DPA > DPB > DPC (5.9)

Al tomar únicamente como referencia el LCP (A), debido a la baja correlación

existente entre éste y los NCP (B y C), puede que tanto B y C se seleccionen para
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ser monitoreados. Sin embargo, si B es monitoreado, debido a su alta correlación

con C, es poco probable que el retardo de este último sea mayor al retardo de B.

Por tanto, realmente no seŕıa necesario monitorear C.

Entonces, es necesario realizar iterativamente el criterio de selección sobre el

conjunto de paths seleccionado inicialmente partiendo del LCP y aśı determinar

si alguno de los paths que se ha seleccionado para monitorear, puede ser cubierto

por otro que también se esté monitoreando.

La estrategia seguida es la siguiente:

1. Obtener el conjunto de paths a monitorear tomando como referencia el LCP.

2. Rankear el conjunto de paths obtenido según su retardo medio sin enve-

jecimiento ya que éste es el tomado como referencia. La primera posición

corresponde al LCP, la segunda al NCP con mayor retardo y aśı sucesiva-

mente.

3. Considerar ahora el NCP con mayor retardo (posición 2) como si fuera el

LCP, considerando que no presenta degradación debido a NBTI y determi-

nar la probabilidad de que el retardo con envejecimiento de los NCP con

menor retardo que este (posiciones 3 a N) sea mayor a su retardo. Si la

probabilidad es menor que el umbral, puede dejarse de monitorear el NCP

correspondiente, ya que será cubierto por el NCP2.

4. Realizar el punto anterior para cada uno de los NCP que se continuan mon-

itoreando.
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5.5. Estimación de varianza de DR sin informa-

ción de layout para la predicción de paths

a monitorear

En esta sección se explicarán los análisis y las consideraciones realizadas para

poder estimar el conjunto de paths a monitorear sin información de la correlación

espacial del layout.

La probabilidad de que DR de un path NCP tome valores superiores a 0,

se calcula a partir de su valor medio y varianza, que pueden obtenerse por las

ecuaciones 5.6a y 5.6b, respectivamente. El valor de retardo medio de DR es la

resta de los retardos medios de propagación de los paths bajo análisis. Los valores

de retardo medio de los paths, están determinados por la libreŕıa de compuertas

utilizadas, su valor se conoce a alto nivel y no se verá afectado una vez realizado

el layout (omitiendo los efectos de interconexiones). Entonces, antes de realizar el

layout el parámetro que queda a la incertidumbre ya que depende de la correlación

espacial y que se requiere para estimar la probabilidad deseada es la varianza de

DR. Para garantizar la cobertura o detección del mayor conjunto de paths a

monitorear, la desviación estándar de DR que se utilice para la estimación de la

probabilidad debe corresponder a un ĺımite superior de los posibles valores que

pueda tomar una vez realizado el layout.

Expandiendo cada uno de los términos de la ecuación 5.6b mediante el uso de

la ecuación 4.17 y ordenando se tiene la ecuación general:

σ2
DR = σ2

NCP + σ2
LCP − 2 · cov(DNCP , DLCP )

σ2
DR =

N∑
i=1

σ2
Di,NCP

+
N∑
i=1

N∑
j=i+1

2 · cov(Di,NCP , Dj,NCP )
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+
M∑
i=1

σ2
Di,LCP

+
M∑
i=1

M∑
j=i+1

2 · cov(Di,LCP , Dj,LCP )

−
N∑
i=1

M∑
j=1

2 · cov(Di,NCP , Dj,LCP )

En la ecuación anterior, los términos sumados corresponden a las varianzas de

cada uno de los paths y se calcula por medio de la ecuación 4.17 (COV (X,X) =

V AR(X)), el término restado corresponde al efecto de la covarianza o correlación

entre paths (que como se mencionó anteriormente tiende a disminuir la varianza

de DR y con ella la probabilidad de selección) y también se calcula por medio de la

ecuación 4.17. N y M son el número de compuertas en el NCP analizado y el LCP

respectivamente, σ2
Di,NCP

y σ2
Di,LCP

son la varianza de la i−ésima compuerta en

cada uno de los paths correspondientes y se calculan por medio de la ecuación 4.12,

cov(Di,NCP , Dj,NCP ) y cov(Di,LCP , Dj,LCP ) es la covarianza entre las compuertas

i y j pertenecientes a cada uno de los respectivos paths y se calcula por medio

de la ecuación 4.14 y cov(Di,NCP , Dj,LCP ) es la covarianza entre las compuertas i

en el NCP y j en el LCP e igualmente se calcula por medio de la ecuación 4.14.

Es importante mencionar que al evaluar las ecuaciones 4.12 o 4.14, el factor de

envejecimiento AF de las compuertas presentes en el LCP es de la unidad, ya que

se consideran sin envejecimiento.

Al analizar esta ecuación podemos ver que la contribución de los términos

de varianza de las compuertas individuales (σ2
Di,LCP

y σ2
Di,NCP

) será la misma sin

importar cómo se ubiquen las compuertas en el layout y este valor depende única-

mente de la topoloǵıa de compuerta y su capacitancia de Fan Out. Por otra parte,

sólo dependen de la posición de las compuertas, los términos correspondientes de

covarianza entre dos compuertas diferentes.

En un SSTA convencional, partiendo de la información del layout, la covarianza

entre el retardo de cualesquiera dos compuerta i y j diferentes en el circuito se

calcula por la ecuación 4.14 que se repite a continuación. En esta ecuación ρij
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corresponde al grado de correlación espacial entre las compuertas.

COV (Dgi, Dgj) = SWi · SWj · ρij · σWi · σWj

+SLi · SLj · ρij · σLi · σLj
+SToxi · SToxj · ρij · σToxi · σToxj

+
∑

ki

∑
kj SV th,ki · SV th,kj · ·ρij · σV thi · AFki · σV thj · AFkj

Es posible establecer un ĺımite superior e inferior para la varianza del retardo

de un path, suponiendo un valor constante de correlación entre las compuertas

diferentes en el path, denotado como correlación global ρg:

ρij = ρg (5.11)

Para el caso en que se tome ρg = 1 (ρg = 0), el valor de varianza del path

obtenido será máximo (mı́nimo), ya que cada uno de los términos de covarianza

sumados será también máximo (mı́nimo). En otras palabras, el valor real de var-

ianza del path está contenido entre el rango de varianzas obtenidas al evaluar la

ecuación 4.17 con un valor de correlación espacial global.

Debido a que la desviación estándar de DR depende tanto de la varianza del

NCP y del LCP como de la covarianza entre ellos, la correlación global puede

utilizarce también para estimar un ĺımite superior de la desviación estándar de

DR que permitirá predecir el conjunto de paths a monitorear. Analizando la

ecuación 5.6b, puede observarse que una primera aproximación para el caso de

mayor desviación estándar de DR es:

Calcular la varianza del NCP y del LCP suponiendo una correlación espacial

global de la unidad, de esta forma la varianza de cada uno será máxima.

Calcular la covarianza entre el NCP y el LCP suponiendo un valor de cor-

relación espacial global de cero. de esta forma el término de covarianza

será mı́nimo ya que sólo se sumarán las componentes correspondientes a la

correlación estructural.
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Esta forma de aproximación proporciona una sobre estimación de la desviación

estándar de DR y del conjunto de paths a monitorear ya que existe una dependen-

cia entre los términos σ2
DNCP

, σ2
DLCP

y cov(DNCP , DLCP ) de la ecuación 5.6b. La

dependencia puede ser vista intuitivamente si se utiliza la correlación entre paths

ρAB = cov(DA, DB)/σAσB en la ecuaciónn 5.6b:

σ2
DR = σ2

NCP + σ2
LCP − 2 · ρip · σNCP · σLCP (5.12)

En la anterior ecuación, independientemente del valor de correlación entre

paths existente, un incremento de la desviación estándar de alguno de los paths

analizados, también aumenta el término restado. La correlación entre paths única-

mente define que tan proporcional es este efecto.

En las figuras 5.13 se muestran los puntos de σ2
NCP+σ2

LCP vs 2COV (NCP,LCP )

obtenidos mediante una caracterización con información del layout de algunos cir-

cuitos combinacionales analizados. En la figura sólo se muestran los puntos corre-

spondientes a los paths que son seleccionados para monitorear a partir del LCP,

se observa que la relación mencionada anteriormente es evidente. La recta roja

define el punto donde ambos términos son iguales, es decir, donde la correlación

entre paths es de la unidad. La pendiente de la recta que une uno de los puntos

con el punto (0, 0) corresponde a la correlación entre los paths y como se men-

cionó anteriormente indica que tan proporcional es el valor del término sumado

con el término restado en la ecuación 5.12. De estas figuras, teniendo en cuenta

que la varianza del LCP es constante, puede intuirse además que aquellos paths

con mayor varianza (puntos más a la derecha) tienden en general a tener una

mayor correlación con el LCP.

Para determinar qué relación deben tener los valores de correlación global

asignados al cálculo de los valores de varianza de cada path y de covarianza entre

paths, se realizó una prueba que consist́ıa en determinar el valor de correlación

global que al ser utilizado en la ecuación 4.17 permit́ıa calcular el mismo valor de
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(a) C432 (b) C499

(c) C880 (d) C1908

(e) C2670

Figura 5.13: Valores de σ2
NCP + σ2

LCP y 2COV (NCP,LCP ) de los paths cŕıticos

de circuitos ISCAS analizados
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LAYOUT PARA LA PREDICCIÓN DE PATHS A MONITOREAR

varianza del path o de covarianza entre paths que el obtenido a partir del layout, a

éste valor se le llamó correlación equivalente (peq). Es decir, se buscó una matriz

de correlación que tiene la siguiente forma:

ρeq,ij =


1 ρeq . . . ρeq

ρeq 1 . . . ρeq
...

...
. . .

...

ρeq ρeq . . . 1

 (5.13)

Tal que al evaluar con ella la ecuación 4.17 se obtenga el mismo valor de

varianza o de covarianza calculado mediante la matriz de correlación espacial.

En la figura 5.14 se muestran los resultados obtenidos, donde se puede ver que

igualmente existe una relación entre estos valores. Basándose en esta relación se

decidió por utilizar un mismo valor de correlación global para estimar la varianza

y covarianza de los paths y aśı predecir el valor de varianza de la diferencia de

retardos de una forma menos pesimista.

Sin embargo, es necesario aún seleccionar el valor de correlación global que

permite predecir adecuadamente el mayor conjunto de paths a monitorear. A

continuación se muestran los resultados obtenidos de algunos experimentos re-

alizados para determinar cuál es el valor de correlación global que proporciona

un máximo valor de varianza de diferencia de retardos teniendo en cuenta que

en base a las pruebas anteriores, se utilizará un único valor de correlación global

entre todas las compuertas del circuito.

5.5.1. Correlación entre paths y Correlación global

La figura 5.16 muestra cómo cambia el valor de correlación entre el retardo

de dos cadenas de inversores como la mostrada en la figura 5.15 en función de

la correlación espacial global utilizada para realizar el análisis estad́ıstico. En

este experimento se consideró que el LCP corresponde a la cadena con M = 20

inversores y el NCP corresponde a la otra cadena con N variable número de

83
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(a) C432 (b) C499

(c) C880 (d) C1908

(e) C2670

Figura 5.14: Valores de peq para el cálculo de la varianza de los NCP y su cova-

rianza con el LCP

inversores.

Como se observa en la figura 5.16, el valor de correlación entre paths aumenta
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Figura 5.15: Dos paths con M = 20 y N = V ariable Inversores

Figura 5.16: Correlación entre paths vs Correlación espacial global

a medida que se aumenta tanto la profundidad del NCP como la correlación

global espacial utilizada. Por tanto, al analizar los paths cŕıticos del circuito de

esta forma, se supone que su grado de correlación es mayor debido a que son en

general los paths más profundos.

5.5.2. Efecto de la correlación espacial global en la desviación

estándar de DR

Se calculó la desviación estándar de DR en función de la correlación espacial

global asumida entre todas las compuertas del circuito, para el mismo ejemplo

anterior, se obtuvieron las curvas mostradas en la figura 5.17. Se observa que a

85
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LAYOUT PARA LA PREDICCIÓN DE PATHS A MONITOREAR

partir de cierta profundidad del NCP hay un cambio en la tendencia (aumentar o

disminuir) de la desviación estándar de DR en función de la correlación espacial

global asumida. Este cambio puede explicarse como sigue: Para un valor fijo de

correlación global, se tiene que los paths más profundos tendrán una mayor cor-

relación entre paths como se concluyó de la figura 5.16, esto hace que el término de

covarianza en la ecuación 5.6b aumente. A medida que N aumenta, la varianza del

retardo del NCP aumenta, pero debido al aumento de la correlación entre paths,

el efecto total que se tiene en la desviación estándar de DR es cada vez menos

significativo. A medida que la profundidad del NCP es más cercana al LCP, el

término de covarianza entre ambos paths (cov(DNCP , DLCP ) = ρip · σNCP · σLCP )

aumenta más rapido que lo que aumenta σ2
NCP , el efecto total será un valor menor

de σDR. Si se observa la zona donde ρg ≈ 0 de la figura 5.17 , puede verse que

para paths NCP con profundidad cercana al LCP, el valor de desviación estándar

máximo se encuentra en este punto.

Figura 5.17: σDR vs ρg

5.5.3. Efecto de la Profundidad del path bajo análisis

La figura 5.18 muestra cómo cambia la varianza de DR en función de la pro-

fundad N del path NCP bajo análisis en el ejemplo de la figura 5.15. Para calcu-
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lar la varianza de cada path y la covarianza entre paths, se utilizó la matriz de

correlación global, la figura muestra el comportamiento para diferentes casos de

correlación global asumida.

Figura 5.18: σDR vs Path depth

La tendencia a disminuir de la desviación estándar de DR se hace más debil

a medida que se aumenta la profundidad del path, este comportamiento se ex-

plicó anteriormente. Claramente puede verse que todas las curvas se intersectan

cerca de un valor de profundidad del path NCP, para este caso de N ≈ 14, a partir

de este punto, el valor de desviación estándar de DR obtenido mediante ρg = 0 es

el mayor.

Para el ejemplo analizado, el punto de intersección de las curvas puede es-

timarse, asumiendo que el retardo de todos los inversores tiene exactamente el

mismo valor de desviación estándar e igualando la desviación estándar de DR

para dos casos de correlación global diferentes. Aplicando las siguientes ecuaciónes

válidas para una cadena de inversores idénticos:

σ2
PA = [N + ρg(N

2 −N)]σ2
inv

σ2
PB = [M + ρg(M

2 −M)]σ2
inv

cov(PA, PB) = N ·M · ρg · σ2
inv

(5.14)
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Entonces, reemplazando en la ecuación 5.6b para dos los valores de correlación

espacial global de ρg = 0 y ρg = 1:

σ2
DRρ=1

= (N2 +M2) · σ2
inv − 2N ·M · σ2

inv (5.15a)

σ2
DRρ=0

= (N +M) · σ2
inv − 0 (5.15b)

De la ecuación 5.15a se tiene que a medida que N aumenta, el primer término

aumenta en función de N2, mientras que el término que se resta aumenta en

función de N ·M , dado que M ≥ N , éste término aumentará más rápido y por

tanto la desviación estándar de DR debe disminuir. De la ecuación 5.15b se tiene

que el primer término siempre aumenta en función de N, mientras que no se resta

ningun valor a este término. A partir de cierta profundidad la desviación estándar

de DR cuando se considera ρ = 0 se hace más grande que cuando se considera

ρ = 1, igualando las ecuaciones 5.15a y 5.15b y aplicando álgebra se obtiene que

el valor de profundidad donde sucede esto es:

N ≈ 2M + 1−
√

8M + 1

2
(5.16)

Para el ejemplo analizado con M = 20, se obtiene que N ≈ 14, lo cual con-

cuerda con los resultados obtenidos en la figura 5.18. De la ecuación 5.16 puede

analizarse que el valor de N a partir del cual ρg = 0 es un peor caso, es siempre

menor que M y que la diferencia entre estos dos valores (M − N) aumenta en

función de M. Dado que los NCP son en general paths con una profundidad lógica

cercana al LCP, es correcto utilizar el valor de cero correlación espacial global

para estimar el valor máximo de la desviación estándar de DR bajo la suposición

de que entre todas las compuertas existirá este mismo valor de correlación global.
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5.5.4. Comportamiento de los términos de varianza de la

diferencia de retardos

Un análisis cualitativo sobre los términos de DR para el ejemplo mostrado

en la figura 5.19, permite inferir por qué siempre que se analicen dos paths con

igual profundida, considerar ρg = 0 proporciona un valor máximo de la desviáción

estándar de DR. En este caso se tiene que la varianza de DR es:

Figura 5.19: Dos paths de dos inversores

σ2
DR = σ2

PA + σ2
PB − 2 · COV (PA, PB)

= σ2
D1 + σ2

D2 + σ2
D3 + σ2

D4 + 2 · COV (D1, D2) + 2 · COV (D3, D4)

−2 · COV (D1, D3)− 2 · COV (D1, D4)− 2 · COV (D2, D3)− 2 · COV (D2, D4)

(5.17)

A medida que se aumenta la correlación global, de los términos sumados sólo

aumentan los correspondientes a COV (D1, D2) y COV (D3, D4) (ya que las com-

ponentes de varianza propias de cada compuerta son constantes sin importar la

correlación utilizada) mientras que todos los términos restados aumentan en mag-

nitud, por esto el efecto general será de una disminución en la varianza de DR.
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5.6. Cobertura de los paths no detectados me-

diante uso de la banda de guarda

En la sección anterior se explicó el criterio de selección de paths a monitorear.

Además se explicó que suponer un valor de correlación global igual para el cálculo

de la varianza y covarianza entre paths, permite obtener una estimación más

realista de la varianza de la diferencia de retardos y que utilizar correlación de

cero proporciona un valor máximo de ésta y un conjunto de paths más cercano

al real. Sin embargo, debido a la suposición del valor de correlación global, que

puede no ser válido para todos los paths en el circuito, puede que algunos de ellos

que requieran ser monitoreados (analizando el layout) no hayan sido identificados

en el análisis a alto nivel. En esta sección se expone una estrategia para cubrir

estos paths sin necesidad de insertar sensores y modificar el layout realizado.

En los circuitos convencionales, el peŕıodo de reloj se selecciona en función del

retardo del LCP. En el diseño estad́ıstico es común tomar la esquina µ+ 3σ como

punto de referencia para el peŕıodo de reloj. Sin embargo, debido al envejecimiento,

se introduce una banda de guarda tal que aún en el peor caso de degradación del

LCP, incluso luego de un largo tiempo de funcionamiento, el retardo de éste path

no sea mayor que el peŕıodo de reloj establecido. En la figura 5.20 se ilustra lo

dicho anteriormente. De esta forma la banda de guarda que se requiere para tolerar

el envejecimiento del circuito puede calcularse por la siguiente ecuación:

TGB = µLCP,age + 3σLCP,age − µLCP,fresh − 3σLCP,fresh (5.18)

En los circuitos adaptivos, el peŕıodo de reloj es seleccionado de forma que la

banda de guarda para envejecimiento se elimina casi por completo. Sin embargo, al

realizar la predicción y el análisis estad́ıstico de tiempos fino basado en el layout,

algunos de los paths que no fueron “predecidos”, śı requieren ser monitoreados.

Puede evitarse tener que hacer modificaciones en el layout realizado si se penaliza
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(a) (b)

Figura 5.20: Definición de la banda de guarda para envejecimiento

el peŕıodo de reloj inicial, introduciendo una banda de guarda de la cantidad

necesaria para tolerar el envejecimiento únicamente de estos paths que no fueron

predecidos. La figura 5.21 ilustra la banda de guarda total de un circuito con

diseño convencional, de un circuito adaptivo y de un circuito adaptivo donde no

todos los paths requeridos son monitoreados.

La cantidad de tiempo a aumentar en la banda de guarda puede obtenerse

mediante el uso de la variable aleatoria de diferencia de retardos DR, el path no

detectado, puede dejarse de monitorear sin afectar la confiabilidad del circuito si

la probabilidad de que su retardo envejecido exceda al retardo de algún otro path

que śı es monitoreado (no necesariamente el LCP) en ∆GB es menor que el umbral

requerido para que sea monitoreado εR

P (DR ≤ ∆GB) ≤ εR (5.19)

Cada uno de los paths no detectados, requieren un valor de banda de guarda

diferente respecto a cada path que śı es monitoreado (dependiendo de su grado

de correlación) de todos estos valores, se escoge el mı́nimo, de manera que el path

no monitoreado será cubierto por al menos un path monitoreado.

El valor de banda de guarda que debe ajustarse al peŕıodo de reloj será el

máximo del valor requerido por todos todos los paths no identificados.
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(a) Banda de guarda convencional (b) Banda de guarda circuito adaptivo

sin penalización

(c) Banda de guarda circuito adaptivo

con penalización

Figura 5.21: LTDM y Modelo Ajustado

5.7. Resultados en circuitos ISCAS combinacionales

A continuación se resumen los resultados obtenidos del trabajo de tesis. En

la tabla 5.1 se muestran la cantidad de paths topológicos y prefiltrados obtenidos

mediante el criterio mencionado. El circuito C432 es el que tiene mayor cantidad

de paths de los analizados.

5.7.1. Predicción de paths

La tabla 5.2 muestra la cantidad de paths a monitorear seleccionados mediante

el uso de la variable aleatoria de diferencia de retardos, utilizando una correlación

global espacial de ρg = 0 para realizar un SSTA estimado a alto nivel, obteniendo

el valor de varianza de cada path y su covarianza con el retardo del LCP y con

los demás paths seleccionados.
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Circuito Paths Paths

topológicos prefiltrados

C432 82364 66781

C499 9440 8952

C880 4935 2643

C1908 15638 10079

C2670 3381 950

Tabla 5.1: Path topológicos y prefiltrados en cada circuito

En esta tabla y las siguientes, PMP es el número de paths obtenido mediante

la predicción o estimación a alto nivel de la varianza de la diferencia de retardos,

PML corresponde al número de paths a monitorear obtenido mediante el análisis

del layout realizado. PNI son los caminos no identificados en la estimación y PII

son los que fueron indentificados incorrectamente como paths a monitorear.

Para todos los casos el conjunto de paths estimado es cercano al verdadero

obtenido luego de realizar el análisis del layout. Además, el conjunto de paths

no detectado es pequeño respecto al total requerido y la cantidad de modifica-

ciones requeridas para el segundo layout es bastante menor a que si no se realiza

la etapa de análisis a alto nivel. Por otra parte, los sensores introducidos para

monitorear los paths incorrectamente identificados podŕıan desconectarse del riel

de alimentación y aśı penalizar únicamente en área el circuito realizado.

El circuito C499 es el circuito con mayor cantidad de path cŕıticos que deben

ser monitoreados. Esto se debe a que es un circuito altamente balanceado, donde

muchos caminos tienen un retardo similar al LCP y por tanto, aún si tienen alta

correlación, deben ser monitoreados.

La tabla 5.3 muestra los resultados obtenidos al utilizar como umbral de se-

lección valores mayores y menores a los de la tabla 5.2. Lógicamente, al aumentar

el umbral de selección menos paths requieren ser monitoreados.

En las figuras 5.22 se muestran únicamente los paths identificados mediante
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εR = 0.135 %

Circuito PMP PML PNI PII

C432 1518 1283 64 299

C499 2272 2120 0 152

C880 89 60 0 29

C1908 399 321 5 83

C2670 64 53 2 13

Tabla 5.2: Resultados en Circuitos ISCAS

εR = 0.0675 % εR = 0.27 %

Circuito PMP PML PNI PII PMP PML PNI PII

C432 1707 1452 75 330 1302 1126 51 227

C499 2356 2193 0 163 2176 2087 0 89

C880 93 69 1 25 80 57 0 23

C1908 465 352 5 118 335 283 7 59

C2670 66 56 2 12 56 51 1 6

Tabla 5.3: Resultados en Circuitos ISCAS, Diferentes umbrales.

el análisis de layout y mediante el análisis estimado respecto al LCP (sin realizar

la busqueda de redundancia). Cada punto representa la desviación estándar de

DR estimada vs la obtenida del análisis del layout. Como se puede observar, la

estrategia seguida para la predicción de la varianza de DR resulta proporcionar

valores cercanos a los reales. En la figura se muestran además los puntos corre-

spondientes a los paths no identificados, en los cuales la desviación estándar de la

diferencia de retardo es mayor que la estimada mediante la aproximación plantea-

da. También se muestran los paths identificados incorrectamente respecto al LCP

que corresponden a puntos cuyo valor de desviación estándar estimada es mayor

que la del layout. Los paths correctamente detectados pueden estar en cualquiera

de las dos regiones limitadas por la ĺınea roja, ya que su detección también de-
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pende del valor medio de la diferencia de retardos. Es decir, paths correctamente

predecidos cuya varianza de DR real es mayor que la estimada tienen un retardo

muy cercano al LCP, de manera que cumplen con el umbral de probabilidad aún

con la menor varianza estimada.

5.7.2. Banda de guarda para tolerar paths no identificados

La tabla 5.4, muestra la banda de guarda total requerida en cada uno de los

circuitos analizados, para tolerar el envejecimiento en los paths no detectados.

En todos los casos, la reducción de la banda de guarda con respecto a un diseño

convencional es significativa.

Para el caso del circuito C2670 al cambiar el umbral de decisión (tablas 5.2 y

5.3), prevalece un path no identificado el cual es siempre el que define la banda

de guarda y por esto la cantidad requerida no se modifica. Tanto para el circuito

C1908 como para el C432 al aumentar el umbral de decisión, alguno de los nuevos

paths no identificados requiere de una mayor banda de guarda. En el caso del

circuito C880 para el umbral de 0.0675 % alguno de los paths a monitorear no

fue identificado en la estimación y por tanto se requiere una pequeña cantidad de

banda de guarda para tolerar su envejecimiento. Para el circuito C499 todos los

paths que requieren ser monitoreados fueron identificados para cualquiera de los

umbrales utilizados, por tanto no se requiere introducir la banda de guarda.

5.7.3. Compromiso entre paths no identificados e identifi-

cados incorrectamente

Es posible establecer un compromiso entre los paths identificados incorrecta-

mente y los paths no identificados, cambiando el umbral de probabilidad utilizado

en la predicción (εP ), el cual en los análisis anteriores se seleccionó igual al requeri-

do (εR) utilizado en el análisis del layout. Si el umbral de predicción se aumenta,

menos paths son detectados y la cantidad de paths incorrectos debe disminuir,
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(a) Circuito C432 (b) Circuito C499

(c) Circuito C880 (d) Circuito C1908

(e) Circuito C2670

Figura 5.22: Desviación estándar de DR estimada vs real
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Circuito GB (ps) GB (ps) GB (ps) GB (ps)

Normal Prop. Prop. Prop.

εR = 0.0675 % εR = 0.135 % εR = 0.27 %

C432 23.788 6.454 9.345 16.703

C499 12.036 0 0 0

C880 13.963 0.616 0 0

C1908 21.699 1.461 1.461 7.068

C2670 25.119 3.179 3.179 3.179

Tabla 5.4: Banda de guarda requerida para tolerar envejecimiento

mientras que la cantidad de paths no seleccionados aumenta, ya que menos paths

cumplen con el umbral de decición de la predicción. Si el umbral de predicción se

disminuye, los resultados son los opuestos:

si εP ≥ εR PII ↓ PNI ↑

si εP ≤ εR PII ↑ PNI ↓
(5.20)

La tabla 5.5 muestra los resultados para los circuitos ISCAS analizados, para

casos donde se usó en la predicción un umbral mayor y menor al “requerido”. En

la tabla 5.2 se mostraron los resultados, para el caso donde εP = εR.

Al utilizar un umbral menor en la predicicón al requerido, aunque se reduce el

conjunto de paths no identificado, la penalización en área que implica el conjunto

incorrectamente identificado podŕıa ser significativa. Por otra parte, utilizar un

umbral de predicción mayor al requerido reduce la penalización en área de estos

paths. La banda de guarda introducida puede ser menor a la mostrada, si se

combina la insercción de sensores con la penalización en el peŕıodo de reloj. De

esta forma, se insertaŕıan sensores en los paths que requieran mayor banda de

guarda y podŕıan dejarse sin monitorear aquellos que tengan un menor impacto.
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εR = 0.135 %

εP = 0.5 · εR εP = 2 · εR
Circuito PMP PNI PII ∆GB (ps) PMP PNI PII ∆GB (ps)

C432 1707 26 450 6.454 1302 135 154 16.702

C499 2356 0 236 0 2176 12 68 0.869

C880 93 0 33 0 80 1 21 0.461

C1908 465 4 148 1.461 335 19 33 7.068

C2670 66 2 15 3.179 56 2 5 3.179

Tabla 5.5: Compromiso entre paths no identificados e identificados incorrecta-

mente
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Caṕıtulo 6

Conclusión y trabajo futuro

La identificación de los caminos cŕıticos que deben ser monitoreados en un cir-

cuito adaptivo es de vital importancia. En el presente trabajo, se analizó una

metodoloǵıa para la selección de caminos cŕıticos en un circuito digital con-

siderando envejecimiento por NBTI y variaciones de proceso. Como parte de la

metodoloǵıa, se busca minimizar el impacto de las modificaciones requeridas en

etapas posteriores a la elaboración del primer layout, realizando un cálculo esti-

mado a alto nivel de la probabilidad de que un path requiera ser monitoreado.

Esto permite predecir un conjunto tentativo de paths a monitorear sobre el cual

se puede tomar acciones anticipadas sobre la insercción de los sensores de retardo

requeridos.

La metodoloǵıa propuesta fue programada en C++ y aplicada sobre circuitos

ISCAS combinacionales. Para aplicar el programa realizado, se deben pre-caracterizar

el tiempo de retardo y el slew rate a la salida en función de la capacitancia de

carga y el slew rate a la entrada de cada una de las compuertas lógicas presentes

en los circuitos a analizar. Como archivos de entrada, se requiere una descripción

de las entradas y salidas principales del circuito, aśı como la información de la

topoloǵıa a nivel compuerta.

Mediante experimentos, se observó una dependencia entre los valores de var-
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ianza y covarianza entre paths, los cuales definen la varianza de la diferencia de

retardos. Además se observó que existe también una relación entre el valor de

correlación equivalente para el cálculo de la varianza de un path y la correlación

equivalente para el cálculo de la covarianza entre paths. En base a esta observación

y experimentos realizados, se concluyó que asumir un valor de correlación global

entre todas las compuertas del circuito permitiŕıa realizar una estimación menos

pesimista de la varianza de la diferencia de retardos. Además, utilizar un valor

de correlación global de cero proporciona un ĺımite superior de la varianza de la

diferencia de retardos bajo la anterior consideración.

La cobertura de los paths que no son detectados en el análisis estimado puede

asegurarse introduciendo una banda de guarda en el peŕıodo de operación inicial,

esta banda de guarda es menor que la que se requeriŕıa en un circuito convencional.

Es posible generar un compromiso entre la cantidad de paths incorrectamente

seleccionados en el análisis estimado y la cantidad de paths no detectados mediante

la modificación del umbral de decisión utilizado en el análisis estimado. De esta

forma, al utilizar un valor de umbral de predicción mayor al requerido se puede

reducir la penalización en área que resulta de incluir sensores en aquellos paths

que no lo requieran. Aunque el conjunto de paths no identificado se incremente,

seŕıa posible identificar aquellos paths que tengan un mayor impacto en la banda

de guarda e insertar sensores en ellos, mientras que para tolerar el envejecimiento

de otros que tengan un menor impacto, puede utilizarse la banda de guarda.

Como trabajo futuro es importante buscar estrategias que permitan realizar

una comparación entre los NCP y el LCP más realista pero que aún proporcionen

un caso conservativo de selección en el análisis. Una de estas estrategias es de-

terminar la mı́nima degradación del LCP y de esta forma no asumir que éste no

presenta efectos de envejecimiento. Otra posibilidad seŕıa buscar una estimación

de la correlación entre el grado de envejecimiento de dos paths.
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